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Einleitung

Die Erzeugung und Verteilung elektrischer Energie, vor allem der durch
regenerative Quellen erzeugten, stellt einen der wichtigsten Einsatzbereiche der
Elektrotechnik dar. Hierfiir muss die elektrische Energie insbesondere zwischen
unterschiedlichen Spannungsformen gewandelt werden, wofiir fast ausschliel3-
lich Leistungselektronik eingesetzt wird. Um einen moglichst nachhaltigen
Umgang mit dem wertvollen Gut Energie zu gewihrleisten, ist es unabdingbar,
den Prozess der Energiewandlung effizient zu gestalten. Die Notwendigkeit der
stetigen Effizienzverbesserung stellt einen Grundpfeiler der Energiewende dar.
Dieser Gedanke muss gleichermaBen bei jedem Glied der Ubertragungskette
bis hin zum Energienutzer fortgefiihrt und umgesetzt werden, beispielsweise
bei der Energiewandlung in Elektrofahrzeugen. Neben dem Ladevorgang selbst
muss die in der Batterie in elektrochemischer Form gespeicherte Energie durch
einen Umrichter in ein meist dreiphasiges Spannungssystem umgewandelt
werden, um den elektrischen Antrieb zu betreiben. Eine Verbesserung dieser
Energiewandlung spiegelt sich positiv in der Reichweite des Elektrofahrzeugs
wider. Die Reichweite eines Elektrofahrzeugs ist eine der relevantesten Kenn-
grofen fiir die Attraktivitidt und Kundenakzeptanz des Fahrzeugs, weshalb bei
Automobilherstellern intrinsische Motivation besteht, die Effizienz des Umrich-
ters zu erhohen. Die Entwicklung der letzten Jahre befasste sich hauptsichlich
mit dem Einsatz neuer Halbleitermaterialien. So werden vermehrt Umrichter
auf Basis von Siliciumcarbid (SiC) anstelle von reinem Silizium eingesetzt, da
diese in vielen Anwendungen einen hoheren Wirkungsgrad aufweisen [1, 2].



Kapitel 1 Einleitung

Neben der Forschung an neuen Halbleitermaterialien werden auch alternative
Umrichtertopologien untersucht. Im Speziellen der Modulare Multilevel-
Seriell/Parallel-Umrichter (MMSPC) mit integrierten Batteriezellen, vorgestellt
in [3], verspricht eine hohere Effizienz als konventionelle Umrichtertopologien.
Dies wurde bereits durch verschiedene Studien wie [E1] und [4] verdeutlicht.
Jedoch ist fiir den Betrieb des MMSPCs insbesondere dann ein verhiltnismiflig
hoher Regel- und Steuerungsaufwand notwendig, wenn das Effizienzpotential
maximal ausgeschopft werden soll.

In dieser Dissertation wurden zwei Regelverfahren zur optimierten Betriebs-
filhrung entworfen, implementiert und evaluiert. Dabei handelt es sich zum
einen um ein komplexes und rechenressourcenintensives Regelverfahren,
welches einem modellpridiktiven Ansatz entspricht, und zum anderen um ein
vereinfachtes Regelverfahren, welches sich die Auslegungskriterien zunutze
macht, um benétigte Rechenressourcen zu reduzieren. Gemeinsames Ziel
beider Verfahren ist es, die erhohte Effizienz des MMSPCs bestmoglich auszu-
schopfen, um den Effizienzvorteil zu erhohen, den diese Topologie gegeniiber
anderen Umrichtertopologien bietet. Dariiber hinaus werden Auslegungskri-
terien definiert, unter denen es moglich ist, auf vereinfachte Verfahren ohne
merkliche Effizienzeinbuflen zuriickzugreifen. Im Rahmen dieser Arbeit wurde
die Funktionalitit beider Verfahren auf dedizierten Priifstinden nachgewiesen.
Die Eigenschaften dieser Verfahren wurden anschlieBend simulativ gegeniiber-
gestellt.

Die in dieser Arbeit entworfenen Verfahren und Auslegungskriterien wurden
auf die Anwendung des MMSPCs als Antriebsumrichter in einem batterie-
elektrischen Fahrzeug (BEF) abgestimmt, lassen sich jedoch auf jede andere
Einsatzform des MMSPCs mit integrierten Batterien iibertragen. Ein solches
Einsatzgebiet ist beispielsweise die Verwendung als stationdrer Energiespei-
cher. Aufgrund der Skalierbarkeit 1dsst sich der MMSPC sowohl als Heim- als
auch Industriespeicher oder sogar auf Netzebene einsetzen [5].

Zusitzlich wurde eine Batterieemulation entworfen und in Betrieb genommen,
die als Energiequelle eines MMSPC-Moduls dient und das Testen der Regel-
verfahren bei unterschiedlichen Ladezustinden und Temperaturen durch eine
elektronische Nachbildung des entsprechenden Batterieverhaltens ermoglicht.



1.1 Stand der Technik

1.1 Stand der Technik

Die Besonderheit des MMSPCs besteht darin, dass der elektrochemische
Energiespeicher, bestehend aus einzelnen Batteriezellen, in einem leistungs-
elektronischen Modul integriert ist. Infolgedessen wird in diesem Kapitel
zundchst die Fahrzeugbatterie eines BEFs mit Lithium-lonen-Zellen als
zentralem Element ausfiihrlich beleuchtet. Im Rahmen dieser Dissertation
wurde eine leistungselektronische Schaltung entworfen, die das Verhalten einer
Lithium-Ionen-Batterie nachbildet, weshalb in Abschnitt 1.1.1 detailliert auf
die Modellierung von diesem Zelltyp eingegangen wird.

Im Anschluss daran wird in Abschnitt 1.1.2 der Aufbau eines typischen elektri-
schen Antriebsstrangs eines BEFs mit seinen Komponenten zusammengefasst.
Aufbauend auf der konventionellen Topologie des Antriebsstrangs wird in Ab-
schnitt 1.1.3 eine Modifikation dessen durch den Einsatz eines MMSPCs oder
generell eines Modularen Multilevel-Umrichters (MMC) dargestellt. Solche
MMC-Topologien werden bereits erforscht und in diesem Kapitel zusammen-
gefasst. Auch die Topologie des MMSPCs fand bereits Einzug in den aktuellen
Stand der Forschung, weshalb die Vor- und Nachteile ebenso nach aktuellem
Forschungsstand in die Zusammenfassung einflieBen. Am Ende dieses Kapitels
wird in Abschnitt 1.2 herausgestellt, wie die in dieser Dissertation entstandenen
Algorithmen dazu beitragen, die Vorteile des MMSPCs tiefergehend auszu-
schopfen.

1.1.1 Batteriemodellierung

In heutigen BEFs kommen als Energiespeicher ausschlieBlich Akkumulatoren
(kurz: Akku) basierend auf Lithium-Ionen-Zellen zum Einsatz. NiMH-Akkus
finden nur noch vereinzelt in einigen Hybridfahrzeugen Anwendung, nicht
jedoch in Plug-In-Fahrzeugen [6]. Das Grundelement eines Fahrzeugakkumu-
lators, auch Fahrzeugbatterie genannt, ist eine einzelne Lithium-Ionen-Zelle.
Innerhalb eines Akkumoduls werden mehrere solcher Zellen zusammengeschal-
tet. AnschlieBend werden die Akkumodule zur vollstindigen Fahrzeugbatterie
zusammengeschaltet [6]. Die Gesamtkonfiguration eines Akkupacks wird
vereinfacht in der Form XsYp notiert, was bedeutet, dass jeweils Y parallel
verschaltete Zellen X Mal in Serie verschaltet werden. Die Anzahl an in Serie
verschalteten Zellen richtet sich dabei nach der notwendigen Systemspannung
und die Anzahl parallel verschalteter Zellen nach der geforderten Stromtrag-
fahigkeit bzw. des gewiinschten Energiegehalts [7].
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Abbildung 1.1: Beispielhafte Darstellung einer 8s4p-Fahrzeugbatterie nach [6] mit 2s4p-
Akkumodulen

In Abbildung 1.1 ist beispielhaft eine Fahrzeugbatterie mit einer 8sdp-
Verschaltung zu sehen, bei der jedes Akkumodul aus einer 2s4p-Verschaltung
besteht. Besonders aus fahrdynamischen Griinden werden die Akkumodule
bei BEFs vorzugsweise im Fahrzeugboden verbaut, so wie es beispielsweise
im Porsche Taycan oder Tesla Model S realisiert wird. Das Tesla Model S mit
einer 85 kWh-Batterie besitzt 16 seriell verschaltete Akkumodule mit einer
modulinternen 6s74p-Verschaltung, woraus sich in Summe insgesamt 7104
Zellen in einer 96s74p-Verschaltung ergeben [8].

Zur Uberwachung der einzelnen Zellen befindet sich in jedem Akkumodul ein
Batteriemanagementsystem (BMS). Die Aufgabe des BMS ist es, die einzelnen
Zellen vor einer Tiefenentladung oder einem Uberladen zu schiitzen. Des
Weiteren iiberwacht es die Temperatur und die Strombelastung der Zellen.
Werden diese beispielsweise zu heil3, fithrt das BMS eine Leistungsreduzierung,
ein sogenanntes Derating, durch, indem iiber den Kommunikationsbus des
Fahrzeugs, meist CAN, FlexRay oder eine Kombination aus beidem, die Infor-
mation iiber die maximal entnehmbare Leistung zur Verfiigung gestellt wird.
Ein Hochvoltkoordinator (HVK) teilt die zur Verfiigung stehende Leistung
zwischen den Komponenten am Hochvoltsystem auf. Werden im Betrieb die
zuldssigen Temperatur-, Strom- oder Spannungsgrenzen iiberschritten, ist das
BMS in der Lage, die Fahrzeugbatterie eigenstindig vom Hochvoltsystem
zu trennen, indem die in der Fahrzeugbatterie verbauten Schiitze gedffnet
werden. Zusitzlich ist das BMS fiir eine Spannungskompensation der einzelnen
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Zellen im seriellen Verbund zustindig, damit einzelne Zellen primir beim
Laden nicht an die Uberspannungsgrenze stofen [9]. Dieser Vorgang stellt
einen Ladungsausgleich dar und wird im Englischen als Balancing bezeichnet.
Gebriuchliche Methoden fiir den Ladungsausgleich sind Uberbriickungswider-
stinde, Uberbrijckungsdioden oder aktive Kompensation, was auch als aktives
Balancing bezeichnet wird [9].

