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Abstract

Since the emergence of the Z-Source-Inverter in the year 2002, a new class
of impedance source based inverters has gained great popularity in scientific
publications to the present day.
This innovative power electronic class features a LC-network, which enables
buck-boost operation by insertion of intended inverter arm short-circuits in the
common modulation scheme of the inverter. A mostly positive description in
literature and many unclarified issues establish the basis for this thesis, dealing
with the advantageous Quasi-Z-Source-Inverter variant.
The objective is to provide a comprehensive analysis of the Quasi-Z-Source-
Inverter (QZSI) and to develop methods, which facilitate an optimum design
of the QZSI as well as an efficient and dynamic operation. An electric vehicle
application with a DC voltage source and an anisotropic permanent magnet
synchronous machine (IPMSM) as load is in focus. However, the insights can
also be transferred to a wide range of applications which utilize three-phase
Z-Source-Inverters. The thesis delivers a guidance for dimensionining and
controlling Z-Source-Inverter systems.

A major issue of the Quasi-Z-Source-Inverter concerns the modulation method,
which crucially determines the size of the capacitors and the inductors in the
impedance network as well as the system losses. In order to minimize the size
of the passive components and the losses, well known modulation methods are
investigated in detail and improved variants are developed. Detailed analytical
equations are provided for the calculation of the inductance- and capacitance
values and the semiconductor losses. It is shown that a high number of
shoot-through states neither minimizes the size of the passive components nor
the losses necessarily. Taking into account the optimum dimensioning of the
passive components, a minimum system loss strategy is developed.
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Another major aspect of this thesis concerns the modeling and control of the
inductor currents and the pulsating DC-link voltage in the Z-network. Time
continuous state space averaging yields the basis for the small signal model
of the QZSI. Furthermore, the derivedvmodel is compared to a time discrete
state space model, including system delay times. In this way the continuous
approach is justified.
Due to the high load dynamics of the IPMSM, a quasi-continuous dual loop
control strategy with an inner inductor current controller and a cascaded voltage
controller is presented. It is underlined that input voltage disturbances trigger
unwanted oscillations in the asymmetrically arranged impedance network. This
effect can cause severe instability in the DC-link voltage. Therefore, a suitable
control strategy is described to generate a stable DC-link voltage.
Comprehensive analytical equations are established for the calculation of the
control parameters, considering the typical right half plane zero. The method
is applicable to other boost converter topologies with a right half plane ze-
ro. This provides an effective parameterization method for the voltage controller.

For the control of the IPMSM, time discrete state-of-the-art state controllers
are implemented in a rotor oriented reference frame. Assisted by the use of
according lookup tables for the d- and q current set points, the reluctance torque
of the IPMSM is exploited. This strategy ensures a minimum loss operation of
the machine.
With regard to the control of the IPMSM, the maximum available phase voltage
is investigated and an according implementation is suggested for the combined
control of the DC and AC system. For each modulation method, a reduced value
for the maximum modulation depth occurs in dependence on the switching
times of the semiconductors.

For parts of the considered topics, the QZSI is compared to a commom
boost converter, which is coupled to a three-phase inverter. This investigation
reveals high losses for the QZSI compared to the boost converter system and
a relatively high effort for the passive components. The complex design of
Z-network results in a high leakage inductance for the DC-link. This in turn
leads to increased switching losses.

All described methods and algorithms are validated by Matlab/Plecs simulations
and measurements. The measurements are carried out on a high-performance
test bench with a corresponding 50 kW high performance prototype of the QZSI
and an automotive IPMSM.
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Weiterhin deutet ein Hochstrich an, dass die Größe normiert wird. Für bezogene
Größen gibt es auch ein hochgestelltes Rautezeichen.
Bei der Behandlung der regelungstechnischen Modellbildung werden mit
einem Hochstrich oder einem doppelten Hochstrich Modifikationen in den
entsprechenden Übertragungsfunktionen angedeutet. Das „~“-Zeichen steht für
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werden.
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1
Einleitung

Die Einführung von schnell schaltenden Transistoren in den späten 1980er Jah-
ren eröffnete neue Möglichkeiten in der technischen Realisierung leistungselek-
tronischer Systeme. Unzählige Topologien selbstgeführter Stromrichter dienen
seitdem der Wandlung von elektrischer Energie in industriellen Anwendungen
bis hin zu Consumer-Produkten. Der Leistungsbereich variiert im Bereich eini-
ger Watt bis zu mehreren hundert Megawatt.

DE

uE

L2

uZK

L1

C1

C2

SE ~

~

~

Spannungsquelle Impedanznetzwerk DrehstromlastDrehstrombrücke

Abbildung 1.1: Rückspeisefähiger Quasi-Z-Source-Umrichter mit Drehstromlast

Angeregt durch den Wunsch der Automobilindustrie, neue Schaltungen für das
Elektrofahrzeug zu finden, die gegenüber bestehenden Schaltungskonzepten in
der Effizienz verbessert sind sowie ein verringertes Gewicht und Volumen auf-
weisen, ist der Quasi-Z-Source-Umrichter Forschungsgegenstand der vorliegen-
den Dissertation. Nach der englischen Bezeichnung Quasi-Z-Source-Inverter
wird die Abkürzung QZSI gewählt.
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1 Einleitung

Die Schaltung des QZSI zeigt Abb. 1.1. Das Einsatzgebiet umfasst leistungs-
elektronische Systeme, in denen eine Gleichspannungsquelle mit veränderlicher
Spannung eine Drehstromlast speist. Mit Hilfe des aus zwei Kondensatoren und
zwei Drosseln gebildeten Impedanznetzwerks kann eine gegenüber der Ein-
gangsspannung größere oder gleich große Zwischenkreisspannung erzeugt wer-
den. Die Zwischenkreisspannung wird dann mit einer Drehstrombrückenschal-
tung wechselgerichtet.

1.1 Zielsetzung der Arbeit

Das Ziel dieser Forschungsarbeit besteht in der ganzheitlichen Untersuchung
des Quasi-Z-Source-Umrichters und der Erarbeitung von Methoden, mit denen
eine optimale Dimensionierung sowie ein effizienter und dynamischer Betrieb
des QZSI ermöglicht wird. Als Last kommt eine anisotrope, permanentmagnet-
erregte Synchronmaschine (PMSM) zum Einsatz, deren Betriebseigenschaften
bei der Systembetrachtung berücksichtigt werden.
Die Erkenntnisse und Verfahren dieser Arbeit sollen universell auf jede belie-
bige Topologie mit Impedanznetzwerk, einer Drehstrombrücke als Stellglied
und einer dreiphasigen Last übertragbar sein. Es soll geklärt werden, inwieweit
die in der Literatur propagierten Vorteile der Schaltung zutreffen.
Die experimentelle Validierung der erarbeiteten Methoden soll an einem
prototypischen Versuchsaufbau erfolgen.

Bei der Dimensionierung des QZSI haben die mit der Drehstrombrücke
assoziierten Modulationsverfahren eine zentrale Bedeutung. Diese bestimmen
die Verluste der Schaltung und beeinflussen die Größe der Kondensatoren und
Drosseln des Impedanznetzwerks. Um die Verluste des QZSI zu verkleinern
und die passiven Bauteile in der Größe zu reduzieren, sollen aufbauend auf
bekannten Modulationsverfahren weitere Varianten entwickelt werden. Durch
die Herleitung von umfassenden analytischen Gleichungen für die Berechnung
der Induktivitätswerte und Kapazitätswerte soll ein übersichtlicher Vergleich
der Verfahren realisiert werden. Auf diese Weise können die besten Verfahren
in die Dimensionierung und den Betrieb des QZSI einfließen.
Es soll außerdem der Einfluss der Aussteuerbegrenzung der Drehstrombrücke
auf die Dimensionierung der passiven Bauteile in die Untersuchungen einbezo-
gen werden.
Bezüglich der Dimensionierung des Gesamtsystems sollen weiterhin auch die
Halbleiterverluste in analytischer Form dargestellt werden.
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1.1 Zielsetzung der Arbeit

Unter Berücksichtigung der Dimensionierung der passiven Bauteile soll damit
eine Betriebsstrategie mit möglichst geringen Verlusten abgeleitet werden. Die
für die Auslegung des Systems zugrunde gelegte maximale Leistung von 50kW
orientiert sich an der eingesetzten PMSM.

Ein weiterer zentraler Themenpunkt dieser Dissertation ist die Regelung der
Drosselströme und Spannungen des Impedanznetzwerks. Aufgrund der hohen
Lastdynamik der PMSM ist eine stabile und dynamische Regelungsstrategie
auf Basis eines geeigneten Modellierungsansatzes herzuleiten. Bei der Model-
lierung und Regelung des QZSI sollen die Auswirkungen der asymmetrischen
Konfiguration des Impedanznetzwerks geklärt werden. Für die Berechnung der
Reglerparameter ist die Entwicklung von allgemeingültigen Berechnungsvor-
schriften gewünscht.
Es ist weiterhin zu untersuchen, welcher Ansatz zur Bestimmung der wirk-
samen Zwischenkreisspannung für die Regelung der Maschine am geeignetsten
ist. Damit im Zusammenhang steht die Fragestellung, inwiefern die vom QZSI
gelieferte Spannung die Aussteuerbegrenzung für die Regelung der PMSM
beeinflusst.
Zur Steuerung des Drehmoments der anisotropen PMSM sollen bestehende
Methoden zur rotororientierten Regelung der Statortröme angewendet werden.
Angestrebt ist ein möglichst verlustoptimaler Betrieb mit guten regelungstech-
nischen Eigenschaften, unter Ausnutzung des Reluktanzmoments.

Für Teile der behandelten Themengebiete soll ein neutraler Vergleich mit
einem an eine Drehstrombrücke gekoppelten Hochsetzsteller durchgeführt
werden. Es soll hierbei geklärt werden, ob und unter welchen Bedingungen der
Z-Source-Umrichter tatsächlich Vorteile gegenüber dem Hochsetzstellersystem
bringt. In unterschiedlichen Literaturstellen sind diesbezüglich verschiedene
Aussagen zu finden.

Der Nachweis der Tauglichkeit der Modulationsverfahren und der Reglerstruk-
turen sowie des gesamten Betriebsverhaltens erfolgt anhand von Simulationen
und Messungen an einem prototypischen Aufbau. Messungen der Verluste so-
wie des dynamischen Verhaltens der Regelkreise sollen zur Charakterisierung
des Betriebsverhaltens des Gesamtsystems beitragen.
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1 Einleitung

1.2 Stand der Technik

In diesem Abschnitt wird eine grundlegende Beschreibung zum Stand der Tech-
nik dreiphasiger Z-Source-Umrichter erläutert. Eine detaillierte Auseinanderset-
zung mit den themenspezifischen Aspekten der Modulation, Dimensionierung
und Regelung des QZSI erfolgt kapitelbegleitend.

Schaltungstopologien

Im Jahr 2002 stellte Prof. F. Z. Peng den Z-Source-Inverter (ZSI) vor [1] (s.
Abb. 1.2). Auszeichnendes Merkmal ist das für die Hochsetzstellerfunktion
benötigte Impedanznetzwerk, das aus zwei Drosseln L1, L2, zwei Konden-
satoren C1, C2 und der Eingangsdiode DE besteht. Nachfolgend wird das
Impedanznetzwerk als Z-Netzwerk bezeichnet. Gezielte Kurzschlüsse der
Brückenzweige ermöglichen es, die Zwischenkreisspannung uZK gegenüber der
Eingangsspannung uE zu erhöhen. Mit dieser Funktion kann die Schaltung die
Strangspannung in Bezug zur Eingangsspannung hoch- oder tiefsetzen.

Spannungsquelle

DE

uE

L1

uZK

C1 C2SE ~

~

~

L2

DrehstromlastDrehstrombrückeImpedanznetzwerk

Abbildung 1.2: Rückspeisefähiger Z-Source-Umrichter mit Drehstromlast

Abbildung 1.2 zeigt die rückspeisefähige Schaltungsvariante, die um den
IGBT SE erweitert wurde. Eingangsseitig kann der QZSI durch jede beliebige
Gleichspannungsquelle gespeist werden. Beispielhaft seien hierfür Batterien
[2, 3], Brennstoffzellen [4–6] oder Solargeneratoren [7–10] genannt. Soll eine
Wechselspannungsquelle angekoppelt werden, muss für eine Gleichrichtung der
Spannung gesorgt werden [11, 12]. Bei Verwendung einer Brennstoffzelle oder
eines Solargenerators muss ein unidirektionaler Energiefluss durch zusätzliche
Beschaltung sichergestellt sein [11].
Am Ausgang der DBS können beliebig geartete Drehstromlasten, wie Dreh-
strommotoren [12–14, E1, E2] oder über Filter gekoppelte Drehstromnetze [15,
16], angeschlossen werden.
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1.2 Stand der Technik

Funktional betrachtet ist der ZSI mit dem in Abb. 1.3 dargestellten, konven-
tionellen Hochsetzsteller vergleichbar, der an eine Drehstrombrücke gekoppelt
ist [2]. Beim Vergleich der Schaltungskonfigurationen fällt der einstufige
Aufbau des QZSI auf, der quantitativ eine geringere Anzahl an Schaltelementen
aufweist.

uE

uZKCL iL
~

~

~

Spannungsquelle DrehstromlastDrehstrombrückeHochsetzsteller

Abbildung 1.3: Bidirektionaler Hochsetzsteller mit Drehstromlast

Der spannungsgespeiste ZSI wurde ursprünglich für ein mit Brennstoffzellen
betriebenes Elektrofahrzeug entwickelt und untersucht [5, 17–20]. Das Ziel
war, die Leistungselektronik in der Effizienz zu steigern und das Gewicht sowie
das Volumen gegenüber der konventionellen Schaltung des Hochsetzstellers zu
minimieren. Propagierte Vorteile der Schaltung sind die Kurzschlussfestigkeit
der Drehstrombrücke und der quantitativ verringerte Aufwand an Halbleiter-
bauelementen sowie geringe Verluste. Gemäß den Beschreibungen in [17, 19,
20] hat die Schaltung Vorteile gegenüber einer konventionellen Schaltung mit
Hochsetzsteller.

Der ZSI ist aus der Idee heraus entstanden, die Eigenschaften eines
Spannungszwischenkreis-Umrichters mit denen eines Stromzwischenkreis-
Umrichters zu kombinieren. Dementsprechend können Z-Source-Umrichter
auch als stromgespeiste Schaltungen [21] realisiert werden.
Um die Spannungsbeanspruchung von einem der beiden Kondensatoren des
Impedanznetzwerks gegenüber dem konventionellen ZSI zu reduzieren, wurde
die Klasse der Quasi-Z-Source-Umrichter [21] mit asymmetrischem Impedanz-
netzwerk entwickelt. In der hier behandelten Variante nach Abb. 1.1 gibt es
außerdem den Vorteil eines kontinuierlichen Eingangsstroms. Hinsichtlich der
Steuerung, Regelung und Dimensionierung der Schaltung haben jedoch alle
dreiphasigen Schaltungstopologien ähnliche Eigenschaften.
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1 Einleitung

Zusammen mit dem ZSI haben die Quasi-Z-Source-Umrichter und die nach-
folgend beispielhaft erläuterten Stromrichter mit Impedanzzwischenkreis eine
eigene topologische Klasse etabliert. Die vielfältigen Topologien unterscheiden
sich in der Art der Energiewandlung (DC/DC, DC/AC, AC/AC, AC/DC)
und der Konfiguration des Z-Netzwerks [22]. Im Weiteren wird nur der hier
behandelte Fall einer DC/AC-Wandlung mit dreiphasiger Last näher erörtert.
Zwecks einer Erhöhung des Hochsetzverhältnisses können die Drosseln des
Z-Netzwerks durch eine Erweiterung mit zusätzlichen LC-Elementen ersetzt
werden [23, 24]. Der Nachteil dieser Schaltungen ist der erhöhte Bauteilauf-
wand.
Für den gleichen Zweck sehen weitere Schaltungsvarianten verschieden gear-
tete Netzwerke von Transformatoren bzw. gekoppelten Drosseln vor [25–29].
Dabei ist ein Pol des Gleichspannungsanschlusses der Drehstrombrücke
direkt mit einer Drosselwicklung verbunden. Selbst bei einer streuarmen
Bauweise des Transformators wird eine große parasitäre Induktivität in den
möglichst kapazitiven Zwischenkreis integriert. Als Folge entstehen schon
bei kleinen Schalterströmen hohe Überspannungen, welche die Schaltung
zerstören können und die Schaltverluste der Halbleiter erhöhen. Der Einsatz
von Schaltentlastungs-Netzwerken wird somit unerlässlich.
Weitere Schaltungsvarianten sehen eine Integration von einer oder mehreren
Spannungsquellen in das Z-Netzwerk vor [30].
Als letztes sei erwähnt, dass dreiphasige Z-Source-Umrichter auch durch die
Verbindung des Z-Netzwerks mit einem Neutral-Point-Clamped-Umrichter
[31] oder einem Matrix-Umrichter [32] ausgeführt werden können.

In allen Schaltungen mit Impedanzzwischenkreis können neben dem von
konventionellen Schaltungen bekannten lückenden Drosselstrom, weitere
ungewollte Schaltungszustände auftreten [33–35]. Der stabile Betrieb der
Schaltung kann dadurch erheblich gestört werden.

Das Anwendungsgebiet der Umrichter mit Z-Netzwerk umfasst beispielsweise
solare- und Windkraftenergiesysteme [7–10, 16, 36–38], drehzahlvariable An-
triebe [11–13, E2, 39, 40] und Elektrofahrzeuge [5, 14, E1, 41–44]. Prinzipiell
lässt sich jedes beliebige leistungselektronische System mit einem Z-Source-
Umrichter realisieren, in dem ein Hochsetzsteller benötigt wird.
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1.2 Stand der Technik

Modulationsverfahren und Dimensionierung

Die Modulationsverfahren des ZSI bzw. QZSI basieren auf den von der Dreh-
strombrückenschaltung bekannten Modulationsverfahren [45–48]. Durch ent-
sprechende Vorgabe modifizierter Schwellensignale werden die Ansteuersignale
derart verändert, dass Brückenkurzschlüsse entstehen. Dieser als Shoot-Through
bekannte Zustand wird benötigt um die Zwischenkreisspannung gegenüber der
Eingangsspannung hochzusetzen und erscheint dementsprechend im Pulsmus-
ter. Nachfolgend wird dieser Zustand als Boostzustand bezeichnet.
Es gibt kontinuierliche und diskontinuierliche Verfahren [18, 42, 49–55, E3],
bei denen die Boostzustände zwischen den konventionellen aktiven Zuständen
und Freilaufzuständen, oder innerhalb dieser Zustände angeordnet sind. Darüber
hinaus ist eine symmetrische oder eine unsymmetrische Verteilung möglich.
Wie in [56–58] gezeigt wird, hängt die Spannungsverstärkung und die Span-
nungsbeanspruchung der Halbleiter von der Anordnung der Boostzustände im
Pulsmuster ab.
Neben grundsätzlichen Eigenschaften der Modulationsverfahren und der Imple-
mentierung [49–51, 56–59], werden Untersuchungen zu den Verlusten durchge-
führt [42, 44, 52–55, E3, 60] und die Auswirkungen auf die Dimensionierung
der Drosseln [39–42, E3, 57, 61–63] erläutert. Bezüglich der Halbleiterverluste
und der Drosseldimensionierung sind in den genannten Publikationen wider-
sprüchliche Aussagen zu finden.
Werden die Modulationsverfahren auch bei der Dimensionierung der Konden-
satoren berücksichtigt [E3], kann das Bauteil richtig ausgenutzt und eine fehler-
hafte Dimensionierung verhindert werden.

Modellbildung und Regelung

In den bekannten Veröffentlichungen wird die regelungstechnische Mo-
dellierung des ZSI und QZSI anhand zeitkontinuierlicher, linearisierter
Mittelwertmodelle durchgeführt [E2, 15, 16, 64–74]. Die entstehenden Klein-
signalmodelle haben unterschiedliche Detaillierungsgrade, sind aber ähnlich
beschaffen. Da der ZSI bzw. QZSI wie ein Hochsetzsteller funktioniert, ist
die Regelstrecke nicht-minimalphasig. Außerdem kann ein Durchgriff der
Stellgröße auf die im Mittel wirksame Zwischenkreisspannung festgestellt
werden [E1, 15, 64, 67].
Im Unterschied zum ZSI gibt es beim QZSI eine asymmetrische Strecken-
struktur [E2, 16], die bei Einwirkung von Störungen in der Eingangsspannung
ungewollte Schwingungen im Z-Netzwerk verursacht [E2].
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1 Einleitung

Auf Basis der Kleinsignalmodelle sind zahlreiche Regelstrukturen entstan-
den, die in den bereits erläuterten Anwendungen zum Einsatz kommen. Die
Zwischenkreisspannung wird in den meisten Fällen separat von der Last, in
einschleifigen [67, 75–85] oder mehrschleifigen Strukturen [E1, E2, 15, 16, 67,
71, 72, 78], geregelt. In [86, 87] werden adaptive Regler implementiert.
Aufgrund der getakteten Zwischenkreisspannung gibt es unterschiedliche Me-
thoden zur direkten oder indirekten Bestimmung der Zwischenkreisspannung.
Für Z-Source-Umrichter mit unsymmetrischem Z-Netzwerk finden sich oftmals
ähnliche oder gleiche Regelungsmethoden wie für den ZSI. Deswegen ist es
möglich, dass Störungen in der Eingangspannung des QZSI nicht mehr ausgere-
gelt werden können und zur Instabilität des Regelkreises führen. Für eine stabile
Regelung muss die Unsymmetrie der Regelstrecke in der Regelungsstrategie
berücksichtigt werden [E2]. In dem in [E2] vorgestellten Anwendungsbeispiel
wird eine Asynchronmaschine als Last verwendet und eingangsseitig durch eine
mit dem Drehspannungsnetz verbundenen Diodenbrücke gespeist. Störungen
in der Eingangsspannung lassen sich effektiv ausregeln. Die Ideen dieser
Regelungsstrategie wurden in [E1] auf die Anwendung einer anisotropen,
permanenterregten Synchronmaschine übertragen und durch geeignete Vor-
steuerungen für den hochdynamischen Betrieb der PMSM tauglich gemacht.
In den erwähnten Veröffentlichungen mit Standardregelkreisen werden die
Reglerparameter unter Zuhilfenahme von Bode-Diagrammen des offenen
Regelkreises bestimmt.

Um das Reluktanzmoment von anisotropen, permanentmagneterregten Syn-
chronmaschinen möglichst verlustoptimal nutzen zu können, werden die Strom-
sollwerte meistens unter Minimierung der Stromwärmeverluste vorgegeben
[88–92]. Neben der Sollwertgenerierung ist die Regelung der Stromkomponen-
ten Gegenstand der aktuellen Forschung. Es gibt hochdynamische Regelungs-
konzepte, welche lineare Induktivitäten annehmen und solche [93–95], die das
sättigende Verhalten von hoch ausgenutzten Synchronmaschinen berücksichti-
gen [92, 96, 97]. Wenn Abstriche in der Regelgüte akzeptabel sind, sind auch
lineare Regler für die sättigenden Maschinen einsetzbar.
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1.3 Gliederung und Vorgehensweise

Aufbauend auf einer Schaltungsanalyse werden in Kap. 2 die Differentialglei-
chungen in den Schaltungszuständen des QZSI für den motorischen Betrieb
aufgestellt. Daraus ergeben sich die Übertragungsfunktionen, die das stationäre
Verhalten charakterisieren.

Aufgrund der kapitelbegleitenden Diskussion der Messergebnisse, erfolgt die
Beschreibung des Versuchsstands schon in Kap. 3.

Anschließend werden in Kap. 4 eine Vielzahl von verschiedenen konti-
nuierlichen und diskontinuierlichen Modulationsverfahren vorgestellt. Neben
der Generierung der Boostzustände und der Diskussion implementierungsre-
levanter Aspekte werden die Auswirkungen auf die Aussteuerbegrenzung der
Drehstrombrücke untersucht.

Das Kap. 5 umfasst eine ausführliche Auseinandersetzung mit der Dimensio-
nierung der Drosseln. Für diesen Zweck wird eine auf dem Stromripple basierte
Betrachtungsweise herangezogen. Zuerst werden Modulationsverfahren be-
trachtet, die eine feste Verteilung der Boostzustände aufweisen. Es wird die
Möglichkeit geprüft, ob die Induktivität anhand einer Laststrombetrachtung
bestimmt werden kann. Danach werden die Induktivitäten auf Basis des
Stromripples analytisch berechnet. Dieses Prinzip wird daraufhin auf die
Modulationsverfahren mit zwischen den Schaltzustandswechseln lokalisierten
Boostzuständen übertragen. Entsprechende Normierungen sorgen für eine
Vergleichbarkeit der Verfahren. Es findet eine Unterscheidung zwischen den
Fällen mit und ohne Aussteuerbegrenzung statt.

Bei der Dimensionierung der Kondensatoren in Kap. 6 werden die Kapazi-
tätswerte analytisch anhand der Spannungsripple bestimmt. Der Einfluss aller
implementierten Modulationsverfahren auf die Kapazitäten wird ausführlich
unter Berücksichtigung des Betriebsverhaltens der PMSM für verschiedene Be-
triebsfälle gegenübergestellt. Ergänzend werden die Resonanzeigenschaften des
Zwischenkreises untersucht und der Kondensatorstrom-Effektivwert berechnet.

Das Kap. 7 beinhaltet die analytische Berechnung der Halbleiterverluste aller
Modulationsverfahren sowie die simulative Verifikation. Ferner werden auch die
Verluste des Hochsetzstellers analysiert.
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1 Einleitung

Detailliert beschriebene Verlustleistungsmessungen am Versuchsstand schlie-
ßen das Kapitel ab.

Die Modellbildung und Regelung des QZSI mit der PMSM als Last wird in
Kap. 8 erläutert. Basierend auf dem Kleinsignalmodell des QZSI wird eine
Struktur zur Regelung der Zwischenkreisspannung erarbeitet. Schrittweise
Modellvereinfachungen begleiten den Strukturentwurf. Für die Berechnung
der Reglerparameter werden entsprechende Bestimmungsgleichungen anhand
der Polvorgabe des geschlossenen Regelkreises hergeleitet. Im Anschluss
an die Beschreibung der Sollwerterzeugung der Maschinenströme und der
Auslegung von Stromzustandsreglern wird eine Struktur für die Regelung des
Gesamtsystems abgeleitet. Umfangreiche Simulationen und Messergebnisse
validieren die Regelungsstrategie.

In Kap. 9 fließen die Erkenntnisse der Kap. 5, 6 und 7 in eine Betriebsstrategie
ein, die auf einen möglichst verlustarmen Betrieb des QZSI abzielt. Dabei wird
ein Verfahren mit der kleinsten Induktivität mit einem Verfahren kombiniert,
das die geringsten Verluste aufweist.

Eine Zusammenfassung in Kap. 10 schließt die Dissertation ab.
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2
Schaltungsanalyse des
Quasi-Z-Source-Umrichters

Für ein grundlegendes Verständnis der Schaltungsfunktion des Quasi-Z-Source-
Umrichters (QZSI) wird in diesem Kapitel eine Schaltungsanalyse durchgeführt.
Ziel ist zunächst die Herleitung von Differentialgleichungen, die das dynami-
sche Verhalten der Ströme und Spannungen der passiven Bauteile in den ent-
sprechenden Schaltungszuständen beschreiben. Dabei wird die Last zunächst als
ideale Stromquelle modelliert. Darauf aufbauend werden die stationären Über-
tragungsfunktionen hergeleitet. Abschließend wird das stationäre DC-Modell
des QZSI um die Funktion einer dreiphasigen Drehstromlast erweitert.

2.1 Schaltungskonzept

Die Schaltung des QZSI [21] ist in Abb. 2.1 verallgemeinert mit einer dreiphasi-
gen ohmsch-induktiven Last und Gegenspannungsquelle dargestellt. Es gibt vier
Funktionskomponenten, die das Betriebsverhalten der Schaltungsanordnung be-
stimmen:

• K1 - Speisende Spannungsquelle

• K2 - Z-Netzwerk

• K3 - Drehstrombrückenschaltung

• K4 - Drehstromlast

11
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DE

uE

L2

uZK

L1

C1

C2

SE ~

~

~

K1 K2 K3 K4

Abbildung 2.1: Komponenten des QZSI

Für die Schaltungsanalyse wird eine ideale Gleichspannungsquelle zur Spei-
sung der Schaltung verwendet. Prinzipiell ist für die Anwendung jede Art von
Gleichspannungsquelle denkbar [4–12].
Namensgebende Komponente des QZSI ist das aus den Drosseln L1 und L2
sowie aus den Kondensatoren C1 und C2 gebildete Impedanznetzwerk, das im
folgenden als Z-Netzwerk bezeichnet wird. Neben den passiven Bauteilen ist
die Eingangsdiode DE für die Funktionalität der Schaltung erforderlich. Zur
Energierückspeisung und zur Vermeidung ungewollter Schaltungszustände ist
außerdem antiparallel zu DE der Schalter SE angeordnet [33, 34, 41, 74], der
nachfolgend als Rückspeiseschalter (RSS) bezeichnet wird. Prinzipiell ist die
Funktion des QZSI ohne SE möglich, für Betriebszustände in denen keine
ungewollten Schaltungszustände auftreten.
Die eingesetzte Drehstrombrückenschaltung (DBS) ist mit IGBTs (Insulated
Gate Bipolar Transistor) und dazu antiparallel geschalteten Dioden realisiert.
Über die Gleichspannungsanschlüsse der DBS wird das Z-Netzwerk angebun-
den.

2.2 Schaltungszustände

Wie im Fall der gewöhnlichen DBS bilden Trägerverfahren oder auf Raumzei-
germodulation basierende Steuerverfahren die Grundlage zur Steuerung [45, 46,
98, 99] des QZSI (s. Kap. 4). Zusätzlich zu den bekannten aktiven Schaltzustän-
den und den Freilaufzuständen, bestimmt beim QZSI der sogenannte Shoot-
Through-Zustand das Betriebsverhalten, der nachfolgend als Boostzustand be-
zeichnet wird. Dieser Schaltungszustand ist für die hochsetzende Funktion des
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2.2 Schaltungszustände

QZSI verantwortlich und wird durch gezieltes Kurzschließen von mindestens
einem Brückenzweig der DBS erreicht. Die Verteilung der Schaltzustände in-
nerhalb einer Pulsperiode ist an dieser Stelle für ein allgemeines Verständnis
der Schaltung noch unwichtig. Genauere Beschreibungen diesbezüglich erfol-
gen in Kap. 4.
Vereinfachend wird für die anstehende Schaltungsanalyse ein Pulsmuster ange-
nommen, bei welchem der Boost, der Freilauf (mit F indiziert) und ein aktiver
Zustand (mit A indiziert) jeweils einmal innerhalb einer Pulsperiode auftreten
(s.Abb. 2.4 unten). Auf die Darstellung des RSS wird verzichtet, weil sich die
nachfolgenden Erläuterungen auf den motorischen Betrieb beziehen.

DE

uE

L2

uZK

L1 RL1 RL2

C1

C2

iL1

iC1

iL2iDE

iC2

RC1

iZK

RC2

SDBS

iLast

uC1 uRC1

uL1 uRL1 uL2 uRL2

uC2

uRC2

uDE

Abbildung 2.2: QZSI mit Stromquelle als Last und DBS-Ersatzschalter

Da zunächst alleine die Funktion des Z-Netzwerks untersucht werden soll, wird
die DBS vereinfacht durch eine Stromquelle modelliert. Dies ist gerechtfertigt,
weil die an die DBS gekoppelte Drehstromlast aus Sicht des Z-Netzwerkes einen
konstanten Gleichstrom innerhalb der Pulsperiode Tp in das Z-Netzwerk ein-
prägt [15, 64, 100, 101]. Unter dieser Annahme werden die sechs IGBTs und
Dioden der Drehstrombrücke in einen äquivalenten Schalter SDBS zusammen-
gefasst und es resultiert die Ersatzschaltung nach Abb. 2.2.
Ist SDBS eingeschaltet wirkt der Boostzustand auf das Z-Netzwerk, im ausge-
schalteten Zustand wirken der Freilauf oder der aktive Zustand. In den beiden
letzteren Zuständen gelten folgende Beziehungen für den Laststrom iLast:

iLast = 0 Freilaufzustand (2.1)
iLast = ix , x ∈ {U,V,W} aktiver Zustand (2.2)
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

Bei ix handelt es sich jeweils um einen der drei Strangströme nach (2.81), die
dem Schaltzustand der DBS entsprechend wirksam sind (s. Tab. 4.1 und 6.1).
Zunächst wird ix als Gleichstrom aufgefasst.

Für die im weiteren durchgeführte Schaltungsanalyse gelten folgende Annah-
men:

• Die Drosseln haben die gleichen Induktivitätswerte: L1 = L2 = L

• Die Kondensatoren haben die gleichen Kapazitätswerte: C1 =C2 =C

• Die Eingangsspannungsquelle sei ideal und der Spannungswert kann inner-
halb einer Pulsperiode als konstant angenommen werden: uE =UE

• Die Kondensatorspannungen können innerhalb einer Pulsperiode für die
Stromeinprägung in den Drosseln als konstant angenommen werden: uC1 =
UC1, uC2 =UC2

• Die Ladeströme der Kondensatoren werden als konstant angenommen

• Die Halbleiter seien ideal

• Der Rückspeiseschalter SE wird nicht berücksichtigt

Die Summe der drei Wirkdauern der oben genannten Schaltzustände ergibt ge-
rade die Dauer der Pulsperiode:

Tp = Ts +TF +TA (2.3)

Desweiteren wird die relative Dauer des entsprechenden Schaltzustands defi-
niert:

D =
Ts

Tp
(2.4)

DF =
TF

Tp
(2.5)

DA =
TA

Tp
(2.6)

Es gilt damit:

D+DF +DA = 1 (2.7)
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2.2 Schaltungszustände

2.2.1 Boostzustand

Wird der Zwischenkreis des QZSI für die Dauer Ts = DTp im Zeitbereich
tk ≤ t ≤ tk +Ts kurzgeschlossen (s. Abb. 2.4), erhält man das Ersatzschaltbild
nach Abb. 2.3. Das Aufstellen der Maschengleichungen liefert die Spannungs-
gleichungen der Kondensatoren:

uC1 = L1 i̇L1−uE + iL1RL1− iC1RC1 (2.8)
uC2 = L2 i̇L2 + iL2RL2− iC2RC2 (2.9)

Die Kondensatorströme lauten:

iC1 =−iL1 (2.10)
iC2 =−iL2 (2.11)

uE

L2

L1 RL1

RL2

C2

iL1

iC2

RC1

uC2

iC1

uC1

iL2

C1

RC2

DE iLastiDE

uL1 uRL1

uRC1
uRC2

uL2

uRL2

uDE

SDBS

iZK

uZK

Abbildung 2.3: Ersatzschaltbild des QZSI im Boostzustand

Das Einsetzen von (2.10) in (2.8), sowie (2.11) in (2.9) und Umstellen nach i̇L1
und i̇L2 führt zu:

i̇L1 =
uE

L1
+

uC1

L1
− iL1

RL1 +RC1

L1
(2.12)

i̇L2 =
uC2

L2
− iL2

RL2 +RC2

L2
(2.13)

Unter der Annahme von Drosselzeitkonstanten, die groß gegenüber der Pulspe-
riode sind

τL1 =
RL1 +RC1

L1
� Tp (2.14)
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

τL2 =
RL2 +RC2

L2
� Tp (2.15)

können die ohmschen Anteile in (2.12) und (2.13) vernachlässigt werden
(RL1 = RL2 = RC1 = RC2 = 0). Die Integration der beiden Differentialglei-
chungen resultiert damit in geradenförmigen Verläufen:

iL1 =
1
L1

t+tk∫
tk

(UE +UC1) dτ + iL1 (tk) =
UE +UC1

L1
t + iL1 (tk) (2.16)

iL2 =
1
L2

t+tk∫
tk

UC2 dτ + iL2 (tk) =
UC2

L2
t + iL2 (tk) (2.17)

k = 0,1,2,..,n (2.18)

Da die Periodenmittelwerte der Drosselspannungen im stationären Fall gleich
Null sind

UL1 =UL2 = 0 (2.19)

ergibt sich durch die Maschenanalyse aus Abb. 2.2:

UC2 =UE +UC1 (2.20)

Hierbei wurden wiederum die parasitären Widerstände vernachlässigt. Mit
(2.20) und L1 = L2 = L folgt, dass iL1 nach (2.16) und iL2 nach (2.17) im glei-
chen Maße ansteigen:

iL1 = iL2 = iL =
UC2

L
t + IL,min (2.21)

Es werden gleiche Startwerte iL1 (tk) = iL2 (tk) = IL,min angenommen, mit IL,min
als minimalem Stromwert innerhalb einer Pulsperiode. Der qualitative Strom-
verlauf ist Abb. 2.4 zu entnehmen.
Weiterhin ergibt sich der Strom iDE der eingangsseitigen Diode DE zu:

iDE = iL1 + iC1 = iL2 + iC2 = 0 (2.22)

16



2.2 Schaltungszustände

iL(t)

ttk

Tp

uL(t)

t

UC2

UC1

tk-1 tk+1
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t
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Ts TA TF

UC2

UC2,max

UC2,min

uZK(t)

t

UC2
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UZK
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IL,max

0

0

0

0

^

DTp (1-D)Tp
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Abbildung 2.4: Qualitativer zeitlicher Verlauf von Kondensatorspannung,
Drosselspannung und Drosselstrom im stationären Zustand

Durch den Brückenkurzschluss wird der Knotenpunkt, an den C1 und L2 an-
geschlossen sind, mit dem negativen Zwischenkreispotential verbunden. Somit
fließt der Zwischenkreisstrom

iZK = iL1 + iL2 = 2iL (2.23)

und die Last ist wie im Freilaufzustand (vgl. Abs. 2.2.3) vom Zwischenkreis
entkoppelt.
Bezüglich der Zwischenkreisspannung uZK und der Spannung uDE wird folgen-
der Zusammenhang ermittelt:

uZK = 0 (2.24)
uDE =−(uC1 +uC2) =−(UC1 +UC2) (2.25)
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

Da das Anodenpotential an DE kleiner ist als das Kathodenpotential, sperrt die
Diode. Durch die Differentialgleichungen

u̇C1 =−iL1
1

C1
(2.26)

u̇C2 =−iL2
1

C2
(2.27)

wird das dynamische Verhalten der Kondensatorspannungen beschrieben. Die
Integration der beiden Gleichungen führt zum zeitlichen Verlauf der Kondensa-
torspannungen:

uC1 =
1

C1

t+tk∫
tk

−iL1 dτ +uC1 (tk) =−
iL
C1

t +uC1 (tk) =−
IL

C
t +UC1,max

(2.28)

uC2 =
1

C2

t+tk∫
tk

−iL2 dτ +uC2 (tk) =−
iL
C2

t +uC2 (tk) =−
IL

C
t +UC2,max

(2.29)

Die beiden Spannungen bauen sich im Boostzustand, bei den Maximalwerten
UC1,max und UC2,max beginnend, ab (s. Abb. 2.4). Beim Drosselstrom iL han-
delt es sich um einen Gleichstrom, der mit einem Wechselanteil überlagert ist,
englisch als Ripple-Strom benannt. Wenn dessen linearer Verlauf vorausgesetzt
wird, ergeben sich beim Einsetzen der Stromfunktion (2.21) in (2.28) und (2.29)
Parabelfunktionen. In der Regel dominiert jedoch der Gleichanteil IL den Wech-
selanteil, so dass auch ein geradenförmiger Verlauf der Kondensatorspannungen
während des Kurzschluss-Zustands vereinfacht für die Analyse angenommen
werden kann. Es gibt Publikationen, in denen zwecks einer Bauteilminimierung
mit nicht-geradenförmigen Verläufen gerechnet wird [40, 102]. Die Verläufe re-
sultieren aus der Lösung von Differentialgleichungssystemen 2. Ordnung.
Unter Annahme symmetrischer Bauteilwerte (C1 =C2 =C) ist die Spannungs-
abnahme in beiden Kondensatorspannungen gleich. Da sich die beiden Span-
nungen im DC-Anteil unterscheiden, ist in Abb. 2.4 nur der qualitative Verlauf
von uC2 dargestellt.
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2.2 Schaltungszustände

2.2.2 Aktiver Zustand

Das Ersatzschaltbild des aktiven Zustands im Zeitabschnitt tk + Ts ≤ t ≤ tk +
Ts +TA ist Abb. 2.5 zu entnehmen.

DE

uE

L2

uZK

L1 RL1 RL2

C1

C2

iL1

iC1

iL2iDE

RC1

iZK

RC2

uC1

iLast

SDBS

uL1 uRL1

uC2

uRC2

uL2 uRL2

uRC1

iC2
uDE

Abbildung 2.5: Ersatzschaltbild des QZSI im aktiven Zustand

Es können folgende Maschengleichungen aufgestellt werden:

uC2 = uE−L1 i̇L1− iL1RL1− iC2RC2−uDE (2.30)
uC1 =−L2 i̇L2− iL2RL2− iC1RC1 (2.31)
uZK = uC2 +uC1 + iC1RC1 + iC2RC2 (2.32)

Die Eingangsdiode befindet sich im leitenden Zustand:

uDE = 0 (2.33)

An den Knotenpunkten ergeben sich die Ströme:

iDE = iL1 + iC1 (2.34)
iDE = iL2 + iC2 (2.35)

iC1 = iL2− iZK = iL2− iLast (2.36)
iC2 = iL1− iLast (2.37)

Durch Einsetzen von iC2 in (2.30) sowie von iC1 in (2.31) erhält man die
Differentialgleichungen beider Drosselströme:
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

i̇L1 =
uE

L1
− uC2

L1
− iL1

RL1 +RC2

L1
+RC2iLast (2.38)

i̇L2 =−
uC1

L2
− iL2

RL2 +RC1

L2
+RC1iLast (2.39)

Unter Vernachlässigung der parasitären Widerstände ergeben sich die Zeitfunk-
tion der Drosselströme zu:

iL1 =
UE−UC2

L1
t + iL1

(
tk +DTp

)
(2.40)

iL2 =
−UC1

L2
t + iL2

(
tk +DTp

)
(2.41)

Mit (2.20) und unter der Annahme symmetrischer Bauteile sind beide Drossel-
stromfunktionen erneut gleich:

iL1 = iL2 = iL =
−UC1

L
t + IL,max (2.42)

Startwert ist der maximale Drosselstrom IL,max = iL
(
tk +DTp

)
.

Weiterhin gilt für den Diodenstrom iDE:

iDE = iL1 + iC1 = iL1 + iL2− iZK = 2iL− iZK (2.43)

Im Zwischenkreis wirkt der Laststrom iLast:

iZK = iLast = ix (2.44)

Solange 2iL > iLast erfüllt ist, leitet die Eingangsdiode.
Die Spannungsdifferentialgleichungen für beide Kondensatoren lauten:

u̇C1 =
1

C1
(iL1− iZK) =

1
C1

(iL1− iLast) (2.45)

u̇C2 =
1

C2
(iL2− iZK) =

1
C2

(iL2− iLast) (2.46)
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Durch Integration werden die Zeitfunktionen für beide Kondensatorspannungen
ermittelt:

uC1 =
iL− iLast

C1
t +uC1

(
tk +DTp

)
=

IL− ix
C

t +UC1,min (2.47)

uC2 =
iL− iLast

C2
t +uC2

(
tk +DTp

)
=

IL− ix
C

t +UC2,min (2.48)

Aufgrund einer Lastzeitkonstanten, die normalerweise groß gegenüber der Takt-
periode ist, kann der dem Laststrom iLast entsprechende Strangstrom ix als kon-
stant innerhalb einer Taktperiode angenommen werden.
Wie beim Boostzustand wird der Kondensatorladestrom hauptsächlich durch
den Gleichanteil des Drosselstroms bestimmt. Dies bedeutet, dass beide Kon-
densatoren im aktiven Zustand durch den Drosselgleichstrom, um den Laststrom
verringert, und bei gleichen Bauteilwerten (C1 =C2 =C) im gleichen Maße ge-
laden werden (s. Abb. 2.4). Die Startwerte der Spannungen, uC1

(
tk +DTp

)
bzw.

uC2
(
tk +DTp

)
werden zu UC1,min und UC2,min festgelegt.

Durch die Diodenleitung wirkt im aktiven Zustand ein kapazitiver Zwischen-
kreis auf die Last:

uZK = ûZK = uC1 +uC2 = 2uC2−uE (2.49)

ûZK ist der Spitzenwert der Zwischenkreisspannung.

2.2.3 Freilaufzustand - Mode 3

Im Freilaufzustand, während des Zeitabschnitts tk +Ts +TA ≤ t ≤ tk +Tp, hat
das Ersatzschaltbild gemäß Abb. 2.6 Gültigkeit.
Durch die Entkopplung des Zwischenkreises von der Last, findet kein gegensei-
tiger Energieaustausch statt:

iZK = 0 (2.50)

Für die Maschengleichungen im Freilaufzustand ergeben sich die gleichen Zu-
sammenhänge wie in den Gleichungen (2.30) - (2.32). Die Zeitfunktionen der
Drosselströme sind bis auf die Startwerte im Freilaufzustand folglich die glei-
chen wie im aktiven Zustand ((2.40) und (2.41)). Beide Ströme bauen sich glei-
chermaßen ab und können durch die Gleichung (2.42) beschrieben werden. Aus
den Knotenpunkten ergeben sich die nachfolgenden Ströme.
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Abbildung 2.6: Ersatzschaltbild des QZSI im Freilaufzustand

iDE = iL1 + iC1 (2.51)

iDE = iL2 + iC2 (2.52)

iC1 = iL2− iZK = iL2 (2.53)

iC2 = iL1− iZK = iL1 (2.54)

Der Diodenstrom wird zu:

iDE = iL1 + iL2 = 2iL (2.55)

Bezüglich der Kondensatorspannungen lässt sich wiederum jeweils ein gleicher
Anstieg feststellen, wenn C1 =C2 =C gilt:

uC1 (t) =
iL
C1

t +uC1
(
tk +DTp +TA

)
=

IL

C
t +uC1

(
tk +DTp +TA

)
(2.56)

uC2 (t) =
iL
C2

t +uC2
(
tk +DTp +TA

)
=

IL

C
t +uC2

(
tk +DTp +TA

)
(2.57)

Im Unterschied zu (2.47) und (2.48) bewirkt nur der Drosselstrom die Span-
nungsänderung, ohne den Einfluss des Laststroms. Dadurch nimmt die Span-
nung im Freilaufzustand mit einer anderen Steigung als im aktiven Zustand ab.
Die wirksame Zwischenkreisspannung kann weiterhin mit (2.49) bestimmt wer-
den. Zum Zeitpunkt tk +DTp +TA haben die Spannungen den Endwert im ak-
tiven Zustand erreicht. Dieser Wert stellt jedoch nicht zwangsläufig ein funktio-
nales Maximum dar.
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2.3 Übertragungsverhalten des QZSI im quasi-stationären Zustand

2.2.4 Zeitlicher Verlauf des Kondensator-, Eingangsdioden- und
Zwischenkreisstroms

Die Kondensatorspannungen und Drosselströme werden später für eine Rege-
lung des QZSI verwendet. Deren messtechnische Erfassung ist einfacher reali-
sierbar als bei den getakteten Strömen der Kondensatoren, der Eingangsdiode
und des Zwischenkreises. Für eine Dimensionierung der Schaltung ist jedoch
auch die Kenntnis der in den letzten Abschnitten beschriebenen Ströme wich-
tig. Deswegen sind diese in Tab. 2.1 nochmals übersichtlich aufgeführt und der
zeitliche Verlauf in Abb. 2.7 qualitativ dargestellt.

Tabelle 2.1: Getaktete Ströme und Spannungen in den drei Schaltungszuständen

Boost Freilauf Aktiv
Kondensatorstrom iC1 = iC2 = iC −iL iL iL− iLast

Strom Eingangsdiode iDE 0 2iL 2iL− iLast

Zwischenkreisstrom iZK 2iL 0 iLast

2.3 Übertragungsverhalten des QZSI im
quasi-stationären Zustand

Mit den in den vorangegangenen Abschnitten erarbeiteten Zusammenhängen,
können die Übertragungsfunktionen für den stationären Betrieb des QZSI er-
mittelt werden. Der Schwerpunkt liegt dabei auf den Strömen und Spannungen,
die aufgrund einer guten Messbarkeit für eine Steuerung des QZSI relevant sind.

2.3.1 Spannungen

Zur Ermittlung der Übertragungsfunktionen der Spannungen wird, unter
Annahme vernachlässigbar kleiner Bauteilwiderstände, der Ansatz gleicher
Spannungs-Zeitflächen beim Stromauf- und abbau in der Drossel angewendet.
Im quasi-stationären Zustand gilt:

TsUC2 +(TA +TF)(UE−UC2)
!
= 0 (2.58)

23



2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

iL(t)

DTp (1-D)Tp

ttk

Tp

IL

IL,min

tk-1 tk+1

Ts TA TF

IL,max

0

iC(t)

t0

ILast

iZK(t)

t

2IL

0

ix

iDE(t)

t0

ILast

ILast

F B A F AB F B

Abbildung 2.7: Qualitativer zeitlicher Verlauf von Kondensator-, Eingangsdioden- und
Zwischenkreisstrom im stationären Betrieb

Die Summe aus TA und TF wird als Non-Boostzustand mit der Dauer

Tns = TA +TF = Tp−Ts (2.59)

zusammengefasst.
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2.3 Übertragungsverhalten des QZSI im quasi-stationären Zustand

Es folgt daraus:

TsUC2 +Tns (UE−UC2)
!
= 0 (2.60)

Mit dem stationären Boost-Aussteuergrad D = Ts
Tp

nach (2.4) kann der Zusam-
menhang zwischen den beiden Kondensatorspannungen UC2, UC1 und der Ein-
gangsspannung UE formuliert werden:

UC2 =
1−D
1−2D

UE (2.61)

UC1 =
D

1−2D
UE (2.62)

Der stationäre Wert der Spitzen-Zwischenkreisspannung wird aus

ÛZK =UC2 +UC1 = 2UC2−UE =
1

1−2D
UE (2.63)

berechnet. außerdem gilt damit auch:

UC2 = (1−D)ÛZK (2.64)

UC1 = DÛZK (2.65)

Die Gleichung (2.64) beschreibt einen wichtigen Zusammenhang zwischen dem
Spitzenwert ÛZK der Zwischenkreisspannung und der Kondensatorspannung
UC2. Abb. 2.4 verdeutlicht dies anhand des Spannungsverlaufs der auftretenden
Spannungen innerhalb einer Pulsperiode. Es ist erkennbar, dass die Spannungs-
zeitfläche zwischen der Abszisse und der Spannung UC2 während des Boosts be-
tragsmäßig gerade der Zeitfläche entspricht, die während des Non-Boostzustand
zwischen ÛZK und UC2 aufgespannt wird. Die Differenz aus ÛZK und UC2 ent-
spricht wiederum der Spannung UC1.
Theoretisch kann während der kompletten Dauer des Non-Boostzustand mit ei-
nem aktiven Schaltzustand Energie vom Zwischenkreis in die Last übertragen
werden. Die wirksame Spannung ist dabei ÛZK. Auf eine Taktperiode bezo-
gen beträgt jedoch der Mittelwert der tatsächlich wirksamen Zwischenkreis-
spannung nach (2.66) maximal UC2. Es gilt somit auch der folgende Zusam-
menhang für den Mittelwert uZK,m der getakteten Zwischenkreisspannung:

uZK,m =UC2 (2.66)
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

Im Vergleich zu einem Pulswechselrichter mit fester Zwischenkreisspannung
wird beim QZSI in Abhängigkeit des Boosts für die gleiche mittlere Spannung
zusätzlich die Spannung UC1 benötigt. Aus diesem Grund müssen die Halbleiter
bei der Schaltungsdimensionierung auf den Spitzenwert ÛZK ausgelegt werden,
obwohl maximal UC2 wirksam ist innerhalb einer Pulsperiode.

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
0
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U/UE

 

 
UC2/UE

UC1/UE

ÛZK/UE

Abbildung 2.8: Verlauf der normierten Spannungs-Übertragungsfunktionen über dem
Boost-Aussteuergrad, die Kreise zeigen Messwerte

Zur Verdeutlichung der Spannungsverhältnisse im QZSI sind in Abb. 2.8 die
auf UE normierten Spannungen UC1, UC2 und ÛZK aufgetragen. Die Kreise
stellen Messwerte dar, die sich unter Vorgabe von UE = 180V, einer variablen
Spannung UC2 sowie 1 kW Ausgangsleistung ergeben. Ab einer Spitzen-
Zwischenkreisspannung von ÛZK = 400V ist UC2 auf 290V beschränkt.
Bemerkenswert ist, dass aufgrund des Nenners 1− 2D in Glg. (2.61), (2.62)
und (2.63) die Spannungen gegen unendlich divergieren, wenn die Dauer
der Boostphase die halbe Pulsperiode erreicht. Ein ähnliches Verhalten ist
auch beim gewöhnlichen Hochsetzsteller für ein Tastverhältnis gegen 1 zu
beobachten [99, 103]. Hinsichtlich der Spannungsspezifikation der eingesetzten
Bauteile ist dies bei der Schaltungsdimensionierung zu beachten.

Aus den beschriebenen Zusammenhängen der vorangegangenen Kapitel und
den stationären Übertragungsfunktionen, kann der QZSI den hochsetzenden
Schaltungstopologien zugeordnet werden.
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2.3 Übertragungsverhalten des QZSI im quasi-stationären Zustand

2.3.2 Ströme

Die stationären Übertragungsfunktionen für die Ströme im QZSI lassen sich
durch Betrachtung der Strom-Zeitflächen ermitteln. Im stationären Zustand
müssen diese innerhalb einer Pulsperiode Null ergeben:

TsiC,s +TFiC,F +TAiC,A
!
= 0 (2.67)

iC,s ist der Kondensatorstrom im Boostzustand, iC,F im Freilaufzustand und
iC,A im aktiven Zustand. Mit Tab. 2.1 folgt unter Annahme vernachlässigbarer
Stromripple:

−TsIL +TFIL +TA (IL− ix)
!
= 0 (2.68)

Ziel ist es einen Zusammenhang zwischen dem Drosselstrom und dem wirk-
samen Laststrom zu ermitteln. Aufgrund der drei vorkommenden Zustände in
(2.68) ist eine Darstellung wie bei den Spannungsübertragungsfunktion jedoch
ohne weiteres nicht möglich.
Im stationären Zustand ist die Leistung im Zwischenkreis aufgrund der symme-
trischen dreiphasigen Last konstant. Um die Wirkung des sinusförmigen Last-
stroms auf das Z-Netzwerk als DC-Größe modellieren zu können, wird ein im
aktiven- und Freilaufzustand wirksamer, äquivalenter DC-Strom ILast aus dem
Zusammenhang

TAix = (TA +TF) ILast (2.69)

ermittelt. In Verbindung mit dem konstanten Zwischenkreisspannungs-
Mittelwert repräsentiert ILast eine konstante Energieentnahme im Zwischenkreis
und kann über eine entsprechende Wirkleistung PLast im Zwischenkreis berech-
net werden:

PLast =UC2ILast (2.70)

PLast wird unter Vernachlässigung der Verluste aus der Eingangsleistung
PE =UEIE oder aus der dreiphasigen Ausgangsleistung PS (2.82) ermittelt:

PLast = PE = PS (2.71)

Mit (2.68) und (2.69) folgt:
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

−TsIL +Tns (IL− ILast)
!
= 0 (2.72)

Das Umformen dieser Gleichung, führt mit Gleichung (2.4) zur gesuchten Über-
tragungsfunktion:

IL =
1−D
1−2D

ILast (2.73)

Der Drosselstrom wird sich demnach in Abhängigkeit des Ausgangsstroms und
des Boost-Aussteuergrads einstellen. Soll der Drosselstrommittelwert direkt aus
dem Phasenstrom berechnet werden [101], gilt außerdem:

IL =
DA

1−2D
ix (2.74)

2.3.3 Tabellarische Übersicht der stationären
Übertragungsfunktionen

Tabelle 2.2 zeigt nochmals übersichtlich die erarbeiteten Übertragungs-
funktionen für den QZSI im stationären Zustand.

Tabelle 2.2: Stationäre Übertragungsfunktionen

UC2 UC1 ÛZK IL

1−D
1−2DUE

D
1−2DUE

1
1−2DUE

1−D
1−2D ILast

(1−D)ÛZK DÛZK UC2 +UC1 -

- - 2UC2−UE -

2.4 Ungewollte Schaltungszustände

Neben den drei Schaltungszuständen der vorangegangenen Abschnitte können
beim QZSI auch ungewollte Schaltungszustände auftreten, die nur schwer voll-
ständig vermeidbar sind und das Betriebsverhalten des QZSI erheblich stören
können. Im schlimmsten Fall ist die Zwischenkreisspannung nicht mehr regel-
bar.
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2.4 Ungewollte Schaltungszustände

Im folgenden werden die möglichen Betriebszustände kurz erläutert und die Be-
dingung für das Auftreten erarbeitet. Für weiterführende Beschreibungen sei auf
[33, 35, 100, 102, 104] und Abs. 5.2.1 verwiesen.
Ungewollte Schaltungszustände können auftreten, wenn die Eingangsdiode in
den aktiven Zuständen und den Freilaufzuständen aufgrund der unipolaren Leit-
fähigkeit sperrt. Im Freilaufzustand kommt es zum Lücken des Diodenstromes
wenn der Mittelwert des Drosselstroms kleiner ist als der halbe Stromripple:

IL ≤
∆IL

2
(2.75)

Dieser Zustand tritt auch bei konventionellen DC/DC-Wandlern auf. Die Kon-
densatoren werden dann nicht mehr geladen und verbleiben nach (2.53) und
(2.54) annähernd im momentanen Ladezustand.
In den aktiven Zuständen kann es zum Lücken des Diodenstromes kommen,
wenn die Bedingung

iDE = 2iL− ix ≤ 0 (2.76)

erfüllt ist. Ist 2iL = ix gegeben, dann ist die Zwischenkreisspannung gleich
der Spannung am Kondensator C2, uZK = uC2. Im anderen Fall kommt es zum
sogenannten laststrombedingten Kurzschluss, in welchem die Gleichungen
für den Boostzustand nach Abschnitt 2.2.1 Gültigkeit haben. Der Laststrom
wird anstelle von der Eingangsdiode von einer Diode der Drehstrombrücke
getragen, das zu einem ungewollten Brückenkurzschluss und folglich zum
unkontrollierten Anstieg der Zwischenkreisspannung führt.

Eine Voraussage des Auftretens der ungewollten Zustände ist schwierig, weil
der getaktete Verlauf von Drossel- und Laststrom exakt prädiziert werden muss.
Um zumindest annähernd das Auftreten ungewollter Zustände voraussagen zu
können, kann eine stationäre Bedingung ermittelt werden. Es wird angenom-
men, dass der Ripple von Last- und Drosselstrom ausreichend klein ist. Da der
QZSI eine dreiphasige Last speist, wird für den Laststrom-Momentanwert ix
der Spitzenwert des dreiphasigen Ausgangsstroms ÎS sowie der Drosselstrom-
Mittelwert in die Ungleichung (2.76) eingesetzt:

IL ≤
ÎS

2
(2.77)
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2 Schaltungsanalyse des Quasi-Z-Source-Umrichters

Mit Hilfe der Leistungsbilanz nach (7.1) im verlustfreien Fall kann die gesuchte
Bedingung im stationären Zustand ermittelt werden:

AM cos(ϕ)≤ 2
3
(1−2D) (2.78)

AM ist der nach (2.88) im nächsten Abschnitt bestimmte Modulationsgrad.

2.4.1 Vermeidung ungewollter Zustände

Beim Betrieb des QZSI sind die ungewollten Zustände kritisch, weil uner-
wünschte Schwingungen in der Zwischenkreisspannung auftreten können.
Eine genaue Vorhersage der ungewollten Zustände innerhalb einer Taktperiode
kann nur unter erheblichem Aufwand an signalverarbeitenden Komponenten
bewerkstelligt werden.
Die effektivste Methode zur Vermeidung ungewollter Zustände besteht darin,
den für den Rückspeisebetrieb benötigte IGBT SE nach Abb. 2.1 im aktiven
Zustand und im Freilauf einzuschalten [33, 34, 74]. Durch diese Maßnahme
wird parallel zur Eingangsdiode ein Pfad für einen negativen Strom zur
Verfügung gestellt, so dass der Kondensator C1 jederzeit mit C2 verbunden ist.
Trotz dieser Strategie treten im realen System ungewollte Schaltungszustände in
der Verriegelungszeit zwischen einem geschalteten Boost und dem Schalten des
RSS auf. Vor allem der Betrieb eines Hochleistungssystems bereitet aufgrund
der relativ großen Verriegelungszeiten Probleme.

Eine weitere Methode dem Auftreten unerwünschter Schaltungszustände vor-
zubeugen, besteht in einer einer entsprechenden Dimensionierung der Drosseln
des QZSI. Mit dieser Methode können zumindest in einem kleinen Betriebsbe-
reich die parasitären Zustände unterbunden werden. Nähere Erläuterungen fin-
den sich in Abs. 5.2.2.