Nach der -elektrochemischen Definition handelt es sich bei Lithium-
Ionen-Akkumulatoren um Sekundirzellen, die durch eine Umkehrung der
elektrochemischen Reaktionen wiederaufladbar sind [10]. Im Gegensatz dazu
ldasst sich die Reaktion bei Primérzellen nicht umkehren, weshalb diese nicht
wiederaufladbar sind. Einen Zusammenschluss mehrerer Primérzellen bezeich-
net man als Batterie, wihrend ein Zusammenschluss mehrerer Sekundirzellen
als Akkumulator bezeichnet wird [9]. Im englischen Sprachgebrauch wird
zwischen Batterie und Akkumulator nicht unterschieden, beide Varianten
werden als ,battery* bezeichnet [6]. Dieser Sprachgebrauch hat sich auch im
Begriff BEF durchgesetzt, weshalb im Deutschen die Begriffe Akkumulator
und Batterie oft synonym verwendet werden [6]. In der folgenden Ausarbeitung
werden ausschlieBlich Sekundirzellen und somit Akkumulatoren betrachtet.
Jedoch werden diese aufgrund des dominierenden Sprachgebrauchs in der Welt
der Elektromobilitit ebenfalls als Batterien bezeichnet und der elektrochemisch
geprigte Begriff nicht im engeren Sinne verwendet, sondern aufgeweitet.

1.1.1.1 Gravimetrische Energie- und Leistungsdichte

Zum Vergleich unterschiedlicher Energie- und Leistungsdichten wird vorzugs-
weise das Ragone-Diagramm verwendet. In solch einem Diagramm wird die
gravimetrische Energiedichtedie iiber die gravimetrische Leistungsdichte auf-
getragen [11]. Die gravimetrische Energiedichte wg,y beschreibt das Verhiltnis
der entnehmbaren Energie zur Batteriemasse mp,;, wihrend die gravimetrische
Leistungsdichte pgr,y zusitzlich die Dauer des Entladevorgangs fgngadung in das
Verhiltnis einbezieht [11].

Eg,
Werav = —Bat (1.1)
MBat
E
Paray = ———22 (1.2)

MBat * IEntladung
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Abbildung 1.2: Gegeniiberstellung der gravimetrischen Energie- und Leistungsdichten
unterschiedlicher Batterietypen [11]

In Abbildung 1.2 werden die gravimetrischen Energie- und Leistungsdichten
typischer Blei-, NiMH- und Lithium-Ionen-Batterien grafisch im Ragone-
Diagramm gegeniibergestellt. Hierbei wird deutlich, dass Lithium-Ionen-
Batterien sowohl in der moglichen Energie- als auch Leistungsdichte anderen
Batterietypen weit iiberlegen sind [12]. Derzeit riicken Festkorperbatterien
immer weiter in den Fokus aktueller Forschung. Bei dieser Variante der Lithium-
Ionen-Batterien wird anstelle eines fliissigen Elektrolyten ein Festkorperelek-
trolyt verwendet. Dieser Batterietyp bietet potentiell hthere Energie- und
Leistungsdichten [11]. Dariiber hinaus gelten Festkorperbatterien als sicherer
als klassische Lithium-Ionen-Batterien, da der verwendete Festkorperelektrolyt
nicht brennbar ist [11]. Zwar planen Fahrzeughersteller wie Volkswagen bereits
den Einsatz von Festkorperbatterien und investieren in die Erforschung dieser
Technologie, jedoch wurde die Marktreife bis jetzt nicht in einem Serienfahr-
zeug demonstriert [13].
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Abbildung 1.3: Aufbau und Funktionsweise einer Lithium-Ionen-Zelle beim Entladevor-
gang [9, 14]

1.1.1.2 Aufbau und Funktionsweise

Eine Lithium-Ionen-Zelle ist eine galvanische Zelle, bei der eine chemische
Redoxreaktion rdumlich getrennt ablduft [10]. Beim Entladevorgang ist der
positive Pol einer Zelle definitionsgemdf die Kathode, da dort die Reduktion,
d. h. eine Elektronenaufnahme, erfolgt. Die Oxidation, d. h. eine Elektronen-
abgabe, erfolgt in umgekehrter Weise am negativen Pol der Zelle, der Anode.
Beim Ladevorgang dreht sich die elektrochemische Definition von Anode und
Kathode um, da sich die Verortung der Oxidation und der Reduktion zusammen
mit dem Elektronenfluss umkehrt. Im weitldufigen Sprachgebrauch wird bei
Lithium-Ionen-Zellen die Definition von Kathode und Anode fiir die Entla-
derichtung definiert und durchgehend, auch beim Ladevorgang, beibehalten,
weshalb der positive Pol stets als Kathode und der negative Pol als Anode
bezeichnet wird. Diese Definition wird auch in der Fachliteratur verwendet [10,
14, 15].

Der Aufbau und Ladungstransport einer Lithium-Ionen-Zelle wéihrend des Ent-
ladevorgangs ist in Abb. 1.3 zu sehen. Die Kathode besteht in allgemeiner Form
aus einem Metalloxid (MO»). Als Anodenmaterial wird meist eine Graphitelek-
trode (Cg) verwendet [9]. Die rdumliche Trennung der Elektroden erfolgt durch
einen ionendurchlédssigen Separator. Der Elektronenfluss erfolgt iiber die extern
angeschlossene Last, wihrend der Ionentransport intern tiber einen Elektrolyten
stattfindet. Beim Entladen diffundieren die Lithiumatome innerhalb der Anode
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zur Grenzschicht zwischen Elektrolyt und Anode, wo sie ein Elektron abgeben
und das entstehende Lithium-Ion unter Bildung einer Solvathiille in den Elektro-
lyten iibergeht [14]. Bei der Solvathiille handelt es sich um organische Molekiile,
die das Lithium-Ion umgeben und dessen Ladung nach aufien abschirmen [14].
Dadurch wird der Transport des Lithium-Ions erleichtert [14]. Wihrend die
Elektronen iiber den Anodenableiter und die elektrische Verbindung zum Ka-
thodenableiter flieBen, diffundieren die Lithium-Ionen durch den Elektrolyten
unter zusétzlicher Durchquerung des Separators hin zur Kathode. An der Grenz-
schicht zwischen Kathode und Elektrolyt erfolgt das Abstreifen der Solvathiille
unter Aufnahme eines Elektrons. Abschlieend werden die Lithiumatome in das
Metalloxidwirtsgitter eingelagert, was als Interkalation bezeichnet wird [9]. Die
dazugehorige Reaktionsgleichung der Oxidation an der Anode ist durch

Li,Cs — xLit +xe™ +Cg (1.3)

und die Reaktionsgleichung der Reduktion an der Kathode durch
Li;_MO, +xLiT +xe~ — LiMO, (1.4)
gegeben [14]. Beim Laden kehren sich die Reaktionsgleichungen um.

In den meisten Fillen werden an der Anode Stromableiter aus Kupfer und
an der Kathode aus einer diinnen Folie aus Aluminium verwendet [14].
Gebriuchliche Kathodenmaterialien sind Lithiumcobaltdioxid (LiCoQO»,),
Lithiummanganspinell (LiMn;0O4) und Lithiumeisenphosphat (LiFePOy) [9,
14]. NMC ist ein weiteres Material, welches als Kathode eingesetzt wird.
Es stellt ein Stoffsystem dar, bei dem die metallischen Komponenten aus
verschiedenen Anteilen von Mangan, Nickel und Cobalt bestehen. Dadurch
wird versucht, die Vorteile der einzelnen Materialien, wie Energiekapazitét
(Cobalt), Hochstromtragfihigkeit (Nickel) und Uberladestabilitit (Mangan)
zu kombinieren [14]. Die Kombination aus Kathoden- und Anodenmaterial,
auch Zellchemie genannt, ist entscheidend fiir die gravimetrische Leistungs-
und Energiedichte des Batteriesystems. Durch eine geeignete Wahl der Zell-
chemie und eine entsprechende Auslegung der Elektrodenstruktur und des
Separators bzw. Elektrolyts ldsst sich die Zelle entweder als Hochenergiezelle
(links oben im Ragone-Diagramm) oder als Leistungszelle (rechts unten im
Ragone-Diagramm) auslegen. Der Einfluss der Elektrodengeometrie spiegelt
sich vorwiegend in der Dicke der Elektroden wider. Unter einer vereinfachten
Betrachtungsweise bestehen Hochenergiezellen aus sehr dicken Elektroden,
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wodurch der Energiegehalt steigt, und Hochleistungszellen aus diinnen Elektro-
den, wodurch ohmsche Verluste, aber auch der Energiegehalt, reduziert werden.
Zur genauen Auslegung von Lithium-Ionen-Zellen und deren Einfluss auf die
gravimetrische Leistungs- und Energiedichte sowie die Auswahl von Separator-
und Elektrolytmaterialien sei auf [9, 14] verwiesen.

Die Leerlaufspannung (OCV, engl. open-circuit voltage) einer Zelle beschreibt
die Spannungsdifferenz zwischen Kathode und Anode im Leerlauf. Sie ist ab-
hiangig von der gewihlten Zellchemie und der Lithiumkonzentration in den
Elektroden [14]. Zur Beschreibung dieser Abhingigkeit wird in der Praxis der
Ladezustand (SoC, engl. state of charge) verwendet. Dieser beschreibt das Ver-
hiltnis von noch entnehmbarer Ladungsmenge Qis zur Nennkapazitiat Qn der
Batterie und wird in Prozent angegeben.

_ Qi 1000 = Nt [ iBu(r)d

SoC £ 100% (15)
N N

Ein einfacher Algorithmus zur Bestimmung des SoCs einer Batterie ist das
sogenannte Coulomb-counting. Hierbei wird beim Start des Systems eine
unbelastete Leerlaufspannungsmessung vorgenommen und mithilfe der streng
monoton steigenden bijektiven OCV-Kurve auf den SoC zuriickgeschlossen.
Im Betrieb wird der Batteriestrom iiber die Zeit integriert, um die entnommene
respektive aufgenommene Ladung zu bestimmen. Bei der gebriuchlichen
Definition laden positive Batteriestrome die Batterie auf und negative entladen
diese. Diese Definition wird in dieser Ausarbeitung angewandt, weshalb Strom-
zahlpfeile stets in die Batterie gerichtet sind. Weitere Methoden zur genaueren
SoC-Bestimmung stiitzen sich beispielsweise auf komplexe Modellbildung
oder den Einsatz von Kalman-Filtern [16].

Wie sich die Wahl der Zellchemie auf die OCV auswirkt, ist beispielhaft in Ab-
bildung 1.4 fiir zwei unterschiedliche Zellen aus [17] dargestellt. Beide Zellen
verwenden Graphit als Anodenmaterial. Als Kathodenmaterial wird LiFePO4
respektive ein NMC-Verbund verwendet. Es ist deutlich zu erkennen, dass die
LiFePOy4-Zelle grundsitzlich eine kleinere OCV besitzt. Dariiber hinaus weist
sie iiber einen weiten Bereich eine viel geringere Steilheit auf. Die charak-
teristische OCV-Kurve ist essentiell fiir die Wahl und Parametrisierung des
Algorithmus zur Steuerung des MMSPCs und wird in Abschnitt 1.2 néher er-
ldutert.
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Abbildung 1.4: Vergleich der OCV bei unterschiedlicher Zellchemie [17]
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Abbildung 1.5: Elektrochemisches ESB einer Lithium-Ionen-Zelle [14]

1.1.1.3 Modellbildung

Die Erstellung eines elektrochemischen Ersatzschaltbildmodells (Abb. 1.5)
ist eine physikalisch motivierte Methode zur Modellierung einer Lithium-
Ionen-Zelle [14]. Zunidchst wird mithilfe einer -elektrochemischen
Impedanzspektroskopie (EIS) fiir eine Zelle eine frequenzabhingige Im-
pedanzortskurve erstellt [10]. AnschlieBend werden die Verlustprozesse anhand
der Impedanzortskurve identifiziert, ihrem physikalischen Ursprung entspre-
chend zugeordnet und durch elektrische Elemente im Schaltbild repréisentiert
[15].

Die ohmschen Verluste, die in den Stromableitern und insbesondere dem Elek-
trolyten entstehen, werden durch die Serienimpedanz Ry im Ersatzschaltbild
(ESB) dargestellt [14]. Die durch den Aufbau bedingte Induktivitit der Strom-
ableiter und Zuleitungen werden durch eine Serieninduktivitit Ly abgebildet.

10
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In den Impedanzortskurven von realen elektrochemischen Prozessen treten
selten ideale RC-Glieder auf, stattdessen sind oft gestauchte Halbkreise zu er-
kennen [15]. Diese werden durch sogenannte RQ-Elemente abgebildet. Die
komplexe Impedanz eines RQ-Elements verhilt sich dhnlich zu der eines
RC-Glieds. Das Stauchen des Halbkreises wird durch das Hinzufiigen des Ex-
ponenten 0 < n < 1 nach Gl. (1.6) abgebildet. Fiir » — 1 nihert sich das
RQ-Element dem Verhalten eines RC-Glieds an. Diese Elemente eignen sich
besonders zur Beschreibung von Ladungstransfer- und Polarisationsprozessen.
Sie werden im elektrochemischen ESB in Abbildung 1.5 dazu genutzt, die Po-
larisationsprozesse zwischen Elektroden und Stromableitern (Rcc, Qcc) sowie
Ladungstransferprozesse zwischen Elektrolyt und Anode (Rct,a, Oct,a) und
Elektrolyt und Kathode (Rct k., QcT k) Zu beschreiben. Die Polarisationsprozes-
se zwischen den jeweiligen Elektroden und den dazugehdrigen Stromableitern
haben Zeitkonstanten in der gleichen GroBenordnung, weshalb sie in der Im-
pedanzortskurve nicht separat betrachtet werden kénnen und infolgedessen in
einem Element vereint werden [14].

R

" 1+ (joRrQ)y" o

Zro(0)

Das kapazitive Verhalten einer Lithium-Ionen-Batterie ist auf die Festkorperdif-
fusion zuriickzufiihren und ldsst sich durch ein Finite-Length Warburg-Element
(ZrLw) in Serie mit einer Kapazitit beschreiben. Warburg-Elemente werden
zur Modellierung von Diffusionsprozessen verwendet, wie sie beispielsweise
in Kathoden und Anoden stattfinden. Abbildung 1.6 zeigt ein Finite-Length
Warburg-Element als Kettenleitermodell. Die nacheinander geschalteten RC-
Elemente repriasentieren den Diffusionswiderstand und die Kapazitéit eines
finiten Volumenelements [14]. In expliziter Form lisst sich die Impedanz eines
Finite-Length Warburg-Elements mit der Zeitkonstante T nach Gl. (1.7) berech-
nen.

R-tanh ((jor)*)
(o)

ZFLW((D) = (1.7)

Mit dem elektrochemischen ESB-Modell ist eine Methode gegeben, mit der
sich das Verhalten einer Lithium-Ionen-Zelle sehr genau beschreiben und
physikalisch erkldren ldsst [10, 15]. Diese Methode ist jedoch sehr rechen-
intensiv und fiir Echtzeitanwendungen nicht geeignet [14]. Stattdessen ldsst
sich die Verhaltensbeschreibung einer Lithium-lonen-Zelle auch durch die
Reihenschaltung endlich vieler RC-Glieder beliebig gut approximieren [18].

11
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Abbildung 1.6: Kettenleitermodell eines Finite-Length Warburg-Elements [14]

[,

Diese Annahme wurde in [19] fiir Lithium-Ionen-Zellen aufgestellt und in [20]
nachgewiesen. In der Praxis werden zur Verhaltensmodellierung von Lithium-
Ionen-Zellen meist ESBs mit nur wenigen RC-Gliedern erstellt, wodurch zwar
das Verhalten fiir die Anwendung hinreichend abgebildet werden kann, aber
eine physikalische Interpretation des Verhaltens nicht immer mdglich ist. Um
Prozesse wie Festkorperdiffusion richtig wiederzugeben, miissen ausreichend
RC-Glieder implementiert werden. In [10] wurden beispielsweise fiinf RC-
Glieder verwendet, um die einzelnen Prozesse gemiaf ihrer Zeitkonstanten
zuzuordnen.

Ein stark vereinfachtes ESB mit lediglich zwei RC-Gliedern und einem seriellen
Widerstand ist in Abbildung 1.7 zu sehen. Dies entspricht einer vereinfachten
Darstellung des Randles-Ersatzschaltbildmodells zweiter Ordnung [18]. Mit
diesem Modell lassen sich die ohmschen Verluste, entstehend durch Leitungs-
und Ladungstransferverluste, durch den Widerstand Ry darstellen [21]. Ein
RC-Glied bildet langsame Diffusionsprozesse ab, wihrend das zweite RC-
Glied schnelle Diffusionsprozesse abbildet [21]. Die Zeitkonstanten solcher
Diffusionsprozesse bewegen sich in einem Zeitbereich von 0,5 bis 60s und
sind zelltypische Parameter [22]. Zusétzlich treten in einer Lithium-Ionen-Zelle
Relaxationsprozesse mit einer Zeitkonstante von wenigen Minuten bis hin zu
Stunden auf [22]. Zur Abbildung dieser wire ein weiteres RC-Glied notwendig.

Die in Kapitel 4 erarbeitete Batterieemulationsplatine nutzt zur elektrischen
Verhaltensnachbildung ein solches vereinfachtes Randles-ESB erster Ordnung.
Bei der Nachbildung einer Batterie im Umrichterbetrieb sind insbesondere die
schnellen Zeitkonstanten im Sekundenbereich relevant. Diese werden in der
nachfolgenden Ausarbeitung durch ein RC-Element in Serie zum Widerstand
Ro approximiert. Fiir eine tiefergreifende Beschreibung zum Aufbau, zur Funk-
tion und zur Modellierung von Lithium-Ionen-Zellen sei an dieser Stelle auf die
entsprechende Fachliteratur [10, 11, 14, 15, 18-22] verwiesen.

12
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Abbildung 1.7: Vereinfachtes ESB einer Lithium-Ionen-Zelle

1.1.2 Konventioneller automobiler Antriebsstrang

Der konventionelle Antriebsstrang eines BEFs besteht aus drei wesentlichen
Komponenten: der Batterie, dem Pulswechselrichter (PWR) und der elektri-
schen Maschine (EM) [23]. Wihrend fiir die Anforderungen eines Stadt- oder
Familienfahrzeuges meist nur eine EM ausreichend ist, so benotigen sportliche-
re und Allradfahrzeuge oftmals jeweils an Vorder- und Hinterachse eine EM,
um die geforderte Beschleunigung zu erreichen [24]. Im Antriebsstrang befin-
det sich pro EM ein PWR [24]. Zwischen der Fahrzeugbatterie und dem PWR
kann optional ein Gleichspannungswandler eingebaut werden, um die System-
spannung auf einem konstanten Niveau zu halten [7, 25]. Der Fokus in dieser
Arbeit liegt auf einem einfachen Antriebsstrang mit einer EM an der Hinterach-
se und einem PWR, ohne unterstiitzenden Gleichspannungswandler. Ein solcher
Antriebsstrang nach [23] ist in Abbildung 1.8 schematisch dargestellt.

Die Fahrzeugbatterie, bestehend aus mehreren parallel und in Serie geschalteten
Batteriezellen, dient als primérer Energiespeicher und definiert die System-
spannung des BEFs. Hierbei handelt es sich um ein vollstindig isoliertes
Gleichspannungssystem, auch Hochvoltsystem (HV-System) genannt [23].
Dazu zédhlen Spannungen der Spannungsklasse B, d. h. ab 60 VDC bis ein-
schlieBlich 1500 VDC und ab 30 VACrms bis einschlieSlich 1000 V ACrms
[26]. In den meisten BEFs wird die Systemspannung des Antriebsstrangs
auf 400 VDC ausgelegt. Eine hohere Systemspannung wirkt sich positiv auf
die Verkabelung und die elektrischen Kontakte der HV-Komponenten aus,
da bei gleicher Leistung geringere Strome flieBen [25]. Somit wird weniger
Kupfer benotigt und die Verkabelung fillt kleiner, kostengiinstiger und vor
allem leichter aus. Aus diesem Grund werden zunehmend Fahrzeuge mit einer

13
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Abbildung 1.8: Konventioneller Antriebsstrang eines BEFs nach [23]

Systemspannung von 800 VDC entwickelt. Dariiber hinaus konnen bei hoheren
Systemspannungen schnellere Ladezeiten technisch einfacher erreicht werden
[27]. Der Porsche Taycan verfiigte als erstes kommerziell verfiigbares Fahrzeug
tiber eine Systemspannung von 800 VDC. Weitere Fahrzeuge, die auf ein
800 VDC-System setzen, sind der Hyundai Ioniq 5 und der auf der gleichen
Plattform basierende Kia EV6 [28].

Als Antriebsmaschinen kommen entweder permanenterregte Synchronma-
schinen (PSM) oder Asynchronmaschinen (ASM) zum Einsatz [23, 25]. Bei
Fahrzeugen, die sowohl an der Vorder- als auch an der Hinterachse iiber eine
EM vertfiigen, kann eine Kombination aus beiden Typen verwendet werden,
wie es bei der Dual-Motor-Variante des Tesla Model 3 der Fall ist. Beide
Maschinentypen haben eins gemein: Es handelt sich hierbei um Drehstromma-
schinen, die im Betrieb auf eine dreiphasige Wechselspannung angewiesen sind.