2.5 QZSI mit dreiphasiger Last

Bei den bisherigen Überlegungen wurde der Schwerpunkt auf das Z-Netzwerk
gelegt. Neben der Stabilisierung der Zwischenkreisspannung soll aber auch ein
symmetrisches Drehspannungssystem zur Speisung eines Drehstromantriebs er-
zeugt werden. Im folgenden werden die Zusammenhänge erläutert, die den Be-
trieb des QZSI mit einer dreiphasigen Last charakterisieren.
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2.5 QZSI mit dreiphasiger Last

2.5.1 Symmetrisches dreiphasiges Drehstrom- und
Drehspannungssystem

Mit der DBS wird durch eine entsprechende Ansteuerung der Leistungs-
halbleiter ein symmetrisches, getaktetes Drehspannungssystem erzeugt. Der
zeitliche Verlauf der Grundschwingungen der drei Strangspannungen ist durch
die Gleichungen

uU = ÛS cos
(
ωt
)

uV = ÛS cos
(
ωt− 2π

3
)

(2.79)

uW = ÛS cos
(
ωt− 4π

3
)

mit der elektrischen Kreisfrequenz

ω = 2π f (2.80)

festgelegt. Mit diesen Spannungen wird wiederum ein mit der Stromamplitude
ÎS und um den Phasenwinkel ϕ versetztes Drehstromsystem in die Last einge-
prägt:

iU = ÎS cos
(
ωt−ϕ

)
iV = ÎS cos

(
ωt− 2π

3
−ϕ

)
(2.81)

iW = ÎS cos
(
ωt− 4π

3
−ϕ

)
Die elektrische Leistung ergibt sich mit den genannten Gleichungen zu

PS = 3US,effIS,eff cos(ϕ) =
3
2

ÛS ÎS cos(ϕ) (2.82)

2.5.2 Modulationsgrad und maximale Strangspannung

Bei der Steuerung der gewöhnlichen DBS mit der speisenden Zwischenkreis-
spannung UZK entscheidet der Modulationsgrad

AM,DBS =
ÛS

UZK/2
(2.83)

31
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über die wirksamen Spannungszeitflächen an der Last und die damit verbundene
Spannungsamplitude und elektrische Leistung. Der Modulationsgrad der DBS
nimmt bei Referenzkurvenverfahren mit Zusatzsollwert oder Raumzeigermodu-
lation für lineare Aussteuerung Werte im Bereich

AM,DBS = 0..
2√
3

(2.84)

an [45, 46].
Beim QZSI kann der Modulationsgrad auf verschiedene Weise definiert wer-
den. Wird zunächst berücksichtigt, dass nach (2.66) im Mittel die Spannung
UC2 während einer Taktperiode wirkt, liegt eine Anpassung von (2.83) mit dem
Ersetzen von UZK durch UC2 nahe:

AM =
ÛS

UC2/2
(2.85)

Bei Zugrundelegung dieser Definition beträgt der maximale Modulationsgrad
bei Referenzkurven mit Zusatzsollwert

AM,max =
2√
3

(2.86)

Eine andere Möglichkeit zur Definition des Modulationsgrad besteht im Bezug
der Strangspannung auf die Spitzenzwischenkreisspannung [E1]:

AM =
ÛS

ÛZK/2
(2.87)

Der maximale Modulationsgrad resultiert dann zu [39, 57]

AM,max =
2√
3
(1−D) (2.88)

Im weiteren Verlauf wird letztere Definition verwendet, deren Sinn sich bei der
Behandlung der Regelung des QZSI in Abs. 8.1.4 erschließt.
Mit dem angegebenen Modulationsgrad folgt für die maximale Strangspannung:

ÛS,max =
ÛZK√

3
(1−D) =

UC2√
3

(2.89)
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3
Versuchsstand

Dieses Kapitel behandelt den für die Messungen aufgebauten Versuchsstand.
Systemkomponenten sind die Leistungsteile des QZSI, eines Belastungsum-
richters, einer Gleichspannungsquelle und eines Maschinensatzes sowie die not-
wendigen signalverarbeitenden Komponenten. Eine Vielzahl der Komponenten
wurde vom Verfasser der Arbeit am Elektrotechnischen Institut entworfen und
aufgebaut.

3.1 Leistungselektronische Komponenten und
Motoren

Den Übersichtsschaltplan der leistungselektronischen Komponenten sowie der
Motoren des Versuchsstands zeigt Abb. 3.1. Die für die Regelung und Analyse
des Systems vorgesehenen Messgrößen sind in orange markiert. Alle Umrichter
werden mit einer Frequenz von 8kHz getaktet, in Übereinstimmung mit der
Abtastfrequenz der Regler.
Kernstück des Versuchsstands bildet der QZSI, dessen Zwischenkreiskonden-
satoren mit einer Kapazität von C1 = C2 = 750 µF aus jeweils fünf parallel
geschalteten Folienkondensatoren vom Typ C4DE der Firma KEMET [D1]
bestehen.
Die Induktivitätswerte der beiden Drosseln betragen L1 = L2 = 200µH.
Da es sich im Rahmen dieser Forschungsarbeit um einen prototypischen
Versuchsaufbau handelt, spielen Gewicht und Volumen der Drosseln eine
untergeordnete Rolle. Es kommen extern bezogene (Fa. SMP), universell
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3 Versuchsstand

verwendbare Drosseln aus Pulverbundwerkstoff zum Einsatz, die in allen
auftretenden Betriebspunkten vernachlässigbare Sättigungseffekte zeigen und
damit den gewünschten Induktivitätswert L1 = L2 = 200 µH über einen weiten
Betriebsbereich beibehalten. Der Werkstoff zeichnet sich durch eine hohe
Sättigungsflussdichte und sehr geringe Verluste aus.
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Abbildung 3.1: Komponenten des Versuchsstands

Da die Drehstrombrücke außer den Maschinenströmen noch die für die Hoch-
setzstellerfunktion benötigten Ströme führen muss, sind hohe Verlustleistungen
in den Halbleitern zu erwarten. Aus diesem Grund ist ein Drehstrombrücken-
Modul vom Typ FS800R07A2E3 [D2] der Firma Infineon verbaut, dessen
mit Pin-Fins versehene Bodenplatte wassergekühlt wird. Elektrisch gesehen
zeichnet sich das Modul durch eine Sperrspannung von 650V sowie einen
Dauer-Kollektorstrom von 800A aus. Neben der Leistungsfähigkeit des Mo-
duls, die laut Herstellerangaben bis zu 80kW Ausgangsleistung ermöglicht
[D3], war das kompakte Volumen ausschlaggebend für die Wahl.
Mit einem Wasserkühl-System [92] wird ein Volumenstrom von 8l/min
eingeprägt und die Wassertemperatur vorgegeben. Die Eingangsdiode und der
Rückspeiseschalter sind aus zwei parallel geschalteten Einzelmodulen vom Typ
Infineon FZ900R12KE4 [D4] realisiert, die über einen Wasserkühlkörper seriell
in den gleichen Kreislauf eingebunden sind wie die DBS.

Um einen möglichst niederinduktiven Zwischenkreis zu erreichen, ist ein vier-
lagiger Plattenaufbau umgesetzt worden [S1]. Im Vergleich zu einem konven-
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3.1 Leistungselektronische Komponenten und Motoren

tionellen, zweilagigen Zwischenkreisaufbau eines dreiphasigen Wechselrichters
[D5], ist mit einer deutlichen Erhöhung der parasitären Streuinduktivität des
QZSI zu rechnen. Auch die in den Zwischenkreis integrierte Eingangsdiode
wirkt sich zusätzlich nachteilig aus.

Abbildung 3.2: Leistungsteil

Zur Verminderung von Schaltüberspannungen am DBS-Modul, wurde die
in Abb. 3.1 eingetragene Snubber-Schaltung aufgebaut [18]. Während des
Boostzustands werden die Kondensatoren Csn1 und Csn2 über die Diode Dsn
vor einem Kurschluss geschützt. Die Dioden Dsn1 und Dsn2 stellen sicher, dass
der Diodenstrom DE nicht von der Diode Dsn getragen wird. Nachteil dieser
Schaltung ist der fehlende niederinduktive Strompfad für die Rückstromspitze
der Dioden der DBS. Durch die Rückstromspitze entsteht beim Stromanstieg
eine zusätzliche Überspannung im Zwischenkreis [105]. Außerdem kann es zu
ungedämpften Schwingungen beim Schaltvorgang kommen. Mit einer weite-
ren, im Rahmen dieser Arbeit entworfenen Schaltung [S2], die einen aktiven
Schalter vorsieht, können diese Probleme umgangen werden. Praktisch erwies
sich diese Schaltung für alle Modulationsverfahren deren Boost-Zustände an
aktive Zustände angrenzen als untauglich. Treten in den Zeitabschnitten, in
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3 Versuchsstand

Tabelle 3.1: Eckdaten der permanenterregten Synchronmaschine

Parameter Nennwert Maximalwert

Drehzahl nmech/
1

min 4000 12000

mech. Leistung Pmech/kW 35 50

Drehmoment M/Nm - 120

Polpaarzahl p 4 -

Zwischenkreisspannung UZK/V 250 400

Strangstrom IS,eff/A 160 250

Strangspannung US,eff/V 110 163

welchen der RSS ausgeschaltet ist, laststrombedingte Kurzschlüsse auf, wird
die Schaltung zwangsläufig durch den Kurzschluss der Snubber-Kondensatoren
thermisch überlastet. Zu einem späteren Zeitpunkt wurde diese Variante in
[106] vorgestellt und als empfehlenswert befunden, ohne den Aspekt der
laststrombedingten Kurzschlüsse zu beachten. Der aufgebaute Leistungsteil des
QZI ist in Abb. 3.2 zu sehen.

Abbildung 3.3: Gekoppelte permanenterregte Synchronmaschinen mit
Drehmomentmesswelle mit Wasserkühlung

Der QZSI speist die für Verwendung in Elektrofahrzeugen bestimmte, ani-
sotrope Synchronmaschine mit vergrabenen Permanentmagneten (PMSM)
in V-Anordnung [92]. Tabelle 3.1 enthält die Eckdaten gemäß dem Typen-
schild. Über eine Drehmomentmesswelle vom Typ Lorenz D-DR2554 ist die
PMSM starr an eine Maschine gleichen Bautyps gekoppelt (s. Abb. 3.3).
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3.1 Leistungselektronische Komponenten und Motoren

Die vom Belastungsstromrichter angesteuerte Maschine wird drehzahlgeregelt
und die mit dem QZSI verbundene Maschine drehmomentgeregelt betrieben.

Gespeist wird die Belastunsgmaschine durch eine Drehstrombrückenschaltung,
die über einen Zwischenkreiskondensator mit einem baugleichen DBS-Modul
verbunden ist. Dieses fungiert als Active Front End (AFE) für die Netzspei-
sung. Für beide Steller werden zwei Drehstrombrücken-Module vom Typ SKiiP
513GD122 der Firma Semikron eingesetzt.
Die gleiche Schaltungstopologie wird für die Erzeugung der Eingangsspannung
des QZSI verwendet. Hier wird der Ausgangssteller als dreiphasiger, phasenver-
setzter Tiefsetzsteller getaktet.
Beide AFEs sind über zwei Transformatoren am gleichen Anschlusspunkt mit
dem Drehspannungsnetz verbunden. Mit Hilfe dieser Anordnung muss vom
Netz nur die Verlustleistung des Systems im stationären Zustand gedeckt werden
sowie Leistungsdifferenzen bei dynamischen Übergangsvorgängen. Der Trans-
formator des Belastungsstromrichters ist als Schaltgruppe Yd5 konfiguriert und
der Transformator der DC-Quelle in Yy0. Durch die Yd5 Schaltgruppe wird
sichergestellt, dass der Gleichrichtwert des AFE nicht die für die PMSM spezi-
fizierte maximale Zwischenkreisspannung von 400V übersteigt.

Abbildung 3.4: Kompletter Versuchsstand

Die drei beschriebenen leistungselektronischen Teilsysteme sind jeweils in ei-
nem Schaltschrank untergebracht. Der gesamte Aufbau des Versuchsstands ist
in Abb. 3.4 zu sehen. Weiterführende Erläuterungen zum Gesamtaufbau sind
[E4] zu entnehmen.
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3 Versuchsstand

3.2 Signalverarbeitende Komponenten

Der Signalflussplan mit den wichtigsten Komponenten der Signalverarbeitung
ist in Abb. 3.5 dargestellt. Für die nähere Beschreibung der Signalteile der
Gleichspannungsquelle und des Belastungsstromrichters sei auf [E4, S3] ver-
wiesen. Prinzipiell handelt es sich um ähnlich konfigurierte Systeme.
Zur Regelung und Steuerung des QZSI und der PMSM kommt ein am Elektro-
technischen Institut entworfenes Signalverarbeitungssystem zum Einsatz, des-
sen Kernstück aus dem Digitalen Signalprozessor (DSP) TMS320VC33 von
Texas Instruments und dem Field Programmable Gate Array (FPGA) Cyclone
3 EP3C25Q240C8 von Altera besteht. Über einen Parallelbus kommunizieren
die als Einschubkarten konzipierten Komponenten miteinander. Der sogenannte
ETI-Bus kann um weitere Einschubkarten erweitert werden, die beispielsweise
eine A/D-Wandlung und eine Resolver-Auswertung ermöglichen.
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Abbildung 3.5: Signalflussplan der Signalverarbeitung
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3.2 Signalverarbeitende Komponenten

Im DSP sind die Regelalgorithmen des QZSI und der PMSM sowie eine über-
geordnete Ablaufsteuerung implementiert. Die benötigten digitalen Messwerte
werden von 12-Bit A/D-Wandlern generiert. Durch entsprechende Synchroni-
sierung mit einem dreieckförmigen Trägersignal (vgl. Abb. 4.1) werden die Pe-
riodenmittelwerte der Spannungen und Ströme aus Abb. 3.1 beim Zählerstand
Null abgetastet. Dies entspricht Regular Sampling mit einfacher Abtastung [46,
47].
Für die Erfassung der getaktete Zwischenkreisspannung kann außerdem der
Modus der Überabtastung gewählt werden, bei dem das Spannungssignal in-
nerhalb einer Abtastperiode mit 1,5MHz abgetastet und dann der Perioden-
mittelwert gebildet wird. Analoge Stromwerte werden von potentialgetrennten
Kompensationsstromwandlern vom Typ LEM LF 305-S geliefert und Span-
nungswerte von eingangsseitig hochohmig beschalteten Subtrahierverstärker-
Schaltungen. Die Temperatursignale werden an Kühlkörpern, im DBS-Modul
sowie in der Maschinenwicklung abgegriffen. Nach Berechnung der Aussteuer-
grade der QZSI- und Maschinenregelung im DSP werden diese Signale über den
ETI-Bus an den FPGA übermittelt, der die Ansteuersignale für die DBS sowie
den RSS erzeugt. Zwischen dem FPGA und den Leistungsteilen befinden sich
Schaltungen zur Signalanpassung sowie potentialgetrennte Gate-Treiber Schal-
tungen.
Eine weitere Einschubkarte dient der Auswertung der Signale des in der PMSM
integrierten Resolvers und liefert ein Winkel- und Drehzahlsignal.
Um einen sicheren Betrieb des QZSI zu gewährleisten, werden einerseits die
digitalen Messwerte im DSP überwacht und andererseits die von Komparatoren
generierten Digitalsignale im FPGA. Außerdem schalten die Gate-Treiber im
Kurzschlussfall die Ausgangsstufe aus und erzeugen ein Fehlersignal.
Untergebracht sind die Komponenten der Signalverarbeitung in einem 19′′ Ein-
schubrahmen, in dem auch die benötigten Spannungsquellen eingebaut sind.
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4
Modulationsverfahren für eine
dreiphasige Drehstromlast

In den bisherigen Erläuterungen zum QZSI wurde zur Veranschaulichung des
Funktionsprinzips ein Pulsmuster für einen äquivalenten DC-Betrieb angenom-
men, das nur einen Boost-, einen Freilauf- sowie einen aktiven Zustand aufweist
(s. Abb. 2.4). Um die Boostfunktion des QZSI auf eine dreiphasige Last zu über-
tragen, werden im folgenden verschiedene Ansteuerverfahren beschrieben, mit
denen einerseits die Zwischenkreisspannung gegenüber der Eingangsspannung
hochgesetzt und andererseits ein symmetrisches Drehspannungssystem an der
Last erzeugt werden kann. Als Basis dienen Modulationsverfahren, die aus der
Literatur bekannt sind und im Rahmen der Forschungsarbeit weiterentwickelt
wurden.

4.1 Schaltzustände der Drehstrombrückenschaltung

Gemeinsames Merkmal aller Ansteuerverfahren für eine dreiphasige Last ist die
Integration der Boostphasen in die Pulsmuster der Drehstrombrücke. Es können
für diesen Zweck Modulationsverfahren angewendet werden, die auf Raumzei-
germodulation oder auf Trägerverfahren basieren [45–48, 99]. Da die mit Raum-
zeigermodulation generierten Pulsmuster in die Schwellensignale der Träger-
verfahren umgerechnet werden können [48], entstehen jedoch keine Vor- oder
Nachteile in der Gegenüberstellung der beiden Steuervarianten hinsichtlich der
Funktionalität. Ob Raumzeigermodulation oder ein Trägerverfahren zum Ein-
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

satz kommt, hängt von der verwendeten Hardware ab. Einerseits ist der Anwen-
der bei der Verwendung von raumzeigerbasierten Verfahren freier in der Appli-
kation, andererseits steigt der Rechenaufwand im Vergleich zu den Trägerver-
fahren, weil die Einschaltzeitpunkte aus trigonometrischen Funktionen berech-
net werden.
In der vorliegenden Arbeit wird das Unterschwingungsverfahren appliziert, mit
einem symmetrischen Dreiecksignal als Trägersignal und Regular Sampling
[45–48]. Die drei von der Regelung berechneten Schwellensignale werden da-
bei in einem Modulator mit dem Trägersignal verglichen und zu pulsweiten-
modulierten (PWM - Pulse Width Modulation) Ansteuersignalen umgewandelt.
Beispielhafte Verläufe der Schwellensignale und des Trägersignals sind in Abb.
4.3(a) und 4.3(b) zu sehen. Zur Veranschaulichung wurde die Frequenz des Trä-
gersignals deutlich kleiner gewählt als die implementierte Frequenz von 8kHz.
Die drei Schwellensignale und das Trägersignal sind in Abb. 4.1 für eine Abtast-
periode exemplarisch dargestellt. Immer wenn das entsprechende Schwellensi-
gnal größer ist als das Dreiecksignal, wird ein Einschaltbefehl an den oberen
IGBT gegeben und umgekehrt ein Ausschaltbefehl an den unteren IGBT. Aus
der Kombination der drei Schalterstellungen ergibt sich das Pulsmuster der kon-
ventionellen DBS gemäß den nachfolgenden Erläuterungen. Durch Modifikati-
on der Schwellensignale kann die Hochsetzstellerfunktion erzeugt werden.

1

TP

A1A2 A2A1F2F1 F1

0

u'U0

u'V0

u'W0

PWM

Signale 0

1

Abbildung 4.1: Schaltsignalerzeugung und Pulsmuster bei der
Drehstrombrückenschaltung

Neben den gewohnten Schaltzuständen der Drehstrombrückenschaltung, sechs
aktiven Zuständen (A1-A6) und zwei Freilaufzuständen (F1, F2), gibt es drei
Möglichkeiten die Brückenzweige der DBS kurzzuschließen (s. Tab. 4.1):

• Kurzschließen eines Brückenzweiges (Zustand B11-B121) [42, 44, 49–51, 54,
55, 59]

• Kurzschließen von zwei Brückenzweigen (Zustand B12-B62) [44]
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4.1 Schaltzustände der Drehstrombrückenschaltung

• Kurzschließen aller Brückenzweige (Zustand B13) [18, 44, 56, 57]

In Tab. 4.1 sind die Schalterstellungen der in Abb. 4.2 bezeichneten Schalter
aufgeführt. Weiterhin sind die nach (4.13) auftretenden Raumzeiger mit den ent-
sprechenden Raumzeigerwinkeln γ = ωt eingetragen. Eine kurze Beschreibung
der Raumzeigerdarstellung findet sich in Abschnitt 4.4. Syh = 1 (y ∈ {1,2,3})
für die oberen IGBTs, bzw. Syl = 1 für die unteren steht für einen geschlossenen
Schalter und Syh = 0 bzw. Syl = 0 für einen geöffneten. Neben den Brücken-
schaltern gibt es den IGBT SE, der einen bidirektionalen Energiefluss ermöglicht
und zur Vermeidung ungewollter Schaltungszustände in den aktiven Zuständen
und den Freiläufen eingeschaltet wird. Während des Boostzustands muss dieser
zur Vermeidung eines Kurzschlusses zwischen der DBS und dem RSS zwingend
ausgeschaltet werden.
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Abbildung 4.2: QZSI in dreiphasiger Konfiguration

Da sich die Boostzustände lediglich in der Anzahl der kurzgeschlossenen Zwei-
ge unterscheiden, aber die Wirkung auf die passiven Bauteile des Z-Netzwerks
über eine Taktperiode betrachtet die gleiche ist, beschreiben immer die statio-
nären Gleichungen aus Kap. 2 das Übertragungsverhalten. Jedoch ist durch eine
verschiedenartige Verteilung der Boostzustände innerhalb des Pulsmusters ei-
nerseits die Stromaufteilung in den Schaltelementen während des Boostzustands
unterschiedlich, andererseits kann Einfluss auf den zeitlichen Strom- und Span-
nungsverlauf in den passiven Bauteilen innerhalb der Taktperiode genommen
werden. Um eine unverzerrte Ausgangsspannung, mit geringen Schaltungsver-
lusten und möglichst kleine passive Bauteile zu erzielen, sollten folgende An-
forderungen erfüllt sein:

• Die Boostzustände können beliebig aufgeteilt werden

• Die Dauer der aktiven Zustände (A1-A6) muss unverändert bleiben
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

Tabelle 4.1: Mögliche Schaltzustände des QZSI

S1h S2h S3h S1l S2l S3l SE Schaltzustand u γ

1 0 0 0 1 1 1 A1 U1 0◦

1 1 0 0 0 1 1 A2 U2 60◦

0 1 0 1 0 1 1 A3 U3 120◦

0 1 1 1 0 0 1 A4 U4 180◦

0 0 1 1 1 0 1 A5 U5 240◦

1 0 1 0 1 0 1 A6 U6 300◦

1 1 1 0 0 0 1 F1 U0 -
0 0 0 1 1 1 1 F2 U0 -

1 0 0 1 1 1 0 B11 U0 -
1 1 0 1 0 1 0 B21 U0 -
1 1 1 1 0 0 0 B31 U0 -
1 0 1 1 1 0 0 B41 U0 -
1 1 0 0 1 1 0 B51 U0 -
0 1 0 1 1 1 0 B61 U0 -
0 1 1 1 1 0 0 B71 U0 -
1 1 1 0 1 0 0 B81 U0 -
1 0 1 0 1 1 0 B91 U0 -
1 1 1 0 0 1 0 B101 U0 -
0 1 1 1 0 1 0 B111 U0 -
0 0 1 1 1 1 0 B121 U0 -

1 1 0 1 1 1 0 B12 U0 -
1 1 1 1 1 0 0 B22 U0 -
1 0 1 1 1 1 0 B32 U0 -
1 1 1 1 0 1 0 B42 U0 -
0 1 1 1 1 1 0 B52 U0 -
1 1 1 0 1 1 0 B62 U0 -

1 1 1 1 1 1 0 B13 U0 -

• Die Freilaufzustände (F1, F2) können teilweise oder komplett durch die
Boostzustände ersetzt werden

• Die Aussteuergrenzen sollen möglichst groß bleiben

• Die Anzahl der Umschaltungen soll so gering wie möglich sein

• Die effektive Taktfrequenz soll für eine Minimierung der passiven Bauteile
möglichst groß sein

44



4.2 Modulation der Drehstrombrückenschaltung im Tiefsetzstellerbetrieb

Die letzten beiden Punkte wirken schon auf den ersten Blick gegensätzlich und
bergen somit Optimierungspotential. Es wird sich zeigen, dass die Integration
einer großen Anzahl an Boostphasen ins Pulsmuster nicht zwangsläufig eine
Verkleinerung der passiven Bauteile bewirkt.

Zunächst werden an dieser Stelle die Schaltelemente als ideal angenommen.
In der realen Anwendung weisen die Halbleiter hingegen endliche Schaltzei-
ten und Durchlassspannungen auf, was zu einer Verzerrung der dreiphasigen
Ausgangsspannung [107–109, E5] und der Zwischenkreisspannung führt. Au-
ßerdem muss gemäß Abschnitt 5.2 berücksichtigt werden, dass die Anordnung
der Boostzustände Einfluss auf die Erfassung des Strommittelwerts hat.

4.2 Modulation der Drehstrombrückenschaltung im
Tiefsetzstellerbetrieb

Als Basis zur Pulsmustergenerierung beim QZSI dienen in dieser Arbeit ein von
der DBS bekanntes kontinuierliches und ein diskontinuierliches Modulations-
verfahren mit sinusförmiger Grundschwingung [45, 46, 110]. Beide Verfahren
nutzen eine additive Gleichtaktkomponente u∗N0 zur Erhöhung der maximalen
linearen Aussteuerung der DBS um 15,47% gegenüber gewöhnlicher sinusför-
miger Modulation. Durch den nicht verbundenen Sternpunkt der lastseitigen
Drehstrommaschine erscheint die Nullkomponente nicht als überlagerte Har-
monische in den Strangspannungen und den Phasenströmen.
Die sich ergebenden Sollwerte der Nullpunktspannungen (s. Abb. 4.2) zur Er-
zeugung des Spannungssystems gemäß (2.79)

u∗x0 = u∗x +u∗N0 , x ∈ {U,V,W} (4.1)

werden dem Modulator zum Vergleich mit dem Trägersignal vorgegeben.
Für beide Verfahren wird zuerst der Fall des Tiefsetzstellerbetriebs be-
trachtet, bei dem der Boost-Aussteuergrad gleich Null beträgt. Die Spitzen-
Zwischenkreisspannung ergibt sich nach (2.63) zu ÛZK =UC2 =UE.
Eine Untersuchung beider Modulationsvarianten ist sinnvoll, weil neben den
Halbleiterverlusten auch die Stromwärmeverluste der Maschine durch die Mo-
dulationsart beeinflusst werden [45, 46, 111].
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

4.2.1 Kontinuierliche Modulation

Für das kontinuierliche Verfahren (Index KM) lautet die Berechnungsvorschrift
der Gleichtaktkomponente u∗N0,KM:

u∗N0,KM =−
max(u∗U,u

∗
V,u
∗
W)+min(u∗U,u

∗
V,u
∗
W)

2
(4.2)

Der zeitliche Verlauf von u∗N0,KM, u∗U0, u∗V0 und u∗W0 sowie u∗U ist in Abb. 4.3(a)
über eine elektrische Ausgangsperiode mit Bezug auf ÛZK/2 und einem Mo-
dulationsgrad von AM =

√
3/2 zu sehen. Die mit dem hochgestellten Strich als

bezogene Spannungen gekennzeichneten Größen

u′∗U =
u∗U

ÛZK/2
= AM cos(ωt)

u′∗V =
u∗V

ÛZK/2
= AM cos

(
ωt− 2π

3

)
(4.3)

u′∗W =
u∗W

ÛZK/2
= AM cos

(
ωt− 4π

3

)
werden im weiteren nach [45] als Modulationsfunktionen benannt.

4.2.2 Diskontinuierliche Modulation

Bei der hier verwendeten diskontinuierlichen Modulation (Index DM) werden
die Spannungssollwerte der drei Phasen während der positiven und negativen
Halbwelle jeweils über einen Winkelabschnitt von ∆ωt = π

3 symmetrisch zum
Sollwertmaximum bzw. Minimum auf dem maximalen (minimalen) Spannungs-
wert festgehalten (s. Abb 4.3(b)). Die Gleichtaktkomponente u∗N0,DM resultiert
aus

u∗N0,DM =
ÛZK

2
−u∗x , für

π

3
+g

2π

3
≤ ωt ≤ (g+1)

2π

3
(4.4)

u∗N0,DM =−ÛZK

2
−u∗x , für

4π

3
+g

2π

3
≤ ωt ≤ (g+1)

2π

3
+π (4.5)

g ∈ {0,1,2} (0=̂U,1=̂V,2=̂W) x ∈ {U,V,W}

Es entstehen somit jeweils für einen Brückenzweig Umschaltpausen, was ei-
ner Verringerung der effektiven Taktfrequenz auf 2

3 der Taktfrequenz bei
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4.2 Modulation der Drehstrombrückenschaltung im Tiefsetzstellerbetrieb
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Abbildung 4.3: Modulationsfunktionen ohne Boostfunktion, AM =
√

3
2

kontinuierlicher Modulation entspricht. Demzufolge fallen die Schaltverluste
zwar geringer aus, jedoch steigen die Stromverzerrungsanteile in der Last an
[45, 46, 111]. Erst eine Erhöhung der Taktfrequenz auf das 1,5-fache bringt ei-
ne Verbesserung bezüglich des Oberschwingungsgehalts des Laststroms im Be-
reich mittlerer bis hoher Modulationsgrade.
Neben der symmetrischen diskontinuierlichen Modulation gibt es weitere Mög-
lichkeiten die Umschaltpausen in die Spannungssollwerte einzufügen [45, 92,
110]. Auf eine Beschreibung der Verfahren wird verzichtet, weil die Pulsmuster
ähnlich wie im symmetrischen Fall erzeugt werden und für die Verteilung der
Boostzustände keine tiefergehenden Erkenntnisse zu erwarten sind.
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

4.3 Relative Schaltzustandsdauern

Für die spätere Auslegung der passiven Bauelemente ist die Kenntnis der rela-
tiven Dauern der Schaltzustände erforderlich. Es ist dabei ausreichend nur ein
Drittel der Ausgangsperiode zu untersuchen, beispielsweise den ersten Sektor,
weil sich das Pulsmuster zyklisch in den Phasen vertauscht im Abstand von π

3
wiederholt (s. Abb. 4.5).
Aus (4.1) und (4.3) berechnen sich die Zustandsdauern zu

aA1 =
u′∗U−u′∗V

2
=

3
4

AM cos(ωt)−
√

3
4

AM sin(ωt) (4.6)

aA2 =
u′∗V−u′∗W

2
=

√
3

2
AM sin(ωt) (4.7)

aA =aA1 +aA2 =

√
3

4
AM sin(ωt)+

3
4

AM cos(ωt) (4.8)

aF =1−aA−D = 1−
√

3
4

AM sin(ωt)− 3
4

AM cos(ωt)−D (4.9)

aF1 =
1
2
(
1+u′∗W−u′∗U

)
− D

2
= (4.10)

1
2
−
√

3
8

AM sin(ωt)− 3
8

AM cos(ωt)− D
2

(4.11)

aF2 =aF−aF1 = aF1 (4.12)

Im Gegensatz zu den relativen Dauern der aktiven Zustände aA1 und aA2, ver-
gleichmäßigen sich die Freilaufdauern aF1 und aF2 durch die additive Nullkom-
ponente. Außerdem ist bei den Freiläufen noch die relative Boostdauer einbezo-
gen, weil diese in die Freiläufe integriert wird. Im Fall der diskontinuierlichen
Modulation gibt es jeweils nur einen Freilaufzustand innerhalb der Pulsperiode,
dessen relative Dauer mit aF gegeben ist. Der Verlauf der relativen Zustandsdau-
ern ist in Abb. 4.4 exemplarisch für zwei verschiedene Fälle mit D = 0,2 und
AM = AM,max =

2√
3
(1−D) und AM = 0,7 ·AM,max zu entnehmen.

4.4 Raumzeigerdarstellung im Hochsetzstellerbetrieb

Obwohl in dieser Arbeit keine Raumzeigermodulation implementiert wurde,
bietet die Raumzeigerdarstellung dennoch den Vorteil die Spannungsverhältnis-
se im Umrichter übersichtlich darzustellen und trägt damit dem Verständnis des
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Abbildung 4.4: Relative Zustandsdauern in Abhängigkeit von ωt

QZSI bei. Mit der leistungsvarianten Berechnungsformel für den Spannungs-
raumzeiger [91, 94]

US0 =
2
3
(
uU0 +auV0 +a2 uW0

)
(4.13)

können die in Tab. 4.1 angegebenen, zeitunveränderlichen Raumzeiger U0 und
U1 bis U6 berechnet werden. Der Raumzeiger U0 steht für den Kurzschluss der
drei Ausgangsklemmen des Stromrichters mit uS = 0 und kann durch die Frei-
laufzustände F1, F2 oder die Boostzustände gemäß Tab. 4.1 realisiert werden.
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Abbildung 4.5: Raumzeigerdarstellung beim QZSI
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

An der Last liegt in den aktiven Zuständen die Spitzen-Zwischenkreisspannung
ÛZK an. Wird für den Betrag der Nullpunktspannungen diese Spannung ein-
gesetzt, haben die aktiven Raumzeiger eine Länge von 2

3ÛZK und spannen ein
Sechseck auf. Für die Bestimmung der tatsächlich nutzbaren Spannungsraum-
zeiger muss jedoch aufgrund der Taktung der Spannungsmittelwert ūZK heran-
gezogen, welcher im stationären Fall gleich der Spannung UC2 = ÛZK (1−D)
(2.64) ist. Folglich verkürzen sich die aktiven Zeiger auf eine Länge von |US0|=
2
3UC2. Bei linearer Aussteuerung des Umrichters kann jeder beliebige Raumzei-
ger innerhalb des roten Kreises mit dem maximalen Radius UC2/

√
3 (2.89) für

ein sinusförmiges Drehspannungssystem eingestellt werden. uS zeigt beispiel-
haft einen möglichen Raumzeiger.
Neben der linearen Steuerung ist es möglich, Verfahren mit Übermodulation an-
zuwenden [96], welche eine Ausnutzung des Bereichs zwischen dem Innenkreis
und dem schwarzen Sechseck ermöglichen.

4.5 Pulsmuster des QZSI

Werden die Zusammenhänge der Raumzeigerdarstellung auf die beiden Träger-
verfahren mit kontinuierlicher und diskontinuierlicher Modulation übertragen,
kann in normierter Darstellung der Bereich zwischen dem Maximum (Mini-
mum) der Nullpunktspannungen u′∗U0, u′∗V0, u′∗W0 und +1 bzw. -1 zum Einfügen
zusätzlicher Schwellen für den Boost genutzt werden. Grundsätzlich lassen sich
zwei Arten zum Einfügen der Boostschwellen unterscheiden:

• Beim Zustandswechsel überlappen sich die Schaltschwellen der Brücken-
zweige (Überlappverfahren)

• Zusätzlich zu den Schaltschwellen der konventionellen DBS gibt es weitere
Schwellensignale zur Boostgenerierung

In Abb. 4.6 ist schematisch eine Momentaufnahme der kontinuierlichen Puls-
muster im ersten Sektor aufgeführt, die durch Modulation mit den im nächsten
Abschnitt erläuterten Verfahren entstehen. Mit der nachgestellten Ziffer wird
die Anzahl der Boostphasen angegeben. Ist wie in Abb. 4.7 dargestellt ein Frei-
laufzustand vorhanden, liegt diskontinuierliche Modulation vor. Die Indizes +1
bzw. -1 geben für die diskontinuierliche Modulation Hinweis darauf, ob die Re-
ferenzspannung auf dem Maximum bzw. Minimum festgehalten wird.
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Abbildung 4.6: Pulsmuster für kontinuierliche Modulation (KM)
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Abbildung 4.7: Pulsmuster für diskontinuierliche Modulation (DM)

4.5.1 Implementierte Pulsmuster bei kontinuierlicher Modulation

Ausgangspunkt aller hier aufgeführten kontinuierlichen Modulationsarten ist
das Maximum Constant Boost Control (MCBC) Steuerverfahren [57], als Er-
weiterung des Simple Boost Control (SBC) Verfahrens [1]. Im Gegensatz zu
MCBC hat das SBC Verfahren keine zusätzliche Nullkomponente in den Null-
punktspannungen und damit einen verringerten Aussteuerbereich. Wird bei den
erwähnten Steuerverfahren ein maximaler Modulationsgrad angenommen, kann
die maximale Spannungsausnutzung des QZSI sowie die Spannungsbeanspru-
chung der Halbleiter bewertet werden [58]. Bezüglich dieser Merkmale weisen
alle hier angewendeten Verfahren die Eigenschaften des MCBC-Verfahrens auf.
Steuerverfahren, die gegenüber MCBC eine reduzierte Spannungsausnutzung
haben [59], werden im weiteren nicht berücksichtigt, da keine Verringerung der
Größe der passiven Bauteile [63] sowie der Verluste erreicht werden können.
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

Außerdem wird das als Maximum Boost Control veröffentlichte Verfahren [56]
nicht betrachtet, weil der Boostzustand hierbei nicht konstant ist, sondern eine
mit der sechsfachen elektrischen Ausgangsfrequenz überlagerte Harmonische in
den passiven Bauteilen injiziert. Die praktische Bedeutung ist dementsprechend
gering.

KM2 Modulation

Das Modulationsverfahren KM2 weist in beiden Freilaufzuständen jeweils mit-
tig einen Boostzustand auf. Es handelt sich um das ursprünglich in [57] veröf-
fentlichte MCBC-Verfahren. Um zu den Bezeichnungen der folgenden Modula-
tionsarten konform zu bleiben, ist es mit KM2 benannt.
Die Taktfrequenz des Drosselstromes wird gegenüber der Grund-Taktfrequenz
der Halbleiter verdoppelt. Bedingt durch die mittige Verteilung der Boostzustän-
de in den beiden Freilaufzuständen F1 und F2, entstehen zusätzliche Umschal-
tungen im Vergleich zur konventionellen Sinus-Dreieck Modulation.

KM4 - KM6 Modulation

Zur Verringerung der Anzahl der Schalthandlungen wurde in [1, 50] das Verfah-
ren KM6 vorgestellt, bei dem zwischen jedem der auftretenden Schaltzustände
ein Boostzustand, mit jeweils einem Sechstel der Gesamtboostdauer, eingefügt
wird. Zur Verringerung der vergleichsweise hohen Halbleiterverluste [E3, 60]
wurde das Verfahren KM4 entwickelt [51], das keinen Boostzustand zwischen
den beiden aktiven Zuständen vorsieht.
Neben einer erhofften Reduzierung der Halbleiterverluste wird in manchen Ver-
öffentlichung beim KM6-Verfahren eine effektive Versechsfachung der Taktfre-
quenz der passiven Bauteile beschrieben [1, 52, 53]. In [E3, 61–63, E6] wird hin-
gegen berücksichtigt, dass die Boostzustände direkt an die Modulationsfunktio-
nen des Dreiphasensystems gekoppelt sind und eine Versechsfachung der Dros-
seltaktfrequenz nicht zutrifft. Auch für das KM4-Verfahren kann nach [51] kei-
ne Verfierfachung der Frequenz festgestellt werden. In Kap. 5 und 6 wird dieser
Aspekt ausführlich für die Überlappverfahren besprochen.

KM2a - KM2b - KM2c Modulation

Aus der Überlegung heraus, dass sich die Halbleiterverluste weiter reduzieren
lassen, je seltener die Boostzustände auftreten, werden die Verfahren KM6 und
KM4 in die Verfahren KM2a, KM2b und KM2c überführt. Wie in Abschnitt 5.9
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beschrieben wird, stellt dabei das Verfahren KM2b [42, E3] den günstigsten Fall
dar, weil dann im Vergleich zu den Verfahren KM2a und KM2c der Ripple in der
Drossel kleiner wird. In der Gegenüberstellung mit dem Verfahren KM2 muss
jedoch mit einer Erhöhung der Ripple gerechnet werden, weil eine ungünstige
Kopplung der Boostzustände an das Pulsmuster der DBS gegeben ist.

KM2u Modulation

Durch die Forderung der Entkopplung des Boostzustands vom Pulsmuster
der DBS sowie einer möglichst geringen Anzahl an Umschaltungen wurde
im Rahmen dieser Arbeit das Verfahren KM2u entwickelt, bei welchem eine
Überlappung mit zwei Boostzuständen, jeweils am Ende einer Halbperiode,
generiert wird. Es lehnt sich an ein ähnliches diskontinuierliches Verfahren aus
[55] an und wurde ebenfalls in [42] vorgestellt. Der Stromripple ist konstant
und hat die gleiche Pulsfrequenz wie beim Verfahren KM2. Nachteil dieser
Variante ist die nun unsymmetrische Verteilung der Schaltzustände innerhalb
der Pulsperiode. Die Konsequenz daraus sind ein verändertes Oberschwin-
gungsspektrum gegenüber einer symmetrischen Verteilung sowie veränderte
Anforderungen an die Erfassung der Strom- und Spannungsmesswerte (s. Abs.
5.2).

Zuletzt sei erwähnt, dass bezüglich des Implementierungsaufwands keine
großen Unterschiede zwischen den Verfahren festgestellt werden konnten.
Leicht vorteilhaft erscheinen die Überlappverfahren, da zumindest an den Stel-
len der Boostphasen keine Brückenverriegelungszeiten eingefügt werden müs-
sen.

4.5.2 Implementierte Pulsmuster bei diskontinuierlicher
Modulation

Die Pulsmuster der diskontinuierlichen Modulation zeigt Abb. 4.7. Durch das
Wegfallen von einem der beiden Freiläufe im Vergleich zu den kontinuierlichen
Verfahren wird das Verfahren KM2 in das Verfahren DM1, KM4 in DM2 und
KM6 in DM4 [50] umgewandelt. Außerdem wird das Verfahren KM2b in das
Verfahren DM2b überführt.
Im Gegensatz zu [42, 54] wechseln sich hier die Phasen ab, in denen die Refe-
renzspannung auf +1 und -1 geklemmt sind. Die damit verbundenen abrupten
Änderungen der Strom- und Spannungsverläufe beim Wechsel der geklemmten
Referenzspannungen, bewirken eine kurzfristige Änderung der entsprechenden
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Mittelwerte. Zum Zweck einer gleichmäßigen Beanspruchung der Leistungs-
halbleiter ist dieser Nachteil akzeptabel. Prinzipiell weisen die Verfahren der
diskontinuierlichen Modulation ähnliche Eigenschaften auf wie die der konti-
nuierlichen und werden deswegen nicht nochmal beschrieben.

4.5.3 Weitere Modulationsverfahren

Das Modulationsverfahren KM6 bietet die Möglichkeit durch Modifikation
der Zustandsdauern der sechs Boostzustände den Ripple in den Drosseln zu
verkleinern. In [62] wird ein Pulsmuster besprochen, bei dem jeweils zwei der
sechs Boostzustände in Abhängigkeit des Raumzeigerwinkels in der Zeitdauer
verändert werden. Die Halbleiterverluste bleiben gleich. Die Autoren aus [63]
stellen ein Verfahren vor, bei welchem die mittleren Boostzustände jeweils
in der Mitte einer Halbperiode fixiert werden. Die restlichen vier Zustände
verbleiben an der ursprünglichen Stelle. Nachteilig sind zwei zusätzliche
Umschaltungen. Eine Bewertung der beiden Verfahren bezüglich der Induktivi-
tätswerte findet sich in Abschnitt 5.4.2.
Mit der in [112, 113] beschriebenen Methode ist es außerdem möglich, die
Gleichtaktspannungskomponente gegen das Erdpotential zu reduzieren.

Wenn bei der diskontinuierlichen Modulation einer der beiden aktiven Zustän-
de durch einen Boostzustand geteilt wird, entsteht ein ähnliches Pulsmuster wie
bei der Methode DM1 [18, 42, 55]. Durch diese Anordnung der Boostzustände
entsteht wieder der Nachteil, dass ungewollte Boostzustände auftreten, solange
der RSS ausgeschaltet ist. Werden diese Variante und Methode DM1 kombi-
niert, können zwei Boostzustände innerhalb einer Pulsperiode mit fester Takt-
frequenz erzeugt werden [55]. Desweiteren können die Halbleiterverluste durch
die unsymmetrische Verteilung der Schaltzustände, ähnlich wie beim Verfahren
KM2u, weiter reduziert werden.

4.6 Schwellen- und Schaltsignale für den
Hochsetzstellerbetrieb

In diesem Abschnitt wird die Bestimmung der modifizierten Modulationsfunk-
tionen zur Generierung der im vorangegangenen Abschnitt aufgeführten Puls-
muster erläutert. Die abgebildeten Modulationsfunktionen beinhalten aus Grün-
den der Übersichtlichkeit keine Schwellen, die Verriegelungs- oder andere Kom-
pensationszeiten berücksichtigen. Gleichbedeutend wird ideales Schaltverhalten
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vorausgesetzt. Verriegelungszeiten finden bei der anschließenden Darstellung
der Schaltsignale Beachtung.
Bei der Darstellung der Pulsmuster der Überlappverfahren wird nur ein
Brückenzweig eingeschaltet und im Fall der Verfahren KM2 und DM1 alle
Zweige. Ausgehend von diesen grundsätzlichen Methoden zur Pulsmusterge-
nerierung kann die Anzahl der kurzgeschlossenen Zweige variiert werden. Im
Rahmen dieser Arbeit wird die Methode des Kurzschlusses zweier Brücken-
zweige nicht untersucht.

4.6.1 Modulationsfunktionen

In Abb. 4.9 und 4.8(a) sind die Modulationsfunktionen der kontinuierlichen Ver-
fahren zu sehen, die in der Software des Versuchsstands implementiert wurden.
Von einer Implementierung der Verfahren KM2a und KM2c wurde abgesehen,
weil die resultierenden Ripple in den Drosseln gegenüber dem Verfahren KM2b
größer ausfallen und die Halbleiterverluste ähnlich groß. Anschließend folgt
die Darstellung der diskontinuierlichen Modulationsfunktionen in Abb. 4.10
bei gleichen Spannungsverhältnissen. In allen Abbildungen beträgt der Boost-
Aussteuergrad D = 0,2 und der Modulationsgrad AM = 0,8 ·AM,max = 0,739
(2.88).

Die relative Dauer der einzelnen Boostzustände wird allgemein mit

∆u′∗B = 2
D
nB

(4.14)

auf einen entsprechenden Schwellenwert umgerechnet. Mit nB wird die Anzahl
der Boostphasen pro Halbperiode der Dauer Tp

2 angegeben. Die Tabellen 4.3 und
4.4 führen die Schwellenverschiebungen der implementierten Modulationsver-
fahren auf.
Bei Betrachtung der Modulationsfunktionen fällt auf, dass sich der qualitative
Verlauf periodisch innerhalb einer Ausgangsperiode wiederholt und sich nur die
Sollwertsortierung ändert. Aus diesem Grund beziehen sich die aus dem Boost-
Aussteuergrad berechneten Zusatzschwellen immer auf die obere, mittlere und
untere Schwelle entsprechend der Sortierung in Tab. 4.2.

Kontinuierliche Modulation

Für die Implementierung des KM2-Verfahrens dienen zwei zusätzliche Schwel-
lensignale u′∗B , die sich im Abstand D von der Schwelle 1 und -1 befinden
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Tabelle 4.2: Sortierung der Sollwerte

Winkelabschnitt
Sollwertspannungen

u′∗oben u′∗mitte u′∗unten

0 < γ ≤ π

3 (I) u′∗U0 u′∗V0 u′∗W0
π

3 ≤ γ ≤ 2π

3 (II) u′∗V0 u′∗U0 u′∗W0
2π

3 ≤ γ ≤ π (III) u′∗V0 u′∗W0 u′∗U0

π ≤ γ ≤ 4π

3 (IV) u′∗W0 u′∗V0 u′∗U0
4π

3 ≤ γ ≤ 5π

3 (V) u′∗W0 u′∗U0 u′∗V0
π

3 < γ ≤ 2π (VI) u′∗U0 u′∗W0 u′∗V0

(s. Abb. 4.9(a) und Tab. 4.3). Die Modulationsfunktionen für die Erzeugung des
Drehspannungssystems bleiben unverändert. Immer wenn die obere Schwelle
kleiner ist als das exemplarisch eingezeichnete, dreieckförmige Trägersignal
u′TR bzw. immer wenn die untere Schwelle größer ist als das Trägersignal,
wird der Brückenkurzschluss geschaltet. Aus Gründen der Übersichtlichkeit
wird für die nachfolgenden Abbildungen auf die Darstellung des Trägersignals
verzichtet.

Die Verfahren KM4 und KM6 beruhen auf der Überlappung der Schaltsigna-
le von zwei am Boostzustand beteiligten Brückenzweigen. Im Fall des KM4-
Verfahrens wird zu diesem Zweck für positive Sollwertspannungen beispielhaft
im Sektor I nach Abb. 4.9(b) das Schwellensignal u′∗U0,h des oberen Schalters um
D nach oben verschoben und das des unteren Schalters u′∗U0,l entspricht dem Ur-
sprungssignal. Für negative Sollwertspannungen verhält sich die Schwellenver-
schiebung umgekehrt, denn u′∗W0,l wird um D nach unten verschoben und u′∗W0,h
bleibt unverändert. Die mittleren Schwellen u′∗V0,h und u′∗V0,l verbleiben ohne Zu-
satzschwellen.
Der Unterschied zwischen dem KM6-Verfahren und dem KM4-Verfahren
besteht in einem zusätzlichen Boost in der Mitte der beiden aktiven Zustände,
gekoppelt an eine Verschiebung der Schwellen u′∗V0,h und u′∗V0,l um D

3 nach
oben bzw. unten (s. Abb. 4.9(c)). Diese Verschiebung muss auch für u′∗U0,h und
u′∗W0,l verrechnet werden, da die sonst daraus resultierende unsymmetrische
Schwellenverschiebung den Aussteuerbereich der DBS verringert [58]. Ausge-
hend vom Überlappungszustand können weitere Brückenzweige zugeschaltet
werden. Die modifizierten Sollwertsignale werden wiederum im Modulator mit
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Tabelle 4.3: Schwellenverschiebungen zur Boostgenerierung

Verfahren KM2 KM4 KM6 DM1 DM2 DM4

nB 2 2 3 1 1 2

∆u′∗oben,h 0 D D 0 2D−1 2D−1

∆u′∗oben,l 0 0 D/3 0 0 D−1

∆u′∗mitte,h 0 0 D/3 0 0 D−1

∆u′∗mitte,l 0 0 −D/3 0 0 −D+1

∆u′∗unten,h 0 0 −D/3 0 0 −D+1

∆u′∗unten,l 0 −D −D 0 −2D+1 −2D+1

∆u′∗B,oben −D - - −2D−1 - -

∆u′∗B,unten D - - 2D+1 - -

Tabelle 4.4: Schwellenverschiebungen zur Boostgenerierung

Verfahren KM2b DM2b KM2u,H KM2u,R

nB 1 1 1 1

∆u′∗oben,h D 2D−1 1−u′∗oben −1−u′∗unten +2D

∆u′∗oben,l D 2D−1 1−u′∗oben−2D −1−u′∗unten +2D

∆u′∗mitte,h D 2D−1 1−u′∗oben−2D −1−u′∗unten +2D

∆u′∗mitte,l −D −2D+1 1−u′∗oben−2D −1−u′∗unten +2D

∆u′∗unten,h −D −2D+1 1−u′∗oben−2D −1−u′∗unten +2D

∆u′∗unten,l −D −2D+1 1−u′∗oben−2D −1−u′∗unten

dem Trägersignal verglichen.

Die Schwellenverschiebungen für das Verfahren KM2b lassen sich aus dem
Verfahren KM6 ableiten, wenn nur die in der Mitte befindlichen Schwellen
betrachtet werden. Im Sektor I wird demnach u′∗V0,h um D nach oben verschoben
und u′∗V0,l um−D nach unten. Zur Sicherstellung unveränderter aktiver Zustände
werden u′∗U0,h und u′∗U0,l um D nach oben verschoben sowie u′∗W0,h und u′∗W0,l um
−D nach unten.
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Tab. 4.4 beinhaltet die Schwellenverschiebungen für das unsymmetrische Ver-
fahren KM2u. Die Schwellensignale sind zunächst die gleichen wie beim Ver-
fahren KM2 in Abb. 4.9(a), werden aber im Modulator so modifiziert, dass der
erst Freilauf F1 komplett nach links in den Periodenanfang verschoben wird und
der zweite Freilauf F2 ebenso in den Beginn der Halbperioden. Beide Boostzu-
stände rutschen entsprechend an den rechten Rand der jeweiligen Halbperiode.
Im Modulator wird demzufolge eine Unterscheidung zwischen hoch- (Index H)
und runterzählendem (Index R) Trägersignal notwendig.

Diskontinuierliche Modulation

Durch die Verschiebung der unteren bzw. oberen Schwelle auf -1 bzw. +1, re-
duziert sich im Fall der diskontinuierlichen Modulation die Anzahl der zu ver-
änderten Schwellen gegenüber der kontinuierlichen Modulation in den entspre-
chenden Winkelabschnitten um eins. Ansonsten funktioniert die Schwellenver-
schiebung ähnlich. Die Indizes -1 und +1 in Tab. 4.3 bedeuten, dass eine Schwel-
le immer dann verändert wird, wenn eine der drei Sollwertschwellen entspre-
chend auf -1 oder +1 geklemmt ist. Ansonsten findet keine Änderung statt.

4.6.2 Schaltsignale

Als nächstes wird der zeitliche Verlauf der Ansteuersignale innerhalb einer Takt-
periode beschrieben, der sich aus dem Vergleich des dreieckförmigen Träger-
signals mit den Modulationsfunktionen ergibt. In guter Näherung können die
Spannungssollwerte während einer Taktperiode als konstant angenommen wer-
den. Im Gegensatz zu den dargestellten Modulationsfunktionen in Abb. 4.9 ist
jetzt eine Verriegelungszeit TVR bei der Umschaltung der Brückenzweig-IGBTs
berücksichtigt, wenn kein überlappender Boostzustand auftritt.
Der Unterschied des Modulators im Vergleich zu konventionellen Pulsweiten-
modulatoren mit Verriegelungseinrichtung ist die symmetrische Verschiebung
der oberen bzw. unteren Schaltschwelle. Oftmals wird, speziell bei Industriean-
triebsumrichtern, immer erst ein Schalter ausgeschaltet und dann der komple-
mentäre Schalter, unabhängig von der Zählrichtung des Trägersignals, einge-
schaltet [109]. Es entstehen jedoch keine Vor- oder Nachteile im Vergleich der
Methoden.
Die stromvorzeichenabhängige Umschaltung der Spannungspolarität am Aus-
gang des Brückenzweiges [107–109] wird im Modulator bei kontinuierlicher
Modulation durch die folgende Schwellenverschiebung kompensiert.
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Abbildung 4.8: Schwellensignale des Modulationsverfahrens KM2b und DM2b,
D = 0,2, AM = 0,8 ·AM,max = 0,739

∆u′∗xl,VR =−4
TVR

TP
, für ix > 0 (4.15)

∆u′∗xh,VR = 4
TVR

TP
, für ix < 0 (4.16)

x ∈ {U,V,W}

Diskontinuierliche Modulation erfordert die Hälfte der Schwellenverschiebung.
Darüber hinaus gibt es zur Vermeidung eines Kurzschlusses zwischen den Kon-
densatoren C1 und C2 sowie der DBS und dem RSS die Verriegelungszeiten
TVR,E,ein und TVR,E,aus zwischen Brückenkurzschluss und Ansteuersignal des
RSS.
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Abbildung 4.9: Schwellensignale der Modulationsverfahren KM2, KM4
und KM6, D = 0,2, AM = 0,8 ·AM,max = 0,739
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Abbildung 4.10: Schwellensignale der Modulationsverfahren DM1, DM2
und DM4, D = 0,2, AM = 0,8 ·AM,max = 0,739
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

Die benötigten Schwellensignale ergeben sich im Fall kontinuierlicher Modula-
tion zu:

∆u′∗VR,E,aus = (−1)m 4
TVR,E,aus

TP
m = 1 : hoch m = 0 : runter (4.17)

∆u′∗VR,E,ein = (−1)n 4
TVR,E,ein

TP
n = 0 : hoch n = 1 : runter

Die Schwellen der diskontinuierlichen Modulation sind wiederum mit dem Fak-
tor 0,5 zu multiplizieren. Im Modulator muss gemäß dieser Gleichungen zwi-
schen hoch- und runterzählendem Dreiecksignal unterschieden werden.
In der Gegenüberstellung mit der gewöhnlichen DBS kann beim QZSI theore-
tisch die Schaltverriegelung der Brückenzweige weggelassen werden, solange
der RSS nicht eingeschaltet ist. Zumindest aus Sicht der Brückensteuerung ist
dann mit einer erhöhten Zuverlässigkeit zu rechnen [1]. Andererseits birgt der
Einsatz des RSS bei falscher Taktung die Gefahr einer Zerstörung der Schaltung,
das dem vermeintlichen Vorteil der erhöhten Zuverlässigkeit entgegenspricht.
Während der Verriegelungszeiten zwischen RSS und DBS können die ungewoll-
ten Schaltungszustände nach Abschnitt 2.4 auftreten, die zu Verzerrungen in den
Drosselströmen und Kondensatorspannungen führen.
Die Abb. 4.13, 4.14 und 4.15 zeigen für alle implementierten Modulationsver-
fahren qualitativ eine Momentaufnahme des zeitlichen Verlauf der Schaltsignale
innerhalb einer Pulsperiode im ersten Sektor. Gegenüber dem Ursprungssignal
unveränderte Schaltsignale sind durch eine gestrichelte, senkrechte Linie mar-
kiert.

Kontinuierliche Modulation

Beim Verfahren KM2 werden im einfachsten Fall wie in [57] vorgeschlagen und
in Abb. 4.13(a) zu erkennen ist, für den Brückenkurzschluss alle Brückenzweige
in der Mitte des Freilaufs eingeschaltet. Es fallen in jedem Brückenzweig zwei
zusätzliche Umschaltungen an. Wenn nur ein oder zwei Brückenzweige kurzge-
schlossen werden sollen, ist zur Vergleichmäßigung der Belastung der Schaltele-
mente zusätzlich noch eine Unterscheidung nach Winkelabschnitten bzw. eine
Sortierung der Schwellen laut Tab. 4.2 notwendig.
Zur Erfüllung der Bedingung einer möglichst geringen Anzahl an Umschal-
tungen, ist es für die Verfahren KM4 und KM6 naheliegend immer nur den
an der Überlappung beteiligten Brückenzweig einzuschalten. Eine Erweiterung
auf zwei oder drei Zweige ist durch eine einfache Abfrage in der Modulator-
steuerung, unter Berücksichtigung der Sollwertsortierung, möglich. Wie bei der
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4.6 Schwellen- und Schaltsignale für den Hochsetzstellerbetrieb

Behandlung der Modulationsfunktionen bereits erwähnt wurde, überlappt sich
beim KM6-Verfahren jeder der drei DBS Zweige beim Schaltwechsel (s. Abb.
4.13(c)). Der dem mittleren Schwellensignal zugeordnete Brückenzweig muss
dagegen beim Verfahren KM4 in Abb. 4.13(b) mit einer Verriegelung versehen
werden. Ebenso ist beim Verfahren KM2b in Abb. 4.15(a) im unteren und obe-
ren Zweig eine Verriegelungszeit vorzusehen. Das neue Verfahren KM2u weist
durch die in Abschnitt 4.6.1 dargelegte Schwellenverschiebung einen Brücken-
kurzschluss im oberen und unteren Brückenzweig mit Überlappung auf. Der
mittlere Zweig wird verriegelt. Im Gegensatz zu den Verfahren KM4, KM6 und
KM2b ist der Abstand der Boostzustände konstant.

Diskontinuierliche Modulation

Die Schaltsignale der diskontinuierlichen Modulationsverfahren DM1, DM2
und DM4 sind in Abb. 4.14 für den Fall auf +1 geklemmter Sollwertspannungen
zu sehen. Das Verfahren DM2b ist in Abb. 4.15(a) dargestellt. Auch hier werden
beim Verfahren DM1 alle Zweige für den Boost eingeschaltet. Überlappung der
Schaltsignale sind bei den Verfahren DM2 und DM4 und DM2b zu finden. Ins-
gesamt gelten für alle diskontinuierlichen Verfahren die gleichen Überlegungen
wie bei den kontinuierlichen Verfahren.

4.6.3 Berücksichtigung von Schaltverzögerungszeiten

Bei der Inbetriebnahme der Modulationsverfahren hat es sich für das stabile An-
fahren des QZSI als notwendig erwiesen, zusätzlich zu den Verriegelungszeiten
die Schaltzeiten der IGBTs und die Laufzeiten der signalverarbeitenden Kom-
ponenten zu kompensieren.
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Abbildung 4.11: Gemessene Ausschaltverzögerungszeit der Drehstrombrücken IGBTs,
in Abhängigkeit des Kollektorstroms und ϑ = 45◦C
Kühlmitteltemperatur
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

Die durch Messung ermittelten Signallaufzeiten für das Ein- und Ausschalten
Td,ein,sl und Td,aus,sl sind in Tab. 4.5 aufgelistet und können als konstant an-
genommen werden. Anders ist dies bei den Schaltzeiten der IGBTs, weil ei-
ne Temperatur- und Kollektorstromabhängigkeit für die Ein- und Ausschaltzei-
ten besteht [D2, D4–D6]. Besonders kritisch ist die Ausschaltverzögerungszeit
Td,aus mit der Definition nach [D6], weil die Sperrschichtkapazität der antiparal-
lelen Freilaufdiode des komplementären Zweig-IGBTs beim Ausschalten eines
IGBTs zum überproportionalen Anstieg von Td,aus im Bereich kleiner Ströme
entsteht [107, D6]. Abb. 4.11 zeigt die gemessene Ausschaltverzögerungszeit
des verwendeten IGBT Moduls mit 185 Datenpunkten, als Funktion des Kol-
lektorstromes und einer Kühlmitteltemperatur von ϑ = 45◦C. Die Einschalt-
verzögerungszeit Td,ein nach Tab. 4.5 ist dagegen wenig abhängig vom Kollek-
torstrom. Für die Kompensation der Ausschaltverzögerungszeit wurde der Wert
aus Tab. 4.5 gewählt, bei einer extrapolierten, maximalen Zeit von Td,aus = 3 µs.
Weiterhin sind in Tab. 4.5 die kompensierten Ein- und Ausschaltverzögerungs-
zeiten des RSS aufgeführt. Für die Verriegelungszeiten TVR,E,ein und TVR,E,aus
nach (4.17) wurde jeweils der gleiche Wert TVR,E eingestellt.