Der PWR stellt das Bindeglied zwischen HV-System und Antriebsmaschine dar.
Im konventionellen Antriebsstrang werden als PWRs Zweipunktumrichter in
Form einer Drehstrombriickenschaltung (DBS) eingesetzt [24]. Diese bestehen
meistens aus drei Halbbriicken mit Transistoren auf IGBT-Basis (Abb. 1.9). Die
Zwischenkreisspannung Uzwk der DBS entspricht dabei der Systemspannung
und die Phasen U, V und W sind die Anschlusspunkte fiir die EM. Mit zuneh-
mender Entwicklung der Leistungshalbleiter und deren Verfiigbarkeit werden
auch zunehmend MOSFETs auf Basis von SiC eingesetzt. So werden im Tesla
Model 3 bereits 650 V-SiC-MOSFETs eingesetzt [25].

14
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Abbildung 1.9: Drehstrombriickenschaltung [29]

1.1.3 Antriebsstrang auf Basis eines MMSPCs

Da der PWR einen essentiellen Teil der Effizienzkette des Antriebsstrangs
ausmacht, ist dieser ein Bestandteil der aktuellen Forschung. Insbesondere in
den letzten Jahren wurden vermehrt Studien veroffentlicht, in denen MMCs
oder kaskadierte H-Briicken (CHB, engl. Cascaded H-bridge) mit integrierten
Batteriezellen mit dem Ziel eingesetzt wurden, die Effizienz des Gesamtsys-
tems aus Batterie und Umrichter zu verbessern und die Ausnutzung der in den
Batterien gespeicherten Energie zu erhohen [E1, 30-34].

In [3] wird eine neuartige Umrichtertopologie vorgestellt, die auf dem Konzept
des MMCs aufbaut. In Erweiterung zu konventionellen MMC-Topologien,
wie sie in beispielsweise in [35-37] vorgestellt werden, besteht der MMSPC
aus insgesamt vier Halbbriicken und einem Kondensator als Energiespeicher.
Durch die zusitzlichen Halbbriicken kénnen die einzelnen Submodule (SM),
im folgenden auch Modul genannt, nicht nur seriell, sondern auch parallel
zueinander verschaltet werden. Wie in Abbildung 1.10 (a) zu sehen ist, sind die
Halbbriicken der SM in [3] symmetrisch zur Kapazitit aufgebaut. Alternativ
kann das SM auch asymmetrisch zum Energiespeicher nach Abb. 1.10 (b)
aufgebaut werden [31, 38]. Dariiber hinaus kann als Energiespeicher entweder
eine Batterie, eine Kapazitit oder eine Kombination aus beiden verwendet
werden [38]. Die Vorteile des asymmetrischen Modulaufbaus werden detailliert
in Abschnitt 2.1 beschrieben.

Wendet man nun das Konzept des MMSPCs mit integrierten Batteriezellen auf
den Antriebsstrang eines BEFs an, so ldsst sich die Fahrzeugbatterie, bei der
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Abbildung 1.10: Unterschiedliche Module nach [31]

die einzelnen Batteriezellen zuvor in ihrer Parallel-/Seriellverschaltung fest
verdrahtet waren, in kleine Einheiten aufteilen. Als Resultat erhilt man, wie in
Abb. 1.11 dargestellt, kleinere Batteriemodule, die in ein SM des MMSPCs in-
tegriert werden und dieses mit Energie versorgen. Infolgedessen entféllt hierbei
der zentrale Gleichspannungszwischenkreis. Wie in Abbildung 1.1 dargestellt,
besteht eine Fahrzeugbatterie bereits aus mehreren Batterie- bzw. Akkumodu-
len. Eine mogliche Variante der Implementierung besteht folglich darin, die
Gehiuse der Batteriemodule in ihrer mechanischen Konstruktion etwas hoher
auszulegen und die Leistungselektronik eines SMs auf einem Batteriemodul
zu platzieren. Diese Ausfiihrungsform wird im Abschnitt 3.2 vorgestellten
Automotive-Priifstand angewandt. Eine alternative Ausfilhrungsform wire
das Platzieren der Leistungselektronik an der Seite des Batteriemoduls, wie
es beispielsweise in [39, 40] dargestellt ist. Hierdurch wird die Hohe des
SMs reduziert. Jedoch wird, je nach Positionierung der Leistungselektronik,
entweder das Lingen- oder Breitenmall des SMs vergrofiert. Eine Anreihung
mehrerer SM innerhalb einer Phase wird auch als Zweig oder Strang bezeichnet.

Anmerkung: Im technischen Sprachgebrauch wird ein SM auch als MMC-Zelle
bezeichnet. Im Zusammenhang mit integrierten Batteriezellen wird in dieser
Dissertation bewusst auf diesen Ausdruck verzichtet und ein SM stattdessen
als Modul bezeichnet. Dies soll der Verwechslung von MMC-Zelle und
Batteriezelle vorbeugen. Des Weiteren wird diesem Begriff durch die gewihlte
Ausfithrungsform zusitzliche Sinnhaftigkeit verliehen, da ein Modul stets eine
Kombination aus Leistungselektronik und Batteriemodul darstellt.
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Abbildung 1.11: MMSPC-Antriebsstrang mit integrierten Batteriezellen

Der dadurch entstehende Antriebsstrang bringt folgende Vorteile gegeniiber der
konventionellen Topologie und dem klassischen MMC mit sich:

* Verlustreduzierung: Wihrend SM, die nicht zur Ausgangsspannung bei-
tragen, beim konventionellen MMC {iiber einen aktiven Bypass iiberbriickt
werden, konnen beim MMSPC diese SM in den parallelen Zustand gebracht
werden, wodurch der Laststrom unter den parallel verschalteten Modulen
aufgeteilt wird. Somit werden sowohl die Durchlass- und Schaltverluste in
den MOSFETs als auch die ohmschen Verluste im Batteriemodul reduziert.
Dies fiihrt zu einem hoheren Wirkungsgrad im Vergleich zum konventionellen
MMC [E1]. Weitere Studien belegen zudem, dass die Effizienz des MMSPCs
iiber einen Fahrzyklus wie dem Worldwide harmonized Light vehicles Test
Procedure (WLTP) auch der eines Zweipunktumrichters iiberlegen ist [34].

* Bessere EMV-Eigenschaften: Multilevel-Umrichter erzeugen eine Aus-
gangsspannung mit einer sehr geringen Verzerrung und geringen Span-
nungssteilheit [41]. Die dadurch entstehenden Motorstrome sind denen von
Zweipunktumrichtern weit tiberlegen [41].

* Geringere EM-Verluste: Durch die kleineren Spannungsflanken sinken die
dielektrischen Verluste in der Isolierung [3], durch eine geringere Gleich-
taktspannung werden Lagerstrome reduziert [41] und aufgrund geringerer
Oberwellen in den Motorstromen werden magnetische Motorverluste im Ei-
sen verringert [42].
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* Kleinere Sperrspannung: Die eingesetzten Halbleiter miissen im Gegen-
satz zum Zweipunktumrichter nicht die komplette Zwischenkreisspannung
sperren, sondern nur die Spannung der einzelnen Batteriemodule. Dadurch
miissen keine teuren IGBTs oder SiC-MOSFETs verwendet werden. Statt-
dessen kommen giinstigere Silicium-MOSFETs mit einer weitaus geringeren
Sperrspannung und einem kleineren Durchlasswiderstand zum Einsatz [3].
Wird ein SM beispielsweise durch ein Batteriemodul mit 60V versorgt,
reicht eine Sperrfihigkeit von 80V aus, weshalb die Verwendung von SiC-
MOSFETs an dieser Stelle hinsichtlich Effizienz und Wirtschaftlichkeit kei-
nen Sinn ergibt.

» Aktives Balancing: In herkommlichen Fahrzeugbatterien kommt ein BMS
zum FEinsatz, bei dem die einzelnen Zellen tiberwacht und Spannungsdiffe-
renzen durch einen passiven Ladungsausgleich angeglichen werden [43]. Das
bedeutet, dass Zellen mit einer hheren Spannung als der Durchschnitt durch
einen Entladewiderstand entladen werden. Zwar gibt es auch Verfahren fiir
aktiven Ladungsausgleich, bei denen die Ladung einer zu stark geladenen
Zelle an eine Zelle mit geringer Ladung abgegeben wird, jedoch kommen
diese Verfahren in aktuellen BEFs nicht vor, da diese zu teuer sind und zu viel
Platz bendtigen [43]. Zudem entstehen auch beim aktiven Ladungsausgleich
ohmsche Verluste. Durch den MMSPC ist es moglich, Module mit einem
hohen Ladezustand stérker zu belasten als Module mit einem geringen Lade-
zustand [E2]. Somit wird ein aktiver und verlustfreier Ladungsausgleich auf
Modulebene ermoglicht [44]. Ein passiver Ladungsausgleich wird nur noch
innerhalb eines Moduls benotigt.

* Hohere Batteriemodulausnutzung: Da in herkémmlichen BEFs nur ein pas-
siver Ladungsausgleich verwendet wird, entscheidet die schlechteste Zelle in
der Fahrzeugbatterie iiber dessen Gesamtenergieinhalt. Beim Laden erreicht
die schlechteste Zelle zuerst die Ladeschlussspannung und beim Entladen
erreicht sie zuerst die Entladeschlussspannung, wodurch sie die Lade- und
Entladegrenzen definiert. Durch das gezielte Be- und Entlasten einzelner Mo-
dule im MMSPC konnen Module nahezu unabhingig voneinander stirker
oder schwicher belastet werden. Dadurch werden schwichere Module gezielt
entlastet und stédrkere gezielt belastet [E2]. Die Einschrinkungen, die durch
schlechte Zellen vorgegeben werden, sind nur noch modulintern giiltig.

* Sicherheit: Befindet sich der MMSPC im inaktiven Zustand, so liegt an keiner
Stelle des Systems eine hohere Spannung als die eines einzelnen Batteriemo-
duls an. Dimensioniert man das Batteriemodul auf eine Spannung unter 60V,
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so bleibt diese sogar unter der Beriihrschutzspannung, wodurch die elektrische
Sicherheit maBgeblich verbessert wird [23].

¢ Redundanz: Ist eine Batteriezelle innerhalb eines Moduls defekt, so kann das
betroffene Modul iiber einen aktiven Bypass iiberbriickt werden, wobei die
Funktion des Gesamtsystems in leistungsschwicherer Form erhalten bleibt
[E3]. Voraussetzung hierfiir ist, dass die Logik des Moduls nicht durch das
eigene Batteriemodul versorgt wird.