Tabelle 4.5: Verriegelungszeiten und kompensierte Schaltverzögerungszeiten

Zeit Bezeichnung Zeit/µs

TVR Verriegelungszeit der Brückenzweig-IGBTs 1,5

TVR,E Verriegelungszeit zwischen DBS und RSS 1,5

Td,ein,sl Signallaufzeit FPGA/Gatetreiber beim Einschalten 0,16

Td,aus,sl Signallaufzeit FPGA/Gatetreiber beim Ausschalten 0,63

Td,ein Einschaltverzögerungszeit der DBS IGBTs 0,7

Td,aus Ausschaltverzögerungszeit der DBS IGBTs 1,6

Td,ein,E Einschaltverzögerungszeit des RSS IGBTs 0,92

Td,aus,E Ausschaltverzögerungszeit des RSS IGBTs 3,6

Die detaillierte Vorgehensweise für die Implementierung der entsprechenden
Schwellenverschiebungen ist in [S4, S5] beschrieben. Bei der Programmierung
der Modulationsverfahren hat sich gezeigt, dass erst eine sorgsame Justierung
der Verriegelungszeit zwischen Schaltung des Brückenkurzschlusses und dem
Rückpeiseschalter den Betrieb des Hochleistungs-QZSI ermöglicht. Ansons-
ten führen die ungewollten Schaltungszustände zur Instabilität im Bereich klei-
ner Leistungen und kleiner Boost-Aussteuergrade. Das Verfahren KM6 zeigt
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4.6 Schwellen- und Schaltsignale für den Hochsetzstellerbetrieb

hierbei die schlechtesten Betriebseigenschaften, weil der Boostzustand in sechs
Teile aufgeteilt wird und in den Übergangszeiten zwischen dem Schalten des
RSS und den Kurzschlüssen ungewollte Schaltungszustände häufig auftreten
können [S5, S6]. Vor allem ungewollte Brückenkurzschlüsse beeinträchtigen
den Betrieb des QZSI bei kleinen Ausgangsleistungen deutlich. In Systemen
kleiner Leistung mit schnell schaltenden Leistungshalbleitern ist dieser Effekt
besser zu beherrschen [S6, S7].

4.6.4 Aussteuergrenzen

Die einzuhaltenden Verriegelungszeiten sowie die Kompensation von Schalt-
und Signallaufzeiten verringern den maximalen Aussteuergrad des QZSI. Der
maximale Modulationsgrad nach (2.88) verändert sich zu [E3]:

AM,korr =
2√
3
(1−D−Dkorr) (4.18)

Bei kontinuierlicher Modulation gilt für die Summe aller relevanten Zeiten Tkorr:

Dkorr =
4Tkorr

Tp
(4.19)

Je nach Modulationsverfahren entstehen unterschiedliche Aussteuergrenzen
[S4]. Im Vergleich zur gewöhnlichen DBS müssen die Schalt- und Verriege-
lungszeiten des RSS einbezogen werden, die zu einer zusätzlichen Reduktion
der Aussteuergrenzen führen.

Tp/2
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B F1 F2A2 A1
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Abbildung 4.12: Schaltsignale des Modulationsverfahrens KM2 mit
Schaltverzögerungszeiten
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4 Modulationsverfahren für eine dreiphasige Drehstromlast

Tabelle 4.6: Aussteuerkorrekturen der implementierten Modulationsverfahren

Verfahren Tkorr Tkorr/µs Dkorr =
4Tkorr

Tp

KM2 Td,aus,sl +Td,aus +TVR,E 3,73 0,119

KM4, KM6 Td,aus,sl +Td,aus,E +TVR,E 5,73 0,183

KM2b Td,aus,sl +Td,aus +TVR 3,73 0,119

KM2u 0,5
(
Td,aus,sl +Td,aus +TVR,E

)
1,87 0,060

DM1 0,5
(
Td,aus,sl +Td,aus +TVR,E

)
1,87 0,060

DM2, DM4 0,5
(
Td,aus,sl +Td,aus,E +TVR,E

)
2,87 0,092

DM2b 0,5
(
Td,aus,sl +Td,aus +TVR

)
1,87 0,060

Zur Erläuterung der Entstehung der Aussteuergrenzen ist in Abb. 4.12 eine bei-
spielhafte Momentaufnahme der Schaltsignale des KM2-Verfahrens innerhalb
einer halben Pulsperiode dargestellt. Es wird der Zweig betrachtet, welcher der
minimalen Schaltschwelle zugeordnet ist, bei negativem Phasenstrom ix < 0.
Zu sehen in heller Farbe sind die Ansteuersignale im Fall idealer Schalter. In
dunkler Farbe sind die modifizierten Schaltsignale abgebildet, wenn Schaltver-
zögerungszeiten auftreten und kompensiert werden.
Durch die Schaltverzögerungszeit Taus = Td,aus +Td,aus,sl kann der Schalter Sxl
frühestens nach dieser Zeit ausgeschaltet werden. Zur Einhaltung der Kompen-
sationszeit muss der Aussteuergrad entsprechend verringert werden. Tritt ein ne-
gativer Phasenstrom auf, muss außerdem bedacht werden, dass Sxl um TVR nach
links verschoben werden muss. Prinzipiell könnte diese Zeit an der Aussteuer-
grenze komplett vernachlässigt werden, weil am Anfang der Periode ein Boost
geschaltet wird. Der RSS hat aber kein ideales Schaltverhalten und es muss die
Verriegelungszeit TVR,E eingehalten werden zur Vermeidung eines Kurzschlus-
ses zwischen dem RSS und den Zwischenkreiskondensatoren.
Mit dieser zusätzlichen Aussteuerbegrenzung werden inhärent Kurzimpulse un-
terdrückt, die den sicheren Betrieb der Schaltung stören können [D5]. Deswei-
teren treten durch die Freilaufreserve keine ungewollten Boostzustände auf. Ist
die Zeit TVR,E kleiner als TVR, wird die effektive Verriegelungszeit der Brücken-
zweig IGBTs auf TVR,E verkürzt. Dies ist tolerierbar, solange Kurzimpulse ver-
hindert werden. Tab. 4.6 führt die beteiligten Zeiten und die Verringerung der
Aussteuergrenzen auf.
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Im Unterschied zum Verfahren KM2 wird bei den Varianten KM4 und KM6
zunächst der RSS ausgeschaltet, wofür die Zeit Taus,E = Td,aus,E + Td,aus,sl
benötigt wird. Zusätzlich muss zur Vermeidung eines Kurschlus-
ses des RSS zwingend der Abstand TVR,E eingehalten werden. Gilt
Td,aus,E +Td,aus,sl +TVR,E,ein < TVR,E,aus, ist TVR,E,aus zu verwenden.

Beim Verfahren KM2b fehlt durch die Anordnung des Boostzustands zwischen
den aktiven Zuständen die Schalthandlung des Rückspeiseschalters. Ähnlich
wie bei der gewöhnlichen DBS, muss neben den Schaltverzögerungszeiten
noch die Brückenzweig-Verriegelungszeit TVR eingehalten werden.

Im Vergleich der kontinuierlichen Verfahren schneidet das Verfahren KM2u
am besten ab, weil die Schaltverzögerungszeiten durch die unsymmetrische
Aufteilung des Pulsmusters nur einmal berücksichtigt werden müssen.

Die Mechanismen bei der Entstehung der Aussteuergrenzen der diskontinu-
ierlichen Modulationsverfahren sind die gleichen wie bei den kontinuierlichen
Verfahren. Auf eine Beschreibung wird verzichtet und auf das Ergebnis in Tab.
4.6 verwiesen. Durch das Wegfallen eines der beiden Freilaufzustände ist der
Faktor 0,5 zu beachten, verbunden mit einer Erhöhung des Aussteuerbereichs.

Um im Versuchsstand die Verfahren während des Betriebs umschalten zu kön-
nen, wurde für alle Verfahren eine Korrekturzeit von Tkorr = 6,25 µs im DSP
eingefügt. Dabei sind die Verfahren KM4 und KM6 mit einer zusätzlichen Re-
serve als Worst-Case Werte gewählt worden.
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Abbildung 4.13: Schaltsignale der Modulationsverfahren KM2, KM4 und KM6
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5
Schaltungsdimensionierung -
Drosseln

Im Gegensatz zu zweistufigen Schaltungstopologien, beispielsweise bestehend
aus Drehstrombrücke und Hochsetzsteller, sind beim QZSI die für die Hoch-
setzstellerfunktion benötigten Schaltimpulse in das Pulsmuster der Drehstrom-
brückensteuerung eingebunden. Durch die verschiedenen Möglichkeiten zur
Verteilung der Boostzustände im Pulsmuster der Drehstrombrücke, ergeben
sich unterschiedliche Drosselstromverläufe und damit unterschiedliche maxi-
male Stromripple in den passiven Bauteilen.
Für eine Auslegung der Drosseln ist der Induktivitätswert entscheidend, weil
dieser die Höhe des Stromripples festlegt. In diesem Kapitel werden die Induk-
tivitätswerte der Drosseln für die verschiedenen Modulationsverfahren, unter
Beachtung der spezifischen Eigenschaften, bestimmt. Beide Drosseln L1 und L2
sollen zu Vermeidung von Schwingungen im Z-Netzwerk gleich groß ausgelegt
werden.

5.1 Spannungsbereich

Durch die Abhängigkeit der Spitzen-Zwischenkreisspannung ÛZK von der Ein-
gangsspannung UE bzw. von der Spannung UC2 und vom Boost-Aussteuergrad,
kann nach (2.63) die Zwischenkreisspannung in einem realen Umrichtersys-
tem Werte annehmen, welche die Halbleiter zerstören. Deswegen wird zur Sys-
temauslegung eine maximale Zwischenkreisspannung ÛZK,max festgelegt, die
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von den eingesetzten Halbleitern abhängig ist. Der Maximalwert enthält da-
bei schon eine Sicherheitsreserve zum absoluten Maximalwert gemäß dem Da-
tenblatt [D2]. Eine Sicherheitsreserve ist einerseits notwendig, weil im realen
Zwischenkreisaufbau parasitäre Streuinduktivitäten vorhanden sind, die Schalt-
überspannungen verursachen und eine Zerstörung der Schaltung verursachen
können. Andererseits soll eine Reserve für dynamische Vorgänge vorgehalten
werden.

5.1.1 Normierter Spannungsbereich

Die Festlegung des Spannungsbereichs basiert auf (2.61) und (2.63). Zunächst
wird (2.61) nach UE umgestellt, um eine Darstellungsweise zu erreichen, in der
UC2 als Parameter aufgefasst wird:

UE =
1−2D
1−D

UC2 (5.1)

Es wird damit der Anwendungsfall einer konstanten Zwischenkreisspannung
und variabler Eingangsspannung berücksichtigt. Für eine verallgemeinerte Dar-
stellung wird nun diese Funktion auf ÛZK,max normiert:

UE

ÛZK,max
=

1−2D
1−D

UC2

ÛZK,max
(5.2)

Mit den normierten Spannungen U ′E = UE
ÛZK,max

und U ′C2 =
UC2

ÛZK,max
folgt:

U ′E =
1−2D
1−D

U ′C2 (5.3)

Man gelangt so zu einer Funktionenschar (s. Abb. 5.1), in der U ′E über D aufge-
tragen ist und U ′C2 (0 ≤U ′C2 ≤ 1) als Parameter dient. U ′C2 repräsentiert Linien
konstanter mittlerer Zwischenkreisspannung.
Mit ÛZK = ÛZK,max und (2.63) ergibt sich weiterhin eine Funktion, die bei ei-
ner gegebenen maximalen Spitzen-Zwischenkreisspannnung ÛZK,max die kleinst
mögliche Eingangsspannung UE,g in Abhängigkeit vom Boost-Aussteuergrad D
beschreibt. In normierter Darstellung wird UE,g zu:

U ′E,g =
UE,g

ÛZK,max
= 1−2D (5.4)
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Abbildung 5.1: Normiertes Eingangsspannungskennfeld und maximale
Eingangsspannung über D, mit U ′C2 als Parameter

Diese Funktion ist ebenfalls in Abb. 5.1 eingetragen. Im Abstand von ∆UC2,n =
0,2 sind die Kennlinien konstanter UC2-Spannung aufgetragen. Die Schnittpunk-
te der normierten Eingangsspannung U ′E mit U ′E,g stellen die Betriebspunkte dar,
in denen die maximale Zwischenkreisspannung ÛZK,max erreicht ist. Je größer
U ′C2 gewählt wird, desto früher wird ÛZK,max eingestellt. Über den zulässigen
Betriebsbereich hinaus sind die Kennlinien gestrichelt dargestellt.

5.1.2 Spannungsbereich mit Zahlenwerten

Im Fall des vorliegenden QZSI wird von den Spannungen laut Tab. 5.1 ausge-
gangen. Mit UE,min und UE,max werden die minimale bzw. maximale Eingangs-
spannung definiert sowie mit UC2,min und UC2,max die entsprechenden Werte für
die mittlere Zwischenkreisspannung. Wenn davon ausgegangen wird, dass der
QZSI mit D = 0 auch im Tiefsetzstellerbetrieb verwendet werden kann, entspre-
chen die Maximal- bzw. Minimalwerte von UE und UC2 einander. Folglich ist die
maximale Zwischenkreisspannung ÛZK,max gleich UC2,max.
Der Spannungsbereich des QZSI ist so gewählt, dass ein möglichst großer
Betriebsbereich für eine universelle Antriebsanwendung abgedeckt wird. Die
kleinste mittlere Zwischenkreisspannung UC2 ist dabei so gewählt, dass die ver-
wendete PMSM auch mit einer kleineren Zwischenkreisspannungen betrieben
werden kann als im Nennpunkt spezifiziert (UZK = 250..450V). Der Maximal-
wert von ÛZK wurde so festgelegt, dass noch eine ausreichende Spannungsre-
serve zu der Maximalspannung der Halbleiter (650V) vorhanden ist.
Durch Einsetzen von ÛZK,max aus Tab. 5.1 in (5.4), ergibt sich in Abb. 5.2 in rot
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

Tabelle 5.1: Spannungsbereich des Quasi-Z-Source Umrichters

UE,min UE,max UC2,min UC2,max ÛZK,max

150V 350V 150V 350V 350V

gestrichelt die Grenzlinie UE,g für die Eingangsspannung, bei welcher der fest-
gelegte Wert für ÛZK,max erreicht wird. Zusammen mit der minimalen Eingangs-
spannung UE,min = 150V wird der Spannungsbereich für die Eingangsspannung
somit durch das dargestellte Dreieck bestimmt. Innerhalb dieses Dreiecks sind
die Linien konstanter UC2 Spannung exemplarisch für drei verschiedene Wer-
te zu sehen. Jeder eingezeichneten UC2 Spannung ist der Verlauf der jeweili-
gen Spitzen-Zwischenkreisspannung zugeordnet. Die Spannung UC2 = 250V
stellt den Grenzfall dar, bei der für den maximalen Boost gerade ÛZK,max er-
reicht wird. Ist UC2 größer als dieser Wert, schneidet die Funktion UE,g. Für
darunter liegende UC2-Werte legt UE,min = 150V die Grenze fest. Durch die-
se Beschränkung resultiert die Grenzfunktion ÛZK,g nach (2.63), welche die
Spitzen-Zwischenkreisspannung unterhalb ÛZK,max begrenzt. In diesem Fall ist
also theoretisch eine weitere Verkleinerung der Eingangsspannung möglich, bis
ÛZK,max eingestellt wird.
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Abbildung 5.2: Spannungsbereich des QZSI
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5.2 Drosselinduktivität bei konstanter Boost-Verteilung

5.2 Drosselinduktivität bei konstanter
Boost-Verteilung

Wie in Abb. 4.6 und 4.7 zu sehen ist, sind die Boostphasen bei den Verfahren
KM2 und DM1 in die Mitte der Freilaufphasen verteilt und beim Verfahren
KM2u an das Ende der Halbperioden. Damit wird die Taktung der passiven
Bauteile vom Pulsmuster der Drehstrombrücke unabhängig und die Berechnung
der passiven Bauteile kann nach den Methoden klassischer DC/DC-Wandler
durchgeführt werden [103, 114].
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Abbildung 5.3: Zeitlicher Verlauf des Wechselanteils des Drosselstroms innerhalb einer
Pulsperiode für die Verfahren KM2, KM2u und DM1

Abb. 5.3 zeigt den Verlauf des normierten Drosselstrom-Wechselanteils nach
(5.8), für das Modulationsverfahren KM2 (rot), das DM1-Verfahren (blau)
sowie das KM2u-Verfahren (grün) innerhalb einer Pulsperiode (D = 0,2).
Die Erhöhung der wirksamen Taktfrequenz bei den beiden kontinuierlichen
Verfahren gegenüber dem diskontinuierlichen um den Faktor zwei führt zu
einem Wechselanteil mit halbierter Amplitude. Durch die unsymmetrische
Verteilung der Boostzustände im Fall des Verfahrens KM2u stimmt der
Messwert im Abtastzeitpunkt nicht mit dem Mittelwert des Stromes überein.
Dieser Offsetfehler kann durch die Verwendung eines Mittelwertfilters mit
hochfrequenter Signalabtastung eliminiert werden.

Ausgangspunkt für die Dimensionierung der Drosseln ist die induzierte Span-
nung

uL = L
diL
dt

(5.5)
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

Der Stromripple ∆IL lässt sich daraus unter Annahme geradenförmiger Strom-
verläufe sowie (2.21) und (2.61) zu

∆IL,C2 =
UC2

L
TQZSID (5.6)

∆IL,E =
UE

L
TQZSI

D(1−D)

1−2D
(5.7)

bestimmen. Durch TQZSI wird die für die passiven Komponenten effektive Takt-
zeit beschrieben. Mit (5.6) ist der Fall einer festen mittleren Zwischenkreis-
spannung abgedeckt und mit (5.7) der einer festen Eingangsspannung. Durch

∆I′L =
∆IL

UC2
L Tp

D
2

(5.8)

erfolgt mit ∆IL = ∆IL,C2 eine Normierung des Stromripples von (5.6). Im Fall
der Verfahren mit zwei Boostphasen und konstantem Abstand, ergibt sich mit
TQZSI = TpD/2 der Wert eins. Diese Berechnungsvorschrift wird zur Vergleich-
barkeit für alle nachfolgenden Modulationsarten beibehalten.

5.2.1 Lastgrenzstrom

Eine häufig angewandte Methode zur Ermittlung des Induktivitätswerts bei kon-
ventionellen DC/DC-Wandlern besteht in der Betrachtung des Lückgrenzstroms
[103, 114, 115]. Es wird hierbei der Induktivitätswert so festgelegt, dass der
Drosselstrom bis zu einem definierten Minimalwert des Laststroms nicht lückt.
Diese Vorgehensweise lässt sich auf den QZSI übertragen, wenn anstelle der
Lückgrenze generell alle ungewollten Schaltungszustände nach Abs. 2.4 heran-
gezogen werden. Ziel ist die Ermittlung eines Induktivitätswerts für die Drosseln
des QZSI, bei welchem die ungewollten Schaltungszustände nicht auftreten. Ei-
ne ähnliche Analyse wird in [33] mit einer ohmsch-induktiven Last durchge-
führt. Hier wird die Last verallgemeinert als Stromquelle modelliert.
Mit 2iL ≥ ix nach (2.76) wird eine Ungleichung formuliert, die den Bezug zum
Stromripple der Drossel und damit zum Induktivitätswert herstellt:

IL−
∆IL

2
≥ 1

2

(
ÎS +

∆IS,x

2

)
, 0,5≤ cos(ϕ)≤ 1 (5.9)

IL−
∆IL

2
≥ 1

2

(
ÎS cos

(
ϕ− π

3

)
+

∆IS,x

2

)
, 0≤ cos(ϕ)< 0,5 (5.10)
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5.2 Drosselinduktivität bei konstanter Boost-Verteilung

Diesen Gleichungen zur Folge treten die ungewollten Zustände dann sicher nicht
mehr auf, wenn der Drosselstrom-Minimalwert mindestens so groß ist, wie der
Scheitelwert des Laststroms, der sich aus der Amplitude ÎS des Laststroms sowie
dem Stromripple ∆IS,x, in Abhängigkeit von cos(ϕ), ergibt.
Im nächsten Schritt wird mit Hilfe von (2.64), (2.70), (2.73), (2.82), und (2.87)
ein Ausdruck herausgearbeitet, der den Lastgrenzstrom ILast,g in Abhängigkeit
der Stromripple von Drossel und Last sowie normiertem Modulationsgrad A′M,
Leistungsfaktor und Boost-Aussteuergrad darstellt:

2ILast,g

∆IL−∆IS,x
≥ 2

√
3A′M (1−2D)cos(ϕ)

2
√

3A′M (1−D)cos(ϕ)−2(1−2D)︸ ︷︷ ︸
f1(D,A′M,cos(ϕ))

(5.11)

2ILast,g

∆IL−∆IS,x
≥ 2

√
3A′M (1−2D)cos(ϕ)

2
√

3A′M (1−D)cos(ϕ)−2(1−2D)cos
(
ϕ− π

3

)︸ ︷︷ ︸
f2(D,A′M,cos(ϕ))

(5.12)

Die Kondensatorspannungen werden dabei als konstant angenommen. Der Mo-
dulationsgrad AM nach (2.88) wurde durch

AM = A′MAM,max = A′M
2√
3
(1−D) , für 0≤ A′M ≤ 1 (5.13)

ersetzt. Der vom normierten Modulationsgrad A′M und dem Leistungsfaktor
cos(ϕ) abhängige Lastgrenzstrom ILast,g strebt für Boost-Aussteuergrade von

D =
1−
√

3A′M cos(ϕ)
2−
√

3A′M cos(ϕ)
, 0,5≤ cos(ϕ)≤ 1 (5.14)

D =
cos
(
ϕ− π

3

)
−
√

3A′M cos(ϕ)

2cos
(
ϕ− π

3

)
−
√

3A′M cos(ϕ)
, 0≤ cos(ϕ)< 0,5 (5.15)

gegen unendlich.

5.2.2 Bestimmung der Drosselinduktivität anhand des
Lastgrenzstroms

In gewissen Betriebsbereichen können durch passende Wahl des Induktivitäts-
werts der Drosseln, bei gegebenem Lastgrenzstrom, ungewollte Schaltungszu-
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

stände vermieden werden. Es soll im Weiteren der Fall einer konstanten mitt-
leren Zwischenkreisspannung und variabler Eingangsspannung betrachtet wer-
den. Eine Vereinfachung besteht in der Vernachlässigung des Stromripples des
Phasenstroms. Durch die vergleichsweise kleinen Induktivitäten der hier einge-
setzten PMSM entstehen jedoch Fehler in der Berechnung, weil relativ große
Stromripple im Maschinenstrom auftreten können [111]. Eine grundsätzliche
Aussage kann dennoch getroffen werden.
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Abbildung 5.4: Linien konstanter minimaler Induktivität Lmin in bezogener Darstellung
als Funktion von D und A′M

Mit ∆IS,x = 0 und (5.6) ergibt sich aus (5.11) und (5.12) der Mindestwert für die
Induktivität der Drosseln, welcher bei einem gegebenen Lastgrenzstrom ILast,g,
mittlerer Zwischenkreisspanung UC2 und Taktzeit TQZSI zur Vermeidung unge-
wollter Schaltungszustände eingehalten werden muss:

Lmin ≥
UC2TQZSI

2ILast,g
·D · f1

(
D,A′M,cos(ϕ)

)
, für 0,5≤ cos(ϕ)≤ 1

(5.16)

Lmin ≥
UC2TQZSI

2ILast,g
·D · f2

(
D,A′M,cos(ϕ)

)
, für 0≤ cos(ϕ)< 0,5

(5.17)

Durch die weiterhin bestehenden Polstellen (5.14) und (5.15) der Funktionen
f1 (D,A′M,cos(ϕ)) und f2 (D,A′M,cos(ϕ)) strebt die benötigte Induktivität ge-
gen unendlich. Abbildung 5.4 zeigt die Linien konstanter minimaler Induktivität
Lmin mit Bezug auf UC2TQZSI

2ILast,g
, aufgetragen über D und A′M. Der Leistungsfaktor

wird in Abb. 5.4(a) fest zu cos(ϕ) = 0,9 vorgegeben und in Abb. 5.4(b) zu
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5.2 Drosselinduktivität bei konstanter Boost-Verteilung

cos(ϕ) = 0,4. Zu erkennen ist ein farblich hinterlegter Bereich, in dem die be-
zogene Induktivität L#

min positive Werte annimmt und ein weisser Bereich, in
welchem theoretisch eine negative Induktivität benötigt wird. Deswegen treten
im weissen Bereich die ungewollten Schaltungszustände immer auf. Getrennt
werden beide Bereiche durch eine Grenzlinie, deren Höhe durch einen vorher
beliebig festgelegten Wert von L#

min = 1 vorgegeben wird. Ohne diese Beschrän-
kung würde die Induktivität divergieren. Je kleiner der Leistungsfaktor wird,
desto kleiner wird der Bereich der möglichen Modulationsgrade unter moderat
großen Boost-Aussteuergraden. Prinzipiell könnte jeder Modulationsgrad einge-
stellt werden, wenn ein Boost-Aussteuergrad von 0,5 möglich wäre. Aufgrund
der maximalen Halbleiter-Sperrspannung ist D jedoch begrenzt. Je kleiner der
Leistungsfaktor wird, desto größer muss D werden, um die entsprechenden Mo-
dulationsgrade zu erreichen.
Für die Bestimmung der Drosselinduktivität ist letztendlich der Lastgrenzstrom
ILast,g = 0,05 · ILast,max...0,3 · ILast,max zu wählen und in Abhängigkeit des Last-
verhaltens der gewünschte Betriebsbereich zu identifizieren. Zu berücksichtigen
ist, dass eine relativ kleine Vergrößerung des Betriebsbereichs in der Nähe der
Grenzlinie mit einem überproportionalen Zuwachs der Induktivität Lmin erkauft
wird.
Die eingesetzte permanenterregte Synchronmaschine wird drehzahl- und dreh-
momentvariabel betrieben. Dabei umfassen der Leistungsfaktor und der Mo-
dulationsgrad einen großen Wertebereich. Hinsichtlich des Betriebs des QZSI
mit fester mittlerer Zwischenkreisspannung erscheint deswegen ein Entwurf der
Drosselinduktivitäten auf Basis einer Betrachtung des Lastgrenzstroms wenig
sinnvoll. Ungewollte Schaltungszustände können nicht vollständig durch eine
passende Dimensionierung unterbunden werden. Der QZSI benötigt für einen
sicheren Betrieb zwangsläufig den Rückspeiseschalter.

5.2.3 Bestimmung der Induktivität anhand des Stromripples

Bei der Auslegung der Induktivität spielt die materialabhängige Sättigungs-
flussdichte eine entscheidende Rolle. Es muss sichergestellt werden, dass der
Maximalwert nicht überschritten wird, weil sich der Induktivitätswert bis
hin zum Kurzschluss verringern kann [116]. Darum wird die Induktivität im
weiteren auf einen maximalen Stromripple, unter Berücksichtigung der DC-
Vormagnetisierung, dimensioniert [18, 39, 41, 102, 116, 117]. Grundlegende
Annahme ist dabei ein geradenförmiger Verlauf des Drosselstromes. Mit die-
ser Vorgehensweise müssen ungewollte Schaltungszustände nicht berücksichtigt
werden.
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

Ausgangspunkt für eine Bestimmung der Induktivität ist der Stromripple ∆IL,
der sich am maximalen Drosselstrom IL,max orientiert:

∆IL = kL,maxIL,max (5.18)

kL,max wird im Bereich von kL,max = 0,1..0,3 gewählt. Die Wahl des Strom-
ripples beeinflusst die Regelungsdynamik, die Resonanzeigenschaften sowie die
Kosten und das Volumen der Drossel.
Zur Festlegung der Induktivität bei konstanter mittlerer Zwischenkreisspannung
UC2 wird (5.6) nach L umgestellt:

L =
UC2

∆IL
TQZSID (5.19)

Im speziellen Fall des KM2- und KM2u-Verfahrens erhält man mit TQZSI =
Tp
2

die Induktivität

LKM2 = LKM2u =
UC2

∆IL

Tp

2
D (5.20)

und im Fall des DM1-Verfahrens mit TQZSI = Tp

LDM1 =
UC2

∆IL
TpD (5.21)

Sind ∆IL und TQZSI verallgemeinert betrachtet fest vorgegeben, dann hängt die
Induktivität vom Produkt UC2 ·D ab. Um den Maximalwert dieses Produkts ein-
zubeziehen, wird die maximale Spitzen-Zwischenkreisspannung über

UC2,max = ÛZK,max (1−D) (5.22)

mit UC2 in Verbindung gestellt. Mit UC2,max wird die maximale Spannung be-
rechnet, die bei einem gegebenem D und ÛZK,max verfügbar ist. Einsetzen von
(5.22) in (5.19) ergibt die Grenzinduktivität Lg, die in Abhängigkeit von D den
Induktivitätswert liefert, der für einen maximalen Stromripple, bei vorliegenden
Parametern, eingehalten werden muss:

Lg =
ÛZK,maxTQZSI

∆IL
D(1−D) (5.23)
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5.2 Drosselinduktivität bei konstanter Boost-Verteilung

Mit dem Funktionsmaximum Lg,max = Lg (D = 0,5) = 1
4

ÛZK,maxTQZSI
∆IL

wird die
normierte Grenzinduktivität L′g emittelt:

L′g =
Lg

Lg,max
= 4D(1−D) (5.24)

Der Funktionsverlauf ist in Abb. 5.5 zu sehen.
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Abbildung 5.5: Verlauf der normierten Grenzinduktivität

Für Induktivitäten im Bereich unterhalb der Parabel resultiert ein größerer
Stromripple als unter den gegebenen Parametern gewünscht. Oberhalb der Pa-
rabel wird der Stromripple kleiner. Je größer D ist, desto größer ist auch die
resultierende Grenzinduktivität.
Mit den hergeleiteten Zusammenhängen können Zahlenwerte mit den gegebe-
nen Systemparametern berechnet werden (s. Abs. 5.10). Nach dem Vergleich
der Induktivität des QZSI mit der des gewöhnlichen Hochsetzstellers erfolgt an-
schließend eine ausführliche Erläuterung der Berechnung der Induktivitäten für
die Modulationsverfahren mit Überlappung.

5.2.4 Vergleich der Stromripple beim QZSI und Hochsetzsteller

Um die Drosselinduktivität des QZSI mit der des Hochsetzstellers (HSS) ver-
gleichen zu können, ist eine von (5.8) abweichende Normierung der Stromripp-
le zweckdienlich. Als erstes muss der Stromripple des HSS wie beim QZSI für
den Fall einer konstanten mittleren Zwischenkreisspannung UZK sowie einer
konstanten Eingangsspannung UE, in Abhängigkeit der Periodendauer THSS und
des relativen Boost-Aussteuerdgrades DHSS, angegeben werden [91, 103, 114]:

∆IL,ZK,HSS =
UZK

L
THSS (1−DHSS)DHSS (5.25)
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∆IL,E,HSS =
UE

L
THSSDHSS (5.26)

Für den Systemvergleich werden diese beiden Gleichungen sowie die entspre-
chenden Stromripple des QZSI nach (5.6) und (5.7) in Abhängigkeit des neu
definierten Hochsetz-Verhältnisses

Dbo =
UC2

UE
=

UZK

UE
(5.27)

dargestellt. Die Boost-Aussteuergrade D und DHSS können anhand der statio-
nären Übertragungsfunktionen (2.61) des QZSI und des HSS [114] als Funktion
von Dbo ermittelt werden:

D =
1−Dbo

1−2Dbo
(5.28)

DHSS = 1− 1
Dbo

(5.29)

Im nächsten Schritt werden (5.6) und (5.7) sowie (5.25) und (5.26) jeweils so
normiert, dass nur noch Dbo in den Gleichungen erscheint:

∆I′′L,C2 = ∆IL,C2
L

TQZSIUE
=

UC2

UE
D = Dbo

1−Dbo

1−2Dbo
(5.30)

∆I′′L,E = ∆IL,E
L

TQZSIUC2
=

UE

UC2
D

1−D
1−2D

=
1−Dbo

1−2Dbo
(5.31)

∆I′′L,ZK,HSS = ∆IL,ZK,HS
L

THSSUE
=

UZK

UE
(1−DHSS)DHSS =

Dbo−1
Dbo

(5.32)

∆I′′L,E,HSS = ∆IL,E,HSS
L

THSSUZK
=

UE

UZK
D =

Dbo−1
D2

bo
(5.33)

Die Stromripple der beiden Systeme können jetzt unter Annahme von THSS =
TQZSI im gleichen Diagramm 5.6 als Funktion von Dbo abgebildet werden. So-
wohl im Fall einer konstanten Zwischenkreisspannung als auch für eine kon-
stante Eingangsspannung wird der Ripple des HSS für Dbo > 1,5 deutlich klei-
ner als beim QZSI. Aus Sicht der Drosselinduktivität ist der HSS als Schal-
tung zu bevorzugen. Vor allem bei großen Hochsetz-Verhältnissen sind die
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5.3 Drosselinduktivität beim Verfahren KM4

Unterschiede signifikant ausgeprägt. Außerdem muss als nachteilig erachtet
werden, dass die Drossel zwei mal im Z-Netzwerk vorhanden ist. Über die
Kopplung zweier Teilwicklungen auf einem Kern kann zumindest laut Aussa-
ge in [19], eine vergleichbare Gesamtgröße wie im Fall einer einzigen Drossel
erreicht werden.
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Abbildung 5.6: Vergleich der normierten Stromripple von QZSI und Hochsetzsteller

5.3 Drosselinduktivität beim Verfahren KM4

Im Gegensatz zu den Pulsmustern mit mittiger Boostverteilung in den Frei-
laufzuständen, Verfahren KM2 und DM1 sowie Verfahren KM2u, sind die
Boostzustände bei den Überlappverfahren direkt an das Pulsmuster gekoppelt.
Dadurch entsteht für die Drosseln und Kondensatoren ein spannungs- bzw.
stromeinprägendes System mit variabler Frequenz über eine Ausgangsperiode
des Laststroms.
Vor der Bestimmung der Induktivität gemäß der Methode im vorherigen
Kapitel, muss der maximale Stromripple für die jeweiligen Überlappverfahren
ausgearbeitet werden. Hierfür erfolgt die Analyse des Drosselstromverlaufs
unter Variation des elektrischen Winkels und des Modulationsgrads. Bedingt
durch die Achsensymmetrie der relativen Zustandsdauern nach Abb. 4.4 ist
beim Drosselstrom die Untersuchung des Bereichs zwischen ωt = 0 und
ωt = π

6 ausreichend. Gezielt analysiert werden die charakteristischen Winkel
ωt = 0 und ωt = π

6 , weil in diesen Punkten mindestens einer der Schaltungszu-
stände zu Null wird. Dazwischenliegende Winkel benötigen keine gesonderte
Betrachtung, weil die resultierenden maximalen Ripple kleiner sind.
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

In diesem Abschnitt wird eine ausführliche Beschreibung der Entstehung des
Drosselstromverlaufs beim Verfahren KM4 durchgeführt. Die erarbeiteten Zu-
sammenhänge und Schlussfolgerungen sind auf weitere Modulationsverfahren
des QZSI übertragbar.

Winkel ωt = 0

Zunächst wird der zeitliche Verlauf des Drosselstroms innerhalb einer Pulsperi-
ode Tp, beim Winkel ωt = 0, untersucht (s. Abb. 5.7(a)). Durch das Verschwin-
den des A2-Zustands ergeben sich drei unterschiedliche lokale Stromripple:

∆IL1,KM4 =
UC2

L
D
4

Tp (5.34)

∆IL2,KM4 =
UC1

L
aA1

2
Tp (5.35)

∆IL3,KM4 =
UC1

L
aF1Tp =

UC1

L
aF2Tp (5.36)

Die lokalen Stromripple beziehen sich auf einen Zeitbereich innerhalb einer
Pulsperiode, während dem kein Zustandswechsel stattfindet. Aufgrund der vier
Boostzustände steigt der Drosselstrom vier Mal an und fällt vier Mal wieder ab.
Werden die drei Gleichungen für den Stromripple in den drei möglichen Kom-
binationen miteinander gleichgesetzt, erhält man mit (2.61) und (2.62) den Be-
triebspunkt, in welchem die jeweiligen Ripple gleich groß sind. Für alle Kom-
binationen stellt dies den gleichen Betriebspunkt dar:

AM =
2
3
(1−D) (5.37)

Um davon ausgehend den Verlauf des Stromripples innerhalb der Pulsperiode
über den ganzen Betriebsbereich 0 ≤ AM ≤ AM,max = 2√

3
(1−D) zu demons-

trieren, ist in Abb. 5.7(a) zunächst der Verlauf des normierten Drosselstroms
nach (5.8) für 0≤ AM ≤ 2

3 (1−D) innerhalb einer Pulsperiode dargestellt.
Im Betriebspunkt AM = 2

3 (1−D) wird der maximale Stromripple durch
∆IL1,KM4 bestimmt (rote Kurve). Mit kleiner werdendem AM, wird auch die re-
lative Dauer aA2 kleiner und damit auch ∆IL2,KM4. Die blaue Kurve verdeut-
licht dieses Verhalten für AM = 1

2
2
3 (1−D). Der maximale Stromripple wird

nun durch einen der beiden gleich großen Freilaufzustände festgelegt. Bei mi-
nimalem Aussteuergrad AM = 0 verschwindet der aktive Zustand vollständig
und der maximale Stromripple ergibt sich weiterhin aus den Freilaufzuständen
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5.3 Drosselinduktivität beim Verfahren KM4

bzw. aus zwei ineinander gegangenen Boostzuständen (grüne Kurve). Damit ist
der maximale Stromripple bei minimaler Aussteuerung so groß wie beim KM2-
Verfahren.
Als nächstes erfolgt die Untersuchung des Betriebsbereichs bis zur Maximalaus-
steuerung 2

3 (1−D) < AM ≤ 2√
3
(1−D) (s. Abb. 5.7(b)). In rot ist wieder der

Drosselstromverlauf für AM = 2
3 (1−D) zu sehen, grün zeigt den Verlauf für

Vollaussteuerung. In blau ist der Drosselstrom für einen Modulationsgrad zwi-
schen dem Maximum und dem der roten Linie abgebildet. Im Gegensatz zum
ersten Teilbereich resultiert der maximale Stromripple aus dem A1-Zustand.
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Abbildung 5.7: Drosselstromverlauf beim Verfahren KM4, ωt = 0, D = 0,2

Winkel ωt = π

6

Im Fall des Winkels ωt = π

6 sind beide aktive Zustände ungleich Null und gleich
groß. Desweiteren haben die beiden Freilaufzustände die kleinste relative Dauer,
die sich bei Vollaussteuerung zu Null ergibt. Wie beim Winkel ωt = 0 werden
zwei der lokalen Stromripple durch (5.34) und (5.36) berechnet. Ein weiterer
lokaler Stromripple ist durch
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

∆IL4,KM4 =
UC1

L
aA1 +aA2

2
Tp (5.38)

gegeben.
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Abbildung 5.8: Drosselstromverlauf beim Verfahren KM4, ωt = π

6 , D = 0,2

Durch Gleichsetzten der jeweiligen Stromripple kann wieder ein Betriebspunkt
festgelegt werden, in welchem alle lokalen Stromripple gleich groß sind:

AM =
1√
3
(1−D) (5.39)

Für ωt = π

6 lassen sich ähnliche Erkenntnisse für den Drosselstromverlauf und
den Stromripple ableiten wie für ωt = 0. Ist der Modulationsgrad kleiner als
AM = 1√

3
(1−D), resultiert der größte Stromripple aus einem der beiden Frei-

laufzuständen (5.36) (s. Abb. 5.8(a)), für einen größeren Modulationsgrad ergibt
sich der größte lokale Stromripple aus den beiden aktiven Zuständen (5.38) (s.
Abb. 5.8(b)).
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5.3 Drosselinduktivität beim Verfahren KM4

5.3.1 Optimaler Stromripple

Zwischen den beiden Symmetriepunkten ωt = 0 und ωt = π

6 verläuft der Dros-
selstrom qualitativ immer in gleicher Weise wie eben beschrieben. Es gibt für
jeden beliebigen Winkel einen Modulationsgrad, in Abhängigkeit des Boost-
Aussteuergrades, bei dem alle lokalen Stromripple die gleiche Größe haben und
somit der maximale Stromripple durch einen der vier Boostzustände eingestellt
wird. Ausgehend von diesem Betriebspunkt, wird durch Vergrößern des Mo-
dulationsgrads bis zur Maximalaussteuerung der maximale lokale Stromripple
durch die beiden aktiven Zustände bestimmt, die Verkleinerung führt zu einem
maximalen lokalen Stromripple, der sich aus einem der beiden Freilaufzustände
berechnet.
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Abbildung 5.9: Verlauf des Modulationsgrads im ersten Sektor für einen optimalen
Stromripple beim Verfahren KM4

Durch die Erhöhung der Anzahl der Boostphasen soll eine möglichst große
wirksame Taktfrequenz in den passiven Bauteilen erreicht werden. Das führt
wiederum zu einem verkleinerten Stromripple und einer Reduktion der benötig-
ten Induktivität. Im Fall des KM4-Verfahrens sind die Betriebspunkte bezüglich
des Stromripples optimal, in welchen die lokalen Stromripple den gleichen Be-
trag haben. Dann wird der Stromripple nur durch ∆IL,1 nach (5.34) bestimmt
und die wirksame Drosselfrequenz entspricht tatsächlich der vierfachen Puls-
frequenz.
Zur Ermittlung des optimalen Betriebsbereichs wird der Modulationsgrad in
Abhängigkeit des Winkels ωt des Ausgangsspannungssystems berechnet. Es
wird zu diesem Zweck der durch den Boost festgelegte lokale Stromripple ∆IL,1
(5.34) mit ∆IL,4 (5.38) gleichgesetzt und nach dem optimalen Modulationsgrad
AM = AM,opt,KM4 aufgelöst:

AM,opt,KM4 = AM,max

√
3√

3sin(ωt)+3cos(ωt)
(5.40)

87



5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

In Abb. 5.9 ist diese Funktion für den ersten Sektor 0 ≤ ωt ≤ π

3 in Bezug
auf AM,max dargestellt. Bemerkenswert ist die Tatsache, dass sich der optima-
le Modulationsgrad in einem relativ kleinen Bereich bewegt ( 1

2 AM,max ≤ AM ≤
1√
3
AM,max). Die Grenzen ergeben sich durch (5.37) und (5.39).

Daraus lässt sich die Schlussfolgerung ziehen, dass die erhofften Vorteile der
Frequenzerhöhung nur in einem kleinen Betriebsbereich gültig sind. Im Gegen-
satz zu der vorgeschlagenen Dimensionierungsmethode in [52, 53] wird also
nicht die vierfache Taktfrequenz für die Auslegung der Drosselinduktivität nutz-
bar.

5.3.2 Verlauf der maximalen Stromripple

Zur Bestimmung des Induktivitätswerts der Drossel beim KM4-Verfahren, wer-
den wieder die Symmetriepunkte ωt = 0 und ωt = π

6 genauer untersucht. Im
Winkelbereich dazwischen sind die zu erwartenden maximalen, lokalen Strom-
ripple kleiner oder gleich den Maximalwerten in den Symmetriepunkten.
Wie bereits erläutert wurde, ist für die zwei Winkel entweder einer der beiden
Freiläufe für den maximalen Stromripple verantwortlich, oder beide aktive Zu-
stände. Normiert nach (5.8) lauten die entsprechenden Gleichungen (5.36) und
(5.38), mit (2.64) und (2.65):

∆I′L3,KM4 =
∆IL3,KM4
UC2

L Tp
D
2

=
2aF1

1−D
(5.41)

∆I′L4,KM4 =
∆IL4,KM4
UC2

L Tp
D
2

=
aA1 +aA2

1−D
(5.42)
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Abbildung 5.10: Verlauf des maximalen Stromripples über A′M beim Verfahren KM4
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5.3 Drosselinduktivität beim Verfahren KM4

Abbildung 5.10(a) zeigt den Verlauf des maximalen Stromripples für ωt = 0,
aufgetragen über dem kompletten Aussteuerbereich 0≤ A′M ≤ 1, der nach (5.13)
normiert wurde. Für 0 ≤ A′M ≤

1√
3

gibt ∆I′L3,KM4 den Verlauf des maximalen
bezogenen Stromripples wieder, der durch einen der beiden Freiläufe bestimmt
wird. Im weiteren Verlauf der blauen Linie, für 1√

3
< A′M ≤ 1, ist der maximale

Stromripple durch ∆I′L4,KM4 festgelegt. Der Maximalwert bei Vollaussteuerung
ist kleiner als bei minimaler Aussteuerung. Rechts daneben ist in Abb. 5.10(b)
die selbe Kurve für ωt = π

6 dargestellt. Der Grenzpunkt ist nun A′M = 1
2 .

5.3.3 Bestimmung der Induktivität anhand des Stromripples

Die Herleitung für die benötigte Induktivität wird anhand (5.42) sowie (4.6) und
(4.7) für ωt = π

6 durchgeführt, weil hier der maximale Ripple bei Vollaussteue-
rung größer ist als für ωt = 0. Die Bestimmungsgleichung der Induktivität des
KM4-Verfahrens lautet:

LKM4 =

√
3

4
UC2Tp

∆IL

D
1−D

AM (5.43)

Für die maximal benötigte Induktivität wird der maximale Modulationsgrad in-
klusive dem Korrekturanteil AM = AM,korr =

2√
3
(1−D−Dkorr) nach (4.18) ein-

gesetzt:

Lmax,KM4 =
UC2

∆IL

Tp

2
D
(

1− Dkorr

1−D

)
(5.44)

Es muss hierbei Vollaussteuerung herangezogen werden, weil dann der Drossel-
strom am größten wird. Durch Einsetzen von (5.20) folgt weiterhin:

Lmax,KM4 = LKM2−
UC2

∆IL

Tp

2
Dkorr

D
1−D

(5.45)

Die benötigte Induktivität entspricht bis auf den Summanden, der mit Dkorr
zusammenhängt, der Induktivität des KM2-Verfahrens nach (5.20). Ein ähn-
liches Ergebnis, ohne Berücksichtigung der Aussteuergrenzen, erhalten die
Autoren von [39, 63], in dem berücksichtigt wird, dass durch das Wegfallen
der Freilaufzustände bei Vollaussteuerung jeweils zwei der vier Boostzustände
zusammenfallen.
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Insgesamt bietet das KM4-Verfahren keinen Vorteil hinsichtlich des Induktivi-
tätswerts im Vergleich zum Verfahren KM2. Eine Reduktion des maximalen
Stromripples ist allein durch die Vergrößerung des Korrekturfaktors Dkorr zu
erreichen. Diese Maßnahme erscheint bezüglich der spannungsmäßigen Aus-
nutzung des QZSI wenig sinnvoll. Im Mittel wird sich jedoch gegenüber dem
KM2-Verfahren ein kleinerer Ripple einstellen, der bei großen Drosselstrom-
ripplen zu einer Reduktion der Durchlassverluste der Halbleiter führt.

5.4 Drosselinduktivität beim Verfahren KM6

Die gleichen Überlegungen wie für das KM4-Verfahren sollen jetzt für das Ver-
fahren KM6 angewendet werden. Es handelt sich neben dem Verfahren KM2
um das am häufigsten applizierte Modulationsverfahren, weil es auf den ersten
Blick eine Versechsfachung der wirksamen Drosselfrequenz erwarten lässt [1,
52].

Winkel ωt = 0

Es wird zunächst der zeitliche Verlauf des Stromripples innerhalb einer Takt-
periode, beim Winkel ωt = 0, untersucht. Durch das Wegfallen des Aktiv-2-
Zustands, reihen sich zwei der sechs Boostzustände jeweils im äußeren und
mittleren Freilauf aneinander. Dadurch ergeben sich folgende lokale Stromripp-
le innerhalb einer Taktperiode:

∆IL1,KM6 =
UC2

L
D
6

Tp (5.46)

∆IL2,KM6 = 2
UC2

L
D
6

Tp (5.47)

∆IL3,KM6 =
UC1

L
aA2

2
Tp (5.48)

∆IL4,KM6 =
UC1

L
aF1Tp =

UC1

L
aF2Tp (5.49)

Durch Gleichsetzen dieser Stromripple in allen sinnvollen Kombinationen, kön-
nen zwei Betriebsbereiche ermittelt werden, in denen sich der maximale Ripple
auf zwei Arten ergibt.
Im Bereich 0 ≤ AM ≤ 4

9 (1−D) ist ∆IL4,KM6 nach (5.49) für den maximalen
Ripple verantwortlich. Exemplarische Zeitverläufe mit drei unterschiedlichen
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Abbildung 5.11: Drosselstromverlauf beim Verfahren KM6, ωt = 0, D = 0,2

Modulationsgraden sind Abb. 5.11(a) zu entnehmen. Der maximale Stromripp-
le ist gleich dem Ripple des KM4-Verfahrens:

∆I′L4,KM6 = ∆I′L3,KM4 =
2aF1 (ωt = 0)

1−D
(5.50)

In diesem Betriebsbereich ist also auch der größte maximale Stromripple so
groß wie der des KM2-Verfahrens. Im weiteren Verlauf des Modulationsgrads,
für 4

9 (1−D) < AM ≤ 2√
3
(1−D), lässt sich der maximale Stromripple durch

∆IL2,KM6 und ∆IL4,KM6 nach (5.47) und (5.49) berechnen:

∆I′L24,KM6 =
2∆IL2,KM6−∆IL4,KM6

UC2
L Tp

D
2

=
4
3

D− 2aF1 (ωt = 0)
1−D

(5.51)

Drei beispielhafte Stromverläufe in diesem Bereich sind in Abb. 5.11(b) darge-
stellt.
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Winkel ωt = π

6

Liegt der Winkel ωt = π

6 vor, dann sind beide aktive Zustände gleichlang und
es gibt innerhalb einer Periode sechs voneinander getrennte Boost-Phasen. Es
sind dadurch gegenüber dem Fall mit ωt = 0 kleinere maximale Stromripple zu
erwarten. Trotzdem wird dieser Fall zur Vollständigkeit behandelt. Es gibt neben
(5.49) und (5.46) die gleich großen Ripple durch die beiden aktiven Zustände:

∆IL5,KM6 =
UC1

L
aA1

2
Tp =

UC1

L
aA2

2
Tp (5.52)

Durch Gleichsetzen der lokalen Ripple kann der Modulationsgrad AM =
(1−D) 4

3
√

3
ermittelt werden, für welchen alle lokalen Stromripple den glei-

chen Betrag haben und somit die Drossel mit der sechsfachen Taktfrequenz be-
aufschlagt wird.
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Abbildung 5.12: Drosselstromverlauf beim Verfahren KM6, ωt = π

6 , D = 0,2

Wie in Abb. 5.12(a) zu erkennen ist, steigt der Stromripple ausgehend von die-
sem Modulationsgrad mit kleiner werdendem Modulationsgrad immer weiter
an, bis schließlich wie im Fall von ωt = 0 drei Boost-Zustände miteinander
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verbunden sind. Es gilt demzufolge (5.50) für den maximalen Stromripple.
Abbildung 5.12(b) zeigt wie sich der Verlauf des Drosselstroms mit steigen-
dem Modulationsgrad verhält. Ausgehend von AM = 4

3
√

3
(1−D) erreicht der

Stromripple den größten Maximalwert bei Vollaussteuerung. Der Ripple wird in
diesem Fall durch zwei der sechs Einzelboosts bestimmt. Für den dazwischen-
liegenden Bereich erhält man

∆I′L14,KM6 =
2∆IL1,KM6−∆IL4,KM6

UC2
L Tp

D
2

=
2
3

D−
2aF1

(
ωt = π

6

)
1−D

(5.53)

in normierter Darstellung als maximalen Stromripple innerhalb der Taktperiode.

5.4.1 Verlauf der maximalen Stromripple

Herausragender Betriebspunkt beim KM6-Verfahren ist der Winkel ωt = 0 un-
ter Vollaussteuerung. Einerseits verbinden sich hier zwei der sechs Boostphasen
durch den fehlenden A2-Zustand, andererseits ist der Freilaufzustand, der die
verbleibenden Boost-Phasen voneinander trennt, unter Vollaussteuerung mini-
mal (s. Abb. 5.11(b)).
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Abbildung 5.13: Verlauf des maximalen Stromripples über A′M beim Verfahren KM6

Dies wird noch deutlicher, wenn die in einer Pulsperiode vorhandenen maxima-
len Drosselstromripple über den gesamten Aussteuerbereich betrachtet werden.
Im Bereich 0 ≤ A′M ≤

2
3
√

3
ist der maximale Ripple durch (5.50) gegeben, dar-

über hinaus legt (5.51) den Maximalwert fest.
Rechts daneben, in Abb. 5.13(b), sind die maximalen Stromripple zum Vergleich
mit ωt = π

6 und der Grenze A′M = 2
3 eingezeichnet. Sowohl der größte Maximal-

wert, als auch der mittlere maximale Stromripple fällt kleiner aus.
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

In der Gegenüberstellung der Modulationsverfahren KM6 und KM4 ist festzu-
stellen, dass der größte maximale Ripple beim KM6-Verfahren um 20% größer
ist als beim KM4-Verfahren, obwohl zwei zusätzliche Boostphasen vorhanden
sind. Somit ist der maximale Ripple auch größer als beim KM2-Verfahren. Kon-
sequenterweise ist das KM6-Verfahren auch den Induktivitätswert betreffend
deutlich schlechter als die beiden anderen Verfahren, obwohl die Boostfrequenz
im Mittel deutlich erhöht ist.

5.4.2 Weitere auf Methode KM6 basierte Modulationsverfahren

Wie die Autoren in [62] gezeigt haben, bietet das Modulationsverfahren KM6
die Möglichkeit den Stromripple zu reduzieren, indem die zeitlichen Dauern
der Boostzustände in Abhängigkeit der Freilaufdauern und aktiven Zustände
im Betrieb verändert werden. Der maximale Stromripple kann mit dieser Me-
thode gegenüber den Verfahren KM2 und KM4 um 14,29% auf einen Höchst-
wert von ∆I′L,max = 0,857 reduziert werden. Wenn bedacht wird, dass für die-
se Optimierung sechs Boostphasen notwendig sind, die zu einer stark erhöhten
Beanspruchung der Halbleiterbauelemente führen (s. Kap. 7), erscheint dieses
Verfahren immer noch nicht besonders vorteilhaft. Außerdem kann es nur ein-
geschränkt für Systeme hoher Leistung eingesetzt werden, weil Boostphasen
generiert werden, die noch kleiner als ein sechstel der Gesamtboostdauer sind.
Es besteht dann die Möglichkeit, dass kleine Boostaussteuergrade aufgrund ei-
ner Mindestaussteuerung nicht realisiert werden können.
Mit der in [63] beschriebenen Variante des KM6-Verfahrens wird eine Redukti-
on des Stromripples gegenüber dem Verfahren KM2 um 33,33% erreicht, indem
zwei der sechs Boostphasen im Abstand einer halben Pulsperiode fixiert werden
und die verbleibenden vier wie beim KM6-Verfahren geschaltet werden. Es gibt
folglich zwei weitere Umschalten, welche die grundsätzlich sehr hohen Halblei-
terverluste zusätzlich weiter erhöhen. Aus Sicht eines QZSI hoher Leistung ist
diese Methode deswegen ungeeignet.

5.4.3 Optimaler Stromripple

Im Gegensatz zum Verfahren KM4 kann für das Verfahren KM6 nur ein Be-
triebspunkt bei AM = 4

3
√

3
(1−D) und ωt = π

6 gefunden werden, in welchem der
Drosselstrom tatsächlich die sechsfache Pulsfrequenz besitzt (s. Abb. 5.18(b)).
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5.5 Drosselinduktivität beim Verfahren KM2b

5.4.4 Bestimmung der Induktivität anhand des Stromripples

Als Basis für die Bestimmungsgleichung der benötigten Drosselinduktivität
dient (5.51), die mit AM = AM,korr =

2√
3
(1−D−Dkorr) folgende Gleichung er-

gibt:

Lmax,KM6 =
UC2

∆IL

Tp

2
D

(
1
3
+

√
3

2
−
√

3
2

Dkorr

1−D

)
(5.54)

5.5 Drosselinduktivität beim Verfahren KM2b

Nachdem die Mechanismen der Entstehung des Drosselstromverlaufs für die
Modulationsverfahren KM4 und KM6 ausführlich für den kompletten Aussteu-
erbereich erläutert wurden, wird die Herleitung der Drosselinduktivität des Ver-
fahrens KM2b auf den Fall der maximalen Aussteuerung beschränkt.
Bedingt durch die Anordnung der beiden Boostzustände in der Mitte des A1-
und A2-Zustands muss keine gesonderte Untersuchung der Winkel ωt = 0 und
ωt = π

6 erfolgen. In allen Betriebspunkten resultiert der maximale, normierte
Stromripple zu:

∆I′L,KM2b =
UC1

L (aA1 +aF2)Tp
UC2

L Tp
D
2

= 2
aA1 +aF2

1−D
(5.55)

Der Verlauf des Drosselstroms innerhalb einer Pulsperiode ist für Vollaussteue-
rung, unter Variation des Winkels ωt in Abb. 5.14, dargestellt. Bei ωt = 0
erreicht der Stromripple das Maximum, weil dann der A2-Zustand zu Null
wird und der A1-Zustand maximal lang. Dadurch entsteht der größte Ab-
stand zwischen den beiden Boostzuständen. Die beiden Freilaufzustände sorgen
dafür, dass der maximale Ripple um 6,7% kleiner wird als im Fall des DM1-
Verfahrens. Damit ist der maximale Ripple 86,6% größer als im Fall der Verfah-
ren KM2 und KM4. Im bestmöglichen Fall stellt sich für ωt = π

6 ein Stromripple
mit der doppelten Pulsfrequenz ein.
Als maximale Induktivität erhält man mit ωt = 0:

Lmax,KM2b =
UC2

∆IL

Tp

2
D

(
1+

√
3

2
−
√

3
2

Dkorr

1−D

)
(5.56)
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln
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Abbildung 5.14: Drosselstromverlauf beim Verfahren KM2b unter Variation des
Winkels, AM = 2√

3
(1−D), D = 0,2

5.6 Drosselinduktivität beim Verfahren DM2

Das diskontinuierliche Modulationsverfahren DM2 ähnelt hinsichtlich der Ent-
stehung des Drosselstroms dem kontinuierlichen Verfahren KM4. Durch das
Wegfallen von einem der beiden Freilaufzustände ist mit einer Verdopplung des
maximalen Stromripples zu rechnen. Interessant für die Bestimmung der In-
duktivität ist wiederum der Bereich der Vollaussteuerung. Abb. 5.15 zeigt den
entsprechenden Verlauf des Drosselstroms für drei verschiedene Winkel.
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Abbildung 5.15: Drosselstromverlauf beim Verfahren DM2 unter Variation des Winkels,
AM = 2√

3
(1−D), D = 0,2

Wenn der Winkel ωt = π

6 vorliegt, dann ist der Freilaufzustand, der die beiden
Boostzustände trennt, gleich Null. Im Winkelbereich 0 ≤ ωt ≤ π

6 lässt sich der
maximale, normierte Stromripple zu

∆I′L,DM2,max =
UC1

L (aA1 +aA2)Tp
UC2

L Tp
D
2

= 2
aA1 +aA2

1−D
(5.57)
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5.7 Drosselinduktivität beim Verfahren DM4

bestimmen. Der Induktivitätswert lautet mit ωt = π

6 :

Lmax,DM2 =
UC2

∆IL
TpD

(
1− Dkorr

1−D

)
= LDM1−

UC2

∆IL
TpDkorr

D
1−D

(5.58)

5.7 Drosselinduktivität beim Verfahren DM4

Die Eigenschaften des Modulationsverfahrens DM4 korrespondieren mit dem
kontinuierlichen Verfahren KM6, weil zwischen allen Zustandswechseln eine
Boostphase eingefügt wird. Der kritische Fall bezüglich des maximalen Strom-
ripples findet sich auch hier bei einem Winkel von ωt = 0 und Vollaussteuerung,
weil dann der A2-Zustand zu Null wird und sich jeweils zwei der vier Boost-
zustände pro Halbperiode miteinander verbinden. Vergrößert sich der Winkel in
Richtung ωt = π

6 , werden zwei Boost-Phasen durch den A1-Zustand vonein-
ander getrennt. Der Stromverlauf unter Variation des Winkels ist in Abb. 5.16
dargestellt.
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Abbildung 5.16: Drosselstromverlauf beim Verfahren DM4 unter Variation des Winkels,
AM = 2√

3
(1−D), D = 0,2

Wird der Umrichter mit maximalem Modulationsgrad betrieben, dann kann der
maximale, normierte Ripple für alle Winkel im Bereich 0≤ ωt ≤ π

6 durch

∆I′L,DM4,max =
UC1

L aA1Tp
UC2

L Tp
D
2

=
2aA1

1−D
(5.59)

berechnet werden. Gegenüber dem maximalen Stromripple beim DM2-
Verfahren ist der maximale Stromripple um 13,40% kleiner. Im Gegensatz
zum Verfahren KM6 entsteht zumindest ein maximaler Stromripple, der nicht
größer ist als bei den Verfahren mit einer geringeren Anzahl an Bootphasen.
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

Dennoch wird auch hier wieder nicht die vierfache Pulsfrequenz aus Sicht der
Drosseln erzeugt.
Mit ωt = 0 folgt die Bestimmungsgleichung für die Induktivität:

Lmax,DM4 =
UC2

∆IL
TpD

(√
3

2
−
√

3
2

Dkorr

1−D

)
(5.60)

5.8 Drosselinduktivität beim Verfahren DM2b

Als letztes verbleibt das Modulationsverfahren DM2b. Für den maximalen Dros-
selstromripple resultiert der gleiche Induktivitätswert wie beim Verfahren DM4
(Vgl. (5.59)):

Lmax,DM2b = Lmax,DM4 =
UC2

∆IL
TpD

(√
3

2
−
√

3
2

Dkorr

1−D

)
(5.61)

Der zeitliche Verlauf ist in Abb. 5.17 dargestellt.
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Abbildung 5.17: Drosselstromverlauf beim Verfahren DM2b unter Variation des
Winkels, AM = 2√

3
(1−D), D = 0,2

5.9 Gegenüberstellung der Stromripple

Für die Auslegung der Drosselinduktivität ist der maximal auftretende Strom-
ripple innerhalb einer Taktperiode ausschlaggebend, welcher unter Vollaus-
steuerung, je nach Verfahren, bei ωt = 0 oder ωt = π

6 den größten Maximalwert
erreicht.
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5.9 Gegenüberstellung der Stromripple

Zwecks einer finalen Gegenüberstellung aller Modulationsverfahren und Verifi-
zierung der hergeleiteten Gleichungen für die Stromripple zeigen Abb. 5.18(a)
- 5.18(e) die maximalen Stromripple ∆IL,max (ωt,A′M) in Abhängigkeit vom
Raumzeigerwinkel γ =ωt und dem normierten Modulationsgrad A′M. Die Funk-
tionswerte wurden numerisch anhand simulierter Drosselstromverläufe ermit-
telt. Als Simulationstool diente ein in Matlab erstelltes Skript, das aus den be-
rechneten Betriebspunkten die getakteten Stromverläufe erzeugt. Die Ripple der
Kondensatorspannungen und der Lastströme wurden dabei vernachlässigt. Als
Bezugswert für alle Verfahren wird der Ripple der KM2- und KM2u-Verfahren
verwendet, deren Wert über den kompletten Betriebsbereich gleich eins beträgt.
In Abb. 5.18(a) ist zu erkennen, dass im Fall des Verfahren KM4 mit (5.41)
und (5.42) der maximale Stromripple im kompletten Betriebsbereich festgelegt
ist. Die zwei schwarzen, fett gedruckten Kurven verifizieren das analytische Er-
gebnis für ωt = 0 und ωt = π

6 . Der Verlauf entspricht jeweils den Kurven in
Abb. 5.10(a) und 5.10(b). Außerdem ist das analytische Ergebnis des optimalen
Stromripples entsprechend (5.9) eingezeichnet.
Im Fall des KM6-Verfahrens sind für ωt = 0 die Funktionen (5.50) und (5.51)
sowie für ωt = π

6 die Funktionen (5.50) und (5.53) dargestellt. Die Funktio-
nen stimmen mit dem numerischen Ergebnis überein. Der dazwischenliegende
Bereich unterteilt sich im Gegensatz zum Verfahren KM4 in mehrere Teilberei-
che, in denen der minimale Stromripple kleiner wird als der Minimalwert des
KM4-Verfahrens und in Bereiche, in denen dieser größer wird als der maximale
Ripple des anderen Verfahrens.
In der Darstellung des Ripples des KM2b-Verfahrens in Abb. 5.18(c) ist fest-
zustellen, dass der kleinste Wert für den maximalen Stromripple gerade dem
maximalen Ripple des KM4-Verfahrens entspricht und damit auch dem Ripple
des KM2-Verfahrens. Insgesamt ist nur ein Bereich erkennbar, der mit (5.55)
beschrieben wird. Das analytische Ergebnis für A′M = 1 deckt sich mit dem nu-
merischen Ergebnis.
Abbildung 5.18(d) bestätigt ebenfalls das analytische Ergebnis des maximalen
Stromripples nach (5.57) für das DM2-Verfahren. Ähnlich wie beim Verfahren
KM4 ist ein Bereich zu erkennen, in dem der Drosselstrom tatsächlich die dop-
pelte Pulsfrequenz besitzt.
Das Verfahren DM4 ist in Abb. 5.18(e) dargestellt. Im Bereich der Vollaussteue-
rung ist der maximale Spannungsripple kleiner als beim Verfahren DM2 und
deswegen kann ein Vorteil für die Drosselauslegung festgestellt werden. Die
Gleichung (5.59) hat den gleichen Verlauf wie das numerische Ergebnis.
Obwohl beim Verfahren DM2b der maximale Spannungsripple genauso groß ist
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Abbildung 5.18: Maximale Stromripple der Modulationsverfahren in Abhängigkeit von
ωt und A′M
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5.10 Berechnung der Drosselinduktivitäten

wie bei der Variante DM4, ist in Abb. 5.18(f) zu erkennen, dass der Stromripple
im Mittel beim Verfahren DM4 kleiner ist.
Es verbleiben die nicht dargestellten Varianten der Modulationsverfahren KM2a
und KM2c, die zwischen den Freiläufen und aktiven Zuständen einen Boostzu-
stand aufweisen. Verschwindet der jeweilige Freilaufzustand, ist der maximale
Stromripple so groß wie der des Verfahrens DM1 und darüber hinaus in jedem
Betriebspunkt größer als beim Verfahren KM2b. Von einer genaueren Untersu-
chung wird deswegen abgesehen.

5.10 Berechnung der Drosselinduktivitäten

Tabelle 5.3 enthält für alle implementierten Modulationsverfahren zusammen-
fassend die Bestimmungsgleichungen für die Drosselinduktivitäten sowie den
sich ergebenden Induktivitätswert mit dem Korrekturfaktor Dkorr laut Tab. 4.6
und ohne Korrekturfaktor Dkorr = 0.
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Abbildung 5.19: Grenzinduktivitäten der Modulationsverfahren, durchgezogene Linie
ohne Aussteuerkorrektur, gestrichelte Linie mit Aussteuerkorrektur

Für die Induktivitätswerte wird zunächst der maximale Boost-Aussteuergrad
Dg,max anhand der minimalen Eingangsspannung UE,min und ÛZK,max nach (5.4)
sowie den Spannungen nach Tab. 5.2 berechnet. Daraus ergibt sich wiederum
die maximale mittlere Zwischenkreisspannung UC2,max nach (5.22). Um den ma-
ximalen Stromripple unter Vollaussteuerung zu bestimmen, wird der maximale
Eingangsstrom IL,max, bei gegebener UC2-Spannung und den maximal angenom-
menen Eckdaten der Maschine, ermittelt. Der verbleibende Faktor kL,max (5.18)
wird zu kL,max = 0,13 gewählt. Die Systemparameter sind in Tab. 5.2 aufgelistet.
Mit einer größeren mittleren Zwischenkreisspannung bis 350V kann zwar eine
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

Tabelle 5.2: Parameter für die Berechnung der Drosselinduktivität

PS UE,min UC2,max Dg,max kL,max IL,max fp
50,4 kW 150 V 250 V 0,286 0,13 336 A 8 kHz

Tabelle 5.3: Bestimmungsgleichungen für die Induktivitäten und Induktivitätswerte des
QZSI für alle implementierten Modulationsverfahren

Verfahren Bestimmungsgleichung Glg. Nr. L/µH L Dkorr=0/µH

KM2 UC2
∆IL,max

Tp
2 D (5.20) 102,31 102,31

KM4 UC2
∆IL,max

Tp
2 D
(

1− Dkorr
1−D

)
(5.44) 76,03 102,31

KM6 UC2
∆IL,max

Tp
2 D
(

1
3 +

√
3

2 −
√

3
2

Dkorr
1−D

)
(5.54) 99,95 122,70

KM2b
UC2

∆IL,max

Tp
2 D
(

1+
√

3
2 −

√
3

2
Dkorr
1−D

)
(5.56) 176,10 190,91

DM1 UC2
∆IL,max

TpD (5.21) 204,61 204,61

DM2 UC2
∆IL,max

TpD
(

1− Dkorr
1−D

)
(5.58) 178,29 204,61

DM4 UC2
∆IL,max

TpD
(√

3
2 −

√
3

2
Dkorr
1−D

)
(5.60) 154,41 177,20

DM2b
UC2

∆IL,max
TpD

(√
3

2 −
√

3
2

Dkorr
1−D

)
(5.61) 162,35 177,20

größere Maschinenleistung erzielt werden, jedoch wird dann auch das Produkt
UC2 ·D kleiner und der Stromripple ∆IL größer. Insgesamt entsteht dann eine
kleinere Induktivität, die im betrachteten worst-case Betriebspunkt nach Tab.
5.2 größere Stromripple zur Folge hätte.
In Abb. 5.19 sind die Induktivitäten als Funktion von D und in Bezug auf ÛZK
nach (5.24) zu sehen. Für die durchgezogenen Linien gilt Dkorr = 0 und für die
gestrichelten Dkorr 6= 0. Die Berechnung von Dkorr erfolgt verfahrensspezifisch
anhand (4.19) und Tab. 4.6. Als Auswirkung der nichtlinearen Verkopplung der
Aussteuerkorrektur mit dem Boost-Aussteuergrad entsteht eine überproportio-
nale Verkleinerung der Grenzinduktivität mit steigendem Boost-Aussteuergrad.
Im Vergleich mit den Verfahren konstanter Boostverteilung entsteht bei den
Überlappverfahren als Auswirkung der Aussteuerkorrektur ein Vorteil in der
Größe der Drosselinduktivitäten. Besonders stark ist dieser Effekt bei den
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5.11 Messergebnisse

Verfahren KM4 und KM6 ausgeprägt, weil die relativ großen Schaltzeiten des
Rückspeiseschalters [D4] in den Korrekturfaktor eingehen.
Die Induktivitäten der Drosseln wurden mit L1 = L2 = L = 200 µH so gewählt,
dass sich mit dem DM1-Verfahren ein maximaler Ripple von ∆IL = 44,68A
ergibt. Die technische Realisierung der Drosseln ist in Kap. 3 beschrieben.

5.11 Messergebnisse

Zur Verifikation der erarbeiteten Modulationsverfahren und den Gleichungen
für die Stromripple in den Drosseln zeigen Abb. 5.20 und 5.21 beispielhaft die
zeitlichen Verläufe der Drosselströme für die Verfahren KM2u und KM2b so-
wie für die Verfahren KM4 und DM1. Desweiteren dargestellt sind die getakte-
te Zwischenkreisspannung und die Ansteuersignale der Drehstrombrücke sowie
des Rückspeiseschalters. Außerdem sind die entstehenden Pulsmuster für eine
Taktperiode unter den Oszillogrammen eingezeichnet.
Für alle Verfahren wurde der Betrieb an der Spannungsgrenze vorgegeben, mit
ein Drehmoment von M = 40Nm, einer Drehzahl von n = 4000 1

min sowie den
Spannungen UC2 = 250V, UE = 200V. Der Mittelwert des Drosselstroms be-
trägt IL = 95A.
Im Fall des Verfahrens KM2u ist aus dem Verlauf der Ansteuersignale die Un-
symmetrische Verteilung der Boost-Zustände zu erkennen. Während der Boost-
Phasen sinkt die Zwischenkreisspannung erwartungsgemäß auf Null ab. Der ab-
gelesene Stromripple deckt sich mit ∆IL = 12,85A gut mit dem theoretischen
Wert von ∆IL = 13,02A.
Beim Verfahren KM2b ist die Kopplung der Boostzustände an das Pulsmuster
ersichtlich. Mit einem für alle Verfahren gleich gewählten Korrekturwert von
Tkorr = 6,25 µs für die Aussteuerbegrenzung (vgl. (4.19)) bleibt der Stromripple
durch die relativ großen Freilaufzustände über eine elektrische Ausgangsperiode
weitestgehend konstant. Das experimentelle Ergebnis des maximalen Ripples
stimmt leicht abweichend mit dem theoretischen Wert ∆IL = 21,59A überein.
Wird das Verfahren KM4 aktiviert, ist die Erhöhung der Anzahl der Boostphasen
gegenüber der Methode KM2u zu erkennen. Durch die Aussteuerbegrenzung
entsteht wie theoretisch vorausgesagt ein maximaler Ripple von ∆IL = 9,9A.
Der Stromripple des Verfahrens DM1 ist mit ∆IL = 26,78A doppelt so groß
wie beim Verfahren KM2u. Aus den Verläufen der Ansteuersignale ist zu erken-
nen, dass zunächst ein Brückenzweig auf -1 geklemmt ist und nach 350 µs der
nächstliegende Brückenzweig auf +1. Dadurch ist nach diesem Wechselvorgang
der Stromripple kurzfristig nur noch halb so groß.
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5 Schaltungsdimensionierung - Drosseln

(a) KM2b

(b) KM2u

Abbildung 5.20: Oszillogramme des Drosselstroms, der Zwischenkreisspannung sowie
der Ansteuersignale der Modulationsverfahren KM2b und KM2u
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5.11 Messergebnisse

(a) KM4

(b) DM1

Abbildung 5.21: Oszillogramme des Drosselstroms, der Zwischenkreisspannung sowie
der Ansteuersignale der Modulationsverfahren KM4 und DM1
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6
Schaltungsdimensionierung -
Kondensatoren

Die Kondensatoren C1 und C2 bilden in den aktiven Zuständen und Freilauf-
zuständen einen kapazitiven Zwischenkreis. Im Boostzustand wird die in den
Drosseln gespeicherte Energie in die Kondensatoren entladen. Folglich dient
der von den beiden Kondensatoren bereitgestellte Zwischenkreis als Entkopp-
lungskomponente zwischen der dreiphasigen Last und dem DC-Eingangskreis
und wird sowohl durch den Eingangsstrom als auch von den Lastströmen
durchflossen.
Solange keine Spannungsquelle verwendet wird, die niederfrequente Ströme ins
Z-Netzwerk einkoppelt, besteht eine Aufgabe des Zwischenkreises im quasista-
tionären Zustand in der Pufferung taktfrequenter Ströme. Ansonsten müssen für
die Auslegung auch niederfrequente Spannungsripple berücksichtigt werden.
Für eine stabile Laststromregelung ist eine ausreichend kleine Welligkeit der
Kondensatorspannungen sicherzustellen. Ein weiterer Aspekt der Konden-
satordimensionierung ist die Beachtung der dynamischen Eigenschaften des
Z-Netzwerkes, um durch die Taktung verursachte Resonanzen auszuschließen
und ein gutes Regelverhalten zu erreichen.
Die Auslegung der Zwischenkreiskapazität auf einen bestimmten Energiehub
bei dynamischen Laststromänderungen macht aus Kostensicht wenig Sinn,
weil sehr große Kapazitätswerte benötigt werden. Zum Ausgleich transienter
Laststromänderungen im Zwischenkreis wird eine passende Regelungsstrategie
angewendet [E1, E2].
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

In diesem Kapitel werden die benötigten Kapazitätswerte der Kondensatoren,
ähnlich wie bei den Drosseln, anhand der maximal auftretenden Spannungs-
ripple hergeleitet. Die Spannungsripple werden wiederum über die auftretenden
Ladeströme berechnet. In der bekannten Literatur wird der Aspekt der Kon-
densatordimensionierung im speziellen Fall des QZSI und allgemein bei
allen ZSI-Topologien vereinfacht betrachtet [18, 36, 39, 41, 117, 118]. Aus
diesem Grund werden die Mechanismen der Entstehung der Spannungsverläufe
umfassend erläutert. Darauf aufbauend werden Gleichungen zur Berechnung
der Kapazitäten der Kondensatoren erarbeitet. Es wird sich herausstellen,
dass sich in Abhängigkeit des Spannungsverhältnisses zwischen der mittleren
Zwischenkreisspannung und der Eingangsspannung unterschiedliche Bestim-
mungsgleichungen ergeben [E3].

Im Gegensatz zum Stromripple der Drossel wird der Spannungsripple des
Kondensators von der Lastcharakteristik beeinflusst, weil stark unterschiedliche
Stromverläufe in Abhängigkeit des Leistungsfaktors cos(ϕ), des Spannungs-
winkels ωt, der Maschinendrehzahl nmech und dem Drehmoment M auftreten.
Obwohl die weiteren Betrachtungen auf der Lastcharakteristik der verwendeten
PMSM beruhen, können die Erkenntnisse grundsätzlich auch auf andere
ohmsch-induktive Lasten mit Gegenspannung übertragen werden. Eine aus-
führlichere Analyse der Entstehung der Kondensatorspannung wird für das
Modulationsverfahren KM2 durchgeführt. Für die restlichen Verfahren werden
die Zusammenhänge kurz erläutert, weil die Mechanismen der Spannungsbil-
dung prinzipiell die gleichen sind.
Zur Generierung der Spannungsverläufe kommt das bereits für die Drosseln
verwendete Matlab-Tool zum Einsatz. Es beinhaltet nur die Grundwelle der
PMSM-Ströme und den Drosselstrommittelwert. Für die Maschineninduktivi-
täten wird das in Abs. 8.3.2 vorgestellte Kennfeld mit Sättigung implementiert.
Durch die Vernachlässigung der Stromripple der Lade- und Entladeströme
der Kondensatoren werden geradenförmige Spannungsverläufe angenommen.
Der entstehende Fehler gegenüber dem realen System kann toleriert werden,
solange die durch die Kondensatoren und induktiven Bauelemente gebildeten
Schwingkreise eine ausreichend kleine Resonanzfrequenz im Vergleich zur
Taktfrequenz aufweisen (s. Abs. 6.12.4). Abbildung 6.1 zeigt diesbezüglich
beispielhaft den simulierten Kondensatorspannungsverlauf eines detaillierten,
getakteten Simulink-Modells (rot) und den des vereinfachten Geradenansatzes
(blau) für das Verfahren KM2b. Im getakteten Simulink-Modell sind teilweise
nichtlineare Teilstücke im Spannungsverlauf zu sehen. Die Abweichungen
zwischen den Modellen sind jedoch gering.
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6.1 Kondensatorströme bei dreiphasiger, symmetrischer Drehstromlast

Abschließende Untersuchungen beinhalten eine Untersuchung der
Resonanzeigenschaften des Zwischenkreises sowie die Berechnung des
Kondensatorstrom-Effektivwerts.

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
−0,25
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0,25

t/Ts

∆U ′

C

Abbildung 6.1: Vergleich des normierten Kondensatorspannung-Wechselanteils
zwischen vereinfachtem- (blau) und getaktetem (rot) Modell beim
Verfahren KM2b, nmech = 1000 1

min , M = 50Nm, UC2 = 250V ,
UE = 150V , ωt = 0

6.1 Kondensatorströme bei dreiphasiger,
symmetrischer Drehstromlast

In den bisherigen Beschreibungen der Kondensatorströme wurden ein aktiver
Zustand und ein Freilauf in einen Strommittelwert einer Pulsperiode zusammen-
gefasst (s. Absch. 2.3.2). Diese Vorgehensweise ist für die taktfrequente Model-
lierung der Kondensatorspannungen im Fall einer Drehstromlast nicht zulässig,
weil in jedem der sechs Sektoren jeweils vier unterschiedliche Ströme den Kon-
densatoren innerhalb einer Pulsperiode beaufschlagt werden.
Die relevanten Gleichungen zur Charakterisierung des Spannungsverlaufs am
Kondensator C1 sind (2.28), (2.47) und (2.56). Im Fall von C2 sind die Zusam-
menhänge nach (2.29), (2.48) und (2.57) bis auf dem DC-Offsetwert die glei-
chen wie bei C1. Deswegen wird in den folgenden Abbildungen immer nur der
Wechselanteil mit C1 =C2 =C dargestellt.
Neben dem wirksamen Kondensatorstrom während des Freilaufs (iC = IL) und
während des Boosts (iC = −IL), gibt es in jedem der sechs Schaltsektoren je-
weils zwei Kondensatorströme, die je nach Schalterstellung einem der beiden
wirksamen Phasenströme während der Dauer des jeweiligen aktiven Zustands
entsprechen (iC = IL − iZK,A). Tabelle 6.1 ordnet den sechs Sektoren die je-
weiligen Zwischenkreisströme iZK,A,rund iZK,A,t in den aktiven Zuständen zu.
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

Die Indizes r und t deuten an, dass immer zwei benachbarte Schaltzustände nach
Tab. 4.1 geschaltet werden (r, t ∈ {1,2,3,4,5,6}).
Die veränderlichen Betriebsparameter der PMSM über die Vollaussteuerung
hinaus erfordern die Darstellung des Spannungsripples in Abhängigkeit der
Drehzahl, weil der Modulationsgrad sich bei Vollaussteuerung nicht mehr än-
dert, der Ripple aber weiterhin durch die Betriebseigenschaften der PMSM be-
einflusst wird. Als Auswirkung zweier unterschiedlicher Zwischenkreisströme
während der aktiven Zustände innerhalb der jeweiligen Sektoren, gibt es in
der Darstellung der maximalen Spannungsripple über dem Betriebsbereich bei
ωt = π

6 nicht zwangsläufig eine Symmetrieebene. Eine vollständige Analyse des
Winkelbereichs I ωt ∈

[
0,π

3

]
wird notwendig.

Tabelle 6.1: Wirksame Phasenströme in den sechs Sektoren

Sektor I II III IV V VI

iZK,A,r iU iV iV iW iW iU
iZK,A,t −iW −iW −iU −iU −iV −iV

6.2 Betriebsbereiche

Ob ein bestimmtes Drehmoment bei einer vorgegeben Maximaldrehzahl der
anisotropen PMSM über den kompletten Drehzahlbereich eingestellt werden
kann, hängt beim QZSI von der mittleren Zwischenkreisspannung UC2 ab. Ist
die Spannung ausreichend groß, kann das gewünschte Maximalmoment immer
eingeprägt werden. Im anderen Fall wird vorher die Stromgrenze erreicht und
das Moment sinkt ab. Dementsprechend sind auch der Verlauf des Leistungsfak-
tors cos(ϕ) sowie der Phasenströme iU, iV und iW abhängig von UC2 und üben
wiederum Einfluss auf die Spannungsbildung im Kondensator aus.
Wird UC2 auf einen konstanten Wert eingestellt und UE als variabel angenom-
men, dann entstehen unterschiedliche Spannungsverläufe in den Kondensatoren
für unterschiedliche Werte der Eingangsspannung. Aus Gleichstrom-Sicht ist
der Eingangsstrom IE = IL Einflussgröße in den Kondensatoren, der bei großen
Boost-Aussteuergraden für den maximalen Spannungsripple verantwortlich sein
kann.
Da der Wechselanteil der Kondensatorspannungen maßgeblich durch den Be-
triebspunkt beeinflusst wird, werden mehrere Betriebsfälle für die Berechnung
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6.3 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren KM2

Tabelle 6.2: Parameter in den betrachteten Betriebsfällen mit UC2 = 250V

nmech/
1

min Pmech/kW ÎS/A A′M cos(ϕ) IL/A 1) IL/A 2)

2400 17,60 192,20 0,5 0,848 83,78 117,30

4960 36,39 192,85 1 0,871 173,28 242,60

7000 49,75 239,87 1 0,958 236,89 331,65
1 Betriebsfall 1: UE = 210V
2 Betriebsfall 2: UE = 150V

der Kondensatorkapazitäten berücksichtigt. Es werden im Folgenden zwei Be-
triebsfälle mit unterschiedlichen Eingangsspannungen von UE = 150V und
UE = 210V sowie einer mittleren Zwischenkreisspannung von UC2 = 250V be-
schrieben. Diese Unterscheidung macht Sinn, weil verschiedene Bestimmungs-
gleichungen für die Kapazitäten auftreten werden und dann die geläufige Di-
mensionierungsgleichung [18, 36, 39, 41, 117, 118] nur noch teilweise gültig
ist. Wie sich zeigen wird, reicht es bei der Mehrheit der hier untersuchten Mo-
dulationsverfahren aus diese zwei Betriebsfälle zu betrachten, um zu den Be-
stimmungsgleichungen zu gelangen. Diese sind auch für andere Spannungsver-
hältnisse gültig.
Die maximale mechanische Leistung beträgt jeweils Pmech = 50,42kW bei ei-
ner maximalen Drehzahl von nmech,max = 8000 1

min . Bis die Stromgrenze von
ÎS = 240,41A bei einer Drehzahl von nmech = 6595 1

min erreicht wird, kann theo-
retisch ein konstantes Drehmoment von M = 70Nm eingeprägt werden. Tabelle
6.2 listet die für die durchgeführten Untersuchungen verwendeten Parameter
auf. Es wird nur der motorische Betrieb berücksichtigt.

6.3 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren
KM2

Im Unterschied zum Drosselstrom des Verfahrens KM2 ist die Kondensator-
spannung vom zeitlichen Verlauf des Pulsmusters abhängig. Als Ursache der
Variation der Zustandsdauern, in Abhängigkeit des Modulationsgrades und des
Spannungswinkels, können dadurch alle vier vorkommenden Ladeströme die
maximalen lokalen Spannungsripple alleine oder miteinander kombiniert gene-
rieren.
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

Diese lokalen Spannungsripple ergeben sich im ersten Sektor aus den Gleichun-
gen

∆UC1,KM2 =
IL

C
D
2

Tp (6.1)

∆UC2,KM2 =
IL− iU

C
aA1

2
Tp (6.2)

∆UC3,KM2 =
IL + iW

C
aA2

2
Tp (6.3)

∆UC4,KM2 =
IL

C
aF1

2
Tp =

IL

C
aF2

2
Tp (6.4)

Für eine Gegenüberstellung aller Verfahren werden die Spannungsripple nach

∆U ′C =
∆UC

IE,max
C Tp

D
2

(6.5)

normiert. Zu beachten ist, dass durch diese Art der Normierung die Verfahren
nur im jeweiligen Betriebsfall miteinander verglichen werden können, da die
Boost-Aussteuergrade D im Betriebsfall 1 und 2 unterschiedlich groß sind. Die
Wahl der Normierung hat eine rein praktische Bedeutung der besseren Lesbar-
keit der Kurvenverläufe. Die Ladeströme der Kondensatoren werden mit

∆I′C =
∆IC

IE,max
(6.6)

normiert. Der maximale Eingangsstrom IE,max = IL = 336,15A muss vorab an-
hand der kleinsten Eingangsspannung berechnet werden (s. Tab. 5.2).

6.3.1 Betriebsfall 1

Betriebspunkt 1: MMPA-Bereich

Als erstes zeigt Abb. 6.2 den Verlauf des Wechselanteils der Kondensatorspan-
nungen sowie die dazugehörigen Ladeströme für eine Drehzahl von nmech =
2400 1

min im MMPA-Bereich. Der zeitliche Verlauf innerhalb der Taktperiode ist
unter Variation des Spannungswinkels für vier verschiedene Winkel 0≤ωt ≤ π

3
aufgetragen. Da der Spannungsverlauf für ωt = π

3 gleich ist wie für ωt = 0, wird
auf die Darstellung beider Fälle verzichtet.
Im Fall von ωt = 0 ist der A2-Zustand (4.4) gleich Null und die beiden gleich-
langen Freilaufzustände sind maximal lang. Wird der Winkel davon ausgehend
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6.3 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren KM2
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Abbildung 6.2: Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils des
Verfahrens KM2 im Betriebsfall 1, nmech = 2400 1

min

größer, dann bewirkt die positive Strom-Zeitfläche des A2-Zustands einen ma-
ximalen Spannungsripple, der sich aus

∆U ′C134,KM2 =
−∆UC1,KM2 +2∆UC3,KM2 +2∆UC4,KM2

IE,max
C Tp

D
2

=
2aF1IL +2aA2 · (IL + iW)−DIL

IE,maxD
(6.7)

nach (6.1), (6.3) und (6.4) ergibt. Die Gleichung hat Gültigkeit, solange

aA1 · (IL− iU)≥ aF1IL−DIL (6.8)

erfüllt ist. Trifft diese Bedingung nicht zu, dann ist der maximale Stromripple
durch (6.1) und (6.4) gegeben:

∆U ′C14,KM2 =
−∆UC1,KM2 +2∆UC4,KM2

IE,max
C Tp

D
2

=
2aF1IL−DIL

IE,maxD
(6.9)

Insgesamt bedingt die relativ kleine Änderung der Dauern der Freilaufzustände
weitestgehende Konstanz des lokalen Stromripples ∆UC4,KM2.
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

Betriebspunkt 2: Eckdrehzahl

Ein signifikanter Betriebspunkt besteht in der Eckdrehzahl bei nmech = 4960 1
min ,

weil hier die Spannungsgrenze erreicht wird und der Leistungsfaktor beginnt
sich gegenüber dem konstanten Leistungsfaktor im MMPA-Bereich zu ändern.
Der taktfrequente Zeitverlauf der Kondensatorspannung und der Ladeströme ist
in Abb. 6.3 unter Variation der gleichen Winkel wie im ersten Betriebspunkt
dargestellt. Mit der höheren Drehzahl von nmech = 4960 1

min steigt auch der
Eingangsstrom an und die Freilaufzustände werden kleiner. Die Ströme in den
aktiven Zuständen und im Boostzustand tragen unter diesen Umständen maß-
geblich zur Spannungsbildung im Kondensator bei. Für ωt = 0 und ωt = π

4 ist
alleine der Boostzustand und somit (6.1) für den maximalen Spannungsripple
verantwortlich und es gilt:

∆U ′C1,KM2 =
IL

IE,max
(6.10)
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Abbildung 6.3: Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils beim
Verfahren KM2 im Betriebsfall 1, nmech = 4960 1

min

Wenn die Bedingung

aF1

4
IL +

aA2

2
(IL + iW)≥ D

2
IL (6.11)

114



6.3 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren KM2

erfüllt ist, dann resultiert der maximale Spannungsripple wiederum aus (6.7).
Dieser Fall ist für ωt = π

12 und ωt = π

6 erkennbar.

Betriebspunkt 3: Stromgrenze

Abbildung 6.3 zeigt, dass alleine der Boostzustand den maximalen Stromripple
im kompletten Winkelbereich bewirken kann. Mit den gegebenen Betriebspara-
metern geschieht dies im Bereich der Stromgrenze bei nmech = 7000 1

min . Dieser
Betriebsfall ist in Abb. 6.4, mit den Betriebsparametern aus Tab. 6.2, zu sehen.
Die Darstellung der Ladeströme wird an dieser Stelle ausgelassen. Mit (6.10)
wird für alle Winkel der maximale Ripple berechnet.
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Abbildung 6.4: Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils beim
Verfahren KM2 im Betriebsfall 1, nmech = 7000 1

min

Verlauf der maximalen Spannungsripple in den drei Betriebspunkten

Aus dem Vergleich der drei Betriebspunkte wird klar, dass der maximale Span-
nungsripple nicht zwangsläufig bei maximaler Leistung erbracht wird. Zur bes-
seren Übersicht zeigt Abb. 6.5 die maximalen normierten Spannungsripple in
Abhängigkeit des Spannungswinkels. Außerdem sind einzelne Simulationsda-
tenpunkte mit einem „x“ gekennzeichnet, welche sich mit dem analytischen Er-
gebnis decken. Die Funktionsverläufe zeigen im Vergleich zu den Drosselstrom-
verläufen keine Achsensymmetrie bezüglich ωt = π

6 . Desweiteren ist der größte
Maximalwert für nmech = 4960 1

min nicht beim selbigen Winkel lokalisiert, son-
dern liegt etwas weiter links davon. Bei einer symmetrischen ohmsch-induktiven
Last liegt hingegen Symmetrie bezüglich dieses Winkels vor.
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Abbildung 6.5: Simulierter und berechneter Verlauf des maximalen Spannungsripples
beim Verfahren KM2 im Betriebsfall 1, für nmech = 2400 1

min , 4960 1
min ,

7000 1
min , die Kreuze markieren Simulationsdaten

6.3.2 Betriebsfall 2

Treten im Betrieb des QZSI große Boost-Aussteuergrade auf, macht der Dros-
selstrom den dominierenden Anteil zur Bildung der Kondensatorspannung aus
und generiert deshalb in weiten Betriebsbereichen die maximalen Spannungs-
ripple. Wie in Abb. 6.6 beispielhaft für die Eckdrehzahl nmech = 4960 1

min zu
sehen ist, übersteigt der zum Drosselstrom zugehörige Spannungsripple alle an-
deren Ripple für alle Winkel. Der maximale Spannungsripple ist mit (6.10) er-
mittelbar.
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Abbildung 6.6: Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils beim
Verfahren KM2 im Betriebsfall 2, nmech = 4960 1

min

Verlauf der maximalen Spannungsripple in den drei Betriebspunkten

Wie im Betriebsfall 1 stellt Abb. 6.7 die analytischen berechneten maximalen
Stromripple sowie die Simulationspunkte für die drei betrachteten Drehzahlen
gegenüber. In allen drei Fällen ist der Spannungsripple über dem Winkelbereich
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6.4 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren KM4

konstant, weil (6.10) gültig ist. Für eine Drehzahl von nmech = 7000 1
min erreicht

der Drosselstrom nahezu den Maximalwert IE,max.
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Abbildung 6.7: Simulierter und berechneter Verlauf des maximalen Spannungsripples
beim Verfahren KM2 im Betriebsfall 2, für ωt, nmech = 2400 1

min ,
4960 1

min , 7000 1
min , die Kreuze markieren Simulationsdaten

Für die im nachfolgend beschriebenen Modulationsverfahren entstehen die
Spannungsripple auf ähnliche Weise wie beim Verfahren KM2. Um die Ana-
lyse für alle anderen Verfahren abzukürzen, werden nur noch die Zeitverläufe
der Spannungen im Betriebsfall 1 bei der Eckdrehzahl sowie im Betriebsfall
2 im Bereich der Stromgrenze aufgeführt. Der Verlauf des maximalen Span-
nungsripples wird weiterhin auch für nmech = 2400 1

min und nmech = 7000 1
min

betrachtet. Für alle berechneten Verläufe der Spannungsripple sind die Simula-
tionsergebnisse zur Verifizierung eingezeichnet.

6.4 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren
KM4

Abbildung 6.8(a) zeigt den getakteten Verlauf der Kondensatorspannungen für
die Eckdrehzahl nmech = 4960 1

min im Betriebsfall 1. Die aktiven Zustände haben
die längste Dauer und bilden zusammen mit den Boostzuständen den größten
Spannungsripple. Bei ωt = π

6 werden beide Freilaufzustände zu Null und zwei
der vier Boostzustände verbinden sich. Wie aus dem Verlauf der Spannungsripp-
le in Abb. 6.8(c) zu erkennen ist, wird der Spannungsripple bei dieser Drehzahl
für den größten Winkelbereich mit ∆U ′C134,KM4 = ∆U ′C134,KM2 gemäß (6.7) fest-
gelegt. Im Bereich der Sektorgrenzen gibt (A.1) den maximalen Ripple vor. Bei-
de Gleichungen sind der Tab. A.1 im Abs. A.1 des Anhangs zu entnehmen. Die
Spannungsripple für die Drehzahlen nmech = 2400 1

min und nmech = 7000 1
min sind

dort ebenfalls aufgeführt. Beim Vergleich der drei Betriebsbereiche fällt wieder-
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um auf, dass der Spannungsripple bei der Eckdrehzahl am größten ist. Es han-
delt sich um den gleichen Maximalwert und Winkel wie beim Verfahren KM2
(s. Abb. 6.5). Folglich bringt das KM4-Verfahren auch hinsichtlich des maxi-
malen Spannungsripples keine Vorteile. Im Unterschied zum KM2-Verfahren
ist der maximale Ripple für nmech = 2400 1

min annähernd gleich groß wie für
nmech = 4960 1

min .
Wie im Fall des Verfahrens KM2 ist beim Verfahren KM4 für den Betriebsfall 2
hauptsächlich der Bereich der Stromgrenze von Interesse. Wie in Abb. 6.8(b) zu
erkennen ist, bilden zwei der vier Boostzustände, geteilt durch einen Freilauf,
den maximalen Ripple. Damit ist (A.2) gültig. Ohne weitere Erläuterung der
Stromverläufe für die Drehzahlen nmech = 2400 1

min und nmech = 4960 1
min , stellt

Abb. 6.8(d) den Verlauf der maximalen Stromripple mit den Simulationsdaten
dar. Für nmech = 2400 1

min bestimmt (A.1) den maximalen Spanungsripple und
für nmech = 4960 1

min erneut (A.2). Durch den dominierenden Drosselstrom liegt
für alle Punkte der drei Kurven Symmetrie bezüglich ωt = π

6 vor.

6.5 Spannungsverläufe- und Ripple beim Verfahren
KM6

Im Fall des Verfahrens KM6 sind die auftretenden Spannungsripple der drei
untersuchten Drehzahlen in Tab. A.3 und A.4 im Abs. A.1 des Anhangs aufge-
führt. Für den Betriebsfall 1 sind die maximalen Spannungsripple für alle drei
Betriebspunkte jeweils durch (A.4) und (A.5) gegeben. Abb. 6.9(a) verifiziert
die Gleichungen mit den Zeitverläufen der getakteten Kondensatorspannung.
Außerdem zeigt Abb. 6.9(c) die maximalen Spannungsripple über dem Span-
nungswinkel für die drei untersuchten Drehzahlen. Erwartungsgemäß ist auch
hier der Ripple am größten, wenn die Eckdrehzahl erreicht wird. Verglichen mit
den Verfahren KM2 und KM4 fällt der maximale Spannungsripple um 16,8%
größer aus, obwohl sechs Boostphasen vorhanden sind. Es zeigt sich also auch
für die Dimensionierung der Kondensatoren, dass eine große Anzahl an Boost-
phasen nicht zwangsläufig eine Verkleinerung des Spannungsripples mit sich
bringt.
Wenn der Betriebsfall 2 eingestellt wird, dann sind die Gleichungen laut Tab.
A.4 für die Ripplebestimmung zu verwenden. In Übereinstimmung mit Abb.
6.9(b) zeigt Abb. 6.9(d) den beim Erreichen der Stromgrenze relevanten Verlauf
des maximalen Spannungsripples über dem Spannungswinkel. An den Sektor-
grenzen werden die gleichen Maximalwerte erreicht wie beim Verfahren KM2.
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Abbildung 6.9: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
KM6
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6.6 Spannungsverläufe - und Ripple beim Verfahren
KM2b

Beim Verfahren KM2b bewirkt die Anordnung der Boostzustände zwischen den
beiden aktiven Zustände eine Vergrößerung der maximalen Spannungsripple
um 51,6% gegenüber den Verfahren KM2 und KM4 im Betriebsfall 1 (s. Abb.
6.10(a)). Wie aus Abb. 6.10(d) deutlich wird, beträgt die Vergrößerung im Be-
triebsfall 2 66,6%. Wird Abs. 5.5 rekapituliert, dann fällt auf, dass der Span-
nungsripple gegenüber dem Drosselstromripple vergleichsweise weniger stark
erhöht ist und somit das KM2b-Verfahren aus Sicht des Kondensator noch mä-
ßig gut ist. Die den dargestellten Kurven zugeordneten Funktionen sind Tab. A.5
und A.6 zu entnehmen und die Kurvenverläufe der getakteten Spannungen für
nmech = 4960 1

min und 7000 1
min Abb. 6.10(c) und Abb. 6.10(d).

6.7 Spannungsverläufe und Ripple beim Verfahren
KM2u

Zunächst fällt bei der Betrachtung des zeitlichen Verlaufs des
Kondensatorspannung-Wechselanteils des Verfahrens KM2u in Abb. 6.11(a)
und 6.11(b) auf, dass durch die unsymmetrische Verteilung der beiden
Boostzustände ein DC-Offset entsteht. Dieser Nachteil ist bei der Abtastung
der Istwerte, respektive bei der Regelung des QZSI, zu beachten. Mit den
Gleichungen in Tab. A.7 und Tab. A.8 werden die in Abb. 6.11(c) und 6.11(d)
dargestellten Verläufe der maximalen Spannungsripple beschrieben. Es kann
sowohl für den Betriebsfall 1 als auch für den Betriebsfall 2 keine Verkleine-
rung des maximalen Ripple gegenüber den Verfahren KM2 und KM4 bei einer
Drehzahl von nmech = 4960 1

min festgestellt werden. Auffällig im Betriebsfall
1 ist außerdem der Betriebspunkt bei der Drehzahl nmech = 2400 1

min . Der
Spannungsripple wird hier leicht größer als bei nmech = 4960 1

min .
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(b) Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils im Betriebsfall 2, nmech =
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Abbildung 6.10: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
KM2b
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(b) Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils im Betriebsfall 2, nmech =
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Abbildung 6.11: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
KM2u
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6.8 Spannungsverläufe - und Ripple beim Verfahren
DM1

Für das diskontinuierliche Modulationsverfahren DM1 sind die entsprechenden
Gleichungen für die Rippleberechnung für den Betriebsfall 1 in Tab. A.9 zu
sehen. Im Betriebsfall 2 können die maximalen Spannungsripple im kompletten
Betriebsbereich mit (A.18) berechnet werden. Durch die Umschaltung der auf
das Phasenmaximum geklemmten Sollspannungen entsteht, wie in Abb. 6.12(a)
für den Betriebsfall 1 deutlich wird, eine sprungförmige Änderung des Kon-
densatorspannungsripples bei ωt = π

6 . Der Betriebsfall 2 zeigt demgegenüber
keinen Sprung, weil alleine der Boostzustand den maximalen Ripple bestimmt.
Wie zu erwarten ist, resultiert ein maximaler Spannungsripple, der doppelt
so groß ist wie beim Verfahren KM2. Exemplarische Zeitverläufe sind Abb.
6.12(c) und 6.12(d) für nmech = 4960 1

min bzw. nmech = 7000 1
min zu entnehmen.

6.9 Spannungsverläufe - und Ripple beim Verfahren
DM2

Die Verläufe der getakteten Spannungen des diskontinuierlichen Verfahrens
DM2 sind in Abb. 6.13(a) und 6.13(b) dargestellt. Die zugeordneten simulier-
ten und berechneten Verläufe des maximalen Spannungsripples in Abhängigkeit
des Spannungswinkels befinden sich darunter in Abb. 6.13(c) sowie 6.13(d).
Wiederum zu erkennen ist der charakteristische Sprung im Betriebsfall 1 für
nmech = 4960 1

min , welcher für die anderen beiden Drehzahlen nicht mehr auf-
tritt und im Betriebsfall 2 komplett verschwindet. Es stellt sich außerdem her-
aus, dass der maximale Spannungsripple für die dargestellten Drehzahlen im
Betriebsfall 1 nicht bei der Eckdrehzahl entsteht, sondern für nmech = 2400 1

min .
Äquivalent zur Gegenüberstellung des Verfahrens KM2 und KM4 zeigt auch das
Verfahren DM2 im Vergleich zum Verfahren DM1 keine Vorteile bezüglich des
maximalen Spannungsripples, auch wenn die Maxima unterschiedlich verteilt
sind. Der maximale Ripple übersteigt den des DM1-Verfahrens im Betriebsfall
1 um 26,25% und hat im Betriebsfall 2 die gleiche Höhe. Die Gleichungen,
mit denen die maximalen Ripple berechnet werden, sind in Tab. A.10 und A.11
aufgeführt.
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Abbildung 6.12: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
DM1
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(b) Zeitlicher Verlauf des Kondensatorspannung-Wechselanteils im Betriebsfall 2, nmech =
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Abbildung 6.13: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
DM2
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6.10 Spannungsverläufe - und Ripple beim Verfahren
DM4

Das Modulationsverfahren DM4 bringt in beiden Betriebsfällen die Sprungstelle
bei ωt = π

6 mit sich, wie in Abb. 6.14(a) und 6.14(b) zu erkennen ist. Der ma-
ximale Spannungsripple wird im Betriebsfall 1 wiederum bei nmech = 2400 1

min
erbracht und ist gleich groß wie beim Verfahren DM2. Für den Betriebsfall 2
lässt sich feststellen, dass der Spannungsripple um 32,7% kleiner ausfällt in der
Gegenüberstellung mit den Verfahren DM1 und DM2. Obwohl nicht die vier-
fache Pulsfrequenz eingeprägt wird, ist dennoch ein Vorteil für die Auslegung
der Kondensatoren ersichtlich. Die Tabellen A.13 und A.12 listen die Bestim-
mungsgleichungen für die Spannungsripple auf.

6.11 Spannungsverläufe - und Ripple beim Verfahren
DM2b

Beim Verfahren DM2b ergibt sich im Fall von Betriebsfall 1 der maximale Span-
nungsripple auch für nmech = 2400 1

min , wie in Abb. 6.15(c) zu sehen ist. Dieser
ist um 34,97% größer als beim Verfahren DM1 sowie um 7,2% größer als beim
Verfahren DM2 und DM4. Im Betriebsfall 2 ähnelt der Verlauf der zugehörigen
Kurve des maximalen Spannungsripples für nmech = 7000 1

min der des Verfahrens
DM4 und der maximale Ripple ist gleich groß. Beispielhafte Zeitverläufe sind
Abb. 6.15(a) und 6.15(b) zu entnehmen.
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Abbildung 6.14: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
DM4
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6.11 Spannungsverläufe - und Ripple beim Verfahren DM2b
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Abbildung 6.15: Spannungsverläufe und Spannungsripple beim Modulationsverfahren
DM2b
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

6.12 Gegenüberstellung der Spannungsripple im
kompletten Betriebsbereich

Bevor in Abs. 6.12.4 die Kapazitätswerte der Kondensatoren berechnet wer-
den, erfolgt zunächst eine Gegenüberstellung aller vorgestellten Modulati-
onsverfahren für beide Betriebsfälle, in dem die maximalen Spannungsripple
∆UC,max (ωt,nmech) innerhalb der Taktperiode als Funktion des Spannungswin-
kels γ =ωt und der mechanischen Drehzahl nmech abgebildet werden. Die Dreh-
zahl ist auf den Maximalwert n′mech = nmech/

(
nmech,max = 8000 1

min

)
normiert.

Es werden die in Matlab numerisch bestimmten Spannungsripple verwendet und
die normierte Darstellung nach (6.5) gewählt. Durch die Normierung können die
Verfahren im Betriebsfall 1 und 2 jeweils nur für sich alleine verglichen wer-
den. Außerdem sind die analytisch bestimmten maximalen Spannungsripple der
vorangegangen Abschnitte für die drei Drehzahlen nmech = 2400 1

min , 4960 1
min ,

7000 1
min in die dreidimensionalen Kennfelder in roter-, bzw. schwarzer Farbe

eingetragen.
Am Ende des Abschnitts werden die maximalen Spannungsripple unter Variati-
on der Eingangsspannung untersucht.

6.12.1 Betriebsfall 1

Als erstes sind in Abb. 6.16 die maximalen Spannungsripple der untersuchten
kontinuierlichen Modulationsverfahren dargestellt. Innerhalb des Grunddreh-
zahlbereichs besitzt das KM2-Verfahren von allen Verfahren vorwiegend den
kleinsten maximalen Spannungsripple. Im Bereich der Vollaussteuerung haben
die Verfahren KM4 und KM6 zu großen Teilen kleinere Ripple, jedoch sind
die größt vorkommenden Ripple gleich groß oder überwiegen die Ripple des
Verfahrens KM2.
Desweiteren ist die Vergrößerung des maximalen Spannungsripples des Verfah-
rens KM2b gegenüber den anderen Verfahren, vor allem ab dem Erreichen der
Vollaussteuerung, zu sehen. Die Maxima im Bereich der Vollaussteuerung und
der Maximaldrehzahl sind für das betrachtete Spannungsverhältnis ungefähr
gleich groß. Wird die Eingangsspannung kleiner als 210V gewählt, überwiegt
der Ripple bei maximaler Drehzahl die anderen Bereiche, solange der Drossel-
strom noch nicht den Ladestrom dominiert. Als Bestimmungsgleichung kann
trotzdem auch in diesem Fall Gleichung (A.10) verwendet werden.
Bei Betrachtung des Verfahrens KM2u fällt auf, dass die unsymmetri-
sche Verteilung der Boostzustände zu einer Verschiebung des maximalen
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Spannungsripples von der Eckdrehzahl hin zum unteren Drehzahlbereich
verursacht. Wird die Eingangsspannung gegenüber UE = 210 V vergrößert,
ist das Maximum jedoch auch wie bei den vorangegangenen Verfahren
bei der Eckdrehzahl lokalisiert. Dadurch kann neben dem Betriebsfall 1 und
2 noch eine dritter Betriebsfall identifiziert werden, in welchem (A.14) gültig ist.

Bei den diskontinuierlichen Modulationsverfahren nach Abb. 6.18 weist das
Verfahren DM1 den maximalen Ripple bei maximaler Drehzahl auf. Die Ver-
fahren DM2, DM4 und DM2b haben ihr Maximum im unteren Drehzahlbe-
reich. Weiterhin ist die Sprungstelle bei ωt = π

6 zu erkennen, die ab dem Bereich
der Eckdrehzahl erscheint und beim Verfahren DM4 am deutlichsten ausgeprägt
ist. Obwohl beim Verfahren DM1 nur eine Boostphase ins Pulsmuster integriert
wird, ist der maximale Spannungsripple um 20,6% kleiner wie im Fall von DM2
und DM4 und 25,9% kleiner wie im Fall von DM2b. Ähnlich wie beim Verfah-
ren KM2u gibt es beim DM1-Verfahren für kleine Boost-Aussteuergrade einen
weiteren Betriebsfall, der auftritt, wenn die Eingangsspannung größer wird als
UE = 210 V . Unter diesen Umständen überwiegt der Ripple im Grunddrehzahl-
bereich, der in Abb. 6.18(a) durch die Überhöhung im Bereich kleiner ωt = π

12
zu sehen ist. Als Dimensionierungsgleichung ist (A.16) zu verwenden. Dieser
Fall betrifft nur einen kleinen Spannungsbereich. Wird die Eingangsspannung
auf Spannungswerte nahe der Eingangsspannung vergrößert, lässt sich auch bei
den Verfahren DM2 und DM4 jeweils ein weiterer Betriebsfall identifizieren.
Aus den bisherigen Verläufen sind diese nicht zu erkennen, es muss Abb. 6.20
im nächsten Abschnitt betrachtet werden.

6.12.2 Betriebsfall 2

Als Ursache eines großen Boost-Aussteuergrades und der damit dominierenden
Drosselstromkomponente im Ladestrom der Kondensatoren, verändern sich die
Kennfelder für die Spannungsripple merklich (s. Abb. 6.17). So ist der maximale
Ripple des Verfahrens KM2 im kompletten Betriebsbereich durch den Drossel-
strom festgelegt und beim Verfahren KM2u ab dem mittleren Drehzahlbereich.
Obwohl die Verfahren KM4 und KM6 in weiten Bereichen kleinere Ripple ver-
ursachen als das Verfahren KM2, sind die für die Kondensatordimensionierung
entscheidenden Maximalwerte genauso groß wie die des KM2-Verfahrens. Wie
zu erwarten war, ist auch im Betriebsfall 2 das Verfahren KM2b von allen konti-
nuierlichen Verfahren am nachteiligsten, weil der maximale Spannungsripple
die anderen um 66,6% übersteigt.
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Abbildung 6.16: Maximale Spannungsripple der kontinuierlichen Modulationsverfahren
in Abhängigkeit von ωt und n′mech im Betriebsfall 1
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Abbildung 6.17: Maximale Spannungsripple der kontinuierlichen Modulationsverfahren
in Abhängigkeit von ωt und n′mech im Betriebsfall 2
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Abbildung 6.18: Maximale Spannungsripple der diskontinuierlichen
Modulationsverfahren in Abhängigkeit von ωt und n′mech im
Betriebsfall 1

Abschließend kann bei den diskontinuierlichen Modulationsverfahren in Abb.
6.19 im Vergleich der Verfahren DM1 und DM2 wieder festgestellt werden,
dass der Spannungsripple beim Verfahren DM2 teilweise kleiner wird als beim
Verfahren DM1, aber der Maximalwert genauso groß ist. Im Gegensatz zum
Verfahren KM6 bringt das Verfahren DM4 tatsächlich einen Vorteil durch die
größere Anzahl an Boostphasen. Im Bereich der Vollaussteuerung ist gegen-
über den Verfahren DM1 und DM2 eine Verkleinerung des Ripples um 32,7%
erreichbar. Wird das Verfahren DM2b angewendet, kann ein genau so großer
maximaler Ripple erzielt werden, wie beim Verfahren DM4.
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Abbildung 6.19: Maximale Spannungsripple der diskontinuierlichen
Modulationsverfahren in Abhängigkeit von ωt und n′mech im
Betriebsfall 2

6.12.3 Spannungsripple unter Variation der Eingangsspannung

Abbildung 6.20 zeigt den Verlauf des Absolutwerts des maximalen Spannungs-
ripples ∆UC,max, unter Variation der Eingangsspannung und einer mittleren
Zwischenkreisspannung von UC2 = 250V. In durchgezogener Linie sind die
analytischen Funktionen zu sehen, welche mit den aus der Simulation gewonne-
nen Datenpunkten übereinstimmen. Für die Berechnung des maximalen Span-
nungsripples aus den analytischen Funktionen, müssen vorab die jeweiligen be-
triebspunktabhängigen Parameter IL, ÎS, ωt, cos(ϕ) und AM bestimmt werden.
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Abbildung 6.20: Verlauf des maximalen Absolutwerts der Spannungsripples aller
Modulationsverfahren als Funktion von UE, mit UC2 = 250V
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Abbildung 6.21: Verlauf des maximalen Absolutwerts der Spannungsripples aller
Modulationsverfahren als Funktion von UE, mit UC2 = 300V

Es stellt sich heraus, dass die Spannungsripple der Verfahren KM2 und KM4
deckungsgleich sind und wie die Verfahren KM6 und KM2b durch zwei Funk-
tionen beschrieben werden können. Im Gegenzug dazu tritt bei den Ripplen
der Verfahren KM2u, DM1, DM2 und DM4 in kleinen Spannungsbereichen
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noch eine dritte Bestimmungsgleichung auf. Außerdem sind die simulierten
Ripple des Verfahrens KM2a (s. Abb. 4.6) zu sehen, die sich bis zu einer
Spannung von UE = 210V mit den Ripplen des DM1-Verfahrens decken und
bei weiterer Vergrößerung der Eingangsspannung von allen Verfahren den
kleinsten Ripple generieren. Im Vergleich der Verfahren KM2, KM2u und KM4
mit dem Verfahren KM6 haben erstere ab einer Eingangsspannung von 190V
einen kleineren Spannungsripple. Darunter überwiegt der Ripple des Verfahren
KM6. Wie zu erwarten war, ist der Ripple des KM2b-Verfahrens immer größer
als bei den eben genannten.
Die Ripple des Verfahrens DM1 sind bis UE = 200V deckungsgleich mit dem
Verfahren DM2 und werden anschließend kleiner. Hingegen deckt sich der
Ripple des Verfahren DM4 mit dem Verfahrens DM2 ab dieser Eingangsspan-
nung und wird für darunter liegende Werte der Eingangsspannung kleiner.

Abbildung 6.21 zeigt zusätzlich die Spannungsripple aller Modulationsverfah-
ren für eine mittlere Zwischenkreisspannung von UC2 = 300V. Als maxima-
le Spitzenzwischenkreisspannung wurde ein Wert von ÛZK = 400V festge-
legt. Daraus folgt eine maximale mechanische Maschinenleistung von Pmech =
58,41kW. Anhand der Verläufe der Spannungsripple ist zu erkennen, dass
die hergeleiteten Gleichungen für die Ripple auch für eine höhere mittlere
Zwischenkreisspannung gültig sind. Der Bereich, in dem der Drosselstrom die
Spannungsbildung festlegt, wird gegenüber Abb. 6.20 kleiner. Beim Verfahren
DM2b ist der erste Bereich fast vollständig verschwunden.

6.12.4 Berechnung der Kapazitäten in den beiden Betriebsfällen

Basierend auf den Erkenntnissen der vorangegangen Abschnitte können jetzt
die Kapazitätswerte anhand der erarbeiteten Gleichungen für die Spannungs-
ripple berechnet werden.
Es hat sich bei den kontinuierlichen Modulationsverfahren im Betriebsfall 1
gezeigt, dass der Maximalwert in den Kennfeldern der Spannungsripple nicht
exakt beim Erreichen des maximalen Modulationsgrades vorliegt, sondern
schon bei einer kleineren Drehzahl zu finden ist. Der Grund hierfür liegt in den
im Modell verwendeten Kennfeldern für die Erzeugung der Stromsollwerte.
Im Übergangsbereich zwischen MMPA-Bereich und dem Bereich der Vollaus-
steuerung werden schon vor dem Erreichen des maximalen Modulationsgrades
die Stromsollwerte leicht verändert. Als Folge ändern sich wiederum die
relevanten Maschinengrößen und verschieben damit den Idealwert hin zur
Drehzahl nmech = 4640 1

min . Wird keine Korrektur durch numerische Ermittlung
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des richtigen Werts vorgenommen, entsteht ein Fehler von bis zu 6%. Neben
den Maximalwerten müssen außerdem die Spannungswinkel, aufgrund der zu
großen Teilen fehlenden Symmetrieeigenschaften, numerisch ermittelt werden.
Bei den Verfahren DM2, DM4 und DM2b wird der Maximalwert des
Spannungsripples auch numerisch bestimmt, da dieser im Bereich kleiner
Drehzahlen auftritt. Ebenso ist anhand der Kennfelder der Spannungswinkel zu
ermitteln, bei welchem der Ripple am größten wird.
Leichter wird die Berechnung der Kapazitätswerte im Betriebsfall 2, weil die
maximalen Spannungsripple, bis auf die Verfahren DM4 und DM2b, bei der
größten Drehzahl nmech = 8000 1

min gebildet werden und Symmetriepunkte vor-
handen sind. Bei den Verfahren DM4 und DM2b ist wiederum eine numerische
Berechnung notwendig.

Zusammenfassend kann festgehalten werden, dass für die Analyse der
Spannungsripples einerseits zwischen verschiedenen Boost-Aussteuergraden
unterschieden werden muss. Eine pauschale Beschränkung auf den Booststrom
[18, 36, 39, 41, 117, 118] kann zu einer fehlerhaften Auslegung der Kondensa-
toren führen. Andererseits spielt die Lastcharakteristik eine große Rolle, die im
Fall der eingesetzten PMSM zu nichtlinearen Verläufen der Spannungsripple
führt und den Einsatz eines Rechnertools erfordert.

Tabelle 6.3 und 6.5 listen die Gleichungen zur Kapazitätsberechnung auf, die
sich durch Umstellen von (6.5) nach C und Einsetzen der in den Tabellen aufge-
führten Gleichungen für ∆U ′C ergeben:

C =
∆U ′C
∆UC

IE,maxTp
D
2

(6.12)

Da sich Modulationsgrad und Spannungswinkel im Betriebsfall 1 im Gegensatz
zum Betriebsfall 2 analytisch schwer bestimmen lassen, werden die Gleichun-
gen in Tab. 6.3 zur Sicherstellung der Übersichtlichkeit nicht in geschlossener
Form präsentiert.
Im Gegensatz zu der Drosseldimensionierung wird der Korrekturfaktor Dkorr
für die Berechnung der Kapazitätswerte nicht berücksichtigt, weil sich die
Betriebspunkte durch die verminderte Spannung verändern. Der Einfluss der
Verminderung des Aussteuergrads auf den Spannungsripple wird teilweise
durch einen zwangsweise größeren Eingangsstrom kompensiert.
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6.12 Gegenüberstellung der Spannungsripple im kompletten Betriebsbereich

Zur Vermeidung von ungewollten Schwingungen im Z-Netzwerk werden die
Kondensatoren C1 und C2 beide auf den gleichen Kapazitätswert C1 = C2 = C
ausgelegt. (s. (2.61), (2.62)).
Für die Wahl des Spannungsripples ∆UC muss zunächst bedacht werden, dass
der Zwischenkreiskondensator eine konstante Spannung für die PMSM liefern
soll. Es ist deshalb sinnvoller die in den aktiven Zuständen wirksame Gesamt-
kapazität des Zwischenkreises

CZK =
C1C2

C1 +C2
=

C
2

(6.13)

zu betrachten, als nur einen der beiden Kondensatoren. Der Spannungsripple
wird zusammen mit einem auf die Spitzen-Zwischenkreisspannung bezogenen
Gewichtungsfaktor

∆UC,ZK = kC,ZKÛZK (6.14)

vorgegeben. Erstrebenswert ist eine möglichst kleine Zwischenkreiskapazität
um Kosten und Bauraum zu sparen [119]. Demgegenüber steht die Forderung
nach einer möglichst konstanten Zwischenkreisspannung und guten Resonanz-
eigenschaften.