¢ Kiihlung: Die ohnehin kleineren Umrichterverluste verteilen sich auf eine
viel groflere Platinenflache, was die Kiihlung der Leistungselektronik we-
sentlich vereinfacht [E4]. Zusitzlich kann die Kiihlung von Batterie und
Leistungselektronik iiber eine gemeinsame Kiihlplatte erfolgen, was die Ge-
staltung des Kiihlsystems erheblich vereinfacht.

Neben den benannten Vorteilen bringt diese Topologie auch Nachteile mit sich:

* Betrieb mehrerer EM: Wie in [24] beschrieben, wird pro EM ein PWR
benotigt, der an das HV-System angeschlossen wird. Eine Erweiterung des
Antriebsstrangs um weitere Antriebsmaschinen ist dadurch relativ einfach rea-
lisierbar. Fiir den MMSPC ist das nicht ohne Weiteres moglich. In [45] wird
eine Methode beschrieben, in der zwei EM betrieben werden, jedoch ist diese
sehr umsténdlich und kann mit der Einfachheit des konventionellen Systems
nicht konkurrieren. Alternativen sind mehrphasige Auslegungstopologien des
MMSPCs, wie sie in [ES, E6] vorgestellt werden. Hierbei wird fiir jede Phase
im Gesamtsystem ein Strang aus MMSPC-Modulen aufgebaut.

* Kosten: Zwar benotigt der MMSPC keine teuren IGBT- oder SiC-Halbleiter,
jedoch wird eine hohe Anzahl an Halbleitern benétigt. Sowohl DBS als auch
MMSPCs benétigen eine Recheneinheit zur Steuerung des Umrichters. Die
regelungstechnischen Anforderungen an den MMSPC sind jedoch viel hoher,
weshalb eine teurere Recheneinheit verwendet werden muss. Zusitzlich wer-
den dezentrale Recheneinheiten auf jedem SM fiir die SM-interne Steuerung
und Kommunikation bendtigt. Wihrend die konventionelle DBS mit jeweils
einem Stromsensor pro Phase auskommt, miissen beim MMSPC in jedem ein-
zelnen SM Stromsensoren fiir ein Coulomb-counting verbaut werden. Dies
sind alles Indizien, die andeuten, dass ein MMSPC in seiner Gesamtheit teu-
rer ausfillt als eine konventionelle DBS. Eine exakte Kostenanalyse kann an
dieser Stelle jedoch nicht erfolgen, da hierfiir zundchst beide Systeme fiir
ein bestimmtes Fahrzeug optimal auslegt werden miissten, um anschlieSend
von einem Fahrzeughersteller die Marktpreise berechnen lassen zu konnen.
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Aufgrund der hohen Stiickzahlen konnen Fahrzeughersteller viel giinstigere
Preise aushandeln und dementsprechend wéren nur sie in der Lage, die Ko-
sten eines solchen Systems korrekt abzuschétzen.

* Rippelstrombelastung der Batterien: Im MMSPC treten hohere Rippel-
strtome in den Batterien auf. Dies kann sich insbesondere negativ auf die
Lebensdauer auswirken [46]. Zwar konnen durch geeignete Verfahren sowohl
die Rippelstrome an sich als auch deren Auswirkung auf die Lebensdauer
minimiert werden, indem die Rippelstrome zu hoheren Frequenzbereichen
hin verschoben werden [47], allerdings fithren solche Verfahren zu einem
erhohten Regelungsaufwand .

* Steuerungs- und Regelungsaufwand: Bereits beim MMC iibersteigt der
notwendige Steuerungsaufwand den der konventionellen DBS bei weitem.
Wihrend bei der DBS lediglich sechs Halbleiter angesteuert werden miissen,
miissen beim MMC abhingig von der Topologie zwei bis vier Halbleiter pro
SM angesteuert werden [41]. Dabei muss die Ansteuerung stets galvanisch
getrennt erfolgen, beispielsweise durch Lichtwellenleiter [48]. Dariiber hin-
aus ist ein Energieregler erforderlich, um die Spannungen der Kapazititen
innerhalb eines Zweiges und die Energien der verschiedenen Zweige auf
einem gleichen Niveau zu halten [37, 48]. Zwar bieten die integrierten Bat-
teriemodule den Vorteil, dass die Energieregelung aufgrund der sehr hohen
Kapazititen sehr hohe Zeitkonstanten aufweisen darf (> 1s), jedoch kommt
beim MMSPC erschwerend hinzu, dass durch die Parallelverschaltung ein
weiterer Freiheitsgrad entsteht. Deshalb kann die Regelung der Kondensator-
bzw. Batterieenergien nicht mehr individuell fiir die einzelnen Module erfol-
gen, sondern muss stets moduliibergreifend fiir den gesamten Zweig geregelt
werden [3]. Der Einsatz von nach Modulspannung sortierten Listen wie in
[48] ist nicht mehr moglich, da bei diesem Verfahren die Module, die in den
Strompfad geschaltet werden, ausschlieBlich nach ihrer Kondensatorspannung
respektive nach ihrem SoC ausgewihlt werden. Befindet sich eines dieser
Module jedoch in einer parallelen Verschaltung mit einem Modul mit einem
geringen SoC, so wird dieses ebenfalls durch den Laststrom belastet und der
SoC sinkt weiter.
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1.1.4 Verfahren zur Steuerung und Energieregelung

Einer der priméren Nachteile des MMSPCs ist der enorme Steuer- und Ener-
gieregelungsaufwand. Zwar bietet die Moglichkeit der parallelen Verschaltung
der Module das Potential zur Verlustreduktion [E1], jedoch lasst sich dieses
Potential nur begrenzt ausschopfen. So steht unter anderem das Ziel der Ver-
lustreduzierung im Konflikt mit weiteren Optimierungszielen, wie dem aktiven
Ladungsausgleich und der Reduktion der Batterierippelstrome [S1]. Die dabei
angewandten Regelungsverfahren miissen aus all den Verschaltungsmoglich-
keiten zwischen den Modulen diejenigen heraussuchen, welche die geforderten
Spannungsstufen der Motorregelung stellen und zudem die erforderlichen
Zielfunktionen erfiillen. Dieses Verfahren wird als Scheduling bezeichnet [49].

In [49] wird ein sensorloses Verfahren vorgestellt, bei dem ein aktiver La-
dungsausgleich zwischen den Modulen sichergestellt wird, indem benachbarte
Module in regelmédBigen Abstinden parallel verschaltet werden. In dem
prasentierten Prototyp wurden Bleibatterien als Energiespeicher verwendet.
Diese weisen einen steilen Verlauf der OCV iiber den SoC auf [D1], wodurch
der Ladungsausgleich aufgrund hoherer Kreisstrome zwischen den Batterien
begiinstigt wird. Verwendet man jedoch beispielsweise LiFePOy4-Zellen, so ist
die OCV im mittleren SoC-Bereich sehr flach (Abb. 1.4), weshalb nur geringe
Kreisstrome flieBen. Durch das parallele Verschalten mehrerer Module werden
die dufleren Module einer parallelen Gruppe (siehe Kapitel 5.1.1) stéirker
belastet und ein Ladungsausgleich nach diesem Verfahren ist nicht mehr sicher-
gestellt. Des Weiteren kann es passieren, dass Module im Betrieb nicht mehr
parallel verschaltet werden konnen, da sie eine zu hohe Spannungsdifferenz
besitzen, wodurch das Verfahren aus [49] nicht mehr eingesetzt werden kann.

Eine Verbesserung der Methode aus [49] wird in [E7] vorgestellt. Um die
Belastung iiber alle Module gleichméBig zu verteilen, wird bei einem Wechsel
von einem seriellen in einen parallelen Schaltzustand immer das Modul
geschaltet, welches den seriellen Verschaltungszustand am léngsten gehalten
hat. Bei einem Wechsel von einem parallelen in einen seriellen Schaltzustand
wird hingegen bevorzugt das Modul mit dem hochsten SoC geschaltet. Ein
Erzwingen der Parallelschaltung ist somit nicht mehr erforderlich. Ein Nachteil
beider Verfahren [49] und [E7] ist, dass der Zustand des Gesamtsystems nicht
betrachtet und lediglich Augenmerk auf den aktiven Ladungsausgleich gelegt
wird.
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In [50] wird ein Verfahren fiir den aktiven Ladungsausgleich durch eine Anpas-
sung der dezentralen Modulationssignale vorgestellt. Da in diesem Verfahren
die Steuerung dezentral erfolgt, fehlt eine phaseninterne Regelung des Gesamt-
systems, wodurch die Verlustreduzierung nur noch bedingt erfolgen kann. Der
in [51] vorgestellte Algorithmus ist zwar in der Lage, zusitzlich zum aktiven
Ladungsausgleich Verluste zu reduzieren, jedoch bezieht sich dieses Verfahren
nur auf einen Umrichterstrang. Beide Verfahren [50] und [51] sind nicht auf die
Regelung mehrerer Stringe ausgelegt. Da die Phasen im Gesamtverbund durch
den doppelten Sternpunkt (siche Abschnitt 2.2) miteinander verkoppelt sind,
lassen sich diese Verfahren nicht auf einfachem Wege tibertragen. In [52] wird
ein Regelungsverfahren fiir ein dreiphasiges System vorgestellt. Auch hier fehlt
die Betrachtung der verkoppelten Phasen aufgrund des doppelten Sternpunkts.

Die in [ES8-E10] vorgestellten Verfahren nutzen neuronale Netze, um die
optimalen Schaltzustinde zu bestimmen. Insbesondere durch Reinforcement
Learning kann das Verhalten des Systems im Betrieb analysiert und das
neuronale Netz entsprechend trainiert werden. Da erst ein fertig trainiertes
Netz deterministisches Verhalten aufweist, gestaltet sich die Absicherung des
Verfahrens fiir eine automobile Anwendung schwieriger als fiir analytische
Verfahren. Aus diesem Grund fokussiert sich diese Arbeit auf den Entwurf
analytischer Verfahren.

Die bisher erarbeiteten Regelungsverfahren unterscheiden sich stark im Hin-
blick auf die bendtigten Rechenressourcen und der sich daraus ergebenden
Systemeffizienz. Im Allgemeinen lisst sich an dieser Stelle fiir die beschriebe-
nen Regelverfahren sagen, dass eine Reduktion des Rechenaufwands stark mit
EffizienzeinbuBlen des Gesamtsystems einhergeht.
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1.2 Ziele der Arbeit

Im Rahmen dieser Arbeit werden neuartige Methoden zur Ansteuerung eines
MMSPCs entworfen und analysiert, die im bestehenden Spannungsfeld aus
Rechenzeit, Rechenressourcen und Komplexitit sowie dem damit verbundenen
Effizienzgewinn ein mogliches Optimum erzielen. Durch die entworfenen
Methoden werden die zur Verfiigung stehenden Ressourcen so genutzt, dass mit
moglichst geringem Rechenaufwand, was eine Kombination aus Rechenzeit
und -ressource darstellt, ein Betrieb mit optimierten Haupt- und Nebenzielen
realisiert wird.

Im Gegensatz zum aktuellen Stand der Technik sind die préasentierten Verfahren
in der Lage, nicht nur einen aktiven Ladungsausgleich iiber alle Phasen zu
erzeugen. Sie konnen zudem phaseniibergreifend Verluste reduzieren, indem
die Verkopplung der Phasen iiber den doppelten Sternpunkt beriicksichtigt wird.

In den vorgestellten Verfahren [49-52] wurde stets angenommen, dass be-
nachbarte Module parallel verschaltet werden konnen. Somit sind diese
Verfahren nicht mehr anwendbar, sobald sich das System einmal in einem
unausgeglichenen Zustand befindet und eine Parallelschaltung aufgrund hoher
Spannungsdifferenzen zweier benachbarter SM nicht mehr moglich ist. Demge-
geniiber ist die parallele Verschaltung keine notwendige Pramisse in den dieser
Arbeit zugrundeliegenden Algorithmen.

Beide vorgestellten Verfahren haben hierbei die Eigenschaft, den Fokus entwe-
der gezielt auf den aktiven Ladungsausgleich oder auf eine Effizienzoptimierung
zu richten oder eine Kombination aus beiden zu ermdglichen. Ferner wird
eine Moglichkeit aufgezeigt, eine vorteilhafte Gleichtaktkomponente zur Effi-
zienzsteigerung und schnellerem aktiven Ladungsausgleich aufzumodellieren.
Parallel zu dieser Arbeit wurde mit [53] eine weitere Dissertation angefertigt,
die sich mit der Analyse und der Effizienzoptimierung des MMSPCs ausei-
nandergesetzt hat. In [53] wird beispielsweise eine Gleichtaktkomponente in
Form der dritten Harmonischen des Phasenstroms dazu eingesetzt, um die
Effizienz des Systems zu steigern. Im Gegensatz dazu weist die Gleichtaktspan-
nungskomponente in dieser Arbeit keine eindeutige oder feste Verlaufsform
auf. Stattdessen werden zu jedem Schaltschritt unterschiedliche Auspriagungen
der Gleichtaktkomponente analysiert und diejenige ausgewéhlt, welche die
Zielfunktionen minimiert.
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Wihrend Verfahren wie [49] darauf angewiesen sind, dass Kreisstrome die
Ladezustiinde parallel verschalteter Module ausreichend ausgleichen, entfillt
diese Primisse bei den hier vorgestellten Verfahren. Durch die Pridiktion der
Modulstrome lassen sich die entwickelten Verfahren auf jeden Batterietyp
anwenden und die Auswirkung der einzelnen Schaltzustéinde konnen detailliert
und in Echtzeit auf ihren Effekt hinsichtlich aktivem Ladungsausgleich und
Systemeffizienz evaluiert werden.

Beide vorgestellten Verfahren ermoglichen dariiber hinaus eine Aufweitung des
bisher bekannten und iiblichen Drehzahl-/Drehmomentkennfeldes einer durch
einen MMSPC betriebenen EM. Das Potential der parallelen Verschaltung ldsst
sich dadurch in einer ginzlich neuen Form nutzen. In der Praxis ergeben sich
damit Vorteile in der Auslegung des MMSPCs und insbesondere hohere Anfahr-
momente. Die in dieser Arbeit durchgefiihrte Netzwerkanalyse vervollstandigt
diese Auslegungskriterien durch die abschlieBenden Kapitel zur Einbeziehung
von Nebenverbrauchern am doppelten Sternpunkt und zur detaillierten Strom-
belastungsberechnung in allen Betriebsbereichen.

1.3 Gliederung der Arbeit

Diese Arbeit befasst sich in Kapitel 2 mit dem grundlegenden Aufbau eines
MMSPCs als Antriebsumrichter. Dabei werden zunichst die diskreten Modul-
schaltzustinde der asymmetrischen Schaltungstopologie, die den Kern dieser
Arbeit darstellt, beleuchtet. AnschlieBend wird der verwendete dreiphasige
Umrichteraufbau vorgestellt. Zusitzlich werden in diesem Kapitel das Ge-
samtregelschema eines MMSPC-Antriebsumrichters sowie die Grundlagen
der einzelnen Blocke, wie Stromregelung und Modulation, beschrieben und in
Bezug auf den aktuellen Stand der Technik erldutert.

Da sich die entworfenen Scheduling-Algorithmen insbesondere die Gege-
benheiten der jeweiligen Steuereinheit, auf der sie implementiert wurden,
zunutze machen, erfolgt die Priifstandsbeschreibung bereits in Kapitel 3. Die
verwendeten Priifstinde werden in diesem Kapitel beschrieben und einander
gegeniibergestellt, um anschlieBend zu verdeutlichen, weshalb unterschiedliche
Scheduling-Algorithmen Sinn ergeben. Es erfolgt eine experimentelle Validie-
rung der implementierten Algorithmen, bevor sie im darauffolgenden Kapitel
simulativ im Detail evaluiert werden.
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Zusitzlich wurde im Rahmen dieser Dissertation eine Batterieemulation
in Erweiterung zum Evaluationspriifstand aufgebaut, da die Erprobung der
Scheduling-Algorithmen sich aufgrund starker Parameterschwankungen der
Batterien, abhingig von SoC und Temperatur, als beschwerlich erweist. Diese
Emulation ist in der Lage, das Verhalten einer Batterie unter definierten SoC-
und Temperatur-Bedingungen abzubilden. Die Funktionsweise, Auslegung,
Inbetriebnahme und Validierung dieser Batterieemulation werden in Kapitel 4
behandelt.

Bevor die erarbeiteten Scheduling-Algorithmen, die den Schwerpunkt dieser
Arbeit darstellen, ausfiihrlich beschrieben werden, erfolgt in Kapitel 5 zunichst
eine umfassende Netzwerkanalyse des MMSPCs. Die Optimierungsziele der
Algorithmen werden als Zielfunktionen definiert. Zur mathematisch einwand-
freien Beschreibung der Algorithmen werden die Zustinde des MMSPCs als
Tupel abgebildet und die dazugehorigen Zustandstransitionen in Form eines
Graphen dargestellt. Im darauffolgenden Kapitel 6 werden die Scheduling-
Verfahren detailliert beschrieben und simulativ miteinander verglichen. Des
Weiteren werden in diesem Kapitel Grenzbereiche des MMSPCs in Bezug auf
den aktiven Ladungsausgleich aufgezeigt und der mit der Umrichtertopologie
einhergehende erweiterte Betriebsbereich durch Parallelisierung erldutert. Als
Abschluss dieses Kernkapitels werden essentielle Auslegungskriterien fiir den
MMSPC beschrieben, die insbesondere dazu dienen sollen, die elektrische Aus-
legung mit dem zu verwendenden Scheduler-Algorithmus zu harmonisieren.
Diese zwei Faktoren sind bei der Verwendung eines MMSPCs besonders stark
gekoppelt.

Im Anschluss erfolgt in Kapitel 7 eine Zusammenfassung der Ergebnisse. Da-
bei werden die Eigenschaften beider Scheduling-Algorithmen gegeniibergestellt
und die Mdglichkeiten herausgestellt, welche die Batterieemulation zum Testen
dieser Algorithmen bietet.
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Konzept des Modularen
Multilevel-Seriell/Parallel-
Umrichters

Dieses Kapitel befasst sich mit dem grundlegenden Aufbau eines MMSPCs
mit integrierten Batteriezellen als Antriebsumrichter. Zunéchst werden die giilti-
gen Schaltzustidnde der asymmetrischen Modultopologie definiert und auf Basis
dessen die Strangkonfiguration einer Phase dargestellt. Es wird insbesonde-
re herausgestellt, welche Vorteile die asymmetrische Topologie gegeniiber der
symmetrischen bietet und wie die einzelnen Schaltzustinde ein dreiphasiges
Ausgangsspannungssystem erzeugen. AnschlieBend wird das Regelungskon-
zept des Antriebsumrichters, bestehend aus Motorregelung, Modulator und
Scheduler, umrissen. Hierbei werden primir die Funktion des Schedulers, der
den Schwerpunkt dieser Arbeit darstellt, in der gesamten Regelkette herausge-
stellt und seine Schnittstellen verdeutlicht. Der konkrete Aufbau der einzelnen
Priifstande und deren elektrische Parameter werden ausfiihrlich in Kapitel 3 er-
lautert.
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2.1 Mikrotopologie

Als zentrales Element des MMSPCs wird ein SM mit asymmetrischem Aufbau
gemill Abbildung 1.10(b) verwendet. Die Klemmenbezeichnung eines SMs
ist in Abb. 2.1 dargestellt und wird innerhalb dieser Arbeit wie folgt definiert:
X, bezeichnet den eingangsseitigen Anschluss am positiven Batteriepol, X_
den eingangsseitigen Anschluss am negativen Batteriepol, Y, bezeichnet den
ausgangsseitigen Anschluss am positiven Batteriepol des Folgemoduls und Y_
den ausgangsseitigen Anschluss am negativen Batteriepol des Folgemoduls.
Die Eingangsseite ist hierbei die linke Seite des Moduls nach Abb. 1.10 (b) und
die Ausgangsseite entsprechend die rechte Seite des Moduls. Als Folgemodul
wird jenes Modul bezeichnet, welches an die Ausgangsseite angeschlossen ist.

Durch die Verwendung der vier Halbbriicken lassen sich insgesamt sechs aktive
und ein passiver Zustand realisieren. Im passiven Zustand bleiben alle Transi-
storen gedffnet. Die aktiven Zustdnde sind in den folgenden Abbildungen griin
markiert und wie folgt definiert:

¢ Seriell-plus s, : Der Pluspol der Batterie innerhalb eines Moduls wird durch
eine Verbindung von X nach Y_ mit dem Minuspol der Batterie des Folgemo-
duls verbunden, siehe Abb. 2.1. Dies entspricht einer seriellen Verschaltung
der Batterien, wodurch die Ausgangsspannung der Phase (siehe Abschnitt 2.2)
angehoben werden kann.

* Seriell-minus s_: Invers zu s; wird bei diesem Zustand der Minuspol der
Batterie innerhalb eines Moduls durch eine Verbindung von X_ nach Y, mit
dem Pluspol der Batterie des Folgemoduls verbunden. Dies entspricht einer
seriellen Verschaltung der Batterien nach Abb. 2.2 und generiert eine negative
Ausgangsspannung.

e Bypass-High by: Durch eine Verbindung von Xy nach Y, werden die Plus-
pole der Batterien aufeinanderfolgender Module verbunden, siche Abb. 2.3.
Da hierfiir die High-Side-MOSFETs verwendet werden, wird dieser Zustand
im Folgenden als Bypass-High bezeichnet.