Mit der Wahl eines Faktors von kC,ZK = 0,09 stellt sich beim DM1-Verfahren
für den Betriebsfall 2 ein maximaler Spannungsripple von ∆UC,ZK,max =
0,09 ·350 V = 31,5 V ein, der bei allen anderen Verfahren gemäß der durch-
geführten Analyse in allen Betriebspunkten kleiner oder gleich groß aus-
fällt. Der benötigte Kapazitätswert beträgt damit C = C1 = C2 = 750µF, bzw.
CZK = 375µF (A.18). Die Kapazitätswerte und normierten Spannungsripple
sind für alle Verfahren in Tab. 6.4 und 6.6 aufgeführt.

6.12.5Resonanzverhalten des Zwischenkreises

Bezüglich der Forderung nach einem ausreichend kleinen Spannungsripple kön-
nen die Resonanzeigenschaften des Zwischenkreises untersucht werden. Zu die-
sem Zweck wird zunächst der Freilaufzustand betrachtet, in welchem die Dros-
sel L1 und der Kondensator C2 bzw. L2 und C1 einen Serienschwingkreis bilden
(s. Abb. 2.6). Unter der Annahme, dass der Freilauf eine komplette Taktperiode
wirkt und der Schwingkreis ungedämpft ist, muss zur Vermeidung von Schwin-
gungen im Z-Netzwerk die Bedingung
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

Tabelle 6.3: Bestimmungsgleichungen für die Kapazitäten des QZSI für alle
implementierten Modulationsverfahren im Betriebsfall 1

Verfahren Bestimmungsgleichung Glg. Nr.

KM2 IL
∆UC,max

Tp

(
aF1 (ωtmax)+aA2 (ωtmax)

IL+iW(ωtmax)
IL

− D
2

)
(6.7)

KM4 IL
∆UC,max

Tp

(
aF1 (ωtmax)+aA2 (ωtmax)

IL+iW(ωtmax)
IL

− D
2

)
(6.7)

KM6 IL
∆UC,max

Tp

(
aF1 (ωtmax)+aA2 (ωtmax)

IL+iW(ωtmax)
IL

− D
3

)
(A.4)

KM2b
IL

∆UC,max
Tp

(
aF1 (ωtmax)+aA2 (ωtmax)

IL+iW(ωtmax)
IL

)
(A.8)

KM2u
IL

∆UC,max
Tp

(
aF1 (ωtmax)+

1
2 aA2 (ωtmax)

IL+iW(ωtmax)
IL

)
(A.11)

DM1 IL
∆UC,max

TpD (A.18)

DM2 IL
∆UC,max

Tp

(
1−D−

√
3

2 A′M (ωtmax) · (1−D−Dkorr)
)

(A.19)

DM4 IL
∆UC,max

Tp

(
1−D−

√
3

2 A′M (ωtmax) · (1−D−Dkorr)
)

(A.22)

DM2b
IL

∆UC,max
Tp

(
2aF1 (ωtmax)+aA2 (ωtmax)

IL+iW(ωtmax)
IL

)
(A.30)

Tabelle 6.4: Kapazitätswerte des QZSI im Betriebsfall 1, Dkorr = 0

KM2, KM4 KM6 KM2b KM2u DM1 DM2, DM4 DM2b

C/µF 173 202 261 175 259 327 350

∆U ′C 0,95 1,11 1,44 0,97 1,43 1,80 1,93

fR,QZSI =
1

2π
√

LC
� fp (6.15)

eingehalten werden [39, 41, 102]. Der Boostzustand ist bei Erfüllung dieser Be-
dingung nicht weiter zu untersuchen, weil die Schaltung aus Sicht des Schwing-
kreises gleich konfiguriert ist und der Boostzustand den Freilauf theoretisch
komplett ausfüllen kann.
Für eine vollständige Charakterisierung des Schwingungsverhaltens muss jetzt
noch die Schaltung im aktiven Zustand untersucht werden. In diesem Fall
gilt das Ersatzschaltbild nach Abb. 6.22, in welchem beispielhaft der A1-
Zustand mit der Schalterkonfiguration nach Tab. 4.1 geschaltet wird und die
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6.12 Gegenüberstellung der Spannungsripple im kompletten Betriebsbereich

Tabelle 6.5: Bestimmungsgleichungen für die Kapazitäten des QZSI für alle
implementierten Modulationsverfahren im Betriebsfall 2

Verfahren Bestimmungsgleichung Glg. Nr.

KM2 IL
∆UC,max

Tp
2 D (6.10)

KM4 IL
∆UC,max

Tp
2

(
D−Dkorr

)
(A.2)

KM6 IL
∆UC,max

Tp
2

(
−1+

√
3

2 +
(

7
3 −

√
3

2

)
D−

√
3

2 Dkorr

)
(A.7)

KM2b
IL

∆UC,max

Tp
2

(
−1+

√
3

2 +
(

3−
√

3
2

)
D−

√
3

2 Dkorr

)
(A.10)

KM2u
IL

∆UC,max

Tp
2 D (A.14)

DM1 IL
∆UC,max

TpD (A.18)

DM2 IL
∆UC,max

Tp

(
D−Dkorr

)
(A.20)

DM4 IL+iW(ωtmax)
∆UC,max

TpaA2 (ωtmax) (A.23)

DM2b
IL+iW(ωtmax)

∆UC,max
TpaA2 (ωtmax) (A.30)

Tabelle 6.6: Kapazitätswerte des QZSI im Betriebsfall 2, Dkorr = 0

KM2, KM4, KM6 KM2b KM2u DM1, DM2 DM4, DM2b

C/µF 375 625 375 750 505

∆U ′C 1 1,66 1 2 1,34

Spannungsquellen kurzgeschlossen sind. Durch eine Netzwerkanalyse werden
zwei Resonanzfrequenzen in Abhängigkeit der Bauteile des QZSI und der wirk-
samen Gesamtinduktivität Lss,ges der PMSM ermittelt:

fR,PMSM,1 =
1

2π

√
1

LC
+

1
Lss,gesC

(6.16)

fR,PMSM,2 =
1

2π

√
1

LC
+

2
Lss,gesC

(6.17)

141



6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren
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Abbildung 6.22: Ersatzschaltbild des QZSI mit Maschineninduktivitäten im A1-Zustand

Wenn wieder vereinfachend eine Wirkdauer des aktiven Zustands über eine
Taktperiode angenommen wird, müssen beide Resonanzfrequenzen wieder
deutlich kleiner als die Taktfrequenz sein. Die Gesamtinduktivität Lss,ges der
PMSM ändert sich in Abhängigkeit des Rotorwinkels [120]. Auf die Herleitung
der Bestimmungsgleichung wird verzichtet und es wird nur der für die Analyse
benötigte Minimalwert Lss,ges = Lss,ges,min = 279,1 µH angegeben.

Liegt die Resonanzfrequenz zu nahe an der Taktfrequenz der passiven Bauteile,
entstehen Sinus- und Cosinusschwingungen in den Strömen und Spannungen,
die zu einem erhöhten Anteil an Oberschwingungen führen und eine Erfassung
der für die Regelung benötigten Mittelwerte problematisch machen. Im Ge-
gensatz zu Schaltnetzteilen, die eine bestimmte Ripple-Spezifikation einhalten
müssen, erlaubt die Auslegung von Zwischenkreiskondensatoren bei Antrieb-
sumrichtern größere Ripple aufgrund der induktiven Last. Die Resonanzbedin-
gung ist für die Frequenzen fR,QZSI = 410,93 Hz, fR,PMSM,1 = 538,50 Hz und
fR,PMSM,2 = 641,16 Hz erfüllt.

6.13 Effektivwert des Kondensatorstroms

Kondensatoren besitzen einen frequenzabhängigen Serienwiderstand RESR
(ESR = Equivalent Series Resistance), der in Verbindung mit dem wirksamen
Kondensatorwechselstrom IC,eff Wärmeverluste PV,C erzeugt [D1, 121]:

PV,C = RESRI2
C,eff (6.18)

Der QZSI unterscheidet sich grundsätzlich von einer zweistufigen Schaltungsto-
pologie, weil keine Überlagerungseffekte des Zwischenkreisstroms aus Anteilen
der Drehstrombrücke und eines eingangsseitigen Stellglieds vorteilbringend zur
Verkleinerung des Zwischenkreiskondensators genutzt werden können [122].
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6.13 Effektivwert des Kondensatorstroms

Die nachfolgende Berechnungsmethode basiert auf [121]. Es wird dabei keine
vom Modulationsverfahren abhängige Oberschwingungsanalyse durchgeführt
[123], sondern nur der Gesamteffektivwert berechnet. Alle Stromripple wer-
den in den nachfolgenden Rechnungen zur Vereinfachung vernachlässigt und
nur der Gleichanteil der entsprechenden Ströme innerhalb einer Pulsperiode be-
rücksichtigt. In Abb. 6.2 ist der Stromverlauf im Kondensator beispielhaft für
das KM2-Modulationsverfahren zu sehen. Prinzipiell ist es egal welches Ver-
fahren betrachtet wird, weil bei Vernachlässigung der Stromripple nur die Rei-
henfolge der Zustände unterschiedlich ist.
Durch die gegebene Periodizität der Ströme und der relativen Zustandsdauern
im stationären Zustand, reicht im Weiteren eine Betrachtung des ersten Sektors(
0≤ ωt ≤ π

3

)
mit den aktiven Zuständen 1 und 2 aus (s. Tab. 6.1). Als erstes

wird der quadrierte, vom Spannungswinkel ωt abhängige Kondensatorstrom-
effektivwert innerhalb einer Taktperiode ermittelt:

I2
C,eff (ωt) =

1
Tp

Tp∫
0

i2C (ωt)dt =
1
Tp

DTp∫
0

(−IL)
2 dt +

1
Tp

aFTp∫
0

I2
Ldt+

+
1
Tp

aA1Tp∫
0

(IL− iU (ωt))2 dt +
1
Tp

aA2Tp∫
0

(IL + iW (ωt))2 dt =

= DI2
L +aF (ωt) I2

L +aA1 (ωt)(IL + iW (ωt))2 +aA2 (ωt)(IL− iU (ωt))2

In allen Teilintegralen kann die untere Integrationsgrenze zu Null gewählt wer-
den, weil die Ströme innerhalb einer Taktperiode als konstant angesehen werden
und folglich nur noch die Zeitdifferenz für die Integration relevant ist.
Im nächsten Schritt wird der Mittelwert über den Winkelbereich des ersten Sek-
tors gebildet:

I2
C,eff =

3
π

π
3∫

0

I2
C,eff (ωt)ωt (6.19)

Schließlich resultiert daraus der Kondensatorstromeffektivwert in analytisch ge-
schlossener Form:

IC,eff =

√√
3

π
AM Î2

S

(
1
4
+ cos2 (ϕ)

)
− 3

2
AM ÎSIL cos(ϕ)+ I2

L (6.20)
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6 Schaltungsdimensionierung - Kondensatoren

Zur Verifizierung dieser Gleichung sind in Abb. 6.23 die Kondensatorstrom-
effektivwerte mit den Kondensatorspannungen des Betriebsfalls 1 und Betriebs-
falls 2 über der Drehzahl bis nmech = 8000 1

min aufgetragen.
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Abbildung 6.23: Simulierter und berechneter Verlauf Kondensatorstromeffektivwerts im
Betriebsfall 1 und Betriebsfall 2, UC2 = 250 V

Bis zu einer Drehzahl von nmech = 6595 1
min wird ein konstantes Drehmoment

von M = 70 Nm eingeprägt, das dann aufgrund der erreichten Stromgrenze bis
60 Nm abfällt. Die aus der getakteten Simulink-Simulation ermittelten Daten-
punkte decken sich gut mit dem analytischen Ergebnis. Lediglich im Bereich
hoher Ströme treten Abweichung von bis zu 2% auf, weil dann die Stromripp-
le beginnen die Effektivwertbildung zu beeinflussen. Erwartungsgemäß steigt
der Kondensatorstrom-Effektivwert mit kleinerer Eingangsspannung und dem
damit größeren Drosselstrom am stärksten an. Werden die Parameter aus Tab.
5.2 angesetzt, ergibt sich ein maximaler Kondensatorstrom-Effektivwert von
IC,eff,max = 217A.
Am Versuchsstand wurden die Zwischenkreiskapazitäten C1 = C2 = 750µF
durch jeweils fünf parallel geschaltete Folienkondensatoren mit einer Kapazi-
tät von jeweils 150 µF, vom Typ C4DE der Firma KEMET [D1], eingebaut
(vgl. Kap. 7). Hinsichtlich der Wechselstrombelastbarkeit ist im Datenblatt ei-
nes Kondensators ein RMS-Wert von 90A, bei einer Taktfrequenz von 10 kHz
und 45◦C Außentemperatur angegeben. Thermisch befinden sich die Zwischen-
kreiskondensatoren damit bei der Hälfte der Belastungsgrenze von 450A Effek-
tivstrom.
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Schaltungsdimensionierung -
Halbleiterverluste

Im technisch realisierten Antriebssystem, gebildet aus QZSI und PMSM, treten
nachfolgende Verlustarten auf, welche durch die nichtidealen Eigenschaften der
Systemkomponenten verursacht werden:

• Wicklungsverluste

• Magnetisierungsverluste

• Halbleiterverluste

• Mechanische Reibungsverluste der PMSM

Es gibt Wicklungsverluste in den passiven Komponenten, die in den Maschi-
nenwicklungen, den Wicklungen der Drosseln und den Serienwiderständen
der Kondensatoren sowie den Zuleitungen auftreten. In den Drosseln fallen
außerdem Magnetisierungsverluste an, die vom magnetischen Werkstoff und
der Stromkurvenform abhängig sind [124]. Bei der PMSM gibt es grund-
und taktfrequente Magnetisierungsverluste, die als Eisenverluste beschrieben
werden sowie Reibungsverluste [125]. Die entstehenden Halbleiterverluste
unterteilen sich in ohmsche Durchlassverluste und dynamische Schaltverluste.
Das Ziel des Kapitels ist die Vorhersage der im QZSI, unter dem Einfluss der
bisher beschriebenen Modulationsverfahren, entstehenden Halbleiterverluste.
Entsprechende analytische Gleichungen werden für die Durchlass- und Schalt-
verluste hergeleitet sowie simulativ verifiziert und experimentell untersucht.
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7 Schaltungsdimensionierung - Halbleiterverluste

Die Berechnung der Halbleiterverluste basiert auf der etablierten Methode aus
[45] und wird erweitert auf den QZSI für den motorischen Betrieb angewendet
[36, 38, 39, 42, 43, 60, 126].

Die Maschinenverluste werden bei den Messungen berücksichtigt. Weiterhin
werden die Verluste in den Drosseln und Kondensatoren gegenüber den Halb-
leiterverlusten bei der Berechnung vernachlässigt, weil diese gemäß einer Ab-
schätzung der ohmschen Verluste sowie der Messung der Drosselverluste klein
ausfallen.
Eine weitere Annahme betrifft die Rückwirkung der Systemverluste auf den
Eingangsstrom. Die Leistungsbilanz, vom Eingang des QZSI bis zum Dreipha-
senanschluss der PMSM, lässt sich unter Berücksichtigung der Gesamtverluste
PQZSI

v,ges (IE,IS) mit

PE =UEIE = PS +PQZSI
v,ges (IE,IS) (7.1)

ausdrücken. Es besteht demnach eine Abhängigkeit der Verluste vom Eingangs-
strom IE = IL, die zu einer Erhöhung der Verluste gegenüber dem rückkopp-
lungsfreien Fall führen. Dieser Effekt wird wie in den bekannten Veröffentli-
chungen nicht berücksichtigt.

7.1 Schaltströme in der Drehstrombrücke

Durch die im Pulsmuster der DBS integrierten Boostzustände (s. Abb. 4.13,
4.14, 4.15) fließen Anteile des Phasenstroms in der DBS und Anteile, die mit
den Drosselströmen überlagert sind. Neben der Anordnung der Boostzustände
bestimmt außerdem die Anzahl der kurzgeschlossenen Zweige die Höhe des zu
schaltenden Stromes.
Für die Herleitung der analytischen Gleichungen werden zunächst die Schalter-
ströme in Abhängigkeit des Schaltzustands und der Anzahl der kurzgeschlos-
senen Zweige beschrieben. Der Stromripple wird dabei vernachlässigt [42, 45,
60, 110, 126]. Wie sich im Abgleich der analytischen Funktionen mit den Simu-
lationsergebnissen zeigen wird, bringt diese Vereinfachung bei allen Verfahren
gute Ergebnisse. In [36, 38, 39] wird der Ripple des Drosselstroms einbezogen,
jedoch steigt damit auch der Beschreibungsaufwand für die Gleichungen deut-
lich.
Desweiteren wird nur der Fall betrachtet, bei dem alleine die IGBTs der
DBS den Booststrom führen und nur in der Eingangsdiode Strom fließt.
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7.1 Schaltströme in der Drehstrombrücke

Tabelle 7.1: Ströme des IGBTs S1h im Boostzustand bei den Überlappverfahren

Schaltzustand Schalterstrom iS1h

B11 iS1h,1 = 2iL
B21 iS1h,2 = 2iL− iV
B31 iS1h,3 = 2iL + iU
B41 iS1h,4 = 2iL− iW

Der andere Fall, in welchem auch die Freilaufdioden der DBS und der Rückspei-
seschalter Strom führen, wird durch Simulationsergebnisse abgedeckt. Eine ana-
lytische Beschreibung ist sehr aufwendig, weil sich die Booststrom-Leitphasen
der Dioden nur schwer bestimmen lassen.
Aus Symmetriegründen reicht es aus, den Schalter S1h des ersten Brückenzwei-
ges über eine Ausgangsperiode ∆ωt = 2π zu betrachten. Es werden nur die
Varianten des Kurzschlusses eines Zweiges oder dreier Zweige untersucht.

7.1.1 Überlappverfahren

Als Grundlage zur Beschreibung der Überlappverfahren dient das Modulations-
verfahren KM6, das zwischen allen Schaltzustandsübergängen einen Boostzu-
stand aufweist. Alle anderen Verfahren mit Überlappung können durch Weg-
lassen von Boostzuständen von diesem Verfahren abgeleitet werden. Abbildung
7.3(a) stellt den simulierten Verlauf des Stromes iS1h durch den IGBT S1h dar,
mit Normierung auf den Drosselstrom IL = 142A. Zu erkennen sind Stroman-
teile, die dem Phasenstrom iU zugeordnet sind und solche die im Boostzustand
entstehen. Zum Vergleich ist in Abb. 7.3(b) und 7.3(c) der Verlauf mit den glei-
chen Simulationsparametern für das Verfahren KM2b und das diskontinuierli-
che Verfahren DM2 zu sehen. Die Booststrom-Anteile treten beim Verfahren
KM2b im Vergleich zur Methode KM6 seltener auf. Aus diesem Grund sind
hohe Gesamtverluste für das KM6-Verfahren zu erwarten. Auch das Verfahren
DM2 weist Booststromanteile des Verfahrens KM6 auf, jedoch wird durch die
geklemmten Spannungssollwerte in den entsprechenden Bereichen keine Um-
schaltung durchgeführt. Tabelle 7.1 listet die vorkommenden Boostströme auf,
die den Schaltzuständen nach Tab. 4.1 zugeordnet sind. Im Winkelabschnitt I
und VI nach Tab. 4.2 und Abb. 4.5 liegt der Spannungssollwert u∗U0 des ers-
ten Brückenzweiges über denen der Sollwerte u∗V0 und u∗W0. Der Boostzustand
B11 ist dann zwischen dem F2- Zustand und dem A1-Zustand lokalisiert und es
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7 Schaltungsdimensionierung - Halbleiterverluste

ergibt sich das Ersatzschaltbild nach Abb. 7.1(a). Für eine übersichtliche Dar-
stellung ist nur die Drehstrombrücke abgebildet. Mit der Entkopplung des posi-
tiven Zwischenkreispotentials von Phase V und W führt der IGBT S1h den dop-
pelten Eingangstrom. Im Schalter S1l fließt entsprechend der mit dem Boost-
strom überlagerte Phasenstrom iU. Je nach Strompolarität entsteht ein Strom-
fluss der Ströme iV und iW durch die IGBTs S2l und S3l oder durch die antipar-
allelen Dioden.

S1h S2h S3h

S1l S2l S3l

iU

iV

iW

2iL

iS1h

A1A2 BB B B BB F1F1 F2 A1 A2

(a) Schaltzustand B11

S1h S2h S3h

S1l S2l S3l

iU

iV

iW

2iL

iS1h

iV

A1A2 BB B B BB F1F1 F2 A1 A2

(b) Schaltzustand B21

S1h S2h S3h

S1l S2l S3l

iU

iV

iW

2iL

iS1h

iV+iW=-iU

A1A2 BB B B BB F1F1 F2 A1 A2

(c) Schaltzustand B31

S1h S2h S3h

S1l S2l S3l

iU

iV

iW

2iL

iT1h

iW

A1A2 BB B B BB F1F1 F2 A1 A2

(d) Schaltzustand B41

Abbildung 7.1: Schalterstellung und Schalterströme bei den überlappenden
Boostzuständen

Die Sollwertschwelle u∗U0 ist in den Winkelabschnitten III und IV unter den an-
deren beiden angeordnet, was eine Platzierung der Boostzustände zwischen dem
F1-Zustand und dem anschließenden A2-Zustand zur Folge hat. Es gilt das Er-
satzschaltbild des Schaltzustands B31 nach Abb. 7.1(c). Der Schalterstrom iS1h
resultiert aus der Überlagerung der Phasenströme iV und iW mit dem doppelten
Eingangsstrom (s. Tab. 7.1).
Es verbleiben die Winkelabschnitte II und V, in denen der Boostzustand zwi-
schen zwei aktiven Zuständen zu finden ist. Es gibt in jedem der beiden
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7.1 Schaltströme in der Drehstrombrücke

Winkelabschnitte zwei verschiedene Schalterkonfigurationen, passend zu den
Schaltzuständen B21 und B41 sowie den Ersatzschaltbildern 7.1(b) und 7.1(d).
In Abb. 7.3 ist zu beachten, dass teilweise bei Beginn eines neuen Winkelab-
schnitts noch kurz der Booststrom des vorangegangenen Winkelabschnitts ge-
schaltet wird. Die Ursache dafür liegt im nichtidealen Übergang der Sollwert-
schwellen in der Simulation.

7.1.2 Mittiger Boost mit drei eingeschalteten Brückenzweigen

Wenn alle drei Brückenzweige zum Erzeugen des Boostzustands eingeschaltet
werden, verteilt sich der Zwischenkreisstrom auf alle drei Brückenzweige. Für
den Kurzschlussstrom im Schalter S1h gilt nach [18]:

iS1h,5 =
2
3

iL +
1
2

iU (7.2)

Aus Abb. 7.2 ist zu erkennen, dass der Booststrom für alle Spannungswinkel
geschaltet wird und der Spitzenwert kleiner ist als bei den vorher behandelten
Überlappverfahren. Das Einschalten von drei Zweigen vermindert die Anfor-
derung an die Halbleiter bezüglich des Spitzenstroms und verringert damit die
maximale Spitzen-Schaltleistung. Jedoch kann der Strommittel- und Effektiv-
wert der gesamten DBS über eine Ausgangsperiode betrachtet größer sein als
bei den Überlappverfahren, weil der Booststrom in allen IGBTs geführt wird.
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Abbildung 7.2: Simulierter Verlauf des IGBT-Stromes iT1h beim Verfahren KM2,
M = 50Nm, n = 4000 1

min , cos(ϕ) = 0,85, UC2 = 250V, UE = 150V,
IL = 142A
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Abbildung 7.3: Simulierter Verlauf der IGBT-Ströme iT1h, M = 50Nm, n = 4000 1
min ,

cos(ϕ) = 0,85, UC2 = 250V, UE = 150V, IL = 142A

150



7.2 Schaltströme in der Eingangsdiode

7.2 Schaltströme in der Eingangsdiode

Auch für die Strombelastung der Eingangsdiode DE spielt die Verteilung der
Boostzustände eine entscheidende Rolle. Beispielhaft ist in Abb. 7.4 der auf den
Drosselstrom normierte Diodenstrom iDE innerhalb des ersten Winkelsektors
über vier Taktperioden für das Verfahren KM2b dargestellt. Zu erkennen ist die
Teilung der beiden aktiven Zustände durch den Boostzustand, während dessen
Dauer der Diodenstrom zu Null wird. Vor dem Zeitpunkt T/Tp = 3,5 wechselt
der Spannungsraumzeiger den Winkelabschnitt, was zu einem abrupten Wechsel
der wirksamen Lastströme führt. Im Fall der anderen Verfahren ändert sich die
Abfolge der Zustände im Pulsmuster.
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Abbildung 7.4: Simulierter Verlauf des Stromes iDE der Eingangsdiode beim Verfahren
KM2, M = 50Nm, n = 4000 1

min , cos(ϕ) = 0,85, UC2 = 250V,
UE = 150V, IL = 142A

7.3 Durchlassverluste in der Drehstrombrücke

Reale IGBTs besitzen eine Schwellenspannung Uf0,TR einiger weniger Volt und
einen Bahnwiderstand, modelliert durch einen differentiellen Widerstand rf,TR.
Bei Stromfluss verursachen beide ohmsche Verluste im IGBT [103, D5, 127].
Auf die gleiche Weise können die Verluste in der Leistungsdiode mit einer
Schwellenspannung Uf0,D und einem differentiellen Widerstand rf,D modelliert
werden. Wird das nichtlineare stationäre Übertragungsverhalten [D2] der Bau-
teile bei kleinen Strömen vernachlässigt, modelliert eine Gerade das Durchlass-
verhalten des IGBTs (TR) und der Diode (DB) [45, D5, D7]:

uf (t)
TR,DB =UTR,DB

f0 + rTR,DB
f · i(t)TR,DB (7.3)
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Durch Integration der Momentanleistung pf (t)
TR,DB = uf (t)

TR,DB · i(t)TR,DB

über die Taktperiode resultiert die mittlere Durchlass-Verlustleistung PTR,DB
f ei-

nes IGBTs und einer Diode der DBS [45, D5, D7]:

PTR,DB
f =UTR,DB

f0 · ITR,DB + rTR,DB
f ·

(
ITR,DB
eff

)2
(7.4)

Aufgrund der Symmetrie des dreiphasigen Ausgangsstroms wird nachfolgend
immer nur die erste Phase betrachtet und anschließend für die gesamte Brücke
mit dem Faktor sechs multipliziert. Für die Berechnung der Halbleiterverlus-
te eines Bauteils werden somit die Halbleiterparameter Uf0 und rf sowie der
im Schalter wirksame Strommittelwert ITR,DB und Effektivwert ITR,DB

eff benötigt.

Ist der im Schalter entstehende Strom variabel über die Ausgangsperiode der
Last, können die Ströme des IGBTs und der Diode allgemein durch Integration
über eine Ausgangsperiode

ITR,DB =
1

2π

2π∫
0

ix (ωt)TR,DB ·ax (ωt)TR,DB dωt , x ∈ {U,V,W} (7.5)

(
ITR,DB
eff

)2
=

1
2π

2π∫
0

(
ix (ωt)TR,DB

)2
·ax (ωt)TR,DB dωt (7.6)

in guter Näherung abgeschätzt werden, wenn die Taktfrequenz als ausreichend
groß angenommen wird [45]. Mit aTR,DB

x wird die relative Leitdauer eines Tran-
sistors bzw. Diode beschrieben. Die Integration über eine Ausgangsperiode der
Last führt schließlich zu den gesuchten Schalterströmen, die für die Berech-
nung der mittleren Durchlass-Verlustleistung benötigt werden. Je nach Modula-
tionsverfahren variieren die geschalteten Ströme und Leitdauern in Abhängig-
keit vom Spannungswinkel.

7.3.1 Strommittel- und Effektivwerte beim Verfahren KM6

Für die analytische Bestimmung der mittleren und effektiven Ströme in den
Schaltelementen wird der Schalterstrom über eine Lastperiode berechnet. In-
tegrationsanfang ist der Winkel ωt = −π

2 +ϕ . Die eingefügten Boostzustände
verkürzen die Zeiten, in denen der IGBT den Laststrom führt. Dementsprechend
entstehen Zeitabschnitte, in denen der Boostzustand geschaltet wird.

152



7.3 Durchlassverluste in der Drehstrombrücke

Wie in Abb. 7.3(a)-7.3(c) zu erkennen ist, besteht eine Abhängigkeit der Zeitab-
schnitte vom Leistungsfaktor. Prinzipiell ist aus diesem Grund die Unterschei-
dung nach drei Winkelbereichen ϕ1 ∈

[
0,π

6

]
, ϕ2 ∈

[
π

6 ,
π

3

]
und ϕ3 ∈

[
π

3 ,
π

2

]
not-

wendig. Es wird gezeigt, dass es in guter Näherung ausreicht, für die ersten
beiden Bereiche eine einzige Bestimmungsgleichung zu verwenden. Der dritte
Bereich ϕ3 mit kleinem Leistungsfaktor wird nicht weiter untersucht, weil Leis-
tungsfaktoren 0≤ cos(ϕ)≤ 0,5 in der PMSM praktisch nicht zu erwarten sind.
Es findet eine Unterteilung der Stromkomponenten des IGBTs in Non-Boost-
Anteile (ns) und Boost-Anteile (s) statt. Der Mittelwert und der quadratische
Effektivwert des Gesamtstromes im IGBT und der Diode werden für alle Ver-
fahren mit

ITR,DB = ITR,DB
ns + ITR,DB

s (7.7)(
ITR,DB
eff

)2
=
(

ITR,DB
eff,ns

)2
+
(

ITR,DB
eff,s

)2
(7.8)

ermittelt [12]. Wenn alleine die IGBTs den Booststrom leiten, dann gibt es in
der Diode keine Booststromanteile.

IGBT-Laststromanteil

Der Strommittelwert ITR
ns,KM6 des IGBT-Stromes, der durch den Laststrom iU ver-

ursacht wird, kann für ϕ1 ∈
[
0,π

6

]
nach

ITR,ϕ1
ns,KM6 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iU ·
(

aU,TR−
D
6

)
dωt +

π

3∫
− π

3

iU ·
(

aU,TR +
D
6

)
dωt+

π

2 +ϕ∫
π

3

iU ·
(

aU,TR−
D
6

)
dωt

)
= (7.9)

=
ÎS

24π

(
3Mπ cos(ϕ)+12+4D

(√
3cos(ϕ)−1

))
mit Hilfe von (2.81), berechnet werden [60].
aU,TR beschreibt die relative Leitdauer des IGBTs ohne eingefügten Boostzu-
stand, die sich mit (4.3) wie nachfolgend beschrieben ergibt.

aU,TR =
1
2
(
1+u′∗U

)
(7.10)
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Der quadratische Effektivwert ITR
eff,KM6,ns lautet entsprechend:

(
ITR,ϕ1
eff,ns,KM6

)2
=

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

i2U ·
(

aU,TR−
D
6

)
dωt +

π

3∫
− π

3

i2U ·
(

aU,TR +
D
6

)
dωt+

π

2 +ϕ∫
π

3

i2U ·
(

aU,TR−
D
6

)
dωt

)
= (7.11)

=
Î2
S

72π

(
24M cos(ϕ)+9π +D

(
6
√

3cos(ϕ)2−3
√

3+π
))

Gemäß (7.9) und (7.11) reduziert oder verlängert sich die relative Leitdauer
der IGBTs in den entsprechenden Zeitabschnitten gegenüber der gewöhnlichen
DBS um ein Sechstel der gesamten Kurzschlussdauer.
Wird die gleiche Vorgehensweise auf Phasenwinkel ϕ2 ∈

[
π

6 ,
π

3

]
angewendet,

erhält man für den Mittelwert

ITR,ϕ2
ns,KM6 =

1
2π

( π

3∫
− π

2 +ϕ

iU ·
(

aU,TR +
D
6

)
dωt +

2π

3∫
π

3

iU ·
(

aU,TR−
D
6

)
dωt+

π

2 +ϕ∫
2π

3

iU ·
(

aU,TR−
D
6

)
dωt

)
= (7.12)

=
1

24π
ÎS

(
3Mπ cos(ϕ)+12+2D

(√
3cos(ϕ)− sin(ϕ)

))
und den quadratischen Effektivwert(

ITR,ϕ2
eff,ns,KM6

)2
=

1
144π

Î2
S

(
48M cos(ϕ)+18π +D

(
6
√

3cos(ϕ)2+

6cos(ϕ)sin(ϕ)−3
√

3+4π−12ϕ
))

(7.13)

Der Unterschied des Lösungsansatzes zwischen (7.9) und (7.12) bzw. (7.11) und
(7.13) liegt in den Integrationsbereichen der Teilintegrale, da eine Abhängigkeit
vom Phasenwinkel besteht.

Es stellt sich die Frage, inwieweit es notwendig ist für die Berechnung
der Durchlassverluste in Abhängigkeit vom Phasenwinkel unterschiedliche
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Gleichungen zu verwenden. Zur Klärung wird die Differenz aus den jeweiligen
Strommittelwerten gebildet:

∆ITR
ns,KM6 = ITR,ϕ2

ns,KM6− ITR,ϕ1
ns,KM6 =

1
12π

ÎSD
(
2−
√

3cos(ϕ)− sin(ϕ)
)

(7.14)

Mit ÎS = 300A und D = 0,5 wird die Differenz nach oben abgeschätzt. Die-
se bewegt sich zwischen 0A und 1,06A für ϕ ∈

[
0,π

3

]
. Multipliziert mit der

Durchlassspannung UTR
f0 = 0,82V entsteht eine vernachlässigbar kleine Verlust-

differenz.
Für die Differenz der quadratischen Effektivwerte folgt:(

∆ITR
eff,ns,KM6

)2
=
(

ITR,ϕ2
eff,ns,KM6

)2
−
(

ITR,ϕ1
eff,ns,KM6

)2
=

=
Î2
S D

144π

(
−6
√

3cos(ϕ)2 +6cos(ϕ)sin(ϕ)+3
√

3+2π−12ϕ
)

(7.15)

Mit den oben angenommenen Parametern variiert diese zwischen −108,1A2

und 108,1A2. Nach Multiplikation mit dem differentiellen Widerstand rT R
f =

0,975mΩ nach Tab. A.16 ist die Verlustdifferenz ebenfalls sehr klein.
In guter Näherung wird für das KM6-Verfahren (7.9) zur Berechnung des Strom-
mittelwerts und (7.11) zur Berechnung des Effektivwerts benutzt.

IGBT-Booststromanteil

Für beide Bereiche des Phasenwinkels, ϕ1 ∈
[
0,π

6

]
und ϕ2 ∈

[
π

6 ,
π

3

]
, erschließt

sich der gleiche Mittelwert für die Booststrom-Anteile des IGBTs. Die Bestim-
mungsgleichung lautet für ϕ1 mit den Strömen aus Tab. 7.1:

ITR
s,KM6 =

1
2π

2D
6

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iS1h,4 dωt +

π

3∫
− π

3

iS1h,1 dωt +

2π

3∫
π

3

iS1h,2 dωt+

4π

3∫
2π

3

iS1h,3 dωt +

3π

2 +ϕ∫
4π

3

iS1h,4 dωt

)
=

D
3π

(
2ILπ−

√
3cos(ϕ) ÎS

)
(7.16)

155



7 Schaltungsdimensionierung - Halbleiterverluste

Der Effektivwertanteil kann analog hergeleitet werden:

(
ITR
eff,b,KM6

)2
=

D
36π

((
6
√

3cos(ϕ)2−3
√

3+4π
)
Î2
S−48

√
3ÎSIL cos(ϕ)+48πI2

L

)
(7.17)

Diode

Die Leitdauern der Dioden verkürzen sich durch den Boostzustand. Für beide
Bereiche des Phasenwinkels resultieren identische Gleichungen.
Mit ϕ1 ∈

[
0,π

6

]
gilt für den Strommittelwert IDB

KM6,b des Stromes iDB1l der unteren
Diode im ersten Brückenzweig:

IDB,ϕ1
KM6 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iU ·
(

aU,DB−
D
6

)
dωt +

π

3∫
− π

3

iU ·
(

aU,DB−
D
2

)
dωt+

π

2 +ϕ∫
π

3

iU ·
(

aU,DB−
D
6

)
dωt

)
= (7.18)

=
ÎS

24π

(
−3Mπ cos(ϕ)+12−4D

(√
3cos(ϕ)+1

))
Die relative Leitdauer der Diode ist mit

aU,DB = 1−aU,TR =
1
2
(
1−u′∗U

)
(7.19)

gegeben. Der quadratische Effektivwert ist mit(
IDB,ϕ1
eff,KM6

)2
=

Î2
S

72π

(
−24M cos(ϕ)+9π−D

(
6
√

3cos(ϕ)2−3
√

3+7π
))

(7.20)

zu berechnen.

7.3.2 Strommittel- und Effektivwerte beim Verfahren KM2

Als nächstes erfolgt die Herleitung der Gleichungen für die Strommittel- und
Effektivwerte des Verfahrens KM2, stellvertretend für alle Verfahren mit drei
kurzgeschlossenen Brückenzweigen. Da immer nur der Booststrom nach (7.2)
auftritt, sind die entsprechenden Gleichungen leichter zu ermitteln als beim vor-
angegangenen Verfahren.
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IGBT-Laststromanteil

Solange alleine der IGBT S1h den Booststrom leitet, wird der Strommittelwert
mit

ITR
ns,KM2 =

1
2π

π

2 +ϕ∫
− π

2 +ϕ

iU ·
(

aU,TR−
D
2

)
dωt =

ÎS

8π

(
Mπ cos(ϕ)+4

(
1−D

))
(7.21)

berechnet. Ebenso erhält man für den Effektivwertanteil:

(
ITR
eff,ns,KM2

)2
=

1
2π

π

2 +ϕ∫
− π

2 +ϕ

i2U ·
(

aU,TR−
D
2

)
dωt =

Î2
S

24π

(
8M cos(ϕ)+3π

(
1−D

))
(7.22)

IGBT-Booststromanteil

Die Integration der Ströme, die im Boost auftreten resultiert in:

ITR
s,KM2 =

1
2π

3π
2 +ϕ∫

− π
2 +ϕ

D
(2

3
iL +

1
2

iU
)

dωt =
2
3

DIL (7.23)

(
ITR
eff,s,KM2

)2
= D

(1
8

Î2
S +

4
9

Î2
L

)
(7.24)

Diode

Als letztes werden der Strommittelwert und der quadratische Effektivwert für
die Diode gebildet:

IDB
KM2 =

1
2π

π

2 +ϕ∫
− π

2 +ϕ

iU ·
(

aU,DB−
D
2

)
dωt =

ÎS

8π

(
−Mπ cos(ϕ)+4

(
1−D

))
(7.25)(

IDB
eff,KM2

)2
=

Î2
S

24π

(
−8M cos(ϕ)+3π

(
1−D

))
(7.26)
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7.3.3 Bestimmungsgleichungen für die Mittel- und Effektivwerte
des Stromes bei den restlichen Modulationsverfahren

Die beschriebene Vorgehensweise für die Berechnung der benötigten Mittelwer-
te und Effektivwerte des Schalterstromes kann auf alle Modulationsverfahren
angewendet werden. Es besteht jedoch die Vermutung, dass alle Gleichungen
ähnliche Ergebnisse liefern. Aufgrund des hohen Umfangs ist es wünschens-
wert, möglichst wenige Gleichungen für die Abschätzung der Durchlassverluste
zu verwenden. Es wird ohne Beweis angenommen, dass es wie im Fall des KM6-
Verfahrens ausreichend ist, eine Gleichung im Phasenwinkelbereich ϕ1 ∈

[
0,π

6

]
anzuwenden.
Um die Vermutung zu bestätigen, werden exemplarisch die Verfahren KM6 und
KM4 im Anhang A.2.2 miteinander verglichen. Vernachlässigbar kleine Unter-
schiede sind feststellbar. Wie sich in der Simulation zeigen wird, sind selbst die
Differenzen der Verfahren KM2 und KM6 nicht sehr groß.
Für die diskontinuierlichen Verfahren wird auf die Ausführung der entsprechen-
den Gleichungen komplett verzichtet. Es wird sich anhand der Simulationen
zeigen, dass die Halbleiterverluste des Verfahren DM1 nahezu identisch sind
mit denen des Verfahrens KM2. Für den Betrieb der DBS ohne Boostzustand
wird dies in [45] für die DBS festgestellt. Bei den diskontinuierlichen Über-
lappverfahren kommen die Gleichungen des KM6-Verfahrens zur Anwendung.
Die entstehenden Abweichungen in der Größenordnung weniger Prozent sind
akzeptabel, zumal die Verluste nur abgeschätzt werden können.

7.4 Durchlassverluste der Eingangsdiode

In der Eingangsdiode DE können die Mittelwerte und Effektivwerte leichter er-
mittelt werden, weil für alle Spannungswinkel in jeder Taktperiode immer die
Ströme nach Tab. 2.1 eingeprägt werden (s. Abb. 7.4). Wenn die Stromripp-
le nicht berücksichtigt werden, kann für alle Verfahren eine Gleichung ausge-
macht werden. Der Rechenansatz ist ähnlich wie bei den Kondensatorstrom-
Effektivwerten in Abs. (6.13).

IDE =
6

2π

π

3∫
0

(
aF ·2IL +aA1 ·

(
2IL− iU

)
+aA2 ·

(
2IL + iW

))
dωt =

= 2IL
(
1−D

)
− 3

4
AM ÎS cos(ϕ) (7.27)
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(
IDE
eff
)2

=
6

2π

π

3∫
0

(
aF · (2IL)

2 +aA1 ·
(
2IL− iU

)2
+aA2 ·

(
2IL + iW

)2
)

dωt =

=
1

4π

(√
3AM Î2

S
(
1+4cos(ϕ)2 )−12πAM ÎSIL cos(ϕ)+16I2

Lπ
(
1−D

))
(7.28)

7.5 Schaltverluste in der Drehstrombrücke und der
Eingangsdiode

Bei allen Überlappverfahren muss aufgrund der Boostzustände für die Berech-
nung der Schaltverluste in der DBS eine Unterscheidung nach Phasenwinkeln
unternommen werden. Ähnlich wird dies bei den diskontinuierlichen Verfahren
in [45] durchgeführt. Wenn alle drei Zweige im Brückenkurzschluss einge-
schaltet werden, ist diese Vorgehensweise nicht erforderlich. Die Schaltströme
sind wiederum in Tab. 7.1 und (7.2) zu finden.

Unter Vernachlässigung der Stromripple in den Drosseln und der PMSM werden
die Schaltverluste PTR,DB

s in einem IGBT der DBS in Abhängigkeit der Zeit mit

pTR
sw (ωt) =

(
ETR

s,on +ETR
s,off
)

fp
i(ωt)TR

ITR
ref

(
ÛZK

UTR
ref

)
(7.29)

und in einer Diode mit

pDB
sw (ωt) = EDB

s,rec fp
i(ωt)DB

IDB
ref

ÛZK

UDB
ref

(7.30)

linear modelliert [45]. Auf die gleiche Weise resultieren die Schaltverluste in
der Eingangsdiode zu:

pDE
sw (ωt) = EDE

s,rec fp
i(ωt)DE

IDE
ref

ÛZK

UDE
ref

(7.31)

Mit ETR
on und ETR

off sowie EDB
rec sind die in den Datenblättern [D2, D4] enthalte-

nen Schaltverlustenergien gegeben, die sich auf die Referenzwerte ITR,DB
ref und

UTR,DB
ref beziehen. Durch die Ripple und die lineare Beschreibung der Verlus-

tenergien entstehen Berechnungsfehler [D5], die jedoch für eine Abschätzung
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der Verluste hinnehmbar sind.
Wenn die Schaltfrequenz wiederum deutlich größer ist als die Ausgangsfre-
quenz, können die mittleren Schaltverluste PTR

s , PDB
s und PDE

s durch Integration
der passenden Schaltströme über eine Lastperiode ermittelt werden. Die Aufga-
be besteht somit darin, die Mittelwerte der geschalteten Ströme zu berechnen.

7.5.1 Mittlere Schaltströme beim Verfahren KM6

Als Basis für die Herleitung der Schaltverluste aller kontinuierlichen Modula-
tionsverfahren dient die Variante KM6, weil im Boostzustand alle möglichen
Ströme nach Tab. 7.1 auftreten. Die anderen Überlappverfahren sind daraus ab-
zuleiten.

Drehstrombrücke

Für Phasenwinkel ϕ1 ∈
[
0,π

6

]
lautet die Bestimmungsgleichung für die im Mittel

geschalteten Ströme in der Drehstrombrücke:

ITR
KM6 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iS1h,4 dωt +

π

3∫
− π

3

iS1h,1 dωt +

2π

3∫
π

3

iS1h,2 dωt+

4π

3∫
2π

3

iS1h,3 dωt +

3π

2 +ϕ∫
4π

3

iS1h,4 dωt

)
=

1
π

(
2ILπ−

√
3cos(ϕ) ÎS

) (7.32)

In jedem Umschaltzeitpunkt ist einer der Boostströme an der Umschaltung be-
teiligt. Deswegen fallen keine reinen Laststromanteile an. Die Verluste der Di-
oden entfallen vollständig, da vor Beginn der Diodenleitung der untere IGBT
schon eingeschaltet ist und damit die darüber anliegende Spannung Null beträgt.
Für ϕ2 ∈

[
π

6 ,
π

3

]
erhält man eine identische Gleichung.

Eingangsdiode

Zwischen jedem Zustandswechsel in der Drehstrombrücke wird mit dem Boost-
zustand die Eingangsdiode ein- und ausgeschaltet. Insgesamt treten also sechs
Schaltvorgänge auf, bei denen die Ströme nach Tab. 2.1 und 6.1 geschaltet wer-
den. Es folgt für die mittleren Schaltströme der Eingangsdiode:
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IDE
KM6 =

6
2π

π

3∫
0

(
2 ·2IL +2 ·

(
2IL− iU

)
+2 ·

(
2IL + iW

))
dωt =

=
6
π

(
2ILπ−

√
3cos(ϕ) ÎS

)
(7.33)

7.5.2 Mittlere Schaltströme beim Verfahren KM2

Wenn alle drei Brückenzweige für die Boostgenerierung eingeschaltet werden,
muss wie bei den Strömen für die Durchlassverluste keine Unterscheidung nach
Winkelabschnitten vorgenommen werden. Die geschalteten Ströme können wie-
der in reine Laststrom- und Booststromanteile aufgeteilt werden.

IGBT-Laststromanteil

Aufgrund der Platzierung der Boostzustände in der Mitte der Freiläufe, treten
alle Umschaltungen wie bei der gewöhnlichen DBS auf. Der mittlere Schalt-
strom erschließt sich zu:

ITR
ns,KM2 =

1
2π

π
2 +ϕ∫

− π
2 +ϕ

iU dωt =
ÎS

π
(7.34)

IGBT-Booststromanteil

Durch Integration des Booststromes nach (7.2) über eine komplette Ausgangs-
periode lässt sich der Booststromanteil ermitteln:

ITR
s,KM2 =

1
2π

3π
2 +ϕ∫

− π
2 +ϕ

iS1h,5 dωt =
2
3

IL (7.35)

Diode

Der im Mittel geschaltete Diodenstrom ist gleich dem IGBT-Strom IDB
KM2 =

ITR
ns,KM2.
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Eingangsdiode

In der Eingangsdiode wird der doppelte Eingangsstrom während einer Taktperi-
ode geschaltet. Der mittlere Schaltstrom ergibt sich zu:

IDE
KM2 = 4IL (7.36)

7.5.3 Bestimmungsgleichungen für die mittleren Schaltströme
der restlichen Modulationsverfahren

Mit Hilfe der beschriebenen Methode zur Bestimmung der mittleren Schalt-
verluste können die Schaltverluste für die verbleibenden Verfahren hergeleitet
werden. Bei den diskontinuierlichen Verfahren ist zu beachten, dass während
den Zeitabschnitten, in denen die Sollspannung auf den Maximalwert geklemmt
wird, keine Umschaltung stattfindet. Die Lösungswege und die resultieren Glei-
chungen sind im Anhang A.3 zu finden. Es findet eine Unterscheidung nach den
beiden Winkelbereichen ϕ1 ∈

[
0,π

6

]
und ϕ2 ∈

[
π

6 ,
π

3

]
statt. Wenn kein Winkel in

den hochgestellten Indizes vorkommen, dann ist die Formel für beide Bereiche
gültig.

7.6 Gesamtverluste der Halbleiter

Mit Hilfe der Durchlass- und Schaltverluste der IGBTs und Dioden im
Z-Netzwerk lassen sich die Gesamtverluste der Halbleiterbauteile mit

PTR
v = 6 ·PTR

f +6 ·PTR
sw (7.37)

PDB
v = 6 ·PDB

f +6 ·PDB
sw (7.38)

PDE
v = PDE

f +PDE
sw (7.39)

ausdrücken.

7.7 Simulationsergebnisse und analytische
Ergebnisse

Um die entwickelten Bestimmungsgleichungen für die Halbleiterverluste zu ve-
rifizieren, wurden Simulationen mit der Software Plecs durchgeführt, in der die
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beschriebenen linearen Modelle der Halbleiter hinterlegt sind und die Halblei-
terverluste ausgegeben werden.
Neben der Untersuchung verschiedener Betriebsfälle erfolgt außerdem der Ver-
gleich des QZSI mit einem konventionellen Hochsetzsteller, der an eine DBS
gekoppelt ist. Für die Simulation wird die theoretisch maximale Aussteuerung
der DBS, ohne Korrekturterm Dkorr, zu Grunde gelegt (vgl. (2.88)).

7.7.1 Verluste in Abhängigkeit der Drehzahl

Abbildung 7.5 zeigt die Schalt- und Durchlassverluste der Dioden und IGBTs
der DBS sowie der Eingangsdiode in Abhängigkeit der Drehzahl. Das einge-
prägte Drehmoment beträgt M = 50Nm und die Spannungen UC2 = 250V so-
wie UE = 200V. Die Verluste des Rückspeiseschalters sind vernachlässigbar, da
nur der motorische Betrieb betrachtet wird. Neben den Simulationsdatenpunk-
ten sind in durchgezogener Linie die Verläufe der analytischen Funktionen zu
sehen. In allen Abbildungen ist eine gute Übereinstimmung mit den Datenpunk-
ten zu erkennen. Im Fall der kontinuierlichen Modulation sind die Schaltverlus-
te PTR

sw des Verfahrens KM6 ab einer Drehzahl von nmech = 3000 1
min größer als

die der anderen Verfahren. Für hohe Ausgangsleistungen zeigt sich deutlich der
Einfluss einer hohen Anzahl an Boostzuständen, die mit großen Schaltströmen
einhergehen. Bis zu nmech = 3000 1

min sind die Verluste des KM2-Verfahrens am
größten, weil viele Umschaltungen in der Brücke stattfinden. Danach sind die
Schaltverluste kleiner als bei den Verfahren KM6 und KM4. Erwartungsgemäß
am kleinsten sind die Verluste der Verfahren KM2b und KM2u ausgeprägt, wo-
bei letztere immer über denen des Verfahrens KM2b liegen.
Im Fall der diskontinuierlichen Verfahren zeigen die Methoden DM1 und DM2b
die geringsten Verluste, gefolgt vom Verfahren DM2. Auch hier treten die größ-
ten Verluste für das Verfahren DM4 am deutlichsten durch die hohe Anzahl an
Umschaltungen in Erscheinung.
Für Drehzahlen kleiner nmech = 3000 1

min sind nur die Simulationsdaten abge-
bildet, weil für kleine Leistungen auch die Dioden der DBS den Booststrom
führen und dadurch die analytischen Gleichungen stark von den simulierten Da-
tenpunkten abweichen. Dies lässt sich gut anhand der Diodenschaltverluste PDB

sw
erkennen, die zunächst mit steigender Drehzahl bis nmech = 3000 1

min fallen und
dann bis nmech = 5000 1

min konstant bleiben. Gegenüber den Schalverlusten der
IGBTs sind die der Dioden im motorischen Betrieb vernachlässigbar. Eine hohe
Anzahl an Boostzuständen wirkt sich positiv auf die Diodenverluste aus.
Auch bei den Schaltverlusten PDE

sw der Eingangsdiode bewirkt eine große Anzahl
an Boostzuständen hohe Verluste.
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Abbildung 7.5: Berechnete (Linien) und simulierte (Datenpunkte) Halbleiterverluste in
Abhängigkeit der Drehzahl, M = 50Nm, UC2 = 250V, UE = 200V
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Am geringsten sind diese für die Verfahren KM2b und KM2u, jeweils beschrie-
ben durch den gleichen analytischen Zusammenhang. Ebenso werden die Ver-
luste des Verfahrens DM2b mit der gleichen Formel wiedergegeben. Die Simula-
tionsdaten liegen für die drei Verfahren deckungsgleich übereinander. Von allen
Verfahren sind die Verluste von Methode KM6 am größten und die von Methode
DM1 am geringsten.
Betrefflich der Durchlassverluste der IGBTs und der Dioden der DBS (PTR

f ,
PDB

f ) bestätigt sich die Annahme, dass die Verluste für alle Verfahren leicht
voneinander abweichend nahezu übereinstimmen. Bei der Maximaldrehzahl
nmech = 8000 1

min gibt es beispielsweise zwischen den Verfahren KM2 und
KM2u für PTR

f eine Abweichung von 8,4%. Die erarbeiteten Gleichungen für
die Durchlassverluste der Verfahren KM2 und KM6 geben sehr gut das simu-
lierte Verhalten wieder. Beim Systementwurf können für eine Abschätzung der
Verluste die Gleichungen des KM2- und KM6-Verfahrens verwendet werden.
Ähnlich Aussagen können auch für die Durchlassverluste PDB

f der Diode ge-
troffen werden.
Zuletzt sei angemerkt, dass vollständige Übereinstimmung aller Modulations-
verfahren bezüglich der Durchlassverluste PDE

f der Eingangsdiode herrscht.
Deshalb reicht wie beschrieben, eine einzige Gleichung zur Berechnung der
Verluste aus.

7.7.2 Verluste in Abhängigkeit von der Eingangsspannung

Für die nächste Analyse wird eine variierende Eingangsspannung im Bereich
UE = 150V..250V, mit einem Drehmoment von M = 50Nm, einer Drehzahl
von nmech = 5000 1

min und UC2 = 250V vorgegeben. Die simulierten Gesamtver-
luste der Halbleiter

PHL
v,ges = PTR

v +PDB
v +PDE

v (7.40)

nach (7.37), (7.38) und (7.39) sind in Abb. 7.6 für alle Verfahren dargestellt. Zu-
sätzlich wurde die Simulation des Verfahrens KM4 mit allen drei Brückenzwei-
gen im Kurzschluss (KM43ph) und das Verfahren KM2 mit einem kurzgeschlos-
senen Brückenzweig (KM21ph) durchgeführt. Zu beachten ist der unterdrückte
Nullpunkt auf der y-Achse.
Wie zu erkennen ist, übersteigen die Verluste des Verfahrens KM6 die der an-
deren für alle Eingangsspannungen deutlich. Aufgrund der hohen Verluste sind
auch die Varianten KM4, KM2 und DM4 für einen effizienten Betrieb der Leis-
tungselektronik nicht empfehlenswert. Es zeigt sich außerdem, dass im gewähl-
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Abbildung 7.6: Simulierte Halbleiterverluste in Abhängigkeit Eingangsspannung,
M = 50Nm, nmech = 5000 1

min , UC2 = 250V

ten Betriebsbereich die Anzahl der kurzgeschlossenen Zweige bei den betrach-
teten Verfahren KM2 und KM4 erst für kleinere Eingangsspannungen einen er-
kennbaren Einfluss auf die Verluste hat. So beträgt bei UE = 150V die Verlust-
differenz zwischen Methode KM4 und KM43ph 47W und zwischen KM2 und
KM21ph 69W. In allen Betriebspunkten sind die Verluste der Methode KM2u,
wie schon in der Untersuchung des letzten Abschnitts, durchweg größer als im
Fall von KM2b. Wird der QZSI mit diskontinuierlicher Modulation betrieben,
stechen die Verfahren DM1 und DM2b mit den niedrigsten Verlusten hervor.
Bis zu einer Spannung von UE = 225V sind die Verluste von Variante DM1
am geringsten, danach die von DM2b. Die Verluste des Verfahrens DM2 sind in
allen Betriebspunkten größer als bei den eben erwähnten.

7.7.3 Gegenüberstellung der Halbleiterverluste zwischen QZSI
und Hochsetzsteller

Beim Vergleich des konventionellen Z-Source-Umrichters mit dem an die DBS
gekoppelten Hochsetzsteller können in der Literatur unterschiedliche Aussagen
bezüglich der Verluste gefunden werden. Einerseits zeigen die Untersuchungs-
ergebnisse in [19, 20] eine bessere Performanz für den ZSI, andererseits wird
in [36, 38, 60, 126, 128] Gegenteiliges festgestellt. In [12, 42] konnte anhand
von Simulationen und Messungen aufgezeigt werden, dass der ZSI bei kleinen
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Spannungsübersetzungen Vorteile gegenüber dem Hochsetzstellersystem bietet.
Um den Vergleich beider Systeme weiter zu vertiefen und auf den Betrieb mit
der PMSM zu übertragen, werden die Halbleiterverluste des QZSI mit denen
des Hochsetzstellersystems für einen Eingangsspannung von UE = 230V und
UE = 170V miteinander verglichen. Im Gegensatz zu [12, 19, 20, 42] wird hier
der Fall einer konstanten mittleren Zwischenkreisspannung diskutiert. Diese
beträgt UC2 = 250V, das Drehmoment M = 50Nm und die Drehzahl wird
variiert. In Abb. 7.7 sind beide Betriebsfälle mit den verlustärmsten Verfahren
des QZSI dargestellt. Auf der linken Seite wird die kontinuierliche Modulation
mit den Verfahren KM2b und KM2u untersucht und auf der rechten die diskon-
tinuierliche Modulation mit den Verfahren DM1 und DM2b. Für einen fairen
Vergleich der beiden Umrichtersysteme wird die Eingangsdiode des QZSI
durch eine Diode der DBS ersetzt (s. Anhang A.4). Der Hochsetzsteller und
die daran gekoppelte DBS sind ebenfalls mit den Bauteilen der DBS des QZSI
ausgestattet. Desweiteren wird der Hochsetzsteller bei kontinuierlicher Modu-
lation mit der doppelten Taktfrequenz der DBS betrieben ( fp = 16kHz) und bei
diskontinuierlicher Modulation mit der gleichen Taktfrequenz ( fp = 8kHz).
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Abbildung 7.7: Gegenüberstellung der Halbleiterverluste zwischen QZSI und
Hochsetzsteller für UE = 230V und UE = 170V (gestrichelt),
M = 50Nm, UC2 = 250V. Die Linien stellen die analytischen
Ergebnisse dar, die Datenpunkte die Simulation

Wie in Abs. 7.7.1 erläutert wurde, sind die analytisch bestimmten Verluste des
QZSI ab einer Drehzahl von nmech = 3000 1

min dargestellt. Im kompletten Dreh-
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zahlbereich sind außerdem die Datenpunkte aus der Simulation eingetragen.
Bei den Kurven des Hochsetzstellersystems handelt es sich um die analytischen
Gleichungen [36, 45, D5, 111, 126], die im Anhang A.5 zu finden sind.
Liegt eine Eingangsspannung von UE = 230V vor, sind die Verluste der
Verfahren KM2b und KM2u bis zu nmech = 4500 1

min bzw. nmech = 3000 1
min im

Mittel 12,3W kleiner als beim Hochsetzsteller (KMHSS) bzw. ungefähr gleich
groß. Ab den genannten Drehzahlen sind die Verluste des Hochsetzstellers
in allen Betriebspunkten kleiner. Im Gegensatz dazu sind die Verluste des
Hochsetzstellersystems bei diskontinuierlicher Modulation (DMHSS) immer
kleiner als bei den Verfahren DM1 und DM2b.
Wird die Eingangsspannung auf UE = 170V verringert, steigen die Verluste
aller vier Verfahren beispielsweise bei nmech = 8000 1

min um ca. 50% deutlich
an. Hingegen bleibt beim Hochsetzstellersystem die Verluststeigerung bei
dieser Drehzahl mit 16% für beide Fälle der Modulation vergleichsweise klein.
Die Analyse bestätigt im untersuchten Anwendungsfall das Vorhandensein
von Betriebspunkten mit kleiner Leistung, in denen die Verluste für den QZSI
kleiner ausfallen als für das Hochsetzstellersystem. Je kleiner jedoch die
Eingangsspannung wird, desto steiler wachsen die Verluste mit steigender
Ausgangsleistung an. Die Ergebnisse einer besseren Performanz [19, 20] des
ZSI kann nicht bestätigt werden. Vermutlich fällt der Vergleich der beiden
Systeme für den ZSI besser aus, weil dieser mit diskontinuierlicher Modulation
und die DBS des Hochsetzstellersystems mit kontinuierlicher Modulation
betrieben wird.

In Abb. 7.8 sind die einzelnen Verlustkomponenten für einen Betriebspunkt mit
M = 50Nm, nmech = 7000 1

min , UC2 = 250V und UE = 170V, aufgeschlüsselt.
Im Fall des QZSI machen die durch die Boostströme verursachten Verluste PTR

sw,s
der IGBTs der DBS den größten Anteil der Gesamtverluste aus. Die Verluste
PTR

sw,ns, welche durch das Schalten des Laststroms anfallen, sind gering. Ebenso
fallen die zusätzlichen Durchlassverluste PTR

f,s merklich ins Gewicht. Außerdem
machen die Schalt- und Durchlassverluste der Eingangsdiode, PDE

s und PDE
f ,

nahezu ein drittel der Gesamtverluste aus. Der Einfluss der Dioden der DBS ist
gering.
Wird die Spannung mit dem Hochsetzsteller eingestellt, verursacht der Dros-
selstrom deutlich geringere Schalt- und Durchlassverluste, PTR

sw,E, PTR
f,E , im

IGBT des Hochsetzstellers als die mit dem Booststrom assoziierten Verluste
beim QZSI. Die dominierenden Verluste der Gesamtschaltung entstehen als
Durchlassanteile PTR

f,A in der DBS. Wie außerdem zu erkennen ist, sind die
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Abbildung 7.8: Aufteilung der Halbleiterverluste beim QZSI und Hochsetzsteller,
M = 50Nm, nmech = 7000 1

min , UC2 = 250V, UE = 170V

Schaltverluste der Brücke PTR
sw,A kleiner als die des Hochsetzstellers. Einen

großen Anteil zur Verlustbilanz tragen desweiteren die Eingangsdiode des
Hochsetzstellers sowie die Dioden der DBS bei.

Für hohe Spannungsübersetzungen macht sich einerseits die große Spannungs-
beanspruchung der Halbleiter des QZSI bemerkbar und andererseits das Schal-
ten des doppelten Eingangsstroms bzw. die Überlagerung des doppelten Ein-
gangsstroms mit den Lastströmen. Die Vergleichsschaltung zeigt eine bessere
Performanz. Sind dagegen kleine Spannungsübersetzungen spezifiziert, kann für
kleine Ausgangsleistungen ein Vorteil des QZSI gegenüber dem Hochsetzstel-
lersystem festgestellt werden.

7.8 Messergebnisse

Dieser Abschnitt umfasst die am Versuchsstand durchgeführten Messungen. Als
erstes werden Wirkungsgradkennfelder bei konstantem Drehmoment und varia-
bler Drehzahl verglichen. Anschließend erfolgt die Untersuchung der Verluste
des QZSI, der PMSM und der Gesamtverluste für ein Drehmoment und varia-
ble Eingangsleistung. Alle erwähnten Messungen wurden mit den Spannungen
UC2 = 210V und UE = 180V durchgeführt, das eine maximale Eingangsleis-
tung von PE = 30kW ermöglicht. Höhere Ausgangsleistungen werden für die
Verfahren KM2, KM2b, KM2u, DM1 und DM2b erprobt.
Für die Leistungsmessung wurde eine Routine in Labview programmiert [S4],
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die es ermöglicht automatisiert Drehzahl- und Drehmoment-Messpunkte anzu-
fahren und synchronisiert Messdaten aus dem DSP und einem Leistungsmess-
gerät auszulesen. Als Bezugstemperatur wurde für alle Messpunkte eine Wick-
lungstemperatur der PMSM von ϑ = 65◦C eingestellt. Die Funktion des Pro-
gramms orientiert sich an der Messroutine aus [92]. Für die Messung der elek-
trischen Leistung kam ein Norma D6000 Leistungsmessgerät der Firma LEM
zum Einsatz.

7.8.1 Wirkungsgradkennfelder

In Abb. 7.9 und Abb. 7.10 sind die gemessenen Wirkungsgradkennfelder des
QZSI zu sehen. In den grauen Punkten sind die Messpunkte hinterlegt, die als
Stützstellen für die mit Hilfe von Matlab-Funktionen interpolierten Kennfel-
der dienen. Das Drehmoment wurde dabei von M = 10Nm bis M = 70Nm in
Schritten von ∆M = 10Nm variiert und die Drehzahl von nmech = 500 1

min bis
nmech = 8000 1

min mit einer Schrittweite von ∆nmech = 500 1
min .

Beim Vergleich der Verfahren KM2 und KM4 in Abb. 7.9(a) und 7.9(c) weist
das Verfahren KM2 bis ca. nmech = 2500 1

min höhere Wirkungsgrade ηQZSI auf als
das Verfahren KM4. Es bestätigt sich, dass sich die große Anzahl an Umschal-
tungen des Verfahrens KM2 bei kleinen Ausgangsleistungen nachteilig gegen-
über dem hohen Schaltstrom des Verfahrens KM4 auswirkt. Ab einer Drehzahl
von nmech = 2500 1

min liegen die Wirkungsgrade des KM2-Verfahrens im Mittel
über denen des Verfahrens KM4. Die maximalen Wirkungsgrade sind hingegen
mit ηQZSI ≈ 93,3% nahezu gleich.
Zum Vergleich mit dem Verfahren KM2 wurde auch der Fall mit einem
Brückenzweig im Kurzschluss gemessen (KM21ph). Aufgrund der relativ klei-
nen Spannungsübersetzung lassen sich durch diese Maßnahme im gesamten Be-
triebsbereich leichte Wirkungsgradsteigerung erzielen, mit einem Maximalwert
von ηQZSI ≈ 93,8%.
Das Verfahren KM6 konnte erst ab einer Drehzahl von nmech = 2000 1

min sta-
bil eingestellt werden, da ungewollte Boostzustände in den Verriegelungszeiten
zwischen dem Rückspeiseschalter und der Drehstrombrücke den Betrieb stören.
Prinzipbedingt lassen sich diese Zustände nicht vermeiden und treten beson-
ders in Hochleistungssystemen in Erscheinung. Auch hier ist der Wirkungsgrad
bis zu einer Drehzahl von nmech = 2500 1

min größer als im Fall KM2. Dennoch
fallen die Wirkungsgrade in allen anderen Betriebspunkten in der Gegenüber-
stellung mit den anderen Verfahren deutlich am schlechtesten aus. Im gesamten
Betriebsbereich sind die Wirkungsgrade der Verfahren KM2b und KM2u erwar-
tungsgemäß am größten.
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Abbildung 7.9: Gemessene Wirkungsgradkennfelder der kontinuierlichen Verfahren,
UC2 = 210V, UE = 180V
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Abbildung 7.10: Gemessene Wirkungsgradkennfelder der diskontinuierlichen
Verfahren, UC2 = 210V, UE = 180V

Die maximalen Wirkungsgrade sind mit ηQZSI ≈ 95,49% bzw. ηQZSI ≈ 95,47%
praktisch gleich groß. Über den kompletten Betriebsbereich betrachtet, schnei-
det das Verfahren KM2b aufgrund der kleineren Ströme während des Boostzu-
stands besser ab.
Hinsichtlich der Verluste der diskontinuierlichen Verfahren erbringt das Ver-
fahren DM2b die größten Wirkungsgrade mit maximal ηQZSI ≈ 96,01%. Am
schlechtesten ist das Verfahren DM4, das aus den gleichen Gründen wie beim
Verfahren KM6 erst ab einer Drehzahl von nmech = 1500 1

min stabil betrieben
werden konnte. Auch bei den diskontinuierlichen Verfahren bestätigt sich, dass
das Einschalten aller Zweige im Fall des Verfahrens DM1 den Wirkungsgrad
im Bereich kleiner Drehzahlen im Vergleich zu den Verfahren DM2 und DM4
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verringert. Obwohl der maximale Wirkungsgrad des Verfahrens DM1 kleiner ist
als der des Verfahrens DM2, sind die Wirkungsgrade für das Verfahren DM1 im
Bereich mittlerer und hoher Leistung leicht größer.

7.8.2 Verluste in Abhängigkeit von der Eingangsleistung

Die Analyse der Wirkungsgradkennfelder dient hauptsächlich einer qualitati-
ven Gegenüberstellung der Modulationsverfahren. Deutlicher identifiziert wer-
den können die Unterschiede der Verfahren, wenn die Absolutwerte der Verluste
zweidimensional für ein Drehmoment dargestellt werden.

Verluste des QZSI

Für diesen Zweck stellt zunächst Abb. 7.11 die gemessenen elektrischen Verlus-
te Pv,QZSI des QZSI für alle bereits beschriebenen Verfahren, in Abhängigkeit
der Eingangsleistung PE und für ein Drehmoment von M = 40Nm, dar.
Vorab sei angemerkt, dass die Messungen von den simulierten und analytisch
berechneten Verlusten abweichen. Zurückzuführen ist dies auf die deutliche
Erhöhung der Schaltenergien gegenüber den Werten im Datenblatt, was wie-
derum durch die im Versuchsstand stark ausgeprägten Streuinduktivitäten, in
Verbindung mit den relativ kleinen Gate-Vorwiderständen und hohen Schaltge-
schwindigkeiten [129], bedingt ist. Andere Einflussfaktoren, wie ein abweichen-
der Leistungsfaktor oder nicht vernachlässigbare Verluste der Drosseln konnten
durch Messungen ausgeschlossen werden. Eine qualitative Übereinstimmung
mit den theoretischen Ergebnissen ist dennoch gegeben.
Wie in den Berechnungen und Simulationen überwiegen die Verluste des Ver-
fahrens KM6 die der anderen Verfahren ab einer Eingangsleistung von ca. PE =
10kW. Die maximale Verlustleistung beträgt Pv,QZSI = 2,79kW. Deutlich dar-
unter liegen die Verluste des Verfahrens KM4 mit maximal Pv,QZSI = 2,38kW,
gefolgt von KM2 und KM21ph mit Pv,QZSI = 2,22kW. Letztere Verluste sind
bis in den hohen Leistungsbereich leicht kleiner als die von Methode KM2.
Der Abstand reduziert sich mit zunehmender Leistung, bis sich die Kurven
schneiden. Die durchweg beste Performanz erhält man für die Verfahren KM2b
und KM2u, bei einer maximalen Verlustleistung von Pv,QZSI = 1,87kW bzw.
Pv,QZSI = 1,75kW. Wie vorhergesagt, erweist sich Methode die KM2b am ver-
lustärmsten.
Wird die diskontinuierliche Modulation angewendet, sticht wiederum das Ver-
fahren DM4 mit den größten Verlusten hervor. Es stellt sich eine maxima-
le Verlustleistung von Pv,QZSI = 2,21kW ein. Desweiteren liegen die Verluste
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Abbildung 7.11: Verluste des QZSI in Abhängigkeit der Eingangsleistung bei
kontinuierlicher Modulation, für UC2 = 210V, UE = 180V und
M = 40Nm

der Varianten DM2 und DM1 für alle Betriebspunkte dicht beieinander, ge-
folgt von Methode DM2b. Die maximalen Verluste sind mit Pv,QZSI = 1,82kW,
Pv,QZSI = 1,74kW und Pv,QZSI = 1,63kW gegeben. Insgesamt sind die Abwei-
chungen der Verluste voneinander weniger stark ausgeprägt als bei den konti-
nuierlichen Verfahren.
Anders als bei der gewöhnlichen Drehstrombrücke, welche ohne zusätzliche
Boostzustände betrieben wird, setzen sich die diskontinuierlichen Verfahren
DM1, DM2 und DM2b nicht mehr deutlich von den besten kontinuierlichen
Verfahren KM2b und KM2u ab.

Verluste der PMSM

In Abb. 7.12 sind die Maschinenverluste Pv,PMSM zu sehen, die weniger weit
auseinander liegen als die QZSI-Verluste.
Das Verfahren KM6 erzeugt hier die kleinsten Verluste, mit einem Maximalwert
von Pv,QZSI = 2,36kW. Weiterhin entstehen die größten Verlustleistung mit
Pv,QZSI = 2,58kW beim Verfahren KM4. Die Verfahren KM2 und KM21ph
erreichen eine ähnlich große maximale Verlustleistung, jedoch sind die Verlust-
werte in den darunter liegenden Betriebspunkten kleiner als die der Variante
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Abbildung 7.12: Verluste des PMSM in Abhängigkeit der Eingangsleistung bei
kontinuierlicher Modulation, für UC2 = 210V, UE = 180V und
M = 40Nm

KM4. Ähnlich ist die Situation für die Verfahren KM2b und KM2u. Bei
den diskontinuierlichen Verfahren verursacht die Methode DM4 die kleinsten
Verluste mit einem Maximalwert von Pv,QZSI = 2,45kW. Die restlichen Verluste
sind nahezu deckungsgleich und erreichen maximal Pv,QZSI = 2,6kW.

Im Gegensatz zu den Halbleiterverlusten beeinflusst das Einfügen einer größe-
ren Anzahl an Boostzuständen, wie bei den Verfahren KM6 und DM4, die Ver-
luste positiv. Hierfür verantwortlich sind die zusätzlichen Boostzustände, die
wie zusätzliche Freilaufzustände auf die PMSM wirken und den Stromripple in
der PMSM reduzieren.
In Übereinstimmung mit der kontinuierlichen und diskontinuierlichen Modulati-
on der gewöhnlichen DBS [45, 92], sind die Maschinenverluste auch beim QZSI
mit diskontinuierlicher Modulation tendenziell größer als mit kontinuierlicher.
Da die Pulsmuster zusätzlich durch die Boostzustände beeinflusst werden, kann
diese Annahme jedoch nicht pauschal getroffen werden.
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Gesamtverluste

Als letztes sind in Abb. 7.13 die Gesamtverluste von QZSI und PMSM zusam-
mengefasst. Die hohen Verluste im QZSI werden beim Verfahren KM6 durch die
vergleichsweise niedrigen Maschinenverluste teilweise ausgeglichen. Dement-
sprechend liegen die Gesamtverluste nur noch leicht über denen des Verfah-
rens KM4. Als Maximalwert ergibt sich Pmax

v,ges = 5,14kW für Methode KM6
und Pmax

v,ges = 4,96kW für Methode KM4. Desweiteren sind die Verluste der Ver-
fahren KM2 und KM21ph, mit annähernd gleich großen Maximalwerten von
Pmax

v,ges = 4,74kW, kleiner als die eben erwähnten. Am besten schneiden wieder
die Verfahren KM2b und KM2u ab, mit Pmax

v,ges = 4,19kW bzw. Pmax
v,ges = 4,29kW.

Bis in den hohen Leistungsbereich fallen die Verluste beider Verfahren nahezu
identisch aus.
Auch bei den diskontinuierlichen Verfahren bleibt die Anordnung der Verlus-
te untereinander erhalten wie bei den Einzelverlusten des QZSI. Die größten
Verluste treten für das Verfahren DM4 auf, mit Pmax

v,ges = 4,56kW. Am kleinsten
sind die Verluste des Verfahrens DM2b mit Pmax

v,ges = 4,14kW. Dazwischen lie-
gen kaum voneinander abweichend im gesamten Betriebsbereich die Varianten
DM1 und DM2, mit maximal Pmax

v,ges = 4,37kW.
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Abbildung 7.13: Verluste des QZSI und der PMSM in Abhängigkeit der
Eingangsleistung bei kontinuierlicher Modulation, für UC2 = 210V,
UE = 180V und M = 40Nm
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Ähnlich wie bei einem Antriebssystem, das aus einer DBS und einer PMSM
gleicher Baureihe besteht [92], macht sich auch im Anwendungsfall des QZSI
der Unterschied in den Gesamtverlusten zwischen den besten kontinuierlichen
und diskontinuierlicher Modulationsverfahren nicht stark bemerkbar. Werden
die Verfahren KM2b und KM2u mit DM2b verglichen, dann gleichen die in der
Maschine höher anfallenden Verluste im diskontinuierlichen Fall die entspre-
chend niedrigeren QZSI-Verluste aus.
Um die Verlusteigenschaften des gesamten Antriebssystems für alle Modula-
tionsverfahren übersichtlich, in qualitativer Weise darzustellen, sind im An-
hang A.6 zusätzlich die Kennfelder der Gesamtwirkungsgrade zu finden. Die
für die beschriebenen Betriebspunkte gemachten Aussagen treffen für den ge-
samten Betriebsbereich zu. Auch hier bestätigen sich die vergleichsweise guten
Performanzeigenschaften der Verfahren KM2b, KM2u und DM2b. Das Verfah-
ren KM2b hat dabei die größten Wirkungsgrade, auch wenn die Unterschie-
de im Vergleich zu KM2u nicht stark ausgeprägt sind. Deutlichere Differen-
zen treten auf, wenn das Spannungsverhältnis zwischen Eingangs- und mittlerer
Zwischenkreisspannung größer wird (s. Abb. 7.14).

7.8.3 Verluste des QZSI und der PMSM für höhere mittlere
Zwischenkreisspannungen

In Abb. (7.14) sind die Verluste des QZSI Pv,QZSI und der PMSM Pv,PMSM sowie
die Gesamtverluste Pv,ges für die verlustärmsten Verfahren KM2b, KM2u, DM1
und DM2b dargestellt. Aufgrund der höheren mittleren Zwischenkreisspannung
von UC2 = 250V kann eine höhere Leistung bis PE = 35kW erzielt werden.
Die Verfahren zeigen untereinander ein ähnliches Verhalten wie in den voran-
gegangen Untersuchungen. Bei den Verfahren KM2b und KM2u ergibt sich
durch das größere Spannungsverhältnis eine höhere Verlustdifferenz bei den
QZSI-Verlusten Pv,QZSI. Insgesamt am besten schneidet das diskontinuierliche
Verfahren DM2b ab. Die Verluste des Verfahrens DM1 liegen im Bereich
hoher Leistungen leicht unterhalb denen der Methode KM2u und für kleinere
Leistungen oberhalb.
Auf der rechten Seite sind wiederum die Maschinenverluste Pv,PMSM der vier
Verfahren gegenübergestellt. Jeweils beide kontinuierliche und diskontinuierli-
che Verfahren bewirken nahezu identische Verluste. Der Unterschied zwischen
kontinuierlicher und diskontinuierliche Modulation ist dagegen deutlich.
Das Verfahren KM2b verursacht bei den Gesamtverlusten Pv,ges in Summe
wiederum die geringsten Verluste. Der Unterschied zum Verfahren KM2u
ist bis in den höheren Leistungsbereich nicht stark ausgeprägt. Da die
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Abbildung 7.14: Gemessene Verluste des QZSI und der PMSM in Abhängigkeit der
Eingangsleistung für die Verfahren KM2b, KM2u, DM1 und DM2b,
für UC2 = 250V, UE = 200V und M = 50Nm. Verfahren KM2 ist für
UC2 = 280V, UE = 260V dargestellt, das Drehmoment kann bis ca.
PE = 40kW konstant auf M = 60Nm gehalten werden

Maschinenverluste für diskontinuierliche Modulation anteilig größer ausfallen
als die Umrichterverluste, zeigt Methode DM1 ähnlich große Verluste wie das
Verfahren KM2u.
Zusätzlich zu den erläuterten Messungen ist als letztes noch das Verfahren
KM2 mit einer größeren mittleren Spannung von UC2 = 280V und einer
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Eingangsspannung von UE = 260V gemessen worden. Folglich konnte eine
maximale Eingangsleistung von PE ≈ 43kW erzielt werden.

Beim Vergleich der Modulationsverfahren haben sich die von der Variante KM2
abgeleiteten Verfahren KM2b und KM2u als diejenigen mit dem besten Wir-
kungsgrad bzw. kleinsten Strom- und Spannungsripple (s. Kap. 5 und 6) erwie-
sen. In Kap. 9 wird eine Betriebsstrategie vorgestellt, bei der diese Modulations-
verfahren miteinander kombiniert werden.

179





8
Modellierung und Regelung des
Quasi-Z-Source-Umrichters

In diesem Kapitel wird die regelungstechnische Modellierung des QZSI
besprochen, die anschließend als Grundlage für die Herleitung einer geeigneten
Regelungsstruktur zum Einstellen der Zwischenkreisspannung dient.
Leistungselektronische Schaltungen verursachen durch das periodische Schal-
ten verschiedener Schaltungszustände eine Nichtlinearität in der Regelstrecke.
Eine Möglichkeit einer solchen regelungstechnischen Problemstellung zu
begegnen, besteht in der Mittelung der Differentialgleichungen der Schal-
tungszustände mit anschließender Linearisierung um den Arbeitspunkt. Diese
Vorgehensweise ist als Averaging oder State Space Averaging (SSA) bekannt
geworden [116, 130]. Beide Methoden liefern die gleichen Kleinsignalmodelle,
jedoch ist die SSA Methode aufgrund einer Matrizenschreibweise, vor allem
bei der rechnergestützten Anwendung, effektiver in der Handhabung. Obwohl
durch die Linearisierung des Systems Streckeninformationen verloren gehen,
hat sich das SSA als Standardmethode zur Modellierung leistungselektronischer
Schaltungen durchgesetzt [103, 116] und wurde wie im folgenden beschrieben
auch vielfach auf die Z-Source-Umrichter Topologie übertragen.
Mit den gewonnenen linearisierten, zeitinvarianten Differentialgleichungen
können die Methoden der zeitkontinuierlichen Regelungstechnik appliziert
werden, wenn die Taktfrequenz im Vergleich zu den Zeitkonstanten des Systems
ausreichend groß ist [91, 131]. Im anderen Fall muss eine zeitdiskrete Skruktur
erarbeitet werden [94, 132, 133, E7]. Eine zeitdiskrete Betrachtung ist auch
dann notwendig, wenn Zustandsregler eingesetzt werden sollen.
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Grundsätzlich besteht bei der Regelung der Ströme und Spannungen des
Umrichters der Wunsch, die entsprechenden Mittelwerte mit konstanter Takt-
frequenz zu regeln. Insbesondere Systeme für Antriebsanwendungen sind durch
die Verwendung von DSPs und FPGAs derart beschaffen, um eine hohe Regel-
güte zu erzielen. Bei leistungselektronischen Systemen, die in großer Stückzahl
und preisgünstig hergestellt werden müssen, beispielsweise Netzteile kleiner
bis mittlerer Leistung für die Versorgung mit Gleichspannungen, kommen
andere Regelungsansätze zum Einsatz. Weit verbreitet ist die Regelung des
Spitzenwertes des Drosselstroms oder des Schalterstroms mit überlagertem
Spannungsregler [116, 134].

Grundlegende Erkenntnisse bei der zeitkontinuierlichen Kleinsignal-
modellierung durch Averaging bzw. SSA wurden als erstes in [64–67]
für den gewöhnlichen dreiphasigen ZSI bei Speisung durch eine Gleich-
spannungsquelle geschaffen. In [66, 67] wird eine ohmsch-induktive Last in
den Systemgleichungen berücksichtigt und in [64, 65] wird die dreiphasige
Drehstromlast als Stromquelle modelliert. Letztgenannter Ansatz reduziert die
Systemordnung signifikant und ist für eine Streckenmodellierung mit Dreh-
strommaschine geeignet. Die wichtigste Erkenntnis der Veröffentlichungen
ist das Vorhandensein einer Nullstelle in der rechten Halbebene im Laplace-
Bereich, das zu einer Nicht-Minimalphasigkeit der Regelstrecke führt [131].

Eine Vielzahl an Veröffentlichungen behandelt die Regelung der Zwischenkreis-
spannung und der Lastgrößen. Mehrheitlich wird dabei eine Kleinsignalanaly-
se der Regelstrecke vorgenommen, das Streckenverhalten durch entsprechende
Übertragungsfunktionen modelliert und der geschlossene Regelkreis entworfen.
Die Last wird abgesehen von [86] getrennt von den Größen des Z-Netzwerks ge-
regelt. Neben einschleifigen Regelkreisen [67, 75–85, 135] kommen aufgrund
der besseren dynamischen Eigenschaften auch zweischleifige Regler in einer
Kaskadenstruktur zum Einsatz [15, 67, 78, 136]. Der Schwerpunkt der in [82–
85] behandelten Reglerstrukturen liegt auf der Entwicklung von Steuerstrate-
gien, die bei variabler Zwischenkreisspannung auf eine Minimierung des Spit-
zenwerts abzielen. Es wird jedoch keine Kleinsignalanalyse durchgeführt und
die Algorithmen werden aus den stationären Übertragungsfunktionen hergelei-
tet. Die Parametrierung der Regler ist damit nicht ersichtlich.
Zur Verbesserung der Unterdrückung bei Einwirkung von periodischen Schwan-
kungen der Eingangsspannung, sind in [39, 137–139] Möglichkeiten zur Vor-
steuerung aufgezeigt.
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Unterschiede in den Veröffentlichungen sind auch in der Methode der Messung
der Zwischenkreisspannung des ZSI auszumachen. Es besteht nämlich das
Problem der Taktung, das eine direkte Messung der Zwischenkreisspannung
wie bei der DBS unterbindet. Deswegen sind unterschiedliche direkte [75, 77,
82–86] und indirekte [15, 39, 67, 78, 136, 138, 139] Messmethoden und in [75,
81] die Verwendung von Hilfsschaltungen zur direkten Spannungsmessungen
der getakteten Zwischenkreisspannung beschrieben.
Neben der Modellierung des ZSI bei Speisung durch eine DC-Spannungsquelle,
wird in [68, 69] die Anwendung des ZSI im Gleichrichterbetrieb vorgestellt.

Da sich der ZSI und der QZSI nur im Gleichspannungsanteil eines Konden-
sators unterscheiden, lässt sich die Methodik zur Modellierung und Regelung
ohne Weiteres auf den QZSI übertragen. Oft wird aber die unsymmetrische An-
ordnung des Z-Netzwerks beim QZSI nicht berücksichtigt, was im schlimmsten
Fall zur Instabilität des Regelkreises führen kann [E2].
So wurden in [16, 37, 71, 72] ähnliche oder gleiche Kleinsignalmodelle und
Regelungsschemata, wie oben erläutert, erarbeitet. Die Autoren von [73, 140]
weisen auf die Asymmetrie hin, jedoch wird dies nicht für die Regelung
berücksichtigt. In [3, 44, 141] werden Regelungsverfahren angewendet, mit
denen es prinzipiell möglich ist, den Störgrößeneinfluss einer veränderlichen
Eingangsspannung auszuregeln. Die explizite Beschreibung des Problems ist
nicht zu finden. Eine effektive Regelmethode zur Vermeidung von Schwingun-
gen in der Spitzen-Zwischenkreisspannung bei gestörter Eingangsspannung
wurde in [E2] entwickelt.
Weiterhin sind die Methoden zur Bestimmung der Zwischenkreisspannung vom
ZSI auf den QZSI übertragen worden. Hinzu kommt die direkte Messung der
Spitzen-Zwischenkreisspannung als Summe der beiden Kondensatorspannun-
gen [3, E1, E2, 44, 141].

Hauptsächliche Anwendungsgebiete der Regelungsstrategien sind die Netzan-
kopplung von Gleichspannungsquellen [15, 37, 73, 140] oder Antriebsanwen-
dungen [E1, 44, 72, 78]. In den anderen Veröffentlichungen steht keine spezi-
elle Anwendung im Fokus. Die meisten Veröffentlichungen präsentieren dabei
ähnliche oder gleiche Ansätze. In [E1, E2] werden Verbesserungen in der Re-
gelungsstruktur mit erweiterten Vorsteuerstrukturen erarbeitet, mit denen sehr
gute dynamische Eigenschaften erzielt werden können.
Weiterhin gibt es Veröffentlichungen, in denen die Modellierung und Rege-
lung von ZSI/QZSI als DC/DC-Wandler oder zur Generierung von einphasigen
Wechselspannungen thematisiert wird [101, 135, 142–145].
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Das Kapitel unterteilt sich wie folgt. Zuerst wird das Streckenmodell des
QZSI erarbeitet, das als Ausgangspunkt für die Herleitung der Kaskadenregler-
Struktur zur Regelung der Kondensatorspannungen dient. Nach Auslegung des
Drosselstromreglers und schrittweiser Modellvereinfachung erfolgt die Ausle-
gung des Spannungsreglers. Da für die Regelungsparameter des Spannungsre-
gelkreises in der Literatur keine Entwurfsgleichungen zu finden waren, werden
entsprechende Bestimmungsgleichungen anhand der Polvorgabe des geschlos-
senen Spannungsregelkreises ermittelt. Geeignete Vorsteuerungen ergänzen die
Regelungsstruktur. Unterschiede und Vorteile zu bestehenden Regelungs- und
Modellierungsansätzen werden aufgezeigt. Anschließend wird die Modellierung
und Regelung der PMSM vorgestellt und die gesamte Regelungsstruktur abge-
leitet. Simulationen und Messungen am Prüfstand bestätigen die theoretischen
Ergebnisse und weisen die Leistungsfähigkeit der Regelungsstruktur nach.

8.1 Modellierung des Z-Netzwerks

In Kapitel 2 wurden die linearen Differentialgleichungen der Schaltungszustän-
de des QZSI hergeleitet, die in diesem Abschnitt als Grundlage für die rege-
lungstechnische Modellierung des Z-Netzwerks und die Reglerauslegung die-
nen. Die folgenden Betrachtungen beziehen sich ausschließlich auf den Betrieb
ohne ungewollte Zustände. Wie später gezeigt wird, können die Regelgrößen
des Z-Netzwerks weitestgehend unabhängig von der Lastimpedanz modelliert
werden. Dementsprechend werden die DC-Größen des Z-Netzwerks unabhän-
gig von der Last geregelt und die mittlere Zwischenkreisspannung gibt die ma-
ximal zur Verfügung stehende Strangspannung vor.
Die Modellierung teilt sich in zwei Schritte. Als erstes wird das Kleinsignal-
modell mit den passiven Bauteilen des Z-Netzwerks aufgestellt. Dann erfolgt
die Erweiterung auf die im Mittel wirksame Zwischenkreisspannung.

8.1.1 Allgemeine Gleichungen des State Space Averagings

Die Differentialgleichungen des Boostzustands (indiziert mit s) und des non-
Boost Zustands (indiziert mit ns) aus Kap. 2 werden in Matrizenform umge-
schrieben:

ẋs (t) = As x(t)+ Es u(t) (8.1)
ẋns (t) = Ans x(t)+ Ens u(t) (8.2)
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8.1 Modellierung des Z-Netzwerks

Der Zustandsvektor x(t) enthält die Zustandsgrößen und u(t) vom System un-
abhängige Eingangsgrößen [116]. As und As sind zeitinvariant und beschreiben
die Eigenbewegung des Systems in den Schaltungszuständen. Es sowie Ens be-
einflussen die erzwungene Bewegung bei Störgrößeneinwirkung.
Im nächsten Schritt erfolgt die Mittelwertbildung der beiden Differentialglei-
chungen, bei der beide Schaltzustände mit der entsprechenden relativen Wirk-
dauer multipliziert werden:

ẋ(t) = d (t) ẋs (t)+d′ (t) ẋns (t) (8.3)

Mit dem Boostzustand wird der zeitlich veränderliche Aussteuergrad d (t) defi-
niert:

d (t) =
ts
Tp

(8.4)

Der zweite Zustand hat die relative Dauer

d′ (t) = 1−d (t) =
tns

Tp
(8.5)

Wird (8.3) ausmultipliziert, und die zeitveränderlichen Größen um den Arbeits-
punkt linearisiert, kann die entstehende Gleichung nach DC-Anteilen, Kleinsi-
gnalanteilen 1. Ordnung und 2. Ordnung aufgeteilt werden. Anteile 2. Ordnung
werden vernachlässigt. Es resultiert das linearisierte Kleinsignalmodell der ge-
takteten Regelstrecke mit zwei Schaltungszuständen [116, 130]:

˙̃x(t) = Ax̃(t)+ Eũ(t)+
(
(As− Ans) X+(Es− Ens) U

)
d̃ (t) (8.6)

Die mit Tilde gekennzeichneten Zustandsvektoren sind Kleinsignaländerungen
um den vom Arbeitspunkt abhängigen Vektor

X =−A−1 EU (8.7)

Desweiteren sind die gemittelten Matrizen A und E mit

A = DAs +(1−D) Ans (8.8)
E = DEs +(1−D) Ens (8.9)

gegeben.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Die ausführliche Herleitung und die Gültigkeit der Gleichungen ist [116] zu
entnehmen. Auf die Ausführung des Ausgangsvektors wird verzichtet, weil die
Ausgangsgrößen hier gleich den Zustandsgrößen gewählt werden.

8.1.2 Kleinsignalmodell des QZSI mit vier Energiespeichern

Mit den Systemparametern des QZSI lauten die beiden linearen Zustandsglei-
chungen im s- und ns-Zustand mit ẋ = ẋs = ẋns:


i̇L1
i̇L2
u̇C1
u̇C2


︸ ︷︷ ︸

ẋs

=


−RL1+RC1

L1
0 1

L1
0

0 −RL2+RC2
L2

0 1
L2

− 1
C1

0 0 0
0 − 1

C2
0 0


︸ ︷︷ ︸

As


iL1
iL2
uC1
uC2


︸ ︷︷ ︸

x

+


1

L1
0

0 0
0 0
0 0


︸ ︷︷ ︸

Es

[
uE

iLast,m

]
︸ ︷︷ ︸

u

(8.10)


i̇L1
i̇L2
u̇C1
u̇C2


︸ ︷︷ ︸

ẋns

=


−RL1+RC2

L1
0 0 − 1

L1

0 −RL2+RC1
L2

− 1
L2

0
0 1

C1
0 0

1
C2

0 0 0


︸ ︷︷ ︸

Ans


iL1
iL2
uC1
uC2


︸ ︷︷ ︸

x

+


1

L1

RC2
L1

0 RC1
L2

0 − 1
C1

0 − 1
C2


︸ ︷︷ ︸

Ens

[
uE

iLast,m

]
︸ ︷︷ ︸

u

(8.11)

Unter Annahme gleicher Bauteilwerte sowie mit Hilfe von (8.6), (8.7), (8.8),
(8.9) und den Vektoren

X =
[
IL1 IL2 UC1 UC2

]T (8.12)

U =
[
UE ILast

]T (8.13)

für die Arbeitspunktbestimmung resultiert das linearisierte Kleinsignalmodell
des QZSI in (8.14). Wird (8.7) angewendet, lassen sich die stationären Über-
tragungsfunktionen aus Kap. 2 bestimmen.
Obwohl es beim QZSI insgesamt drei Schaltungszustände gibt, Freilauf, akti-
ver Zustand und Boost, kann die Wirkung des aktiven Zustands und des Frei-
laufs regelungstechnisch betrachtet in den Non-Boostzustand zusammengefasst
werden [64]. In diesem Zustand wirkt ein äquivalenter, mittlerer DC-Laststrom
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iLast,m auf das Z-Netzwerk [E1, 101], der zeitlich veränderlich ist. Unter welchen
Bedingungen diese Annahme gültig ist, wird in Abs. 8.4 besprochen.

˙̃iL1
˙̃iL2
˙̃uC1
˙̃uC2


︸ ︷︷ ︸

˙̃x

=


−RL+RC

L 0 D
L − 1−D

L
0 −RL+RC

L − 1−D
L

D
L

−D
C

1−D
C 0 0

1−D
C −D

C 0 0


︸ ︷︷ ︸

A


ĩL1
ĩL2
ũC1
ũC2


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x̃

+


UC1+UC2−RCILast

L
UC1+UC2−RCILast

L
− 2IL−ILast

C
− 2IL−ILast

C


︸ ︷︷ ︸

b

d̃ +


1
L

(1−D)RC
L

0 (1−D)RC
L

0 − 1−D
C

0 − 1−D
C


︸ ︷︷ ︸

E

[
ũE

ĩLast,m

]
︸ ︷︷ ︸

ũ

(8.14)

8.1.3 Diskussion des Kleinsignalmodells mit vier
Energiespeichern

Das aus dem mathematischen Kleinsignalmodell (8.14) abgeleitete Strukturbild
ist in Abb. 8.1 dargestellt.
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Abbildung 8.1: Strukturbild der Regelstrecke des QZSI
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Tabelle 8.1: Simulationsparameter für die Kleinsignalanalyse

UC2 UE D PLast ILast IL RL RC

250V 200V 0,167 35kW 140A 175A 2,5mΩ 0,75mΩ

Der Drossel- und Kondensatorwiderstand wirken beide in den Pfaden der Dros-
selströme zusammengefasst als Widerstand RLC = RL +RC. In Verbindung mit
den Integratoren der Drosseln entstehen zwei PT1-Übertragungsglieder mit der
Zeitkonstanten τLC = L

RLC
. Mit den als Integratoren modellierten Kondensatoren

sind vier Energiespeicher im Kleinsignalmodell vertreten.
Beim gesteuerten Betrieb der Regelstrecke verursacht eine Kleinsignaländerung
des Boost-Aussteuergrads d̃, unter Annahme gleicher Bauteilwerte, eine gleich-
artige Änderung der beiden Drosselströme ĩL1 und ĩL2. Im Anschluss an die
beiden PT1-Glieder folgt eine Kreuzverkopplung der beiden Drosselstrompfade
mit den Verstärkungen D und 1−D. Durch die identische Konfiguration der
beiden Strompfade ändern sich die beiden Kondensatorspannungen ũC1 und ũC2
in gleicher Weise über einen integralen Zusammenhang. Beide Kondensator-
spannungen koppeln wiederum auf die beiden Drosselstrompfade zurück. Der
Boost-Aussteuergrad d̃ wirkt weiterhin über die arbeitspunktabhängigen Strö-
me 2IL − ILast auf die Integratoren der Kodensatoren ein. Demzufolge verur-
sacht eine positive Änderung von d̃ ein Absinken der Kondensatorspannungen,
obwohl Gegenteiliges erwünscht ist. Regelungstechnisch wird dieses Phänomen
als Nullstelle in der rechten Halbebene erscheinen.
Änderungen des Laststroms ĩLast,m koppeln wiederum auf beide Summations-
stellen vor den Integratoren der Kondensatoren ein. Der Einfluss des Innenwi-
derstands RC der Kondensatoren auf die Drosselströme bei Laststromänderun-
gen ist im Vergleich zu den Spannungen UC1 und UC2 des Führungsgrößenpfa-
des vernachlässigbar klein.
Wenn nur Änderungen des Boost-Aussteuergrads und des Laststroms auf-
treten, kann das symmetrische regelungstechnische Blockschaltbild in zwei
identische Teilmodelle aufgeteilt werden [16, 71, 73, 74, 140] und die Re-
gelung einer der beiden Spannungen reicht für das Einstellen der Spitzen-
Zwischenkreisspannung aus [E2]. Die Modelle des QZSI und ZSI sind dann
identisch [15, 16] und es gilt ĩL1 = ĩL2 = ĩL sowie ũC1 = ũC2 = ũC.
Wird jedoch eine Änderung der Eingangsspannung ũE auf das Z-Netzwerk be-
aufschlagt, zeigt sich ein grundlegender Unterschied zum ZSI, weil die Ein-
gangsspannung im Gegensatz zu den anderen Eingangsgrößen unsymmetrisch
auf das Z-Netzwerk einwirkt. Als Folge können je nach Anregungsfrequenz
Schwingungen im Z-Netzwerk ausgelöst werden, welche zu einer Destabili-
sierung des Regelkreises führen. Um diese Eigenschaft des QZSI besser zu
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8.1 Modellierung des Z-Netzwerks

verstehen, wird das Übertragungsverhalten der einzelnen Energiespeicher des Z-
Netzwerks im Frequenzbereich, bei Einwirkung der Eingangsspannung, unter-
sucht. Nach Laplace-Transformation von (8.14) können mit d̃ = 0 und ĩLast = 0
die Übertragungsfunktionen aufgestellt werden:

G(s)
∣∣∣iL1
ũE

=
ĩL1 (s)
ũE (s)

=
s3LC2 + sC

(
1−2D+2D2)

s4L2C2 + s2LC2
(
1−2D+2D2

)
+(1−2D)2 (8.15)

G(s)
∣∣∣iL2
ũE

=
ĩL2 (s)
ũE (s)

=
sC2D(1−D)

s4L2C2 + s2LC2
(
1−2D+2D2

)
+(1−2D)2 (8.16)

G(s)
∣∣∣uC1
ũE

=
ũC1 (s)
ũE (s)

=
s2LCD−D(1−2D)

s4L2C2 + s2LC2
(
1−2D+2D2

)
+(1−2D)2 (8.17)

G(s)
∣∣∣uC2
ũE

=
ũC2 (s)
ũE (s)

=
s2LC (1−D)+1−3D+2D2

s4L2C2 + s2LC2
(
1−2D+2D2

)
+(1−2D)2 (8.18)

Zur Bewahrung der Übersichtlichkeit, sind die parasitären Widerstände der pas-
siven Bauteile zu Null gewählt worden RL = RC = 0. Abbildung 8.2 zeigt
die Frequenzgänge der Übertragungsfunktionen G(s)

∣∣uC1
uE und G(s)

∣∣uC2
uE der

Kondensatorspannungen nach (8.17) und (8.18) gemeinsamen in einem Bode-
Diagramm. In durchgezogener Linie sind zum Vergleich die Frequenzgänge
der detaillierteren Modelle bei Berücksichtigung der parasitären Widerstände
RL = RC 6= 0 zu sehen. Da im ausführlichen Modell nur die Resonanzüber-
höhung beeinflusst wird, aber kaum die Eigenfrequenz, kann das ungedämpfte
System für die Analyse ohne Weiteres verwendet werden. Zum größten Teil sind
beide Modelle deckungsgleich.
Auffällig ist, dass der Phasengang beider Übertragungsfunktionen bis kurz nach
der ersten Resonanzfrequenz bei 274Hz nahezu deckungsgleich ist und die Am-
plitudengänge sich unterscheiden. Nach dem ersten Resonanzpunkt weichen
Phasen- und Amplitudengänge stark voneinander ab. Werden Eingangsspannun-
gen eingeprägt, die Frequenzanteile größer als die zweite Resonanzfrequenz
aufweisen, sind die resultierenden Spannungsanteile am Kondensator C2 um
−180◦ phasenverschoben und an C1 um −360◦. Die Amplituden haben unter-
schiedlich große Verstärkungen. Für die Übertragungsfunktionen G(s)

∣∣∣iL1
uE und

G(s)
∣∣∣iL2
uE der Drosselströme ergibt sich ein ähnliches Bodediagramm mit Pha-

senverschiebungen von −90◦ und −270◦ [E2]. Wirkt also eine Störung mit Fre-
quenzen größer der zweiten Resonanzfrequenz ein, oszillieren die Ströme und
Spannungen im Z-Netzwerk gemäß den Übertragungsfunktionen (8.15)-(8.18) .
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Abbildung 8.2: Bodediagramme der Übertragungsfunktionen G(s)
∣∣uC1
uE und G(s)

∣∣uC2
uE ,

UC2 = 250 V, UE = 200 V

8.1.4 Kleinsignalmodell des QZSI mit reduzierter Ordnung

Selbst im geregelten Betrieb des QZSI ist beim Auftreten von Störungen der
Eingangsspannung eine Konstanthaltung der Zwischenkreisspannung nicht zu
bewerkstelligen, weil die Annahme der gleichen dynamischen Änderung der
Drosselströme bzw. Kondensatorspannungen nicht mehr gültig ist und nur der
Boost-Aussteuergrad als Stellgröße verfügbar ist. Vor allem periodische Stö-
rungen führen zu einer dauerhaften Schwingung in der Zwischenkreisspannung
bis hin zur Instabilität [E2]. Aber auch hochdynamische Sprünge in der Ein-
gangsspannung, wie sie bei Leistungsänderungen in Batterien und Brennstoff-
zellen auftreten können [4], beeinträchtigen eine Regelung der Zwischenkreis-
spannung.

Ordnungsreduktion durch Summenbildung

Um die unsymmetrische Einkopplung der Eingangsspannung auf das Z-
Netzwerk regelungstechnisch zu eliminieren, wird das Kleinsignalmodell
vierter Ordnung nach (8.14) durch Summation der ersten und zweiten Zeile,
bzw. der dritten und vierten Zeile

ĩL12 = ĩL1 + ĩL2 (8.19)
˜̂uZK = ũC1 + ũC2 (8.20)
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in ein Modell zweiter Ordnung umgeformt:[
˙̃iL12
˙̂̃uZK

]
︸ ︷︷ ︸

˙̃x

=

[
−RL

L − 1−2D
L
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C 0

]
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[
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]
︸ ︷︷ ︸

x̃

+

[
2ÛZK

L
− 2(2IL−ILast)

C

]
︸ ︷︷ ︸

b′

d̃+

[ 1
L 0
0 − 2(1−D)

C

]
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E′

[
ũE

ĩLast,m

]
︸ ︷︷ ︸

ũ

(8.21)

Mit A′ wird die in der Ordnung reduzierte System- oder Dynamikmatrix be-
schrieben [94, 131], mit b′ der Eingangsvektor und mit E′ wird das Störverhal-
ten der Strecke charakterisiert.
Durch die Summation ist eine symmetrische Regelstrecke entstanden, bei der
keine Schwingungen in den Summenstrom ĩL12 und die Summenspannung ˜̂uZK
bei Änderungen der Eingangsspannung injiziert werden. Vereinfacht wird jetzt
der parasitäre Widerstand der Kondensatoren zu Null gewählt RC = 0, da dieser
vernachlässigbar klein ist [D1].
Wird anstelle der Summe die Differenz gebildet, entfällt die Stellgröße d, weil
die Elemente des Eingangvektors sich zu Null ergeben. Damit wird klar, dass ei-
ne zusätzliche Regelung des Differenzstroms nicht möglich ist. Nur ein zusätz-
lich aufgeschaltetes Eingangssignal könnte laut der Differenzbetrachtung Ab-
hilfe schaffen.
Die Übertragungseigenschaften der Regelstrecke können durch die entsprechen-
den Führungs- und Störgrößen-Übertragungsfunktionen charakterisiert werden.
Zur Modellverifikation ist in Abb. 8.3 das Bodediagramm der Führungsgrößen-
Übertragungsfunktion mit Totzeitglied

GTot (s)
∣∣∣ ˜̂uZK
d̃

=G(s)
∣∣∣ ˜̂uZK
d̃
·GTot (s) =

2(1−2D)ÛZK−2(2IL− ILast)(sL+RL)

s2LC+ sRLC+(1−2D)2 ·e−sTTot
(8.22)

dargestellt. G(s)
∣∣∣ ˜̂uZK
d̃

kann mit

G(s) = cT (sI− A′
)−1 b′ (8.23)

direkt ermittelt werden.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Das Totzeitglied

GTot (s) = e−sTTot (8.24)

modelliert näherungsweise die im Signalverarbeitungssystem vorhandene Re-
chentotzeit von einer Taktperiode sowie das abtastende Verhalten des Strom-
richters [131, 146]:

TTot = 1,5 ·Tp (8.25)

Zur Modellverifikation sind zusätzlich noch Datenpunkte ins Diagramm einge-
tragen, die aus einer Kleinsignalanalyse mit Hilfe der Simulation der getakteten
Strecke aus der Software Plecs gewonnen wurden. Der Frequenzgang der eben-
falls dargestellten zeitdiskreten Übertragungsfunktion GTot (z)

∣∣∣ ˜̂uZK
d̃

wird in Abs.
8.2 thematisiert.
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Abbildung 8.3: Bodediagramm der Übertragungsfunktion GTot (s)
∣∣∣ ˜̂uZK
d̃

mit den
Parametern aus Tab. 8.1. Die Kreuze zeigen Simulationsdaten, in blau
ist der Verlauf der zeitdiskreten Funktion zu sehen

Weitergehende Analysen des Kleinsignalmodells des offenen Regelkreises, die
auch das Streckenverhalten bei Parametervariation berücksichtigen, sind hin-
länglich in der Literatur besprochen worden [15, 16, 64, 66, 67, 72, S8].
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8.1 Modellierung des Z-Netzwerks

Bestimmung der Zwischenkreisspannung

Wie in Abs. 2.5.2 gezeigt wurde, ist die Phasenspannung des ausgangsseitigen
Stellglieds im stationären Zustand durch die stationären Größen der Spitzen-
Zwischenkreisspannung und des Boost-Aussteuergrad durch ÛZK√

3
(1−D) oder

UC2√
3

begrenzt (s. (2.89)). Für den stationären Betrieb reicht es demnach aus, ent-

weder ÛZK oder UC2 einzustellen.
Aufgrund der Taktung der Zwischenkreisspannung wurden für den ZSI ver-
schiedene indirekte Messmethoden vorgestellt, die den direkt gemessenen oder
indirekt berechneten Wert der Spannung ûZK oder den Messwert von uC2 ver-
wenden. Gemeinsamer Nachteil ist das Auftreten von ungewollten Schwingun-
gen in der Zwischenkreisspannung des QZSI, falls die Eingangsspannung ge-
stört ist. Außerdem wird nicht der tatsächliche Mittelwert gemessen.
In [39, 67, 78, 136, 138, 139] wird der zeitlich veränderliche Spannungswert der
Spitzen-Zwischenkreisspannung ûZK durch Differenzbildung aus 2uC2−uE mit
Hilfe der gemessenen Spannungen gewonnen. Angewendet auf den QZSI [117]
liefert diese Methode den korrekten Wert von ûZK, solange die Eingangsspan-
nung nicht gestört ist. Wird weiterhin beim ZSI nur eine der beiden Konden-
satorspannungen gemessen [75, 77, 82–86] oder beim QZSI die Spannung uC2
[73, 140], ist wie weiter unten gezeigt wird, keine genau Vorhersage der mitt-
leren Zwischenkreisspannung möglich. Die Autoren aus [15] schlagen für den
ZSI vor, die Spannung eines Kondensators zu messen und den Spitzenwert der
Zwischenkreisspannung mit

ûZK,ga =
uC2

1−d
(8.26)

zu berechnen. Da es sich um die Gleichung des stationären Falls nach (2.64)
handelt, ist diese Vorgehensweise für dynamische Vorgänge nicht korrekt. Trotz-
dem findet diese Variante der Spannungsbestimmung in [71] Anwendung für
den QZSI.
Beim QZSI kann passend zum entwickelten Kleinsignalmodell der Spitzenwert
der Zwischenkreisspannung ûZK durch Messung beider Kondensatorspannun-
gen uC1 und uC2 sowie anschließender Addition exakt bestimmt werden [3, E1,
E2, 44, 141]. Mit einer geeigneten Regelungsstrategie ist ûZK dann auch bei ge-
störter Eingangsspannung stabil regelbar [E2].
Für eine korrekte Bestimmung der tatsächlich verfügbaren maximalen Span-
nung ist jetzt noch der Mittelwert zu bestimmen.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Vervollständigung des Kleinsignalmodells um die mittlere
Zwischenkreisspannung

Das bisherige Kleinsignalmodell beschränkte sich auf die Energiespeicher des
Z-Netzwerks, die sich aufgrund des integralen Verhaltens nicht sprungförmig
ändern können. Anders ist dies bei der mittleren Zwischenkreisspannung

uZK,m (t) =
(
1−d (t)

)
ûZK (t) (8.27)

Gemäß dieser Gleichung können sich bei dynamischen Vorgängen sowohl der
Boost-Aussteuergrad d als auch die Spitzen-Zwischenkreisspannung ûZK än-
dern. Da d die Stellgröße der Regelstrecke des QZSI darstellt, kann sich diese
sprungförmig ändern und eine ebenfalls sprungförmige Änderung der mittleren
Zwischenkreisspannung uZK,m bewirken.

Tp
ts

uZK(t)

t

UZK

ts
Tp

0

uZK,mUC2 uZK,m

T1 T2

^

UC1

UC2

UC1

Abbildung 8.4: Verlauf der mittleren Zwischenkreisspannung bei Änderung des
Boost-Aussteuergrads

Abbildung 8.4 zeigt den prinzipiellen Vorgang, wenn der Boost-Aussteuergrad
ausgehend vom stationären Zustand in der Taktperiode T1, in der darauf fol-
genden Periode T2 sprungförmig geändert wird. Mit den über die Taktperiode
als konstant angenommenen Kondensatorspannungen ist zu erkennen, dass eine
Vergrößerung des Aussteuergrads zu einem sofortigen Einbruch des Mittelwerts
uZK,m führt. Wenn die Last an der Spannungsgrenze betrieben wird, verursacht
eine abrupte Änderung uZK,m einen Einbruch des Laststroms. In diesem Fall ist
kein Freilaufzustand mehr als Reserve vorhanden, der zum Ausgleich des ver-
größerten Boostzustands mit aktiven Zuständen gefüllt werden kann. Das Phä-
nomen wird in [64] genauer analysiert und zeigt sich auch hier in den Messer-
gebnissen.
Offensichtlich begrenzen nicht direkt die Kondensatorspannungen die Phasen-
spannungen der Maschine, sondern der dynamische Mittelwert uZK,m. Rege-
lungstechnisch gesehen wird die unverzögerte Einwirkung der Stellgröße auf

194



8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

eine Ausgangsgröße mit einem Durchgriff beschrieben [131]. Somit ist uZK,m
nur als Ausgangsgröße nach (8.29) festzulegen und kann nicht als Zustands-
größe definiert werden. Selbst wenn die getaktete Spannung des Zwischenkrei-
ses durch kostenintensive Überabtastung gemessen wird, ist die direkte Rege-
lung des Spannungsmittelwerts nicht möglich. Deswegen wird der Spitzenwert
ûZK geregelt und uZK,m mit (8.27) berechnet. Vor allem für die Generierung der
Steuerimpulse der DBS ist es wichtig den dynamisch korrekten Wert zu verwen-
den (s. Abs. 8.4).
Das Kleinsignalmodell der mittleren Zwischenkreisspannung kann durch Linea-
risierung von (8.27) um den Arbeitspunkt

(
D,ÛZK

)
gewonnen werden [E1, 67]:

ũZK,m = ˜̂uZK (1−D)− d̃ÛZK (8.28)

Das reduzierte Kleinsignalmodell des QZSI wird vollständig mit (8.21) und
(8.28) beschrieben. Wenn der Mittelwert als Ausgangsgröße des Modells de-
finiert wird, folgt mit dem Ausgabevektor c in Vektorschreibweise:

ũZK,m︸ ︷︷ ︸
ỹ

=
[
0 1−D

]︸ ︷︷ ︸
cT

[
ĩL12
˜̂uZK

]
︸ ︷︷ ︸

x̃

+ÛZKd̃ (8.29)

Das Strukturbild des Modells der mittleren Zwischenkreisspannung ist in Abb.
8.6 dargestellt.

8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

Da der Stromrichter ein Halteglied darstellt [99, 146] und die Regelung zeitdis-
kret in einem digitalen Signalverarbeitungssystem ablaufen soll, besteht prin-
zipiell die Notwendigkeit der Zeitdiskretisierung der Regelstrecke und die An-
wendung zeitdiskreter Regelalgorithmen. Bei einer ausreichend großen Abtast-
frequenz im Verhältnis zu den vorkommenden Streckenzeitkonstanten, kann je-
doch zu einer quasikontinuierlichen Systembetrachtung übergegangen werden
[99, 131]. Mit Ausnahme von Zustandsreglern lassen sich dann Standardregel-
kreise im Frequenzbereich nach Laplace-Transformation [131, 147] entwerfen.
Die Regler sind dann noch zeitdiskret im Signalprozessor zu implementieren.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Aufgrund einer ausreichend großen Abtastfrequenz kommt in dieser Arbeit
zweischleifiger Kaskadenregler zum Einsatz, dessen Entwurf quasikontinu-
ierlich erfolgt. Vorteil dieser Vorgehensweise gegenüber einem zeitdiskreten
Entwurf ist der deutlich geringere mathematische Modellierungsaufwand.
Neben Kaskadenreglern sind oft auch einschleifige Spannungsregelkreise zu
finden, die aber eine schlechtere Regelgüte aufweisen und keine Möglichkeit
zur Begrenzung des Drosselstroms vorsehen [67, 75–85]. Aus Sicherheits-
gründen sollte auf eine kontrollierte Begrenzung der Drosselströme auf die
vorgesehenen Maximalwerte nicht verzichtet werden.
Um zu überprüfen, ob die Abtastfrequenz ausreichend groß ist für einen
quasikontinuierlichen Entwurf, stellt Abb. 8.3 die Frequenzgänge der konti-
nuierlichen Übertragungsfunktion (8.22) und der zeitdiskreten gegenüber. Die
Herleitung der zeitdiskreten Strecke ist in Kurzfassung im Anhang A.7 dar-
gelegt. Ausführliche Beschreibungen sind in [132, S8] zu finden. Die geringe
Abweichung der Modelle bei der gewählten Taktfrequenz von fp = 8kHz
rechtfertigt die Anwendung eines quasikontiuierlichen Entwurfs in diesem
Betriebspunkt. Für kleine Systemleistungen entstehen größere Abweichungen
der Frequenzgänge, die jedoch aufgrund der Robustheit des Regelkreises noch
vernachlässigbar klein sind. Es ist anzumerken, dass die zeitdiskrete Übertra-
gungsfunktion explizit das Verhalten des symmetrischen Dreieck-Modulators
berücksichtigt [133, S8]. Wird eine konventionelle Zeitdiskretisierung der
Strecke mit Totzeiten vorgenommen [131, 132], kommt es zu deutlich größeren
Abweichungen aufgrund der fehlerhaften Modellierung.
Sollen Zustandsregler für totzeitbehaftete Strecke appliziert werden, ist von
Grund auf ein zeitdiskreter Entwurf notwendig [99, S8]. Obwohl mit einem
klassischen Zustandsregler, mit einer Vorgabe der Pole, im Vergleich zum
Kaskadenregler eine bessere Regelgüte erreicht werden kann [S8], wird von
einer Implementierung abgesehen. Nachteil ist die fehlende Möglichkeit, den
Drosselstrom in einfacher Weise unabhängig von der Spannung zu begrenzen
sowie einer geringeren Robustheit gegenüber Parameteränderungen.

Im folgenden wird schrittweise die Kaskadenreglerstruktur hergeleitet und die
Parametrisierung der Regler beschrieben. Der Regelkreis wird auf das Verhalten
bei Variation der Streckenparameter untersucht. Simulationen und Versuchser-
gebnisse verifizieren das theoretische Verhalten.
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8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

8.2.1 Stromregelkreis

Im ersten Schritt wird die Strecke des inneren Stromregelkreises mit ˜̂uE = 0
und ˜̂uZK = 0 aus der ersten Zeile von (8.21) gebildet. Die Führungsgrößen-
Übertragungsfunktion resultiert mit der Drosselzeitkonstanten τL = L

RL
zu

Gi (s) =
ĩL12 (s)
d̃ (s)

=
2ÛZK

RL

1
1+ sτL

(8.30)

Erweitert um die bereits beschriebene Totzeit nach (8.24) lautet die Übertra-
gungsfunktion

Gi,Tot (s) =
ĩL12 (s)
d̃ (s)

= Gi (s) ·GTot (s) =
2ÛZK

RL

1
1+ sτL

e−sTTot (8.31)

Der Einfluss der Kondensatorspannung ˜̂uZK kann nur vernachlässigt werden,
wenn die Kondensatoren relativ große Kapazitätswerte besitzen, oder ˜̂uZK als
Störgröße vorgesteuert wird. Ist beides nicht gegeben, muss die Übertragungs-
funktion des offenen Stromregelkreises aus der ersten und zweiten Zeile von
(8.21) gebildet werden [15, 16, 67, 71, 78]. Als Auswirkungen des nicht ver-
nachlässigbaren Einflusses der Kondensatorspannung weist der Stromregelkreis
sehr schlechte dynamische Eigenschaften auf. Aus diesem Grund wird in der
Regelungsstruktur die Zwischenkreisspannung vorgesteuert [E1, 148]. Eben-
so wird ˜̂uE als Störgröße aufgefasst und durch einen Vorwärtspfad kompen-
siert [76]. Das Kleinsignal-Strukturbild der Regelstrecke ist in Abb. 8.5 mit
den Störgrößen und den entsprechenden Kompensationsgrößen als Teil des ge-
schlossenen Regelkreises zu sehen. Die Störgrößen sind in rot dargestellt und
die Kompensationsgrößen in blau. Durch die Totzeit kann keine vollständige
Auslöschung erreicht werden.

iL12

uE

+d
-

-

iL12
1/RL

KP,i TN,i
Gi,Tot

τL

GTot2ÛZK

1-2D
ûZK

~

~

~

+

uE
~

-

1/(2ÛZK)

1/(2ÛZK) 1/(1-2D)
ûZK
~

~ ~

Störgrößen

Störgrößen-

Kompensation

*

Abbildung 8.5: Kleinsignalmodell des geschlossenen Stromregelkreises mit PI-Regler
und Störgrößenkompensation
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Für die Implementierung der Störgrößenaufschaltung im DSP wird (2.63) nach
dem Boost-Aussteuergrad umgestellt und die stationären Spannungen durch die
entsprechenden Messwerte ersetzt:

dvw =
1
2

(
1− uE

ûZK

)
(8.32)

Als nächstes wird die Übertragungsfunktion des offenen Stromregelkreises
G′i,O (s) unter Verwendung eines PI-Reglers Gi,PI (s) betrachtet:

G′i,O (s) =
Gi (s)
ÛZK

·GTot (s) ·Gi,PI (s) =

=
2

RL

1
1+ sτL

e−sTTot
KP,i (1+ sTN,i)

sTN,i
(8.33)

Die vom Arbeitspunkt abhängige Spannung ÛZK wurde aus dem offenen
Regelkreis herausgezogen und wird im DSP online als gefilterter Messwert
verrechnet (s. Abb. 8.13). Als Resultat dieser Streckenadaption an den Ar-
beitspunkt ist die Stromregelstrecke nur noch abhängig von den Parametern
der Drosseln. Mit dem I-Anteil des PI-Reglers müssen durch die Entkopplung
des Stromregelkreises von den besprochenen Störgrößeneinflüssen nur noch
Parameterungenauigkeiten der passiven Komponenten und der Halbleiter
ausgeglichen werden. Die Nachstellzeit TN,i des PI-Reglers kann unter diesen
Bedingungen relativ groß gewählt werden.