* Bypass-Low b1 : Analog lassen sich die Minuspole der Batterien aufeinander-
folgender Module durch eine Verschalten von X_ nach Y_ verbinden, wie in
Abb. 2.4 dargestellt. Dieser Zustand wird im Folgenden Bypass-Low genannt.
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Abbildung 2.2: Modulschaltzustand s_

* Parallel p: Durch eine Verbindung von X, nach Y, zeitgleich mit X_ nach
Y_ lassen sich die Batterien benachbarter Module parallel verschalten. Dies
ermdoglichen die Zustdnde p, und py, nach Abb. 2.5 beziehungsweise 2.6.

Der Schaltzustand z eines Moduls ist definiert als z € {s,s_,b.,by,p}. Fiir die
vorgestellten Algorithmen spielt es keine Rolle, ob der Modulschaltzustand p
iiber p, oder py realisiert wird. Diese zwei Zustinde unterscheiden sich nur
modulintern im Hinblick auf die Halbleiterbelastung. Um eine gleichmiBige
Halbleiterbelastung sicherzustellen, ist es sinnvoll, bei Anforderung des Paral-
lelzustands p zwischen diesen beiden Modulschaltzustinden zu alternieren.

Hierbei gilt zu beachten, dass die Zustinde Bypass-Low (br) und Bypass-
High (bp) nicht, wie es die Namen vermuten lassen, zwangsweise zu einer
Uberbriickung der Batterie fiihren. In Abbildung 2.7 sind drei SM mit der Kon-
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Abbildung 2.5: Modulschaltzustand p,

30



2.1 Mikrotopologie

Abbildung 2.7: Drei Module mit der Konfiguration s, by und s

figuration s, by und s zu sehen. Es ist zu erkennen, dass der Zustand by des
SM2 nicht die eigene Batterie iiberbriickt, sondern die des SM3. Wire das Ziel
dieser Konfiguration gewesen, die Batterie des SM2 zu iiberbriicken, hitte an
dieser Stelle der Modulzustand by, gewihlt werden miissen (Abb. 2.8). Die Wahl
des richtigen Bypass-Zustands b ist somit von der Konfiguration der benachbar-
ten SM abhingig. Die Schaltzustinde der einzelnen SM diirfen nicht isoliert,
sondern miissen stets in Bezug auf die Schaltzustinde der SM einer gesamten
Phase betrachtet werden.

Vorteil dieser asymmetrischen Topologie im Gegensatz zum symmetrischen
Aufbau ist, dass die Verbindungen der Halbbriicken zwischen den einzelnen
Batteriemodulen der benachbarten SM durch die einzelnen Modulschalt-
zustinde z bestimmt und innerhalb eines Moduls konfiguriert werden. Ein
Modulschaltzustand z definiert somit eindeutig die Art der Verbindung zwi-
schen zwei Batterien. Im Gegensatz dazu ist es beim symmetrischen Aufbau
nach Abbildung 1.10(a) nicht mehr sinnvoll, von diskreten Modulschaltzu-
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Abbildung 2.8: Drei Module mit der Konfiguration s, by, und s

stinden zu sprechen, da die Verbindung der benachbarten Batterien nicht
mehr durch ein SM allein definiert wird, sondern zwei benachbarte SM
gemeinsam durch jeweils zwei Halbbriicken an der Verbindung beteiligt sind
[38]. Dies bedeutet, dass ein solches Modul die Halbbriicken synchronisiert
mit den benachbarten Modulen schalten muss. Ein solches Beispiel ist fiir eine
seriell-positive Verbindung in Abbildung 2.9 (a) dargestellt. Dieses Vorgehen
widerspricht jedoch dem modularen Gedanken der MMC-Topologien, da eine
stindige Synchronisierung benachbarter Module unentbehrlich ist, um die
Gesamtfunktionalitit des Systems zu gewdhrleisten. Bei einer fehlerhaften
Synchronisation kann es im schlimmsten Fall zu einem Kurzschluss des
Energiespeichers kommen, wenn ein Modul die gemeinsame Verbindung in
einem parallelen Zustand p beibehilt, wihrend das benachbarte Modul, welches
ebenfalls an der Zustandsbildung beteiligt ist, in einen der Zustidnde sy, s_,
by, oder by wechselt (Abb. 2.9 (b)). Mogliche Ursachen fiir eine fehlerhafte
Synchronisation sind Latenzen und Stérungen auf dem Kommunikationskanal.

Dariiber hinaus kann im asymmetrischen Aufbau modulintern und somit
dezentral zwischen den Zustinden p, und py problemlos gewechselt werden,
um die Belastung der Halbleiter gleichmiBig aufzuteilen. Im einfachsten Fall
erfolgt eine solche Belastungsaufteilung durch den alternierenden Einsatz
von p, und py. Ein weiterfilhrendes Verfahren wire die Auswahl von p, und
pp basierend auf der Beobachtung der vergangenen Strombelastung. Bei der
symmetrischen Topologie sind solche Verfahren nicht mehr dezentral auf den
einzelnen Modulen implementierbar, da die Steuerung des parallelen Schalt-
zustands p zentral erfolgen muss. Komplexe Verfahren zur Auswahl von p,
oder pp wiren nicht mehr ohne Weiteres implementierbar. Zudem miissten auf
dem Kommunikationskanal die Zustinde p, und py, separat definiert werden,
wihrend bei der symmetrischen Topologie der Zustand p allein ausreichend ist.
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SMI: z; =5+ SM2:zp =54 SMI1: z; = pa SM2: 20 =54
ﬁ Jﬁ' CERT- Jﬁ' BE R JE‘I Ji' T JE‘I JE‘I J%_q
JJ_"_j 1T a3 T oawrd T
B [HE AR KR RB [BHE'RR | KK

(a) Symmetrische SM mit einer synchronisierten (b) Symmetrische SM mit einer
s+ -Verschaltung unsychronisierten p,/s.-Verschaltung

Abbildung 2.9: Beispielkonfiguration zweier symmetrischer SM

Die eingesetzten Module, welche in Kapitel 3 genauer erldutert werden, machen
sich diesen Vorteil zunutze. Die zentrale Steuereinheit eines Moduls, in beiden
Fillen ein Field Programmable Gate Array (FPGA), befindet sich direkt auf dem
Modul und steuert die Konfiguration der Halbbriicken. Dem Modul muss ledig-
lich mitgeteilt werden, welcher Schaltzustand gefordert ist. Das Modul selbst
entschliisselt den Schaltzustand und schaltet die Halbbriicken dementsprechend.
Eine Kommunikation zwischen den Modulen ist somit nicht erforderlich.

2.2 Makrotopologie

In der untersuchten Topologie des MMSPCs werden sechs asymmetrisch auf-
gebaute SM genutzt, um eine Phase aufzubauen. Insgesamt drei solcher Phasen
bilden den kompletten dreiphasigen Umrichteraufbau. Wie in Abbildung 2.10
zu erkennen ist, sind die Batterien der Module mit der Nummer 1 aller Phasen
fest parallel verschaltet. Dadurch entstehen zwei Sternpunkte, N und N_. Die
an den Sternpunkten angeschlossenen Module werden als Sternpunktmodule
bezeichnet. Sternpunkt N, verbindet die X -Anschliisse der Module, Stern-
punkt N_ die X_-Anschliisse. Als Referenzpunkt der Phasenspannungen Uy,
Uy und Uy dient der Sternpunkt N_. Die Y, - und Y_-Anschliisse der Module
mit der Nummer 6 einer jeden Phase sind kurzgeschlossen. Das hat zur Folge,
dass diese Module niemals in den parallelen Modulschaltzustand p schalten
diirfen, da sonst der Energiespeicher kurzgeschlossen wird.

Mit dieser Topologie lassen sich pro Phase insgesamt sechs Module in positiver
Richtung seriell verschalten und fiinf Module seriell in negativer Richtung.
Da sich zwischen Modul 1 und dem doppelten Sternpunkt keine Halbleiter
befinden, ldsst sich dessen Batterie nicht seriell negativ in den Strompfad
verschalten. Der Schaltzustand s_ kann nur die Batterie des Nachfolgemoduls
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seriell negativ in den Strompfad schalten. Eine Phasenspannung von 0V stellt
sich beispielsweise ein, wenn sich alle Module einer Phase im Schaltzustand
by, befinden. Allgemein ergeben sich also fiir einen MMSPC mit ny;og Modulen
fiir jede Phase vy, = nmod + (MMod — 1) + 1 = 2npoa Spannungsstufen je Phase.

Jedes Modul einer Phase kann einen der fiinf Modulschaltzustinde annehmen,
ausgenommen die dem Motor zugewandten Module, welche den Schaltzustand
p nicht annehmen diirfen. Somit ergeben sich pro Phase insgesamt 5™oa~1 . 4
mogliche Kombinationen. Phaseniibergreifend ergeben sich somit (5"™od~1.4)3
Kombinationen. Fiir den Fall nyq = 6 ergeben sich knapp zwei Billionen
Kombinationen, die sich alle unterschiedlich auf die Effizienz und den aktiven
Ladungsausgleich auswirken. Gleichwohl sind nicht alle Kombinationen sinn-
voll. In Kapitel 5.3 wird beschrieben, wie eine Vorauswahl besonders giinstiger
Zustiande getroffen wird. In den Kapiteln 6.1 und 6.2 wird erldutert, wie die
einzelnen Optimierungsverfahren aus dieser Vorauswahl die optimierten Zu-
standskombinationen bestimmen, bevor in Kapitel 6.3 dargestellt wird, wie sich
die Vorauswahl auf die Zielfunktionen auswirkt.
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Abbildung 2.10: Makrotopologie
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2.3 Regelungsstruktur

Die wesentlichen Komponenten der Regelungsstruktur bestehen, wie in
Abb. 2.11 dargestellt, aus Drehzahl-/Drehmomentregler, Stromregler, Modula-
tor (XA) und Scheduler. Der Drehzahl-/Drehmomentregler berechnet dabei aus
den SollgroBen die notwendigen Sollstrome, die wiederum als Eingangsgrofen
des Stromreglers dienen. Durch den Stromregler und die nachfolgende Park-
Transformation (dq/123) nach [54] werden die Sollspannungen u}, der drei
Stringe berechnet. Bei diesen Sollspannungen handelt es sich noch um wertkon-
tinuierliche GroBen, die durch den Modulator in diskrete Sollspannungsstufen
vy, umgerechnet werden miissen. Die diskreten Spannungsstufen definieren die
Anzahl an Modulen, die innerhalb einer Phase in die Zustinde s, oder s_
geschaltet werden miissen. Die Aufgabe des nachfolgenden Schedulers ist es,
die Modulschaltzustinde jeder Phase so zu wihlen, dass die geforderten Span-
nungsstufen gestellt werden.