Für die Auslegung des Stromreglers bietet es sich deswegen an, das Führungs-
größenverhalten des Regelkreises mit dem Betragsoptimum zu optimieren [99].
Mit einer Nachstellzeit von

TN,i = τL =
200 µH
2,5mΩ

= 80ms (8.34)

wird die Nenner-Nullstelle s = − 1
τL

kompensiert. Die Proportionalverstärkung
KP,i ist mit

KP,i =
L

2TTot

(
π

2
−φi

)
(8.35)

zu bestimmen [99]. Als Phasenreserve wird φi = 63,5◦ wie beim Be-
tragsoptimum ohne Totzeit gewählt [99] und ergibt KP,i = 0,247.

198



8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

Die Durchtrittsfrequenz des offenen Stromregelkreises liegt damit bei
ω0 = 2466,73 1

s .
Für die anschließende Bildung des Spannungsregelkreises wird die
Führungsgrößen-Übertragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkrei-
ses unter Einbeziehung von ÛZK aufgestellt:

Gi,G (s) =
ĩL12 (s)
ĩ∗L12 (s)

=
ÛZKG′i,O (s)

1+ÛZKG′i,O (s)
=

2ÛZKKP,i (1+ sTN,i)e−sTTot

s2TN,iL+ sTN,iRL +2ÛZKKP,i (1+ sTN,i)e−sTTot

(8.36)

8.2.2 Spannungsregelkreis

Im nächsten Schritt wird der Stromregelkreis um einen überlagerten Spannungs-
regler erweitert und ein Verfahren beschrieben, mit dessen Hilfe die Reglerpara-
meter anhand der Polvorgabe des geschlossenen Regelkreises berechnet werden
können. Dabei werden schrittweise unterschiedliche Streckenvereinfachungen
durchgeführt. Es wird sich zeigen, dass die Zeitkonstante der Nullstelle in der
rechten Halbebene einen entscheidenden Einfluss auf die Reglerparametrierung
nimmt.
Das resultierende Kleinsignal-Strukturbild der gesamten Regelstrecke ist in
Abb. 8.6 mit unterlagertem Stromregler abgebildet. In blauer Farbe ist das
Kleinsignalmodell der mittleren Zwischenkreisspannung nach (8.29) illustriert.
Vor dem Kondensatorpfad koppelt der Laststrom ĩLast,m als Störgröße ein, wel-
cher über die Vorgabe eines zusätzlichen Drosselstromsollwerts mit

iL12,vw = 2
pLast

uE
= 2

3
2

(
udid +uqiq

)
uE

(8.37)

mit Hilfe der momentanen Wirkleistung pLast = pS der PMSM in dq-
Schreibweise in der DSP-Software vorgesteuert wird [94]. Die Dynamik des
inneren Stromregelkreis wird dabei vernachlässigt. Innerhalb der Spannungs-
grenze uZK,m√

3
der Maschine werden für id und iq die Sollwerte verwendet und

an der Spannungsgrenze die Istwerte. An der Spannungsgrenze stimmt die Soll-
Leistung nicht mehr mit der Ist-Leistung überein. Durch die Verwendung der
Istwerte an der Spannungsgrenze wird eine unnötig große Solländerung der
Zwischenkreisspannung vermieden.
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Abbildung 8.6: Kleinsignal-Gesamtmodell des Spannungsregelkreises
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8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

Modellierung der Spannungsregelstrecke

Für die Modellierung der Spannungsregelstrecke wird zuerst (8.31) nach d̃ auf-
gelöst

d̃ (s) =
ĩL12 (s)

Gi,Tot (s)
(8.38)

und (8.36) nach ĩL12 umgestellt

ĩL12 = ĩ∗L12GG,i (s) (8.39)

sowie anschließend in (8.38) eingesetzt:

d̃ (s) = ĩ∗L12 (s)
GG,i (s)
Gi,Tot (s)

(8.40)

Um zur Übertragungsfunktion der Spannungsregelstrecke Gu (s) =
˜̂uZK

ĩ∗L12(s)
zu ge-

langen, werden (8.39) und (8.40) in die zweite Zeile von (8.21) eingesetzt. Mit
ĩLast,m (s) = 0 resultiert:

Gu (s) =
˜̂uZK

ĩ∗L12 (s)
= (8.41)

2VP,i
(
1+ sTN,i

)(
(1−2D)ÛZKe−sTTot − (2IL− ILast)(sL+RL)

)
s2TN,iL+ sTN,iRL +2ÛZKVP,i

(
1+ sTN,i

)
e−sTTot

1
sC

Um diese Übertragungsfunktion besser handhabbar zu machen, wird das Tot-
zeitglied GTot (s) durch ein PT1-Glied angenähert

G′Tot (s)≈
1

1+ sTTot
(8.42)

mit dem Ergebnis einer approximierten Übertragungsfunktion der Spannungs-
regelstrecke

G′u (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

≈ (8.43)

2KP,i
(
1+ sTN,i

)(
ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)

(
s2LTTot + s(L−RLTTot)−RL

))(
s3LTN,iTTot + s2TN,i (L+RLTTot)+ sTN,i

(
2ÛZKKP,i +RL

)
+2ÛZKKP,i

)
sC
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Die Annäherung mit einem PT1-Glied ist zulässig, weil der Spannungsregler
aus Stabilitätsgründen auf eine niedrigere Durchtrittsfrequenz als der Stromreg-
ler ausgelegt wird. Der Einfluss der Totzeit auf die Auslegung des Spannungs-
reglers ist damit geringer als auf den Stromregler. Wie in Abb. 8.7 zu sehen ist,
weichen die Frequenzgänge des approximierten und ausführlichen Modells bis
ω = 2000 1

s wenig voneinander ab. Erst im Bereich höherer Frequenzen treten
deutlichere Differenzen auf, die aber vernachlässigbare Auswirkungen auf die
Modellierung haben.
Eine Annäherung des Übertragungsverhaltens des inneren Stromregelkreises als
PT1-Glied [99] ist aufgrund der deutlichen Modellabweichungen nicht sinnvoll.
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Abbildung 8.7: Bodediagramme der Übertragungsfunktionen der
Spannungsregelstrecke mit und ohne Totzeitnäherung (G′u (s), Gu (s))
sowie der approximierten Übertragungsfunktion G′′u (s) und der in der
Ordnung reduzierten Funktion G′′u,mod (s), Parameter aus Tab. 8.1

Vereinfachung der Spannungsregelstrecke

Das Modell der Spannungsregelstrecke nach (8.43) hat ohne Rechnerstützung
wenig Aussagekraft hinsichtlich des dynamischen Verhaltens, weil die Null-
stellen des Nenners nicht ohne weiteres ersichtlich sind. Um zu einer besseren
Darstellung mit faktorisierten Polynomen zu gelangen, wird die Methode der
Low-Q Approximation angewendet [116, 149]. Diese erlaubt es, ein beliebiges
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8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

Polynom n-ter Ordnung in ein faktorisiertes Polynom zu überführen, wenn die
Koeffizienten bestimmte Bedingungen erfüllen [116]. Als prinzipielle Voraus-
setzung müssen die Null- bzw. Polstellen weit genug auseinander liegen.
Mit der Herleitung aus dem Anhang A.8.1 wird das vereinfachte Modell der
Spannungsregelstrecke

G′′u (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

≈ (8.44)

ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)
(
s2LTTot + s(L−RLTTot)−RL

)
sCÛZK

(
s2 LTTot

2ÛZKKP,i+RL
+ s L+RLTTot

2ÛZKKP,i+RL
+1
)

ermittelt. Die Zählernullstelle 1+ sTN,i aus (8.43) kann, wie im Anhang A.8.1
beschrieben, mit einer Nullstelle des Zählers in guter Näherung gekürzt wer-
den. Nach Abb. 8.7 stimmen der approximierte und der originale Frequenzgang
überein.
Das Nennerpolynom von G′′u (s) besteht aus einem PT2-Glied in Standard-
Notation [131]

GPT2 (s) =
1

s2

ω2
e
+2 ξ

ωe
s+1

(8.45)

und einem Integrierglied. Die Dämpfung des PT2-Glieds beträgt

ξ =
1
2

L+RLTTot

2ÛZKKP,i +RL
ωe (8.46)

und die ungedämpfte Eigenkreisfrequenz

ωe =

√
2ÛZKKP,i +RL

LTTot
(8.47)

Aus dem Zähler ergeben sich durch Lösen der quadratischen Gleichung eine
Nullstelle sNLH in der linken Halbebene und sNRH in der rechten:

sNLH =−1
2

L−RLTTot

LTTot
+

√
(1−2D)ÛZK

LTTot (2IL− ILast)
+

RL

LTTot
+

1
4

(
L−RLTTot

LTTot

)2
(8.48)
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

sNRH =−1
2

L−RLTTot

LTTot
−

√
(1−2D)ÛZK

LTTot (2IL− ILast)
+

RL

LTTot
+

1
4

(
L−RLTTot

LTTot

)2
(8.49)

Durch die Nullstelle in der rechten Halbebene ist die Spannungsregelstrecke
nicht-minimalphasig [131, 147], was eine Verschlechterung der dynamischen
Eigenschaften der Regelstrecke und einen erhöhten Aufwand bei der Regleraus-
legung zur Folge hat.
Faktorisiert lautet die Übertragungsfunktion des offenen Spannungs-
Regelkreises mit K =CÛZK:

G′′u (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

≈ (1+ sNLH)(1− sNRH)

K
( s2

ω2
e
+2 ξ

ωe
s+1

)
s

(8.50)

Dynamische Eigenschaften der Spannungsregelstrecke

Anhand der reduzierten Kleinsignal-Übertragungsfunktion G′′u (s) lassen sich
Aussagen über das dynamische Verhalten der Spannungsregelstrecke treffen. Zu
diesem Zweck wird die Pol- und Nullstellenverteilung in der komplexen Ebene,
unter Variation der Streckenparameter untersucht. Da die mittlere Zwischen-
kreisspannung auf einen konstanten Wert geregelt werden soll, sind die Ein-
gangsspannung sowie die Ausgangsleistung als variabel angenommen.
In Abb. 8.8 ist das Pol-Nullstellendiagramm der Regelstrecke G′′u (s) zu sehen.
Die Ausgangsleistung variiert im Bereich PLast = 50kW, 25kW, 10kW, 5kW,
2,5kW. Wie auch aus (8.46) und (8.47) ersichtlich ist, sind die Polstellen un-
abhängig von Änderungen der Ausgangsleistung. Die Nullstellen dagegen wan-
dern für größer werdende Leistungen in Richtung Nullpunkt und verursachen
eine zunehmende Destabilisierung der Regelstrecke.
Im zweiten Fall wird die Eingangsspannung UE variiert und die mittlere
Zwischenkreisspannung auf einen Wert von UC2 = 250V festgelegt sowie die
Ausgangsleistung auf PLast = 35kW. Abb. 8.9 zeigt entsprechend (8.46) und
(8.47) eine Veränderung der Dämpfung und der Eigenfrequenzen. Während
die Realteile ξ ωe für alle Spannungen unverändert bleiben, ändern sich die
gedämpften Eigenkreisfrequenzen gemäß ωe

√
1−ξ 2. Die Polstellen bewegen

sich auf einer Parallelen zur Imaginärachse vom Ursprung weg. Desweiteren
wandern die Nullstellen desto weiter Richtung Ursprung, je kleiner die Ein-
gangsspannung wird. Für die Auslegung des Spannungsreglers muss der Ein-
fluss der arbeitspunktabhängigen Parameter berücksichtigt werden.
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Spannungs-Regelstrecke unter Variation der Ausgangsleistung,
PLast = 50kW, 25kW, 10kW, 5kW, 2,5kW und UC2 = 250V,
UE = 200V
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Spannungs-Regelstrecke unter Variation der Eingangsspannung
UE = 250V, 225V, 200V, 175V, 150V und UC2 = 250V,
PLast = 35kW

Bestimmung der Reglerparameter

In der Leistungselektronik kommt zur Bestimmung der Reglerparameter oft das
Frequenzkennlinienverfahren zum Einsatz [73, 78, 103], bei dem anhand des
offenen Regelkreises eine Phasenreserve bei einer festgelegten Durchtrittsfre-
quenz mit Hilfe des Bode-Diagramms vorgegeben wird [131, 147]. Da hierbei
nicht die Eigenschaften des geschlossenen Regelkreis betrachtet werden, ist
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

die Vorgabe bestimmter dynamischer Eigenschaften nur durch sukzessives
Variieren der Regelungsparameter möglich.

Im Rahmen dieser Arbeit wird basierend auf dem Verfahren der Polvorgabe
[150–152] eine anwendungsorientierte Methode zur Reglerauslegung erarbeitet,
die es trotz der relativ komplizierten Regelstrecke ermöglicht, das Führungs-
größenverhalten des geschlossenen Regelkreises weitgehend vorzugeben. Es
wird sich zeigen, dass die Nullstelle in der rechten Halbebene maßgeblich
das Schwingungsverhalten der Regelstrecke mitbestimmt. Da der QZSI in der
Regelungsstruktur anderen hochsetzenden Schaltungstopologien ähnelt [103],
ist das Verfahren auch auf diese anwendbar.

Für die Polvorgabe wird zuerst die Übertragungsfunktion des geschlossenen
Spannungsregelkreises aufgestellt. Wird dieser mit G′′u (s) nach (8.44) und ei-
nem PI-Regler gebildet

G′′u,G (s) =
G′′u,O (s)

1+G′′u,O (s)
=

G′′u (s)Gu,PI (s)
1+G′′u (s)Gu,PI (s)

(8.51)

gibt es zwei konjugiert-komplexe Polstellen und drei Nullstellen (s. Abb.
8.11(a)). Wie sich herausstellen wird, ist es für die Reglerauslegung nicht not-
wendig, diese relativ aufwendige Funktion zu verwenden. Deswegen wird die
Übertragungsfunktion G′′u (s) des offenen Spannungsregelkreises in der Ordnung
reduziert, indem die Totzeit TTot und der Drosselwiderstand RL zu Null gesetzt
werden. Da der Drosselwiderstand nach Tab. 8.1 relativ klein ausfällt, ist der
entstehende Fehler vernachlässigbar. Die Vernachlässigung der Totzeit verur-
sacht hingegen eine ausgeprägte Abweichung des Phasengangs ab dem Bereich
mittlerer Frequenzen, wie in Abb. 8.7 zu sehen ist. Die Auswirkungen der Mo-
dellabweichungen werden später anhand der Pol-Nullstellenverteilung des ge-
schlossenen Regelkreises, der Bodediagramme und der Sprungantworten disku-
tiert.
Mit den getroffenen Annahmen resultiert die in der Ordnung reduzierte Über-
tragungsfunktion zu:

G′u,mod (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

=
2KP,i (1+ sTN,i)

(
ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)Ls

)
(

s2TN,iL+ sTN,i2ÛZKKP,i +2ÛZKKP,i

)
sC

(8.52)
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8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

So wie bei der ausführlichen Übertragungsfunktion G′u (s) (8.43) kürzt sich bei
G′u,mod (s) nach der im Anhang A.8.2 beschriebenen Faktorisierung die Zähler-
nullstelle 1+ sTN,i heraus und es resultiert in sehr guter Näherung:

G′′u,mod (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

≈
(1−2D)

(
1− (2IL−ILast)L

(1−2D)ÛZK
s
)

C
(

1+ L
2ÛZKKP,i

s
)

s
(8.53)

Als nächstes wird die Übertragungsfunktion des offenen Spannungs-
Regelkreises mit PI-Regler verallgemeinert notiert:

G′′u,mod,O (s) = G′′u,mod (s) ·Gu,PI (s) = Ku
1− sTNRH

1+ sTu

1
s

KP,u (1+ sTN,u)

sTN,u
(8.54)

Durch Koeffizientenvergleich mit (8.53) ergeben sich die Streckenparameter zu

Tu =
L

2ÛZKKP,i
(8.55)

TNRH =
(2IL− ILast)L
(1−2D)ÛZK

(8.56)

Ku =
1−2D

C
(8.57)

Da die Nenner-Nullstelle s = − 1
Tu

in der Nähe der Durchtrittsfrequenz des
Stromreglers liegt, lässt diese sich nicht durch die Zählernullstelle 1+ sTN,u des
PI-Reglers kompensieren.

Die Übertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises resultiert zu

G′′u,mod,G (s) =
˜̂uZK (s)

˜̂u∗ZK
=

G′′u,mod,O (s)

1+G′′u,mod,O (s)
=

(1− sTNRH)(1+ sTN,u)

TN,uTu
KP,uKu

s3 +
TN,u(1−KP,uKuTNRH)

KP,uKu
s2 +

KP,u(KuTN,u−KuTNRH)
KP,uKu

s+1

(8.58)

anhand der die Proportionalverstärkung KP,u und die Nachstellzeit TN,u des
Spannungsreglers durch Polvorgabe zu ermitteln sind. Der Zähler enthält wie
die Übertragungsfunktion G′′u,mod,O (s) des offenen Regelkreises die Nullstelle
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

in der rechten Halbebene (NRH) sowie die Nullstelle in der linken (NLH), wel-
che von der Nachstellzeit TN,u abhängt. Durch die NRH ist es nicht möglich, die
Reglerparameter KP,u und TN,u durch Vergleich der Zähler- und Nennerkoeffi-
zienten zu bewerkstelligen, wie es bei der Betragsanschmiegung nach [99] getan
wird.
Wie später anhand der Führungsgrößen-Sprungantwort gezeigt werden kann (s.
Abb. 8.14), ist der Einfluss der NRH auf das dynamische Verhalten weniger stark
ausgeprägt und wird für die Reglerauslegung nicht berücksichtigt. Da außerdem
die NLH durch ein Führungsgrößenfilter

Gu,F (s) =
1

1+ sTN,u
(8.59)

kompensiert wird, entscheidet das Nennerpolynom maßgeblich über die Dyna-
mik des Regelkreises. Für die Polvorgabe wird die Referenzfunktion

G′′u,ref,G (s) =
1

s2

ω2
1
+2 ξ1

ω1
s+1

1
1+ s

ω2

=

1
1

ω2
1 ω2

s3 +
(

2ξ1
ω1ω2

+ 1
ω2

1

)
s2 +

(
2ξ1
ω1

+ 1
ω2

)
s+1

(8.60)

mit einem PT1- und einem PT2-Glied angesetzt. Durch Koeffizientenvergleich
der Nennerpolynome von G′′u,ref,G (s) und G′′u,mod,G (s) entsteht ein Gleichungs-
system dritter Ordnung

1
ω2

1 ω2
=

TN,uTu

KP,uKu
(8.61)

2ξ1

ω1ω2
+

1
ω2

1
=

TN,u (1−KP,uKuTNRH)

KP,uKu
(8.62)

2ξ1

ω1
+

1
ω2

= TN,u−TNRH (8.63)

mit den Unbekannten KP,u, TN,u, ω1, ω2 und ξ1. Im Gegensatz zum Zustands-
regler sind also die Pole und die Dämpfung des Regelkreises nicht frei einstell-
bar. Die Frequenz des PT1-Glieds wird deswegen gleich der Eigenfrequenz des
konjugiert-komplexen Polpaares gewählt

ω2 = ω1 (8.64)
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8.2 Regelung der Zwischenkreisspannung

und die Dämpfung ξ1 frei vorgegeben. Aus (8.63) ergibt sich dann die Eigen-
kreisfrequenz

ω1 =
1+2ξ1

TN,u−TNRH
(8.65)

Eingesetzt in (8.62) folgt für die gesuchte Proportionalverstärkung

KP,u =
1+2ξ1

Ku

TN,u

T 2
N,u +(2ξ1−1)TNRHTN,u +T 2

NRH
(8.66)

Es verbleibt die Nachstellzeit TN,u, die nach Einsetzen von KP,u und ω1 in (8.61)
durch Lösen der kubischen Gleichung

T 3
N,u−

(
Ku (1+2ξ1)

2 +3TNRH

)
T 2

N,u− ...

TNRH

(
Ku (1+2ξ1)

2 (1−2ξ1)+3TNRH

)
TN,u− ...

T 2
NRH

(
TNRH +Ku (1+2ξ1)

2
)
= 0

(8.67)

entweder analytisch [153] oder rechnergestützt ermittelt wird. Ohne Beweis
wird angenommen, dass sich für alle Kombinationen der Betriebsparameter
eine reelle Lösung und eine konjugiert-komplexe Lösung ergeben. Die Formel
für die Berechnung wird nicht angegeben und nur das Ergebnis diskutiert.

Die Zeitkonstante der NRH nach (8.56) wird für kleine Systemleistungen klein.
Dementsprechend ist dann der Einfluss auf das Übertragungsverhalten des ge-
schlossenen Regelkreises vernachlässigbar und die Gleichungen (8.65), (8.66)
sowie (8.67) vereinfachen sich mit TNRH ≈ 0 annähernd zu:

ω1 ≈
1
Tu

1
1+2ξ1

(8.68)

KP,u ≈
1

KuTu

1
1+2ξ1

(8.69)

TN,u ≈ Tu (1+2ξ1)
2 (8.70)

Im Sonderfall, wenn ξ1 mit 1√
2

vorgegeben wird, liegt das Symmetrische
Optimum vor [152], mit dem eine gute Störgrößenunterdrückung des Last-
stroms erreicht werden kann. Die Frequenzen ω1 und ωN = 1

TN,u
haben dann
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

den gleichen Abstand vom Realteil ξ1ω1 des konjugiert-komplexen Polpaares
(ω1 > ξ1ω1 > ωN,u) und die Durchtrittsfrequenz des offenen Regelkreises liegt
im Maximum des Phasengangs.

Je größer die Ausgangsleistung wird, desto deutlicher verlieren die Gleichun-
gen (8.68)-(8.70) durch den zunehmenden Einfluss der Zeitkonstanten der NRH
auf das Nennerpolynom ihre Gültigkeit. Auch mit den Gleichungen nach (8.65)
und (8.67), welche die NRH beinhalten, können die Regelungsparameter so be-
stimmt werden, dass der Abstand zu ξ1ω1 jeweils gleich groß ist. Da aber die
Abweichungen im Vergleich zu einer fest vorgegeben Dämpfung ξ1 =

1√
2

sehr
gering sind, wird angelehnt an das symmetrische Optimum in allen Betriebs-
punkten

ξ1 =
1√
2

(8.71)

festgelegt.

Mit den Gleichungen für KP,u und TN,u nach (8.66) und (8.67) können die Para-
meter des überlagerten Spannungsreglers berechnet werden. Wird mit den Span-
nungen UC2 = 250V und UE = 200V die Ausgangsleistung variiert PLast =
1kW..50kW, bewegen sich die Parameter im Bereich KP,u = 1,138..0,789
und TN,u = 2,383ms..3,292ms. Im Fall einer konstanten Leistung PLast =
35kW, UC2 = 250V und einer variablen Eingangsspannung UE = 150V..240V
verändern sich die Parameter im Bereich KP,u = 1,083..0,692 und TN,u =
3,670ms..2,774ms. Insbesondere eine variable Eingangsspannung wirkt sich in
Übereinstimmung mit dem Pol-Nullstellen Diagramm nach Abb. 8.9 deutlich
auf die Dynamik des Regelkreises aus. Deswegen sollte zumindest eine Para-
meternachführung bei Variation der Eingangsspannung implementiert werden.

8.2.3 Bodediagramme des Spannungsregelkreises und
Modellvergleich

Offener Regelkreis

Zur Verifizierung der Reglerparametrierung sind in Abb. 8.10 die Frequenz-
gänge der offenen Regelkreise G′′u,mod,O (s) (8.54) ohne Totzeit TTot sowie
G′′u,O (s) = G′′u (s)Gu,PI (s) mit TTot dargestellt. Außerdem ist der Frequenzgang
der Spannungsregelstrecke G′′u (s) (8.44) zu sehen. Die Reglerparameter sind
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Abbildung 8.10: Bodediagramme der Spannungsregelstrecke G′′u (s) und des offenen
Regelkreises G′′u,O (s) sowie des offenen Regelkreises G′′u,mod,O (s) ohne
Totzeitnäherung, Parameter aus Tab. 8.1, KP,u = 0,867, TN,u = 3,03ms

zu KP,u = 0,867 und TN,u = 3,03ms berechnet worden, unter Zugrundelegung
der Parameter aus Tab. 8.1. Der offene Regelkreis G′′u,mod,O (s) hat eine Phasen-
reserve von ϕR = 40,04◦, bei der Durchtrittsfrequenz ω0 = 803,79 1

s . Im Fall
des detaillierteren Modells G′′u,O (s) verschiebt sich die Durchtrittsfrequenz mit
den gleichen Parametern nach ω0 = 858,27 1

s und ϕR = 38,85◦ Phasenreserve.
Die Modellunterschiede im Bereich der Durchtrittsfrequenz können als gering
eingeschätzt werden, zumal Abweichungen von den Modellparametern im rea-
len System weitere Modellungenauigkeiten mit sich bringen. Es ist außerdem
zu erkennen, dass die Durchtrittsfrequenz ein wenig rechts vom Maximum des
Phasengangs liegt. Die Abweichungen von diesem Idealfall sind aber klein.

Geschlossener Regelkreis

In Abb. 8.11(a) sind die Pol-Nullstellenverteilungen der geschlossenen Regel-
kreise, der in der Ordnung reduzierten Funktion G′′u,mod,G (s) (8.58) sowie der
ursprünglichen Funktion G′′u,G (s) (8.51), in einem gemeinsamen Diagramm ge-
genübergestellt. Das Modell G′′u,G (s) mit Totzeitnäherung hat ein konjugiert-
komplexes Polpaar mit hoher Frequenz und eines mit niedrigerer Frequenz,
welches das Schwingungsverhalten der Regelstrecke dominiert. Die weit vom
Ursprung entfernte Nullstelle in der linken Halbebene beeinflusst die Dynamik
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Abbildung 8.11: Vergleich der Übertragungsfunktionen G′′u,G (s) mit Totzeitnäherung
und G′′u,mod,G (s) ohne Totzeitnäherung, Parameter aus Tab. 8.1,
KP,u = 0,867, TN,u = 3,03ms

des Regelkreises kaum, im Gegensatz zur zweiten Nullstelle, die nahe am Ur-
sprung liegt und durch die Nachstellzeit gegeben ist.
Beim Vergleich der Nullstellen von G′′u,G (s) und G′′u,mod,G (s) in der rechten
Halbebene fällt auf, dass sich die Nullstelle im Fall von G′′u,mod,G (s) vom Ur-
sprung wegbewegt. Das konjugiert-komplexe Polpaar von G′′u,mod,G (s) liegt in
der Nähe des niederfrequenten Polpaars von G′′u,G (s). So wie bei der Berechnung
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der Reglerparameter angestrebt wurde, hat die reelle Polstelle von G′′u,mod,G (s)
den gleichen Abstand zum Realteil des konjugiert komplexen Polpaares wie die
Zählernullstelle s = 1

TN,u
.

Die Pole und Nullstellen beider Modelle weichen voneinander ab. Aus dem
Bodediagramm nach Abb. 8.11(b) ist zu erkennen, dass sich die Unterschie-
de im Bereich höherer Frequenzen auswirken. Mit dem Führungsgrößenfil-
ter nach (8.59) sind jedoch nur geringe Unterschiede in der Führungsgrößen-
Sprungantwort zu erwarten.

8.3 Modellierung und Regelung der
permanenterregten Synchronmaschine

Wie in klassischen Antriebssystemen mit DC/DC-Wandler üblich [154], erfolgt
die Auslegung der Regelung der eingesetzten anisotropen, permanenterregten
Synchronmaschine unabhängig vom QZSI. Aufgrund des unsymmetrischen Ro-
toraufbaus, mit unterschiedlich großen Flussverkettungen in d- und q-Richtung,
sowie Sättigungs- und Verkopplungseffekten, sind besondere Anforderungen an
die Regelungsstruktur und die Sollwerterzeugung gestellt. Da der Fokus der vor-
liegenden Arbeit auf dem QZSI liegt, werden nur die grundlegenden Aspekte
der Modellbildung und Regelung der PMSM hervorgehoben, die für das Sys-
temverständnis notwendig sind. Hauptaugenmerk der Regelung ist weniger der
höchstdynamische Betrieb [92, 97], sondern ein stabiles und stationär genaues
Betriebsverhalten mit guten dynamischen Eigenschaften. Ausführliche Erläute-
rungen zur Regelung der anisotropen PMSM sind in [88–94, 97] nachzulesen.

8.3.1 Modellbildung

Für die Modellbildung der Regelstrecke der PMSM wird von den ins rotor-
orientierte Koordinatensystem transformierten dq-Spannungsgleichungen in
Komponentenschreibweise ausgegangen [92, 97]:

ud = Rsid + Ψ̇d−ωΨq (8.72)

uq = Rsiq + Ψ̇q +ωΨd (8.73)

Mit Ψd und Ψq sind die in d- und q-Richtung wirksamen Flussverkettungen
bezeichnet und mit id, iq die entsprechenden Komponenten des Statorstroms.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Zwischen der elektrischen Kreisfrequenz ω und der mechanischen Drehzahl
nmech der Welle besteht über die Polpaarzahl p der Zusammenhang

ω = p ·2π ·nmech (8.74)

Die verwendete PMSM zeigt aufgrund des hochausgenutzten Maschinendesigns
ein ausgeprägtes Sättigungsverhalten, mit dem ein nichtlinearer Zusammenhang
zwischen den Flussverkettungen und den Maschinenströmen einhergeht. Eine
korrekte Modellierung der dynamischen Anteile Ψ̇d, Ψ̇q in (8.72) und (8.72)
benötigt daher die Betrachtung der differentiellen Induktivitäten [92, 97]. Für
die Berechnung der Induktivitätswerte ist die Kenntnis der Flussverkettungen
Ψd, Ψq notwendig, jeweils in Abhängigkeit von id und iq. Besonders wenn ein
hochdynamisches Verhalten des Regelkreises bis hin zu den physikalisch maxi-
mal möglichen Einregelzeiten gewünscht ist, kann nur anhand dieses Modells
die entsprechende Regelgüte erzielt werden. Die Flussverkettungen können bei-
spielsweise anhand von Messungen ermittelt werden, um diese in Abhängigkeit
der d- und q-ströme in zwei Kennfeldern zu speichern und mit Hilfe passender
Regelverfahren weiterzuverarbeiten [92, 97]. An das Signalverarbeitungssystem
steigen entsprechend die Anforderungen.
Die mit den Bewegungsspannungen ωΨd, ωΨq in Verbindung stehenden Fluss-
verkettungen sind im Gegensatz zu den dynamischen Anteilen über die Abso-
lutinduktivitäten und die zugeordneten Ströme festgelegt. Absolutinduktivitäten
beschreiben einen linearen Zusammenhang zwischen Flussverkettung und Ma-
schinenstrom.
Aufgrund der geringeren Anforderungen an die Regelgüte und der begrenzten
Leistungsfähigkeit des verwendeten digitalen Signalverarbeitungssystems, wer-
den nachfolgend auch die dynamischen Flussverkettungen mit Absolutindukti-
vitäten modelliert. Aus den Spannungsgleichungen (8.72) und (8.73) resultieren
die konventionellen Modellgleichungen der PMSM [91, 94]:

ud = Rsid +Ld i̇d−ωLqiq (8.75)
uq = Rsiq +Lq i̇q +(ωLdid +ΨPM) (8.76)

Bei ΨPM handelt es sich um die von den Permanentmagneten hervor-
gerufene Flussverkettung. Weitere Vereinfachungen umfassen die Vernach-
lässigung von Kreuzverkopplungseffekten sowie Winkelabhängigkeiten der
Induktivitäten. Die Sättigung der Absolutinduktivitäten wird anhand von
Messdaten berücksichtigt und durch Polynome dritter Ordnung modelliert,
welche die Induktivitäten Ld und Lq als Funktion von iq wiedergeben.
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Der Einfluss von id wird vernachlässigt. Die entstehenden Fehler in der Mo-
dellierung werden toleriert und ein zeitdiskreter Zustandsregler nach [93, 94]
implementiert. Wie sich in den Messergebnissen zeigen wird, ist der Regelkreis
ausreichend robust um trotzdem gute Regelergebnisse zu erzielen.
Es fehlt noch die Gleichung für das innere Drehmoment der anisotropen PMSM
[91, 94]

M =
3
2

pΨPMiq +
3
2

p
(
Ld−Lq

)
idiq (8.77)

mit der die Verbindung zum mechanischen System hergestellt wird. Der Sum-
mand auf der linken Seite steht für das synchrone Drehmoment und auf der
rechten Seite für das Reluktanzmoment, das in dieser Anwendung durch Ld < Lq
maßgeblich zur Drehmomentbildung beiträgt.

8.3.2 Betriebsbereiche und Sollwertgenerierung

Die verwendete PMSM wurde mit deutlich unterschiedlichen Ld- und Lq- Wer-
ten, die ungefähr im Verhältnis 1:2 stehen, explizit für eine Ausnutzung des Re-
luktanzmoments konzipiert. Deswegen kann ein sinnvoller Betrieb der PMSM
nicht über Vorgabe eines q-Stroms im Grunddrehzahlbereichs und die zusätzli-
che Steuerung des d-Stroms im Feldschwächbereich [91] erreicht werden.
Da die Drehmomentgleichung (8.77) für ein gewünschtes Drehmoment unbe-
grenzte Variationsmöglichkeiten von id und iq zulässt, wird für die Findung von
möglichst optimalen Stromkombinationen die etablierte Strategie des verlustop-
timalen Betriebs angewendet [88–92]. Ziel ist es ein gewünschtes Drehmoment
unter Minimierung der ohmschen Wicklungsverluste zu erzeugen. Eisenverluste
werden nicht einbezogen. Diese Strategie führt zu vier Betriebsbereichen:

• Bereich des maximalen Moments pro Ampere (MMPA)

• Spannungsgrenze

• Stromgrenze

• Bereich des maximalen Moments pro Volt (MMPV)

Wird keine Sättigung berücksichtigt [88, 89, 91], können die Bereiche analy-
tisch berechnet werden. Da die entsprechenden Gleichungen hinlänglich in der
Literatur beschrieben wurden, wird auf die erneute Darstellung verzichtet.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Im ersten Betriebsbereich, dem MMPA-Bereich, lässt sich das Drehmoment mit
dem kleinst möglichen Statorstrom einstellen, weil weder die maximal zur Ver-
fügung stehende Umrichterspannung noch die Stromgrenze erreicht ist.
Ab einer gewissen Drehzahl reicht die Ausgangsspannung des Umrichters nicht
mehr aus, der induzierten Spannung der Maschine entgegenzuwirken. Das ge-
forderte Drehmoment kann weiterhin eingestellt werden, indem die Stromkom-
ponente id betragsmäßig vergrößert wird und iq verkleinert. id trägt dabei den
deutlich größeren Anteil zur Erhöhung des Statorstroms bei.
Erreicht der Statorstrom die thermisch begründete Stromgrenze, kann das Dreh-
moment nicht mehr eingeprägt werden und sinkt mit steigender Drehzahl ab.
Im Betriebsbereich des maximalen Moments pro Volt (MMPV) reicht die ma-
ximale Umrichterspannung nicht mehr aus, um den maximalen Statorstrom ein-
zuprägen. Soll dennoch das maximal mögliche Drehmoment eingestellt werden,
müssen die Statorströme mit minimaler Statorspannung gesteuert werden. Wie
anhand des Kennfelds in Abb. 8.12 gezeigt werden kann, hängt das Vorhanden-
sein des MMPV-Bereichs von der Höhe des maximalen Statorstroms und des
Kurschlussstroms ÎKS = ΨPM

Ld
ab [91].

Prinzipiell lassen sich die Sollströme für id und iq bei einem gegebenen Sollmo-
ment und unter Berücksichtigung der maximalen Umrichterspannung sowie der
Stromgrenze aus den Gleichungen der erläuterten Betriebsbereiche online im
DSP berechnen. Diese Vorgehensweise ist aber nur gültig, solange keine Sätti-
gung auftritt. Nachteilig ist außerdem der sehr hohe Rechenaufwand im DSP.
Aufgrund der Sättigung werden die Sollwerte i∗d und i∗q anhand der durch die
Polynome modellierten Induktivitäten erstellt und jeweils in einem Kennfeld
hinterlegt. Das entstehende Kennfeld ist in Abb. 8.12 für eine maximale Dreh-
zahl von nmech = 10000 1

min sowie Drehmomente bis M = 88Nm als Funktion
von id und iq für den motorischen Betrieb aufgetragen. Für den generatorischen
Betrieb kann das gleiche Kennfeld verwendet werden, wenn die Kennfeldwerte
an der x-Achse gespiegelt werden.
In blau sind die Hyperbeln konstanten Drehmoments an der Spannungsgrenze
zu sehen. Die Anfangspunkte in Richtung der q-Achse schneiden die in oran-
ge eingezeichnete MMPA-Kennlinie. Solange die mit grüner Farbe dargestellte
Amplitude Ψ̂S der Stator-Flussellipsen oberhalb des entsprechenden MMPA-
Punkts des Sollmoments liegt, wird der MMPA-Betriebspunkt eingestellt. Die
Amplitude der Flussverkettung kann über die Winkelgeschwindigkeit und die
mittlere Zwischenkreisspannung

Ψ̂S =
ûS,max

ω
=

uZK,m√
3

1
ω

(8.78)
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Abbildung 8.12: Aus Messdaten interpolierte Kennfelder der Hyperbeln konstanten
Drehmoments, der Ellipsen konstanter Statorflüsse, der
MMPA-Kennlinie sowie der Stromgrenze, in Abhängigkeit der id- und
iq-Ströme

berechnet werden. Mit steigender Drehzahl oder kleiner werdenden Zwischen-
kreisspannungen schneidet die Flussellipse den zum gewünschten Drehmoment
zugehörigen MMPA-Punkt und die durch den Umrichter vorgegebene Span-
nungsgrenze wird erreicht. Bis hin zur Stromgrenze kann das Sollmoment
weiterhin beibehalten werden, indem auf der Trajektorie der passenden Dreh-
momenthyperbeln entlanggelaufen wird. Aus den Schnittpunkten der jeweiligen
Flussellipsen und den Drehmomenthyperbeln ergeben sich somit die stationären
Arbeitspunkte.
In Richtung der Achse des negativen d-Stroms wird der Betriebsbereich durch
die kleinste Flussellipse begrenzt, die sich aus der maximal gewählten Drehzahl
sowie der entsprechenden Zwischenkreisspannung ergibt.
Durch die Wahl eines kleineren maximalen Phasenstroms (ÎS = 240,42A) als
theoretisch möglich (ÎS = 353,55A), liegt der maximale Stromkreis ausserhalb
des Mittelpunkts ΨPM

Ld
= 287,93A der Flussellipsen. Damit ist es nicht notwen-

dig den MMPV-Bereich weiter zu berücksichtigen.
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8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

Im Speicher des DSPs sind die für die Erzeugung der Stromsollwerte i∗d,
i∗q benötigten Datenpunkte in jeweils einer Tabelle in Matrixform hinterlegt.
Die Matrixelemente der beiden Tabellen werden durch einen entsprechenden
Drehmoment-Wert sowie den zugehörigen Flusswert nach (8.78) online im DSP
indiziert. Zwischen den Stützstellen liegende Stromsollwerte werden interpo-
liert.
Die Kennfelddaten wurde an einer baugleichen Maschine gemessen [92] und
mit den Algorithmen aus [92, 155] an die maximalen Ströme und Spannungen
des behandelten Umrichtersystems angepasst.

8.3.3 Stromzustandsregler

Um eine gute Regelgüte zu erzielen, wurde ein zeitdiskreter Zustandsregler für
beide Stromkomponenten mit Entkopplung der induzierten Spannungen imple-
mentiert [94]. Für die Wahl des Reglers war weniger das Führungsgrößenver-
halten entscheidend, sondern die verbesserte Unterdrückung des Störgrößenein-
flusses des Strom-Nulldurchgangs. Nachteil des Reglers ist der deutlich größere
Rechenaufwand im Vergleich zu einer klassischen Struktur mit PI-Reglern und
Entkopplungsnetzwerk [91, 95].
Für eine vollständige Beschreibung der implementierten Regelungsstruktur ist
nachfolgend das Ergebnis der Herleitung des Regelgesetzes aus [94] in Kompo-
nentenschreibweise notiert. Das Strukturbild ist ebenfalls in [94] abgebildet.

u′St,dq,k = M′dq · i∗dq,k−K′P,1,dq · idq,k−K′P,2,dq · i′dq,k−K′P,3,dq · i′′dq,k (8.79)

+K′I,dq ·vI,dq,k−K′T,1,dq ·vT,dq,k−K′T,2,dq ·v′T,dq,k +K′Z,dq ·uind,dq,k

Abgekürzt werden die einzelnen d- und q-Komponenten durch den Index dq
impliziert. Die mit Großbuchstaben gekennzeichneten Reglerparameter sind im
Anhang A.9 in komplexer Schreibweise aufgeführt.
Im Regelgesetz (8.79) beschreibt i∗dq,k den Sollwert des d- und q-Stroms zum
Abtastzeitpunkt und idq,k den Istwert. Die Hilfsfunktionen in Raumzeigernota-
tion

i′dq,k = e−
Tp
τS
− jωTp ·

(Ld

Lq
id + jiq

)
(8.80)

i′′dq,k = e−
Tp
τS
− jωTp · i′dq,k (8.81)
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beinhalten ebenfalls die Istwerte. Um stationäre Genauigkeit zu erreichen, ist
ein Integrator umgesetzt, der in der Form

vI,dq,k+1 = vI,dq,k + i∗dq,k,korr− idq,k (8.82)

mit dem modifizierten Strom-Sollraumzeiger

i∗dq,k,korr =
Ld

Lq
i∗d,k + ji∗q,k−M′−1

dq

(
u′St,dq,k−u′St,dq,l,k

)
(8.83)

realisiert wird. u′St,dq,l,k ist die begrenzte Stellgröße. Aufgrund der Rechentotzeit
von einer Taktperiode, sind zusätzlich die Anteile

vT,dq,k = u′St,dq,l,k ·e−j2ωTp −K′Z,dq ·uind,dq,k (8.84)

v′T,dq,k = e−
Tp
τS
− jωTp ·vT,dq,k (8.85)

notwendig. Als verbleibender Term in (8.79) sorgt K′Z,dq ·uind,dq,k mit uind,dq,k =
jωΨPM für die Vorsteuerung der induzierten Spannung. Der Stellgrößen-
Raumzeiger u′St,dq,k bzw. der begrenzte Zeiger u′St,dq,l,k muss letztlich noch um
zwei Taktperioden gedreht werden:

uSt,dq,k = u′St,dq,l,kej2ωTp (8.86)

8.4 Regelungsstruktur des Gesamtsystems

Mit den Zusammenhängen der bisherigen Abschnitte kann die gesamte Rege-
lungsstruktur des Umrichtersystems gebildet werden, dessen Signalflussplan in
Abb. 8.13 dargestellt ist.
Im unteren Teil befindet sich der Kaskadenregler des QZSI mit der Vorsteuerung
der Leistung (8.37) sowie der Vorsteuerung der Zwischenkreis- und Eingangs-
spannung (8.32). Da die Spannung am Kondensator C2 geregelt werden soll,
wird der Sollwert der Zwischenkreisspannung û∗ZK mit Hilfe von (2.63) und dem
Messwert von uE berechnet:

û∗ZK = 2u∗C2−uE (8.87)

Die Verbindung zum Maschinenregler wird mit dem Boost-Aussteuergrad d′ =
d + dvw über den berechneten Wert der maximalen Strangspannung hergestellt
(s. (8.27), (8.28) und (4.18)):
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ûS,max =
ûZK√

3

(
1−d′−Dkorr

)
(8.88)

Die vom Stromregler der PMSM generierten Sollspannungen u∗d und u∗q wer-
den einem Block zugeführt, der den Betrag des Spannungszeigers auf ûS,max
begrenzt, indem die dynamischen Anteile der Sollspannungen gekürzt werden
[92]. Anschließend erfolgt die Transformation der rotorbezogenen Größen ins
statorfeste Dreiphasensystem mit Hilfe der Park-Transformation. Durch die Di-
vision mit der halben Spitzen-Zwischenkreisspannung ûZK werden die Span-
nungssollwerte u∗U, u∗V, u∗W auf Schwellenwerte umgerechnet, die dem Modu-
lator zugeführt werden können. Außerdem sind dann der Maschinenregler und
der Regler des QZSI weitestgehend voneinander entkoppelt. Einzig die Mess-
totzeit der Spannung unterbindet die vollständige Unabhängigkeit der Teilsys-
teme. Der Modulator stellt die pulsweitenmodulierten Ansteuersignale für die
DBS zur Verfügung, mit der das Drehspannungssystem erzeugt wird. Die drei
Strangströme iU, iV und iW werden wieder ins dq-Sytem transformiert und dann
als Istwerte auf den Stromregler zurückgeführt.
Zur Sollwertgenerierung dienen die beiden Tabellen (TAB) gemäß der Beschrei-
bung in Abs. 8.3.2. Aufgrund von Eisenverlusten und der Annäherung des Sätti-
gungsverhaltens der Maschine durch Polynome dritter Ordnung, sinkt das Dreh-
moment im Betrieb mit steigender Drehzahl leicht ab [111]. Um diesem Effekt
entgegenzuwirken, ist ein langsamer Drehmomentregler mit integralem Verhal-
ten vorgesehen, der das Sollmoment mit dem gemessenen Istmoment vergleicht
und einen zusätzlichen q-Strom liefert. Durch diese Maßnahme wird ein gleich-
mäßiges Raster für die Verlustmessungen garantiert. Ein weiterer überlagerter
Regler dient dazu, die gewünschten Ströme auch unter dem Einfluss von Mo-
dellungenauigkeiten beim Erreichen der Spannungsgrenze stabil und stationär
genau einstellen zu können [92]. Beim QZSI dient dieser Regler außerdem da-
zu, Fehler in der berechneten Spannung ûS,max (8.88) auszugleichen. Diese Feh-
ler entstehen durch Abweichungen des berechneten Boost-Aussteuergrads vom
idealen Wert. Besonders wenn laststrombedingte Kurzschlüsse auftreten, kann
es zu deutlichen Abweichungen kommen. Im Regler werden die Quadrate der
Sollspannungen u∗d, u∗q von der Maximalspannung û∗S,max abgezogen und auf-
integriert, wenn die Sollspannungen über den begrenzten Werten liegen. Auch
hier ist eine große Integrationszeitkonstante zu wählen. Weiterführende Erläute-
rungen sind [92, 155] zu entnehmen.
Das mit der Zeitkonstanten τS ausgeführte PT1-Glied wird benötigt um In-
stabilität an der Spannungsgrenze zu vermeiden. Dies kann passieren, wenn
sich die Zwischenkreisspannung sprungförmig ändert und die sich ändernden
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Maschinenströme wiederum Schwingungen in der Zwischenkreisspannung an-
regen. Für den Betrieb an der Spannungsgrenze ist dies nicht weiter nachteilig,
weil die Regeldynamik der Maschinenströme deutlich schlechter ist als im un-
begrenzten Fall.

8.5 Simulationsergebnisse und Messungen

Um die Performanz der erarbeiteten Regelungsstruktur und die Modelle zu vali-
dieren, sind Simulationen in einem getakteten Simulink-Modell und Messungen
am realen System durchgeführt worden. Die Betriebsbereiche innerhalb- und an
der Spannungsgrenze finden dabei Beachtung.
Die Simulation enthält das idealisierte Modell der PMSM, welche bis zur theo-
retischen Maximalspannung UC2√

3
betrieben wird. Mit der Aussteuerbegrenzung

des QZSI nach (4.6.4) wird die Spannungsgrenze am Versuchsstand schon frü-
her erreicht als in der Simulation.

8.5.1 Kleinsignal Führungsgrößenverhalten

In Abb. 8.14(a) sind die Sprungantworten der Übertragungsfunktionen G′′u,G (s)
(8.51) und G′′u,mod,G (s) (8.58) nach einem Führungsgrößensprung von 10V auf-
getragen. Außerdem ist der simulierte Zeitverlauf der Spannungsmittelwerte des
getakteten Simulink Gesamtmodells zu sehen. Darunter befindet sich der zu der
simulierten Spannung zugehörige Verlauf der halbierten Summe der Drossel-
stromsollwerte i∗L12/2 und der Istwerte iL12/2. Auf der rechten Seite in Abb.
8.14(b) sind die selben Zeitverläufe mit dem Vorfilter nach (8.59) zu sehen. Die
Systemleistung wurde mit M = 60Nm und nmech = 4000 1

min zu PLast = 25,13kW
gewählt. So wird sichergestellt, dass die PMSM innerhalb der Spannungsgrenze
betrieben wird. Dementsprechend sind die Regelungsparameter in KP,u = 0,93
und TN,u = 2,85ms abgeändert worden.
Der Spannungsverlauf der Spitzen-Zwischenkreisspannung des ausführlichen
Modells G′′u,G (s) mit Totzeitnäherung zeigt nach dem Sprung bei t = 5ms mit
und ohne Vorfilter jeweils ein ähnliches Zeitverhalten wie das in der Ord-
nung reduzierte Modell G′′u,mod,G (s). Das Vorfilter erhöht die Anstiegszeit von
tri = 1,658ms auf annähernd tri = 5ms und der Überschwinger von 38,94% ver-
schwindet vollständig. Zu Beginn der Sprungantwort wird außerdem der durch
die Nullstelle in der rechten Halbebene verursachte Einbruch der Zwischen-
kreisspannung deutlich.

221



8 Modellierung und Regelung des Quasi-Z-Source-Umrichters

-
dq 12

3

u
U

i U i V i W

D
B

S
R

SS

dq
12

3
γ

i q

i d

i L
12

d
-

-
2

-
u

E

I L
12

,m
ax

i L
12

,v
w

u
E

i d

u
d,

s

i qu
q,

s
1,

5
-

i L
12

*
*

*

*

τ d
,v

w

G
l. 

(8
.3

2)
u

E
d

vw

* *

Q
Z

SI
 R

eg
le

r

i d*

i'
q*

u
Z

K
,m

0,
5

2

St
ro

m
-

re
gl

er

u
d*

u
q*

u
d,

l
*

u
q,

l
*

u
V*

u
W*

u
' U*

u
' V*

u
' W*

u
U

u
V

u
W

-

0,
5

Z
N

u
C

2

u
C

1

i L
2

i L
1

M
od

ul
at

or

d
'

γ
γ

d
'

û
Z

K

PM
SM

1/
√3

1

M
m

es
s

û
Z

K

û
Z

K

û
Z

K

V
or

st
eu

er
un

g

D
ko

rr

û
S,

m
ax

u
Z

K
,m

x2
x2

-
∆
û

S

û
S

,m
ax

τ S

x2

-

d/
dt

M

ω

*

T
A

B

i q*

γ

Sp
gs

. 
R

eg
le

r
D

re
hm

om
en

t
R

eg
le

r

V
or

st
eu

er
un

g

û
S,

T
A

B

Abbildung 8.13: Signalflussplan der gesamten Regelungsstruktur
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Abbildung 8.14: Sprungantworten der Übertragungsfunktionen G′′u,G (s) und
G′′u,mod,G (s) sowie simulierte Zeitverläufe der Kondensatorspannung
ûZK und der halbierten Summe der Drosselstromsollwerte i∗L12/2 und
der Istwerte iL12/2 nach einem 10V Führungsgrößensprung,
PLast = 25,13kW, KP,u = 0,93 und TN,u = 2,85ms
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û
Z
K
/
V

t/ms

 

 

G′′

u,G (s)

G′′

u,mod,G(s)

Simulation
Sollwert

(a) Ohne Vorfilter

0 5 10 15 20 25 30

500

505

510

515

û
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Abbildung 8.15: Sprungantworten der Übertragungsfunktionen G′′u,G (s) und
G′′u,mod,G (s) sowie simulierte Zeitverläufe der Kondensatorspannung
ûZK, PLast = 25,13kW, KP,u = 1,149 und TN,u = 2,594ms,
ÛC2 = 400V, ÛE = 300V

Beim Vergleich mit der Simulation sind Abweichungen vom Modellverlauf
zu erkennen. Diese entstehen, weil sich die Maschinenströme durch die nicht-
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Abbildung 8.16: Sprungantworten der Übertragungsfunktionen G′′u,G (s) und
G′′u,mod,G (s) sowie simulierte Zeitverläufe der Kondensatorspannung
ûZK an der Spannungsgrenze, PLast = 37,7kW, KP,u = 0,852 und
TN,u = 3,077ms, ÛC2 = 250V, ÛE = 200V

ideale Entkopplung der PMSM vom QZSI beim Spannungssprung kurzzeitig
um weniger als ein Ampere ändern und sofort auf die Kondensatorspannungen
als Störgröße wirken. Je größer die Zwischenkreisspannung für die Simulation
gewählt wird, desto kleiner wird die Abweichung vom Modellverlauf, weil
dann der relative Energiehub im Kondensator durch die höhere Spannung
kleiner ausfällt. Um dieses Verhalten zu demonstrieren, sind in Abb. 8.15 die
Spannungsverläufe nochmals mit einer mittleren Zwischenkreisspannung von
UC2 = 400V und einer Eingangsspannung von UE = 300V zu sehen.
Die Verkopplung von Last und Z-Netzwerk tritt noch deutlicher in Erschei-
nung, wenn die Maschine an der Spannungsgrenze betrieben wird. Aus Sicht
des Z-Netzwerkes wirkt dann bei Änderungen der Zwischenkreisspannung
zusätzlich die Maschinenimpedanz auf den Regelkreis. Dies dauert solange
an, bis die Amplitude der Sollwerte des Maschinenreglers wieder unter der
maximal zur Verfügung stehenden Spannung uZK,m√

3
liegt. Eine Modellierung der

Vorgänge an der Spannungsgrenze ist schwierig, weil sich die Streckenimpe-
danz kurzzeitig, einhergehend mit dem Begrenzungsfall und dem unbegrenzten
Fall, abwechseln kann. Zur Verdeutlichung zeigen Abb. 8.16(a) und 8.16(b)
wiederum einen Führungsgrößensprung von ûZK beim Betrieb des Maschine an
der Spannungsgrenze, mit den Parametern M = 60Nm und nmech = 6000 1

min ,
KP,u = 0,852 und TN,u = 3,077ms. Die Eigenfrequenz und die Dämpfung des
Regelkreises werden gemäß der Zeitverläufe größer, weil die wirksame Impe-
danz endliche Werte aufweist. Trotz der Abweichungen vom Modellverlauf,
ist der Regelkreis hinreichend robust gegenüber der Streckenänderung an der
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Spannungsgrenze. Das Entwurfsverfahren kann damit auch bei Kopplung an
die Maschinenimpedanz angewendet werden. Kritisch wird der Betrieb an der
Spannungsgrenze, wenn die Drosselinduktivität große Werte gegenüber den
d- und q-Induktivitäten der Maschine annimmt, weil dann Energie nicht mehr
ausreichend schnell in den Zwischenkreis übertragen werden kann.
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Abbildung 8.17: Gemessene Sprungantworten nach einem 10V Führungsgrößensprung,
PLast = 18,85kW, KP,u = 0,975 und TN,u = 2,733ms, ÛC2 = 250V,
ÛE = 200V

Abbildung 8.17 demonstriert das reale Verhalten des Spannungs- und Drossel-
stromreglers nach einem Kleinsignalsprung von 10V mit und ohne Vorfilter.
Um den Betrieb innerhalb der Spannungsgrenze zu gewährleisten, ist die
Drehzahl zu nmech = 3000 1

min und das Drehmoment zu M = 60Nm gewählt
worden. Der Spannungssollwert wird nach (8.87) über den Sollwert der
mittleren Zwischenkreisspannung und den Messwert der Eingangsspannung
erzeugt und schwankt deswegen geringfügig. In guter Übereinstimmung mit
dem ebenfalls abgebildeten Simulationsergebnis, verifiziert die Sprungantwort
der Spitzen-Zwischenkreisspannung ûZK in Abb. 8.17(a) das theoretische
Übertragungsverhalten ohne Vorfilter. Auch der Stromistwert folgt dem Soll-
wert erwartungsgemäß. Im Gegensatz zur Simulation treten Störungen in der
Spannung auf, welche durch den beim Nulldurchgang des Phasenstromes
entstehenden Stellfehler eingeprägt werden. Auch das in Abb. 8.17(b) zu
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sehende Messergebnis des Führungsgrößensprungs mit Vorfilter deckt sich gut
mit dem theoretischen Verhalten.

Zusammenfassend kann aus den Zeitverläufen der Simulation und der Messung
auf die Tauglichkeit des erarbeiteten Verfahrens zur Bestimmung der Regler-
parameter des Strom- und Spannungsreglers geschlossen werden. Es stellt sich
heraus, dass mit dem in der Ordnung reduzierten Modell das Verhalten des Span-
nungsregelkreises hinreichend genau wiedergegeben wird.

8.5.2 Kleinsignal-Änderung der Eingangsspannung

Wenn die Regelstrecke ausgehend von UE = 200V mit einer sprungförmigen
Änderung der Eingangsspannung von −10V bei t = 5ms beaufschlagt wird,
dann bilden sich wie in Abb. 8.18 zu sehen ist, aufgrund der unsymmetrischen
Struktur der Regelstrecke gemäß Abb. 8.1, Schwingungen in den Kondensa-
toren und den Drosseln aus. Um alleine das Störverhalten zu charakterisieren,
wird der Spannungssollwert für uC2 nicht dynamisch nach (8.87) angepasst. Die
Regelungsparameter lauten KP,u = 0,93 und TN,u = 2,85ms.
Durch die Messung und Regelung der Summe der beiden Drosselströme iL1 und
iL2 sowie der Kondensatorspannungen uC1 und uC2, schwingen diese nach ei-
nem kurzen dynamischen Einschwingvorgang jeweils mit gleicher Amplitude
gegenphasig zueinander. Für eine bessere Darstellung ist die Eingangsspannung
uE zu uC1 addiert worden. Als Folge der gegenphasigen Schwingungen treten
der Summenstrom iL12 und die Spitzen-Zwischenkreisspannung ûZK weiterhin
als DC-Größen im Z-Netzwerk auf. Damit bleibt auch der Boost-Aussteuergrad
und folglich auch der Mittelwert uZK,m der Zwischenkreisspannung konstant
und garantiert den ungestörten Leistungsfluss zur PMSM. Die Ermittlung von
uZK,m erfolgt anhand (8.27) mit der vom Regler ausgegebenen Stellgröße d.
Unvermeidbar bleibt ein oszillierender Eingangsstrom iE = iL1, der sich negativ
auf die Betriebseigenschaften der speisenden Quelle auswirken kann. Als Ur-
sache der geringen Dämpfung des Simulink-Modells, dauert das Abklingen der
Schwingung relativ lange und wird nicht vollständig dargestellt.
Wird im Gegensatz zu dieser Regelungsstrategie wie in [73] vorgeschlagen
nur uC2 und iL1 geregelt, kann ûZK bzw. uZK,m nicht mehr stabil eingestellt
werden. In Abb. 8.19 ist zunächst zu erkennen, dass der Drosselstrom-Istwert
iL1 nach der sprungförmigen Änderung der Eingangsspannung um −10V bei
t = 5ms dem Sollwert i∗L1 phasenverschoben folgt. Die Phasenverschiebung wird
durch den Integrator des PI-Reglers verursacht. Da die Spannungen und Strö-
me im Z-Netzwerk nicht mehr gegenphasig oszillieren, entstehen ausgeprägte
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Schwingungen in ûZK und uZK,m. Obwohl der Schwingungsvorgang bei sprung-
förmigen Änderungen der Eingangsspannung zeitlich begrenzt ist, sollte dieser
Zustand zur Vermeidung des instabilen Betriebs vermieden werden. Insbesonde-
re an der Spannungsgrenze der PMSM regt die gestörte Zwischenkreisspannung
wiederum Schwingungen in den Maschinenströmen an. Folglich ist bei gestör-
ter Eingangsspannung von dieser Variante zur Regelung der Zwischenkreis-
spannung abzusehen.

8.5.3 Großsignal-Laststromänderungen und Vergleich der
Bestimmungsmethoden für die Zwischenkreisspannung

Als nächstes erfolgt die Analyse des Störverhaltens des Spannungsregelkreises,
indem Großsignal-Sollwertänderungen des Drehmoments vorgegeben werden.
Durch die Charakterisierung des Großsignalverhaltens lassen sich auch Aus-
sagen über die geeignete Wahl der Zwischenkreisspannung treffen.

Betrieb innerhalb der Spannungsgrenze

Abbildung 8.20 zeigt den simulierten Verlauf der Spannungen und Ströme im Z-
Netzwerk, ûZK, uC2, i∗L12/2 und iL12/2 sowie der Maschinenstrom-Sollwerte i∗d,
i∗q und Istwerte id, iq nach einem Großsignal-Drehmomentsprung von M = 5Nm
auf M = 70Nm, bei nmech = 3000 1

min sowie UC2 = 250V und UE = 200V. Die
Maschine wird innerhalb der Spannungsgrenze betrieben.
Der Großsignalsprung eignet sich gut dafür, die Unterschiede in der Erfassung
der Zwischenkreisspannung (s. Absch. 8.1.4) aufzuzeigen, weil große dynami-
sche Änderungen auftreten. In Abb. 8.20 finden sich deswegen auch die mittlere
Zwischenkreisspannung uZK,m sowie die in [15, 71] angewandte Bestimmungs-
gleichung für die Spitzen-Zwischenkreisspannung mit Hilfe von ûZK,ag = uC2

1−d
(2.64). Die Variante der Berechnung von ûZK aus 2uC2− uE wird nicht unter-
sucht, da die Gleichung den korrekten Wert für ûZK liefert, solange die Ein-
gangsspannung konstant bleibt.
Wie zu erkennen ist, bedingt die Änderung des Drehmoments eine entspre-
chende Änderung der d- und q-Ströme in der PMSM. Die entstehende Störung
wird vom Kaskadenregler, verbunden mit einem Einbruch der Zwischenkreis-
spannung ûZK von 22,3V und einem Überschwinger von 35,6V, ausgeregelt.
Die der Maschine zur Verfügung stehende Spannung wird korrekt durch uZK,m
(8.27) begrenzt, die sprungförmig um 90,6V einbricht.
Wird dagegen uC2 zur Begrenzung vorgegeben, kann es durch die Abweichung
von uZK,m zu einer fehlerhaften Begrenzung der Ausgänge der dq-Stromregler
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Abbildung 8.20: Gegenüberstellung der simulierten Spannungsverläufe nach einem
Drehmomentsprung von M = 5Nm auf M = 70Nm innerhalb der
Spannungsgrenze, nmech = 3000 1

min , KP,u = 0,93 und TN,u = 2,85ms

kommen. Die Auswirkungen auf die Reglerdynamik können als gering bewertet
werden, weil der Übergangsvorgang zeitlich begrenzt ist. Das größere Problem
bei der Verwendung von uC2 als begrenzende Spannung besteht in der fehlerhaf-
ten Berechnung der Sollwertschwellen für die Übergabe an den FPGA. In der
vorliegenden Betriebspunktänderung würden die Sollwertschwellen über die be-
grenzende Spannung uZK,m hinaus gehen und der Steuersatz würde den linearen
Aussteuerbereich verlassen. Im schlimmsten Fall kann es außerdem zu einem
Kurzschluss des Rückspeiseschalters kommen. Besonders kritisch ist die Span-
nungsbegrenzung mit uC2 in leistungselektronischen Systemen hoher Leistung,
weil vor allem die stark ausgeprägten parasitären Eigenschaften der Halbleiter
eine deutliche Verkleinerung des tatsächlich wirksamen Boost-Aussteuergrads
bewirken. Der Drosselstromregler muss diesen Fehler kompensieren und liefert
entsprechend größere Aussteuergrade wie theoretisch notwendig. Unter diesen
Umständen ist der berechnete Wert von uZK,m auch stationär nicht deckungs-
gleich mit uC2. Messungen am Versuchsstand haben bis zu 20% Abweichun-
gen zwischen dem berechneten und tatsächlich gestellten Boostzustand ergeben
[S2].
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Als letztes wird der direkt erfasste Wert der Spitzen-Zwischenkreisspannung
ûZK mit dem indirekt berechneten Wert ûZK,ag =

uC2
1−d [15, 71] verglichen. Zum

einen tritt neben der Abweichung zum korrekten Verlauf ûZK auch die eben be-
schriebene Problematik der realen Halbleiter auf. Zum anderen macht es aus
Sicht der Maschine keinen Sinn, ûZK indirekt zu bestimmen und dann wieder
für die Begrenzung der Sollspannungen in eine mittlere Spannung umzurech-
nen. Inwiefern die Spannung ûZK,ag für die Begrenzung verarbeitet wird, kann
in [15, 71] nicht nachvollzogen werden.
Die gemessenen Verläufe der Ströme und Spannungen im Z-Netzwerk sowie der
Soll- und Istwerte der PMSM-Ströme nach einem Drehmoment-Sollwertsprung
von M = 5Nm auf M = 70Nm sind in Abb. 8.21 enthalten. Zusätzlich sind die
Eingangsspannung uE sowie die Statorströme iU, iV und iW eingetragen. Der
Mittelwert u′ZK,m der Zwischenkreisspannung wurde mit Hilfe eines Mittelwert-
filters erfasst, das den Zeitverlauf mit 1,5MHz abtastet. Um innerhalb der Span-
nungsgrenze zu bleiben, wurde die Drehzahl auf nmech = 2000 1

min im Vergleich
zur Simulation reduziert.
In Abhängigkeit des Sollmoments liefert die Sollwerttabelle die Sollwerte i∗d =
−112,3A und i∗q = 158,3A auf der MMPA-Kennlinie. Entsprechend der Regler-
parametrierung erreichen die Istwerte id und iq die Sollwerte nach t = 0,58ms
bzw. t = 2,6ms. Der Spannungseinbruch von ûZK beträgt 71V und der von
uZK,m 42V. Die Unterschiede zur Simulation lassen sich durch die nicht kon-
stante Eingangsspannung uE während des Sprungs begründen, weil diese über
die Vorsteuerung nach (8.37) den Drosselstrom-Sollwert beeinflusst. Aus den
Zeitverläufen ist zu erkennen, dass der QZSI und die PMSM unabhängig von-
einander agieren können. Die Laststromänderung wird innerhalb von t = 30ms
im Zwischenkreis ausgeglichen.

Betrieb an der Spannungsgrenze

Als regelungstechnisch kritischer erweist sich der Betrieb von QZSI und
PMSM an der Spannungsgrenze, weil die PMSM direkt mit der getakteten
Zwischenkreisspannung verkoppelt ist. Änderungen des Boost-Aussteuergrads
wirken direkt über die mittlere Zwischenkreisspannung sprungförmig auf die
Maschineninduktivitäten ein. Im Gesamtverbund interagiert der Maschinen-
regler über das Sollwertkennfeld, den überlagerten Spannungsregler sowie die
Teilung der Spannungssollwerte durch die Spitzen-Zwischenkreisspannung mit
dem Spannungsregelkreis des QZSI (s. Abb. 8.13).
Zur Charakterisierung des dynamischen Verhaltens des QZSI und der PMSM
an der Spannungsgrenze, sind in Abb. 8.22 die gleichen Größen wie im
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Abbildung 8.21: Gemessene, abgetastete Spannungsverläufe und Ströme nach einem
Drehmomentsprung von M = 5Nm auf M = 70Nm innerhalb der
Spannungsgrenze, nmech = 2000 1

min , KP,u = 0,975 und
TN,u = 2,273ms

vorangegangenen Betriebsfall zu sehen. Zu Beginn des Messverlaufs operiert
die PMSM bei M = 20Nm und nmech = 5000 1

min im stationären Zustand an
der Spannungsgrenze. Zum Zeitpunkt t = 5ms wird der Drehmomentsollwert
sprungförmig auf M∗ = 60Nm erhöht, das eine korrespondierende Änderung
der Stromsollwerte i∗d und i∗q bedingt. Die Maschine befindet sich noch nicht an
der Stromgrenze.
Als Folge des Eingriffs des Spannungsreglers der PMSM verlassen die
Sollwerte der d- und q-Spannungen unter Vorgabe der maximalen Sollspan-
nungsamplitude ihre Begrenzungswerte. Daraufhin können die Maschinen-
ströme verlangsamt im Vergleich zum unbegrenzten Fall ausgeregelt werden.
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Abbildung 8.22: Gemessene, abgetastete Spannungsverläufe und Ströme nach einem
Drehmomentsprung von M = 20Nm auf M = 60Nm an der
Spannungsgrenze, nmech = 5000 1

min , KP,u = 0,975 und
TN,u = 2,273ms

Die Spitzen-Zwischenkreisspannung bricht auf einen Wert von ûZK = 218,7V
ein.
Nach dem Drehmomentsprung fällt auf, dass der d-Strom mit einem ausgepräg-
ten Ripple überlagert ist. Diese vom Phasenstrom-Nulldurchgang verursachte
Störung hat die sechsfache elektrische Ausgangsfrequenz. Da die Bandbreite
des Spannungsregelkreises nicht mehr ausreicht, die Störung vollständig auszu-
regeln, tritt diese auch in den Kondensatorspannungen auf. Als Besonderheit des
QZSI wirken sich die Stelleingriffe des Spannungsreglers sofort auf die mittlere
Zwischenkreisspannung uZK,m aus. Durch die fehlende Spannungsreserve ist
der Zwischenkreis wiederum direkt an die PMSM gekoppelt und verändert
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sprungförmig die Spannung an den Maschineninduktivitäten. Gegenüber
einem Zwischenkreis mit konstanter Spannung destabilisiert der QZSI das
gesamte Regelungssystem an der Spannungsgrenze. Bei sprungförmig ausge-
prägten dynamischen Änderungen von uZK,m ist dieses Phänomen, das einer
lastseitigen Nullstelle in der rechten Halbebene ähnelt [64], deutlich ausgeprägt.

Als Ergebnis der Untersuchung kann festgehalten werden, dass es mit der be-
schriebenen Regelungsstruktur möglich ist, das durch QZSI und PMSM ge-
bildete Gesamtsystem stabil und mit guter Dynamik zu regeln. Außerdem er-
schließt sich die Notwendigkeit, den Spannungsmittelwert uZK,m für eine dyna-
misch korrekte Regelung der Maschine zu verwenden. Die relativ kleine Kapa-
zität der Zwischenkreiskondensatoren stellt kein Problem für die Regelung dar.
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9
Betriebsstrategie

In diesem Kapitel wird abschließend ein Steuerverfahren entwickelt, das eine
Betriebsführung des QZSI mit möglichst geringen Verlusten ermöglicht und
den Ripple in den Drosseln klein hält.

In den Kapiteln 5 und 6 wurden die für die Dimensionierung der passiven Bau-
teile benötigten Bestimmungsgleichungen der Drosselstromripple und Konden-
satorspannungsripple erarbeitet. Es konnte gezeigt werden, dass eine große An-
zahl an Boost-Zuständen nur unter dem Einfluss der Aussteuerbegrenzung ei-
ne Reduktion der Ripple mit sich bringt. Da außerdem die Verluste für diese
Verfahren nach Kap. 7 sehr hoch ausfallen, wird von einer weiteren Betrach-
tung abgesehen. Bezüglich eines kleinen Ripples verbleiben im Fall der konti-
nuierlichen Modulation die Verfahren KM2 und KM2u, von denen die Variante
KM2u deutlich kleinere Verluste verursacht. Die kleinsten Verluste entstehen
beim Verfahren KM2b, das aber die größten Ripple in den passiven Bauteilen
erzeugt.
In der Gegenüberstellung der kontinuierlichen Verfahren mit den diskontinuier-
lichen Verfahren hat sich gezeigt, dass die Halbleiterverluste für die Methoden
DM1 und DM2b kleiner bzw. vergleichbar sind wie im Fall der Verfahren KM2b
und KM2u. Inklusive der Maschinenverluste schneiden die Verfahren KM2b und
KM2u wiederum ähnlich ab wie die diskontinuierlichen Verfahren. Aufgrund
der durchweg größeren Ripple im Fall der diskontinuierlichen Modulation und
ähnlicher Verlusteigenschaften wie bei den besten kontinuierlichen Verfahren,
empfiehlt es sich den QZSI grundsätzlich mit kontinuierlicher Modulation zu
betreiben. Damit entfällt der Nachteil, der kurzzeitigen Änderung des Mittel-
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9 Betriebsstrategie

werts der Drosselströme und Kondensatorspannungen, wenn die geklemmten
Sollwerte der Phasenspannungen von +1 auf -1 wechseln. Desweiteren verein-
facht sich der Implementierungsaufwand [S5] und es ergeben sich Vorteile bei
der Geräuschaussendung des Antriebssystems.
In den bisherigen Veröffentlichungen wurde immer ein Modulationsverfahren
für den Betrieb des ZSI bzw. QZSI verwendet. Für die vorgestellte Strategie
zur Betriebsführung wird dagegen das verlustärmste Verfahren KM2b mit den
Verfahren KM2 bzw. KM2u kombiniert, die wiederum den kleinsten Ripple auf-
weisen. Hierbei wird der Drosselstromripple als Basis verwendet. Die Auswir-
kungen auf die Dimensionierung der Kondensatoren werden kurz am Ende des
Kapitels diskutiert.

9.1 Umschaltung der Modulationsverfahren anhand
des Drosselstromripples

Beim Betrieb der Schaltung muss sichergestellt werden, dass der Drosselstrom
die spezifizierte maximale Flussdichte nicht überschreitet. Je nach Verfahren
wird durch den mit dem Stromripple überlagerten Gleichstrom die Sättigungs-
grenze für unterschiedliche Leistungen erreicht. Unterhalb der Sättigungsgrenze
ist es jedoch unerheblich welches Verfahren im QZSI eingestellt wird.
Als Grundlage für das Steuerverfahren werden die Induktivitäten für das Verfah-
ren KM2 ausgelegt (s. Tab. 5.3). Solange der Scheitelwert ÎL des Drosselstroms
unter der Sättigungsgrenze ÎL,max liegt, wird der QZSI mit dem Modulations-
verfahren KM2b betrieben. Anschließend wird auf das Verfahren KM2u bzw.
KM2 umgeschaltet. Indirekt kommt diese Vorgehensweise einer Umschaltung
der Taktfrequenz gleich. Allgemein formuliert lautet die Bedingung für das Um-
schalten der Modulationsverfahren:

IL +
∆IL,KM2b

2
≥ ÎL,max (9.1)

Der Drosselstromripple ∆IL,KM2b des Verfahrens KM2b wird nach Abs. 5.5 und
Abb. 5.18(c) für ωt = 0 am größten. Mit Hilfe von (5.55) und (2.64) sowie dem
Induktivitätswert des Verfahrens KM2 kann der Ripple zu

∆IL,KM2b =
1
8

DÛZKTp

LKM2

(
3AM +4(1−D)

)
(9.2)
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9.1 Umschaltung der Modulationsverfahren anhand des Drosselstromripples

bestimmt werden. Zusammen mit (9.1) kann daraus der Umschaltpunkt online
im DSP berechnet werden. Im Spezialfall der anisotropen PMSM ist für den
Modulationsgrad AM der Maximalwert AM,max = 2√

3
(1−D−Dkorr) einzuset-

zen, weil auch an der Spannungsgrenze die Leistung weiter ansteigt. Der Ripple
resultiert dann zu

∆IL,KM2b =
1
4

DÛZKTp

LKM2

((
2+
√

3
)
(1−D)−

√
3Dkorr

)
(9.3)

Für eine korrekte Berechnung des Umschaltpunkts ist es wichtig, den tatsäch-
lichen wirksamen Boost-Aussteuergrad zu verwenden. Zeigen die Halbleiter
stark ausgeprägte parasitäre Eigenschaften, muss der Aussteuergrad deswegen
mit Hilfe von Spannungsmesswerten und den stationären Übertragungs-
funktionen berechnet werden. Der vom Regler ausgegebene Vorgabewert des
Aussteuergrads weicht unter diesen Umständen vom tatsächlich wirksamen
Wert ab.
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Abbildung 9.1: Simulierter zeitlicher Verlauf der getakteten Drosselströme im Fall der
Verfahren KM2 und KM2b sowie des Mittelwerts und des
Spitzenstroms für Methode KM2b, UC2 = 250V, UC2 = 200V,
nmech = 5000 1

min und M = 60Nm

Für ein besseres Verständnis des Funktionsprinzips zeigt Abb. 9.1 die getakteten
Drosselstromverläufe iL,KM2 und iL,KM2b der Verfahren KM2 und KM2b, mit
den Betriebsparametern UC2 = 250V, UC2 = 200V, nmech = 5000 1

min und
M = 60Nm. Der aus dem Mittelwert IL und dem halben Ripple (9.2) berechnete
Spitzenwert ÎL,max,KM2 ist in blauer Farbe eingetragen. Sobald dieser Wert den
Maximalwert ÎL,max erreicht, muss umgeschaltet werden. Es ist zu erkennen,
dass ÎL,max,KM2 ein wenig über dem Spitzenwert des getakteten Stromes liegt.
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9 Betriebsstrategie

Die Abweichung entsteht, weil bei der relativ hohen elektrischen Ausgangsfre-
quenz von f = 400Hz nicht mehr jeder Spannungssollwert des kontinuierlichen
Verlaufs abgetastet wird. Der Fehler kann aber vernachlässigt werden, zumal
in der Implementierung des Verfahrens eine Hysterese für die Umschaltung der
Verfahren vorzusehen ist.

Die Entscheidung, ob vom Verfahren KM2b auf das Verfahren KM2 oder KM2u
umgeschaltet wird, hängt von den Komponenten der Signalverarbeitung ab. Oh-
ne Probleme kann von Methode KM2b auf KM2 umgeschaltet werden, weil
jeweils immer die Periodenmittelwerte der Ströme und Spannungen erfasst wer-
den. Wird das Verfahren KM2u aktiviert, entsteht eine unsymmetrische Ver-
teilung der Schaltzustände im Pulsmuster und es werden nicht mehr die Mit-
telwerte abgetastet. Damit verbundene Abweichungen des Drehmoments vom
Sollwert können entweder durch Überabtastung mit einem Mittelwertfilter ver-
hindert werden, oder softwareseitig durch den überlagerten Drehmomentregler
nach Abs. 8.4.
Die aus den Verlusten des QZSI und der PMSM gebildeten Gesamtverluste des
Verfahrens KM2u sind für das vorliegende Antriebssystem nicht viel größer als
für das Verfahren KM2b. Trotzdem lohnt es sich den QZSI auch mit Methode
KM2b zu betreiben, weil die Schaltleistung gegenüber Methode KM2u reduziert
werden kann.
Als Nachteil der besprochenen Betriebsstrategie müssen die Kondensatoren
für das Verfahren KM2b ausgelegt werden, weil der Spannungsripple in allen
Betriebspunkten größer ist als bei den Verfahren KM2 und KM2u. Durch die
Aussteuerbegrenzung im realen System mit Tkorr = 6,25 µs kann jedoch die tat-
sächlich benötigte Kapazität im Vergleich zum Idealfall kleiner dimensioniert
werden.
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10
Zusammenfassung

Die vorliegende Dissertation umfasst die ganzheitliche Untersuchung des
dreiphasigen Quasi-Z-Source-Umrichters (QSI) mit einer anisotropen, perma-
nenterregten Synchronmaschine als Last. Aus den erarbeiteten Erkenntnissen
wird ein Konzept für die Dimensionierung und den Betrieb des QZSI abgeleitet.
Da es sich beim QZSI um eine Schaltungsvariante dreiphasiger Wechselrichter
mit Impedanzzwischenkreis handelt, lassen sich die Erkenntnisse auf ähnlich
geartete Topologien übertragen.

Für den Test der entwickelten Modulationsverfahren und Regelungsstrategien
wurde ein Versuchsstand geplant und aufgebaut, mit einem 50kW QZSI-
Prototyp und zwei baugleichen, wassergekühlten permanenterregten Synchron-
maschinen. Zwei weitere Stromrichter sind als Gleichspannungsquelle und zur
Speisung der Belastungsmaschine vorgesehen.

Für ein grundlegendes Verständnis der Schaltungsfunktion wird eine Schal-
tungsanalyse durchgeführt, bei der die Differentialgleichungen der Drosselströ-
me und Kondensatorspannungen in den verschiedenen Schaltungszuständen
aufgestellt werden. Daraus kann das stationäre Verhalten der Komponenten des
Impedanznetzwerks hergeleitet werden. Die Erkenntnisse dienen als Grundlage
für die spätere Dimensionierung und Regelung des QZSI.
Aus dem stationären Übertragungsverhalten wird ersichtlich, dass der QZSI in
der Lage ist, eine gegenüber der Eingangsspannung größere Zwischenkreis-
spannung zu erzeugen. Die für die Hochsetzstellerfunktion verantwortlichen
Boostzustände bewirken gewollte Brückenkurzschlüsse, welche zu einer
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10 Zusammenfassung

Erhöhung der wirksamen Zwischenkreisspannung gegenüber dem wirksamen
Spitzenwert führen. Neben den für den Betrieb zweckdienlichen Schaltungszu-
ständen treten ungewollte Zustände auf, die den stabilen Betrieb der Schaltung
stören können.

Im nächsten Schritt werden die Modulationsverfahren beschrieben, die für
die Generierung der Hochsetzstellerfunktion und der dreiphasigen Ausgangs-
spannung benötigt werden. Mit Hilfe von konventionellen trägerbasierten
Modulationsverfahren mit Regular Sampling werden die Boostzustände durch
modifizierte Schwellensignale in das Pulsmuster eingefügt. Etablierte Modu-
lationsverfahren dreiphasiger Z-Source-Umrichter mit kontinuierlichen- und
diskontinuierlichen Referenzsignalen dienen als Grundlage für die Entwicklung
weiterer Verfahren. Die Boostzustände der hier applizierten Varianten befinden
sich zwischen den aktiven- und Freilaufzuständen sowie in der Mitte der
Freilaufzustände. Aus Sicht der passiven Komponenten des Z-Netzwerks macht
es keinen Unterschied, ob einer, zwei oder drei Brückenzweige kurzgeschlossen
werden. Die Anzahl der kurzgeschlossenen Zweige beeinflusst jedoch die
Halbleiterverluste.
In der Anwendung der Verfahren kommt dem Rückspeiseschalter selbst im
motorischen Betrieb eine besondere Bedeutung zu, weil dieser bei kleinen
Leistungen zur Unterbindung der ungewollten Schaltungszustände in den
Freiläufen und aktiven Zuständen eingeschaltet werden muss. Um im Boostzu-
stand Kurzschlüsse zwischen den Kondensatoren, dem Rückspeiseschalter und
der Drehstrombrücke zu vermeiden, muss eine Verriegelungszeit vorgesehen
werden. Folglich ist die aus der Literatur versprochene Kurzschlussfestigkeit
der Z-Source-Umrichter nur gegeben, solange der Rückspeiseschalter nicht
getaktet wird. Zusammen mit weiteren Schalt- und Verriegelungszeiten der
Drehstrombrücke wird der mögliche Aussteuerbereich durch die zusätzliche
Verriegelungszeit des Rückspeiseschalters gegenüber der konventionellen DBS
reduziert.

Für die Untersuchung der Auswirkungen der Modulationsverfahren auf die
Dimensionierung der Drosseln werden als erstes die Verfahren betrachtet, die
eine feste Taktfrequenz einprägen. Es wird geprüft, ob durch eine passende
Dimensionierung der Drosseln auf Basis des Laststroms ungewollte Schal-
tungszustände vermieden werden können. Da dies nur in einem eingeschränkten
Betriebsbereich möglich ist, erfolgt die Auslegung der Drosseln anhand des
maximalen Ripples bei maximalem Drosselstrom. Die Modulationsverfahren,
bei denen sich die Boostzustände zwischen den Schaltungszuständen befinden
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(Überlappverfahren), prägen einen mit der Ausgangsfrequenz variablen Ripple
in die Drosseln ein. Trotz des im Mittel kleineren Stromripples bringt eine
große Anzahl an Boostphasen für die hier beschriebenen Verfahren keine
Vorteile im Vergleich zu den Verfahren mit konstantem Stromripple. Einzig
die Aussteuerbegrenzung der Drehstrombrücke reduziert den Stromripple
bei den Überlappverfahren. Der Vergleich der Induktivitätswerte mit denen
des Hochsetzstellers zeigt, dass dieser dem QZSI in allen Betriebspunkten
überlegen ist.

Wie bei den Drosseln spielen die Modulationsverfahren eine große Rolle bei der
Dimensionierung der Kondensatoren. Für die Berechnung der entsprechenden
Kapazitäten werden die Spannungsripple im stationären Zustand betrachtet.
Es besteht eine Abhängigkeit von den Betriebseigenschaften der eingesetzten
PMSM. Auch hier kann festgestellt werden, dass bei der Mehrzahl der Ver-
fahren eine große Anzahl an Boostphasen nicht den gewünschten Effekt einer
Bauteilreduktion mit sich bringt. Lediglich bei der diskontinuierlichen Modu-
lation wird in gewissen Betriebspunkten eine Reduktion des Bauteilaufwands
erreicht. Weiterhin ist es für eine optimale Ausnutzung der Kondensatoren und
zur Vermeidung einer fehlerhaften Dimensionierung wichtig, das Verhältnis
zwischen der mittleren Zwischenkreisspannung und der Eingangsspannung zu
betrachten. Anhand des Spannungsverhältnisses muss entschieden werden, ob
alleine der Eingangsstrom für die Dimensionierung der Kondensatoren benutzt
werden kann oder ob auch die Lastströme und die aktiven Zustände eingehen.
Die Kapazitätswerte können anhand der hier hergeleiteten analytischen Glei-
chungen berechnet werden. Simulationsergebnisse bestätigen die analytischen
Gleichungen.
Weiterhin werden die Resonanzeigenschaften des QZSI untersucht und der
Effektivwert des Kondensatorstroms berechnet.

Um den Einfluss der Modulationsverfahren auf die Halbleiterverluste zu
untersuchen, werden für alle Verfahren die Durchlass- und Schaltverluste der
Drehstrombrücke und der Eingangsdiode analytisch berechnet. Im Vergleich
mit dem Hochsetzstellersystem sind die Verluste des QZSI in den meisten
Betriebspunkten größer. Vor allem bei großen Spannungsverstärkungen ist der
QZSI deutlich im Nachteil. Die Berechnungen zeigen eine gute Übereinstim-
mung mit Simulationsergebnissen.
Am Versuchsstand wurden Kennfeldmessungen durchgeführt, die qualitativ
mit den vorhergesagten Verlusten übereinstimmen. Für einen verlustarmen
Betrieb des QZSI empfiehlt es sich auch hier möglichst wenige Boostzustände
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10 Zusammenfassung

anzuwenden und diese in die Schaltzustandswechsel zu integrieren. Es hat sich
gezeigt, dass die effizientesten kontinuierlichen Verfahren kaum schlechter
oder ähnlich ausfallen wie die besten diskontinuierlichen Methoden. Deswegen
ist es aufgrund der kleineren Ripple in den passiven Bauteilen besser, die
kontiniuerlichen Verfahren für den Betrieb des QZSI zu applizieren.

Zwei nachteilige Aspekte des QZSI sind bei den Messungen aufgefallen.
Erstens entstehen aufgrund des vierlagigen Aufbaus des Zwischenkreises und
der in den Zwischenkreis integrierten Diode merkliche Schaltüberspannungen
bei hohen Ausgangsströmen. Prinzipbedingt fallen diese größer aus als bei einer
konventionellen Lösung. Da keine industriell gefertigten Snubber mit nieder-
induktivem Spezialaufbau für den Einsatz in Z-Source-Umrichtern verfügbar
sind, musste zur Reduktion der Überspannungen ein Snubber entworfen und
aufgebaut werden. Durch die begrenzte Fertigungstechnik beim Eigenbau der
Schaltung gibt es immer noch vergleichsweise hohe Überspannungen.
Zweitens treten ungewollte Boostzustände in der Verriegelungszeit zwischen
dem Schalten des Boost-Zustands und des Rückspeiseschalters auf. Problema-
tisch ist dabei die Ausschaltverzögerungszeit, die sich bei den hier eingesetzten
IGBTs stromabhängig um mehrere Mikrosekunden innerhalb eine Lastperiode
ändert. Am besten geeignet für den stabilen Betrieb einen QZSI mit hoher
Leistung sind die Verfahren, bei denen sich die Boostzustände in den Freilauf-
zuständen befinden und keine ungewollten Boostzustände auftreten können.

Die Regelung des QZSI stellt einen weiteren Kernpunkt der Forschungsarbeit
dar. Das auf Basis von State Space Averaging hergeleitete Kleinsignalmodell
wird für die Entwicklung einer Regelungsstrategie verwendet. Hervorstechen-
des Merkmal des QZSI ist die asymmetrischen Konfiguration des Z-Netzwerks,
die bei Einwirkung von Störungen in das Z-Netzwerks zur Instabilität des Re-
gelkreises führen kann, wenn die Regelungsmethoden den konventionellen ZSI
appliziert werden. Deswegen wird ein Regelungskonzept entwickelt, mit der
die Zwischenkreisspannung auch bei gestörter Eingangsspannung stabil bleibt.
Hierfür müssen jedoch beide Kondensatorspannungen und Drosselströme ge-
messen werden. Es kommt eine Kaskadenregelung zur Anwendung, bei der ein
Kondensatorspannungsregler dem Drosselstromregler überlagert ist. In Hinblick
auf die Regelung des Gesamtsystems mit PMSM, ist es wichtig den richtigen
Wert der Zwischenkreisspannung zu regeln. Ansonsten ist mit Dynamikeinbu-
ßen und Fehlern bei der Pulsgenerierung für die Drehstrombrücke zu rechnen.
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Aufgrund der kleinen Zwischenkreiskondensatoren und der hohen geforderten
dynamischen Eigenschaften der PMSM sind Vorsteuerungen vorgesehen, mit
denen die Regelgüte deutlich gegenüber konventionellen Lösungen verbessert
wird.
Für die Parametrierung der Reglerparameter des Spannungsregelkreises
werden Bestimmungsgleichungen anhand der Polvorgabe des geschlossenen
Regelkreises hergeleitet, die explizit die Nullstelle in der rechten Halbebene
berücksichtigen. Vor allem wenn der Arbeitspunkt, wie im vorliegenden
Antriebssystem, nicht konstant bleibt, kann auf diese Weise die unkomfortable
Parametrierung durch Bode-Diagramme umgangen werden.

Die eingesetzte anisotrope, permanenterregte Synchronmaschine wurde für
die Ausnutzung des Reluktanzmoments konzipiert. Für die Erzeugung der
notwendigen Stromsollwerte wird eine Betriebsstrategie gewählt, welche
die Stromwärmeverluste reduziert. Unter Berücksichtigung der Sättigung
der Induktivitäten werden die Sollwerte in Tabellen gespeichert, die dann
im Betrieb in Abhängigkeit des geforderten Drehmoments und des Flusses
ausgegeben werden. Mit Hilfe von Stromzustandsreglern können die Ströme
mit sehr guter Dynamik eingeregelt werden. An der Spannungsgrenze wird
ein überlagerter Spannungsregler eingesetzt, der Parameterungenauigkeiten
kompensiert.

Messungen und Simulationen validieren die Modelle und das Regelungskonzept
des Gesamtsystems. Sowohl der Betrieb mit ausreichender Spannungsreserve
als auch an der Spannungsgrenze kann mit der erarbeiteten Regelungsstrategie
bewerkstelligt werden. Es hat sich gezeigt, dass der Stellgrößendurchgriff auf
die mittlere Zwischenkreisspannung direkte Auswirkungen auf die Regelung
hat.

Am Ende dieser Forschungsarbeit wird eine Betriebsstrategie vorgestellt, mit
der es möglich ist den QZSI in einem weiten Betriebsbereich mit den geringsten
Verlusten zu betreiben. Hierbei wird das kontinuierliches Modulationsverfahren
mit dem größten Stromripple und der besten Performanz solange aktiviert, bis
der Maximalwert des zulässigen Scheitelwerts des Drosselstroms erreicht wird.
Dann wird auf ein Verfahren umgeschaltet, das den kleinsten Ripple verursacht.
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A Anhang

A.1 Spannungsripple der restlichen Verfahren

Verfahren KM4

Tabelle A.1: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM4 im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,KM4 =
aF1IL

IE,maxD
(A.1)

4960 ∆U ′C134,KM4 = ∆U ′C134,KM2

7000 ∆U ′C4,KM4,∆U ′C134,KM4

∆U ′C41,KM4 =
−2aF1IL +DIL

IE,maxD
(A.2)

Tabelle A.2: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM4 im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,KM4 (A.3)

4960 ∆U ′C41,KM4

7000 ∆U ′C41,KM4
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A.1 Spannungsripple der restlichen Verfahren

Verfahren KM6

Tabelle A.3: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM6 im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C134,KM6 =
2aF1IL +2aA2 · (IL + iW)− 2

3 DIL

IE,maxD
(A.4)

∆U ′C4,KM6 = ∆U ′C4,KM4 (A.5)

4960 ∆U ′C134,KM6,∆U ′C4,KM6

7000 ∆U ′C134,KM6,∆U ′C4,KM6

Tabelle A.4: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM6 im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,KM6 = ∆U ′C4,KM4

4960 ∆U ′C41,KM6 =
−2aF1IL +

2
3 DIL

IE,maxD
(A.6)

∆U ′C431,KM6 =
−2aF1IL−2aA2 · (IL + iW)+ 4

3 DIL

IE,maxD
(A.7)

∆U ′C134,KM6

7000 ∆U ′C41,KM6,∆U ′C134,KM6,∆U ′C431,KM6
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Verfahren KM2b

Tabelle A.5: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM2b im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C34,KM2b =
2aF1IL +2aA2 · (IL + iW)

IE,maxD
(A.8)

∆U ′C4,KM2b = ∆U ′C4,KM4 (A.9)

4960 ∆U ′C431,KM2b =
−2aF1IL−2aA2 · (IL + iW)+2DIL

IE,maxD
(A.10)

∆U ′C34,KM2b

7000 ∆U ′C431,KM2b,∆U ′C34,KM2b

Tabelle A.6: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM2b im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C34,KM2b,∆U ′C4,KM2b

4960 ∆U ′C34,KM2b,∆U ′C431,KM2b

7000 ∆U ′C34,KM2b,∆U ′C431,KM2b
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A.1 Spannungsripple der restlichen Verfahren

Verfahren KM2u

Tabelle A.7: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM2u im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C34,KM2u =
2aF1IL +aA2 · (IL + iW)

IE,maxD
(A.11)

∆U ′C4,KM2u = ∆U ′C4,KM4 (A.12)

4960 ∆U ′C134,KM2u =
2aF1IL +2aA2 · (IL + iW)−DIL

IE,maxD
(A.13)

∆U ′C1,KM2u = ∆U ′C1,KM2 (A.14)

∆U ′C34,KM2u

7000 ∆U ′C134,KM2u,∆U ′C1,KM2u,∆U ′C34,KM2u

Tabelle A.8: Spannungsripple des Modulationsverfahrens KM2u im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,KM2u,∆U ′C34,KM2u

4960 ∆U ′C1,KM2u

7000 ∆U ′C1,KM2u
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Verfahren DM1

Tabelle A.9: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM1 im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C14,DM1 =
2aFIL−2DIL

IE,maxD
(A.15)

∆U ′C2,DM1 =−
2aA1 · (IL− iU)

IE,maxD
(A.16)

4960 ∆U ′C3,DM1 =
2aA2 · (IL + iW)

IE,maxD
(A.17)

∆U ′C1,DM1 =
2IL

IE,max
(A.18)

7000 ∆U ′C3,DM1,∆U ′C1,DM1
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A.1 Spannungsripple der restlichen Verfahren

Verfahren DM2

Tabelle A.10: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM2 im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,DM2 =
2aFIL

IE,maxD
(A.19)

4960 ∆U ′C41,DM2 =
−2aFIL +2DIL

IE,maxD
(A.20)

∆U ′C3,DM2 = ∆U ′C3,DM1 (A.21)

∆U ′C4,DM2

7000 ∆U ′C4,DM2,∆U ′C41,DM2

Tabelle A.11: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM2 im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,DM2

4960 ∆U ′C41,DM2

7000 ∆U ′C41,DM2
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Verfahren DM2

Tabelle A.12: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM4 im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,DM4 = ∆U ′C4,DM2 (A.22)

4960 ∆U ′C3,DM4 = ∆U ′C3,DM1 (A.23)

∆U ′C134,DM4 = ∆U ′C134,KM2u (A.24)

∆U ′C4,DM4

7000 ∆U ′C41,DM4 =
−2aFIL +DIL

IE,maxD
(A.25)

∆U ′C4,DM4,∆U ′C3,DM4,∆U ′C134,DM4 (A.26)

Tabelle A.13: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM4 im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C4,DM4

4960 ∆U ′C2,DM4 =
2aA1 · (IL− iU)

IE,max
(A.27)

∆U ′C3,DM4 = ∆U ′C3,DM1 (A.28)

∆U ′C41,DM4 (A.29)

7000 ∆U ′C2,DM4,∆U ′C41,DM4,∆U ′C3,DM4
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A.1 Spannungsripple der restlichen Verfahren

Verfahren DM2b

Tabelle A.14: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM2b im Betriebsfall 1

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C34,DM2b =
2aFIL +2aA2 · (IL + iW)

IE,maxD
(A.30)

∆U ′C4,DM2b =U ′C4,DM2

4960 ∆U ′C3,DM2b =U ′C3,DM1

∆U ′C24,DM2b =
2aFIL +2aA1 · (IL− iU)

IE,maxD
(A.31)

∆U ′C34,DM2b

7000 ∆U ′C3,DM2b,∆U ′C24,DM2b,∆U ′C34,DM2b (A.32)

Tabelle A.15: Spannungsripple des Modulationsverfahrens DM2b im Betriebsfall 2

nmech/
1

min Bestimmungsgleichungen

2400 ∆U ′C34,DM2b,∆U ′C4,DM2b

4960 ∆U ′C2,DM2b = ∆U ′C2,DM4

∆U ′C34,DM2b,∆U ′C3,DM2b

7000 ∆U ′C2,DM2b,∆U ′C34,DM2b,∆U ′C3,DM2b
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A.2 Herleitung der Strommittel- und Effektivwerte zur
Berechnung der Durchlassverluste

A.2.1 Modulationsverfahren KM4

ITR,ϕ1
nb,KM4 =

1
2π

π

2 +ϕ∫
− π

2 +ϕ

iU ·aU,TR dωt =
ÎS

8π

(
Mπ cos(ϕ)+4

)
(A.33)

(
ITR,ϕ1
eff,nb,KM4

)2
=

1
2π

π

2 +ϕ∫
− π

2 +ϕ

i2U ·aU,TR dωt =
Î2
S

24π

(
8M cos(ϕ)+3π

)
(A.34)

ITR
b,KM4 =

1
2π

2D
4

( π

3∫
− π

3

iS1h,1 dωt +

4π

3∫
2π

3

iS1h,3 dωt +

)
(A.35)

=
D

12π

(
8ILπ−

√
3cos(ϕ) ÎS

)
(A.36)

(
ITR
eff,b,KM4

)2
=

D
48π

((
6
√

3cos(ϕ)2−3
√

3+4π
)
Î2
S−48

√
3ÎSIL cos(ϕ)+64πI2

L

)
(A.37)

IDB,ϕ1
KM4 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iU ·aU,DB dωt +

π

3∫
− π

3

iU ·
(

aU,DB−
D
2

)
dωt+

π

2 +ϕ∫
π

3

iU ·aU,DB dωt

)
= (A.38)

=
ÎS

8π

(
−Mπ cos(ϕ)+4−2

√
3Dcos(ϕ)

)

(
IDB
eff,KM4

)2
=

Î2
S

48π

(
−16M cos(ϕ)+6π−D

(
6
√

3cos(ϕ)2−3
√

3+4π
))

(A.39)
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Durchlassverluste

A.2.2 Vergleich der Durchlassverluste zwischen Verfahren KM4
und KM6

Für den Vergleich der mittleren- und quadrierten effektiven IGBT-Ströme der
Verfahren KM4 und KM6 werden Boost- und Non-Boostströme nach (7.8) zu ei-
nem Gesamtstrom zusammengefasst. Die Differenz aus der Summe von (A.33)
und (A.36) sowie (7.9) und (7.16) ergibt für Phasenwinkel ϕ1 ∈

{
0..π

6

}
:

∆ITR,ϕ1
KM4,KM6 = ITR,ϕ1

KM4 − ITR,ϕ1
KM6 =

1
12π

ÎSD
(
2−
√

3cos(ϕ)
)

(A.40)

Ebenso folgt mit (A.34) und (A.37) sowie (7.11) und (7.17) für die Differenz
des quadratischen Effektivwerts:(

∆ITR,ϕ1
eff,KM4,KM6

)2
=
(

ITR,ϕ1
eff,KM4

)2
−
(

ITR,ϕ1
eff,KM6

)2
=

=
Î2
S D

48π

(
3
√

3−2π−6
√

3cos(ϕ)2 +16
√

3cos(ϕ)
IL

ÎS

)
(A.41)

Werden ÎS = 300A, IL = 300A sowie D = 0,5 zur Abschätzung der maxima-
len Differenzen in die Gleichungen eingesetzt, resultiert für ϕ ∈

{
0..π

3

}
ein

Abweichung zwischen 0A und 4,5A beim Mittelwert und zwischen 4834A2

und 3035A2 beim quadratischen Effektivwert. In Verbindung mit den Halblei-
terparametern entsteht eine vernachlässigbare Verlustdifferenz mit Werten im
einstelligen Prozentbereich.
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A.3 Herleitung der Strommittelwerte zur Berechnung
der Schaltverluste

A.3.1 Modulationsverfahren KM4

ITR,ϕ1
nb,KM4 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iU dωt +

π

2 +ϕ∫
π

3

iU dωt

)
=

1
2π

ÎS
(
2−
√

3cos(ϕ)
)

(A.42)

ITR,ϕ2
nb,KM4 =

1
2π

2π

3∫
π

3

iU dωt =
1

2π
ÎS sin(ϕ) (A.43)

ITR
b,KM4 =

1
2π

( π

3∫
− π

3 +ϕ

2IL dωt+

4π

3∫
2π

3

iS1h,3 dωt

)
=

1
6π

(
−3
√

3ÎS cos(ϕ)+8πIL
)

(A.44)

IDB,ϕ1
KM4 = ITR,ϕ1

nb,KM4 (A.45)

IDB,ϕ2
KM4 = ITR,ϕ2

nb,KM4 (A.46)

IDE
KM4 =

6
2π

π

3∫
0

(
2 ·2IL +

(
2IL− iU

)
+
(
2IL + iW

))
dωt =

=
1
π

(
8ILπ−3

√
3cos(ϕ) ÎS

)
(A.47)
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A.3.2 Modulationsverfahren KM2b

ITR,ϕ1
nb,KM2b =

1
2π

π

3∫
− π

3

iU dωt =
1

2π
ÎS
√

3cos(ϕ) (A.48)

ITR,ϕ2
nb,KM2b =

1
2π

( π

3∫
− π

2 +ϕ

iU dωt +

π

2 +ϕ∫
2π

3

iU dωt

)
=

1
2π

ÎS
(
2− sin(ϕ)

)
(A.49)

ITR
b,KM2b =

1
2π

( 2π

3∫
π

3 +ϕ

iS2h,1 dωt+

5π

3∫
4π

3

iS4h,1 dωt

)
=

1
6π

(
−3
√

3ÎS cos(ϕ)+4πIL
)

(A.50)

IDB,ϕ1
nb,KM2b = ITR,ϕ1

nb,KM2b (A.51)

IDB,ϕ2
nb,KM2b = ITR,ϕ2

nb,KM2b (A.52)

IDE
KM2b =

6
2π

π

3∫
0

((
2IL− iU

)
+
(
2IL + iW

))
dωt =

=
1
π

(
4ILπ−3

√
3cos(ϕ) ÎS

)
(A.53)
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A.3.3 Modulationsverfahren KM2u

Die unsymmetrische Aufteilung des Pulsmusters beim Verfahren KM2u erfor-
dert eine Auftrennung der Verlustenergien des Ein- und Ausschaltvorgangs.
Deswegen werden die Verlustenergien Es,on, Es,off sowie Es = Es,on +Es,off ex-
plizit in die Gleichungen eingefügt und die mittleren Ströme mit einer Rau-
te markiert. Für die schlussendliche Berechnung sind die Gleichungen (7.29),
(7.30) und (7.31) zu verwenden.

ITR,ϕ1,#
nb,KM2u =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

EsiU dωt +

π

3∫
− π

3

Es,oniU dωt +

π

2 +ϕ∫
π

3

EsiU dωt

)

=
1

2π
ÎS

(
Es
(
2−
√

3cos(ϕ)
)
+Es,on

√
3cos(ϕ)

)
(A.54)

ITR,ϕ2,#
nb,KM2u =

1
2π

( π

3∫
− π

2 +ϕ

Es,oniU dωt +

2π

3∫
π

3

EsiU dωt +

π

2 +ϕ∫
2π

3

Es,offiU dωt

)

=
1

4π
ÎS

(
Es
(
2+ sin(ϕ)

)
+Es,on

√
3cos(ϕ)−Es,off

√
3cos(ϕ)

)
(A.55)

ITR,#
b,KM2u =

1
2π

( π

3∫
− π

3

Es,offiS1h,1 dωt +

4π

3∫
2π

3

Es,oniS1h,3 dωt

)

=
1

6π
Es
(
4ILπ−3

√
3ÎS cos(ϕ)

)
(A.56)

IDB,ϕ1
KM2u =

1
2π

π

2 +ϕ∫
− π

2 +ϕ

iU dωt =
1
π

ÎS (A.57)

IDB,ϕ2
KM2u =

1
2π

( π

3∫
− π

2 +ϕ

iU dωt+

2π

3∫
π

3

iU dωt

)
=

1
4π

ÎS
(
2+sin(ϕ)+

√
3cos(ϕ)

)
(A.58)
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IDE,#
KM2u =

6
2π

π

3∫
0

(
Es2 ·2IL +Es,on

(
2IL− iU

)
+Es,off

(
2IL + iW

))
dωt =

=
1
π

(
Es,off

(
4πIL−3

√
3cos(ϕ) ÎS

))
(A.59)

A.3.4 Modulationsverfahren DM1

ITR
nb,DM1 =

1
2π

( − π

6∫
− π

2 +ϕ

iU dωt +

π

2 +ϕ∫
π

6

iU dωt

)
=

1
2π

ÎS
(
2− cos(ϕ)

)
(A.60)

ITR,ϕ1
b,DM1 =

1
2π

( − π

6∫
− π

2 +ϕ

iS1h,5 dωt +

π

2∫
π

6

iS1h,5 dωt +

3π

2 +ϕ∫
2π

3

iS1h,5 dωt

)

=
1

8π

(
4πIL−

√
3ÎS cos(ϕ)− ÎS sin(ϕ)

)
(A.61)

ITR,ϕ2
b,DM1 =

1
2π

( − π

6∫
− π

2 +ϕ

iS1h,5 dωt +

π

2∫
π

6

iS1h,5 dωt +

3π

2 +ϕ∫
π

2 +ϕ

iS1h,5 dωt

)

=
1

36π

(
20πIL−12ϕIL−9ÎS

)
(A.62)

IDB
DM1 = ITR

nb,DM1 (A.63)

IDE
DM1 = 2IL (A.64)
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A.3.5 Modulationsverfahren DM2

ITR,ϕ1
nb,DM2 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iU dωt +

π

2 +ϕ∫
π

3

iU dωt

)
=

1
2π

ÎS
(
2−
√

3cos(ϕ)
)

(A.65)

ITR,ϕ2
nb,DM2 =

1
2π

2π

3∫
π

3

iU dωt =
1

2π
ÎS sin(ϕ) (A.66)

ITR
b,DM2 =

1
2π

( − π

6∫
− π

3 +ϕ

iS1h,1 dωt +

π

3∫
π

6

iS1h,1 dωt +

5π

6∫
2π

3

iS1h,3 dωt +

4π

3∫
7π

6

iS1h,3 dωt

)

=
1

6π

(
4πIL +3ÎS cos(ϕ)

(
1−
√

3
))

(A.67)

IDB,ϕ1
DM2 = ITR,ϕ1

nb,DM2 (A.68)

IDB,ϕ2
DM2 = ITR,ϕ2

nb,DM2 (A.69)

IDE
DM2 = 2IL +

6
2π

π

6∫
0

2IL + iW dωt +
6

2π

π

3∫
π

6

2IL− iU dωt =

=
1
π

(
4πIL +3ÎS cos(ϕ)

(
1−
√

3
))

(A.70)
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A.3.6 Modulationsverfahren DM4

ITR,ϕ1
nb,DM4 = 0 (A.71)

ITR
b,DM4 =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iS1h,4 dωt +

− π

6∫
− π

3

iS1h,1 dωt +

π

3∫
π

6

iS1h,1 dωt +

2π

3∫
π

3

iS1h,2 dωt+

5π

6∫
2π

3

iS1h,3 dωt +

4π

3∫
7π

6

iS1h,3 dωt +

3π

2 +ϕ∫
4π

3

iS1h,4 dωt

)

=
1

6π

(
8πIL +3ÎS cos(ϕ)

(
1−2

√
3
))

(A.72)

IDB
DM4 = 0 (A.73)

IDE
DM4 = 2IL +

6
2π

π

6∫
0

(
2IL− iU

)
+2
(
2IL + iW

)
dωt+

6
2π

π

3∫
π

6

2
(
2IL− iU

)
+
(
2IL + iW

)
dωt =

1
π

(
8πIL +3ÎS cos(ϕ)

(
1−2

√
3
))

(A.74)
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A.3.7 Modulationsverfahren DM2b

ITR,ϕ1
nb,DM2b =

1
2π

( − π

6∫
− π

3

iU dωt +

π

3∫
π

6

iU dωt

)
=

1
2π

ÎS cos(ϕ)
(√

3−1
)

(A.75)

ITR,ϕ2
nb,DM2b =

1
2π

( − π

6∫
− π

2 +ϕ

iU dωt +

π

3∫
π

6

iU dωt +

π

2 +ϕ∫
2π

3

iU dωt

)

=
1

2π
ÎS
(
2− cos(ϕ)− sin(ϕ)

)
(A.76)

ITR
b,DM2b =

1
2π

( − π

3∫
− π

2 +ϕ

iS1h,4 dωt +

2π

3∫
π

3

iS1h,2 dωt +

3π

2 +ϕ∫
4π

3

iS1h,4 dωt

)

=
1

6π

(
4πIL−3

√
3ÎS cos(ϕ)

)
(A.77)

IDB,ϕ1
DM2b = ITR,ϕ1

nb,DM2b (A.78)

IDB,ϕ2
DM2b = ITR,ϕ2

nb,DM2b (A.79)

IDE
DM2b =

6
2π

π

3∫
0

(
2IL− iU

)
+
(
2IL + iW

)
dωt =

=
1
π

(
4ILπ−3

√
3cos(ϕ) ÎS

)
(A.80)
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A.4 Halbleiterparameter für die analytische
Berechnung der Halbleiterverluste

Die für die Simulation benötigten Halbleiterparameter für die Drehstrombrücke
sind [D2] entnommen und für die Eingangsdiode [D4]. Für die lineare Annä-
herung der Verluste sind die Bezugswerte UTR

ref = UDB
ref = UDE

ref = 300V und
ITR
ref = IDB

ref = IDE
ref = 300A verwendet. Die Sperrschichttemperatur der Halbleiter

wurde zu ϑ = 125◦C gewählt, mit der noch ein ausreichender Abstand zu der
im Datenblatt spezifizierten maximalen Sperrschichttemperatur ϑmax = 150◦C
gegeben ist. Die im Versuchsstand vorhandenen Gate-Vorwiderstände der Gate-
treiber liegen mit RG,on = 1,66Ω und RG,off = 0,83Ω nahe an den Werten, mit
denen die Messkurven der Schaltenergien im Datenblatt aufgenommen worden
sind.

Tabelle A.16: Halbleiterparameter für die analytische Berechnung der Halbleiterverluste

IGBT (TR) Diode (DB) Eingangsdiode (DE)

Uf0/V 0,82 0,9 0,8

rf/mΩ 0,975 0,75 1,3

Es,on/mJ 7,5 - -

Es,off (Erec)/mJ 13,88 7,28 29,33
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A.5 Halbleiterverluste des Hochsetzstellers und der
Drehstrombrücke

Strommittel- und Effektivwerte der Drehstrombrückenschaltung:

ITR,DB
A =

3
π

ÎS

(
1± 1

4
AM cos(ϕ)

)
(A.81)

(
ITR,DB
eff,A

)2
=

3
π

Î2
S

(
π

4
± 2

3
AM cos(ϕ)

)
(A.82)

Schaltströme der Drehstrombrückenschaltung nach (7.34):

ITR,DB
A =

ÎS

π
(A.83)

ITR,DB
A =

ÎS

2π
(2− cos(ϕ)) (A.84)

Strommittel- und Effektivwerte des IGBTs und der Diode des Hochsetzstellers:

ITR
E = DHSSIL (A.85)

ID
E = (1−DHSS) IL (A.86)

(
ITR
eff,E
)2

= DHSSI2
L (A.87)

(
ID
eff,E
)2

= (1−DHSS) I2
L (A.88)

Schaltströme für IGBT und Diode des Hochsetzstellers sind jeweils die Dros-
selströme.
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A.6 Kennfelder der gemessenen Wirkungsgrade des Gesamtsystems

A.6 Kennfelder der gemessenen Wirkungsgrade des
Gesamtsystems
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Abbildung A.1: Gemessene Wirkungsgradkennfelder der diskontinuierlichen Verfahren,
UC2 = 210V, UE = 180V
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Abbildung A.2: Gemessene Wirkungsgradkennfelder der kontinuierlichen Verfahren,
UC2 = 210V, UE = 180V
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A.7 Herleitung des zeitdiskreten Streckenmodells des
QZSI

Die zeitdiskrete, Z-Transformierte Übertragungsfunktion mit dem Boost-
Aussteuergrad als Eingangsgröße und der Spitzen-Zwischenkreisspannung als
Ausgangsgröße berechnet sich zu

GTot (z)
∣∣∣ûZK
d =

˜̂uZK (z)
d̃ (z)

= cT (I−Φ3×3
)−1 h3×3 (A.89)

Die für die Rechnung benötigten Matrizen sind im folgenden zu finden. Auf-
grund des Umfangs der entstehenden Übetragungsfunktion wird das Ergebnis
nicht dargelegt. Es empfiehlt sich eine rechnergestützte Vorgehensweise.

Φ3×3 =

[
Φ2×2 h2×2

0T 0

]
(A.90)

h3×3 =

[
0
1

]
(A.91)

cT
3×3 =

[
0 1 0

]
(A.92)

Φ2×2 = eAsDTp ·eAns(1−D)Tp (A.93)

Φ2×2 ≈
n=2

∑
n=0

((
AsD+ Ans (1−D)

)
Tp

)n

n!
= (A.94) 1

2
(CR2

L−4D2L+4DL−L)T 2
p −2LCRLTp+2L2C

L2C
1
2
(2D−1)(2L−RLTp)Tp

L2

− 1
2
(2D−1)(2L−RLTp)Tp

LC
1
2
(−4D2+4D−1)T 2

p +2LC
LC


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h2×2 = eAsTp ·eAs(1−D)Tp ·α ·Tp (A.95)

α = (As− Ans) X+(Bs− Bns)

[
UE
ILast

]
(A.96)

hmod,2×2 ≈ α ·Tp

1

∑
n=0

(
(As + Ans(1−D))Tp

)n

n!
(A.97)

=

 2Tp(L+TpRL(D−2))ÛZK
L2 − 2T 2

p D(2IL−ILast)

LC
2T 2

p DÛZK
LC − 2Tp(2IL−ILast)

C


Zur Vollständigkeit ist das entsprechende zeitdiskrete Zustandsraum-Modell mit
Differenzengleichungen angegeben:[

x̃k+1
ũ1,k+1

]
=

[
Φ2×2 h2×2

0 0

][
x̃k

ũ1,k

]
+

[
0
1

]
d̃k (A.98)

ỹk =
[
0 1 0

][ x̃k
ũ1,k

]
(A.99)

Der Index k gibt die Abtastzeitpunkte an, die ein vielfaches der Pulsperiode Tp
sind. ũ1,k bezeichnet die durch die Totzeit bedingte zusätzliche Zustandsgröße.
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A.8 Herleitung für den Spannungsregler

A.8.1 Approximierte Übertragungsfunktion der
Spannungsregelstrecke mit Totzeit

Ausgehend von der Übertragungsfunktion (8.43)

G′u (s) =
Z (s)
N (s)

=
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

=

2KP,i
(
1+ sTN,i

)(
ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)

(
s2LTtot + s(L−RLTtot)−RL

))(
s3LTN,iTtot + s2TN,i (L+RLTtot)+ sTN,i

(
2ÛZKKP,i +RL

)
+2ÛZKKP,i

)
sC

wird der kubische Term des Nennerpolynoms in die Form

N (s) =

2ÛZKKP,i

(
s3 LTN,iTtot

2ÛZKKP,i
+ s2 TN,i (L+RLTtot)

2ÛZKKP,i
+ s

TN,i
(
2ÛZKKP,i +RL

)
2ÛZKKP,i

+1
)
=

2ÛZKKP,i

(
a3s3 +a2s2 +a1s+1

)
(A.100)

gebracht. Die für die Approximation relevanten Koeffizienten des Polynoms lau-
ten:

a1 =
TN,i

(
2ÛZKKP,i +RL

)
2ÛZKKP,i

(A.101)

a2 =
TN,i (L+RLTtot)

2ÛZKKP,i
(A.102)

a3 =
LTN,iTtot

2ÛZKKP,i
(A.103)

Da nach [116] die Bedingung

|a1| � |
a2

a1
| � |a3

a2
| (A.104)

erfüllt ist, kann das Nennerpolynom in sehr guter Näherung durch ein PT1-Glied
und ein PT2-Glied approximiert werden:
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N′ (s)≈ 2ÛZKKP,i (1+a1s)
(

1+
a2

a1
s+

a3

a2
s2
)

(A.105)

Der Term (1+a1s) und (1+ sTN,i) des Zählerpolynoms sind annähernd gleich
und kürzen sich aus der Übertragungsfunktion G′u (s), weil die Bedingung

RLTN,i ≤ 1 (A.106)

gegeben ist. Lösen der Gleichung

1+ s
TN,i

(
2ÛZKKP,i +RL

)
2ÛZKKP,i︸ ︷︷ ︸

a1

= 1+ sTN,i (A.107)

führt zu diesem Ergebnis.
Mit allen angenommenen Näherungen ergibt sich die approximierte Übertra-
gungsfunktion der Spannungsregelstrecke zu

G′′u (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

=

ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)
(
s2LTtot + s(L−RLTtot)−RL

)
sCÛZK

(
s2 LTtot

2ÛZKKP,i+RL
+ s L+RLTtot

2ÛZKKP,i+RL
+1
)

A.8.2 Approximierte Übertragungsfunktionen der
Spannungsregelstrecke ohne Totzeit

Das Nennerpolynom N′ (s) der Übertragungsfunktion (8.52)

G′u,mod (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

=

2KP,i (1+ sTN,i)
(

ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)Ls
)

(
s2TN,iL+ sTN,i2ÛZKKP,i +2ÛZKKP,i

)
sC

wird in die Form
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N (s) =2ÛZKKP,i

(
s2 TN,iL

2ÛZKKP,i
+ s

2TN,iÛZKKP,i

2ÛZKKP,i
+1
)
=

2ÛZKKP,i
(
a2s2 +a1s+1

)
überführt. Gemäß [116] gilt

|a1| � |
a2

a1
| (A.108)

und das Nennerpolynom kann durch

N′ (s)≈ 2ÛZKKP,i (1+a1s)
(

1+
a2

a1
s
)

(A.109)

mit

a2 =
TN,iL

2ÛZKKP,i
(A.110)

a1 =
2TN,iÛZKKP,i

2ÛZKKP,i
(A.111)

angegeben werden. Wie im Fall des ausführlichen Modells nach (8.44) kürzen
sich die Terme (1+a1s) und (1+ sTN,i) und es resultiert die vereinfachte Funk-
tion

G′′u,mod (s) =
˜̂uZK (s)
ĩ∗L12 (s)

≈ ÛZK (1−2D)− (2IL− ILast)Ls

CÛZK

(
1+ TN,iL

2ÛZKKP,iTN,i
s
)

s
(A.112)

271



A Anhang

A.9 Reglerparameter des Stromzustandsreglers der
PMSM

M′dq =
1

1− e−
Tp
τS

1
τS

(
Ld
(
1− zR,1,d

)
+ jLq

(
1− zR,1,q

))
(A.113)

K′P,1,dq =
1

1− e−
Tp
τS

1
τS

(
Ld
(
1− zR,1,d

)(
1− zR,2,d

)
+ jLq

(
1− zR,1,q

)(
1− zR,2,q

))
(A.114)

K′I,1,dq = K′P,1,dq (A.115)

K′P,2,dq =
1

1− e−
Tp
τS

1
τS

(
Ld
(
1− zR,1,d− zR,2,d

)
+ jLq

(
1− zR,1,q− zR,2,q

))
(A.116)

K′P,3,dq =
1

1− e−
Tp
τS

Lq

τS
(A.117)

K′T,1,dq = 1− zR,1,d− zR,2,d + j
(
1− zR,1,q− zR,2,q

)
(A.118)

K′T,2,dq = 1 (A.119)

K′Z,dq =
1

1− e−
Tp
τS

1− e−
Tp
τS
−jωTp

1+ jωTp
(A.120)
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Kondensatorspannung ûZK und der halbierten Summe der
Drosselstromsollwerte i∗L12/2 und der Istwerte iL12/2 nach einem
10V Führungsgrößensprung, PLast = 25,13kW, KP,u = 0,93 und
TN,u = 2,85ms . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 223

8.15 Sprungantworten der Übertragungsfunktionen G′′u,G (s) und
G′′u,mod,G (s) sowie simulierte Zeitverläufe der
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