2.3.1 Motorregler

Fiir die Motorregelung konnen jegliche Verfahren zum Einsatz kommen, die aus
dem aktuellen Stand der Technik bekannt sind, beispielsweise die in [55, 56]
vorgestellten Verfahren. In [E11] wird ein fiir MMCs angepasstes Verfahren,
basierend auf der Direct Torque Control (DTC) nach [57], unter Verwendung
einer ASM vorgestellt. Wird eine DTC als Motorregler eingesetzt, so entfillt
der Modulator, da eine DTC bereits diskretisierte Spannungsstufen ausgibt. In
diesem Aufbau wird jedoch eine automobile PSM verwendet, weshalb eine
konventionelle feldorientierte Regelung gewihlt wurde, bei der sowohl fiir die
Drehzahl- als auch fiir die Stromregelung jeweils ein PI-Regler eingesetzt wird.
Die Gesamtregelstruktur ist dabei kaskadiert aufgebaut, wobei der Stromregler
den inneren Regelkreis darstellt. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wurden in
Abb. 2.11 die Sollwertbegrenzungen und die dazugehorigen Anti-Windups so-
wohl im Drehzahl-/Drehmomentregler als auch im Stromregler nicht dargestellt.

Der Motorregler verfiigt iiber zwei Betriebsmodi. Im Drehzahlregelmodus dient
die Solldrehzahl n* als EingangsgroBe, aus der unter Verwendung eines PI-
Reglers das Solldrehmoment M; berechnet wird. Hierbei wurde der PI-Regler
nach dem symmetrischen Optimum ausgelegt [56]. Im Drehmomentregelmodus
wird dieser Regler iibersprungen und ein Solldrehmoment M; vorgegeben.
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Die Umrechnung des Drehmoments auf die Sollstréme i3 und ig im rotorfesten
Koordinatensystem erfolgt entsprechend dem Maximum Torque per Ampere
(MTPA)-Verfahren nach [56]. Der PI-Regler der feldorientierten Stromregelung
wurde nach dem Betragsoptimum entsprechend [56] ausgelegt. Die Regelpa-
rameter fiir den Evaluationspriifstand nach Kapitel 3.1 wurden dabei in [S2]
ausgelegt und implementiert.

Stromregler

Drehzahl-/
Drehmomentregler

l:q dq /I« ig ! A
4 ~ iW - A
123}« A
60 s 7 ¥
27 _min X
« g " psm

Abbildung 2.11: Signalflussplan der Regelung
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Die Ausgangssignale des Motorreglers sind kontinuierliche Sollphasenspannun-
gen uy,, die von einem Modulator diskretisiert und vom Scheduler in konkrete
Phasenschaltzustinde umgewandelt werden miissen.

2.3.2 Modulator

Eine leistungselektronische Schaltung basierend auf Halbbriicken kann nur
diskrete Spannungsstufen schalten. Bei konventionellen Zweipunktumrichtern
entspricht die an den Phasen anliegende Spannung entweder der positiven oder
der negativen halben Zwischenkreisspannung Uzwk. Die Diskretisierung der
kontinuierlichen Sollspannungen u;,, welche von der Motorreglung ausgegeben
werden, erfolgt typischerweise durch eine Pulsweitenmodulation (PWM).
Hierbei konnen triagersignalbasierte Modulationsverfahren oder eine Raumzei-
germodulation zum Einsatz kommen. Diese Verfahren konnen in angepasster
Form auch fiir Multilevelumrichter eingesetzt werden, indem beispielsweise
phasenversetzte Trigersignale verwendet werden [58] oder die Raumzeiger-
ebene um die zusitzlichen Spannungsstufen des Multilevelumrichters erweitert
wird [59]. Eine weitere Moglichkeit zur Diskretisierung der Sollspannung kann
durch eine spektrale Regelung erfolgen [E12].

Das verwendete Kommunikationssystem in den hier beschriebenen Priifstinden
basiert jedoch auf einer zentralen Steuerung, bei der das Umschalten der Mo-
dulschaltzustinde und damit einhergehend der Spannungsstufen in diskreten
Zeitschritten mit einer Auflosung von ~ 7pus erfolgt. Die Pulsweite ist so-
mit fest definiert und aus diesem Grund ldsst sich eine konventionelle PWM
nicht ohne Weiteres implementieren. Stattdessen wird eine Pulsdichtemodulati-
on (PDM) in Form eines Sigma-Delta-Modulators (SDM) verwendet. Wihrend
eine PWM die Pulsweite moduliert, ist diese bei der PDM fest vorgegeben, in
diesem Fall 7ps, und der Modulator moduliert die Haufigkeit der 7 us brei-
ten Pulse. Der SDM wird fiir gewohnlich in der Signalverarbeitung genutzt, um
beispielsweise in einem Analog-Digital-Umsetzer (ADC) ein analoges Signal
in ein digitales Signal zu transformieren. Eine Ubersicht einer moglicher SDM-
Umsetzung kann [60] entnommen werden. Fiir die Anwendung als Modulator
in den nachfolgend vorgestellten Priifstinden wurde ein SDM erster Ordnung
gewihlt, welcher die kontinuierlichen Sollspannungen u, in diskrete Sollspan-
nungsstufen v;, umwandelt. In der Implementierung wird pro Phase jeweils ein
SDM verwendet.
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2.3.3 Scheduler

Die vom Modulator geforderte Sollspannungsstufe v;, muss nun durch eine
geeignete Wahl der Modulschaltzustinde durch den Umrichter umgesetzt
werden. Bei einem konventionellen Zweipunktumrichter fillt dieser Schritt
trivial aus, da jede Halbbriicke entweder die High-Side oder die Low-Side
durchschalten muss. Bei Multilevelumrichtern und kaskadierten Halbbriicken
konnen &dquivalente Spannungsstufen durch unterschiedliche Schaltungskon-
figurationen gestellt werden. Fiir den Energieausgleich zwischen den Phasen
kann ein Energieregler nach [37] genutzt werden. Fiir die Spannungsstufe
innerhalb einer Phase ist nur noch von Bedeutung, welche SM in den Strompfad
geschaltet und welche iiberbriickt werden sollen. Deswegen wird zur Auswahl
der zu schaltenden SM meist eine nach der Modulspannung sortierte Liste
verwendet [48].

Bei der Verwendung eines MMSPCs kommt erschwerend hinzu, dass sich die
Modulschaltzustinde benachbarter Module gegenseitig beeinflussen. Folglich
muss mindestens innerhalb der einzelnen Phase eine Modulschaltzustandskom-
bination gewéhlt werden, die zum einen die geforderte Sollspannungsstufe stellt
und dariiber hinaus weitere Nebenziele, wie aktiven Ladungsausgleich und
Verlustreduzierung, optimiert. Diese Modulschaltzustandskombination wird im
Folgenden als Phasenschaltzustand Z bezeichnet und ist definiert als eine
Kombination der Modulschaltzustinde zx: Z := (z1,..,2ny,,, ). Der konkrete Pha-
senschaltzustand einer Phase m wird als w bezeichnet und stellt ein mogliches
Z dar. Der phaseniibergreifende Zustand jeglicher Module aller Phasen wird
als W bezeichnet und ist definiert als eine Kombination der einzelnen Pha-
senschaltzustinde wy,: W := (wy,wy,ww). Der Algorithmus zur Auswahl einer
geeigneten konkreten Phasenschaltzustandskombination w beziehungsweise die
Auswahl des phaseniibergreifenden Schaltzustands W wird als Scheduling be-
zeichnet und der dazugehorige Operator als Scheduler. Die Definition der
Phasenschaltzustinde und der dazugehdrigen Zustandstransitionen erfolgt de-
tailliert in Abschnitt 5.4.
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Prufstande

Jedes der in den nachfolgenden Kapiteln dargestellten Scheduling-Verfahren
wurde auf einem dedizierten Priifstand implementiert und auf seine Funktion
gepriift. Hierbei macht sich jedes Verfahren den Aufbau der Steuereinheit
des Priifstands zunutze, auf dem es implementiert wurde. Deshalb werden
in diesem Kapitel zunéchst die Priifstinde beschrieben, um anschlieBend die
dazugehorigen Scheduling-Verfahren zu erldutern. Die zwei Priifstinde werden
im Folgenden als Evaluationspriifstand und Automotive-Priifstand bezeichnet.

Ziel des Evaluationspriifstands ist es, ein System aufzubauen, bei dem
unterschiedliche Regelungs- und Scheduling-Verfahren implementiert und
messtechnisch beurteilt werden konnen. Da die integrierten Batterien einen
essentiellen Teil des Systems ausmachen, ist es notwendig, die Batteriestrome
im Betrieb zu messen. Deswegen wurde beim Evaluationspriifstand darauf
verzichtet, diesen moglichst kompakt aufzubauen. Dadurch ist es moglich,
jeden Modulstrom messtechnisch zu erfassen.

Der Automotive-Priifstand hingegen wurde moglichst kompakt aufgebaut, um
einen fahrzeugnahen Aufbau zu erproben. Die einzelnen Module sind hochst
integriert, wodurch der Bauraum stark reduziert wird. Jedoch ldsst sich aufgrund
dieser Bauweise eine Batteriestrommessung mit externen Messgerdten nicht
ohne Weiteres umsetzen.
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Beide Priifstinde nutzen die asymmetrische Modultopologie, besitzen einen
dhnlichen makrotopologischen Aufbau und nutzen dhnliche Kommunikations-
protokolle. Neben der kompakten Bauweise unterscheiden sich beide Priifstinde
in den verwendeten Batteriezellen. Im Automotive-Priifstand kommen Lithium-
Ionen-Batterien zum Einsatz, weil diese Zellchemie in BEFs verwendet wird.
Dahingegen werden im Evaluationspriifstand Bleibatterien eingesetzt, da diese
in den vorhandenen Laborraumen am ETI ohne zusitzliche Sicherheitsmafinah-
men genutzt werden konnen. Der Hauptunterschied beider Systeme in Bezug
auf das Scheduling-Verfahren liegt in der Zentralsteuerung. Der Evaluations-
priifstand nutzt ein am ETI entwickeltes DSP-System, wihrend im Automotive-
Priifstand ein Zynq 7000 System-on-Chip verwendet wird. Der Aufbau des Eva-
luationspriifstands erfolgte am ETI und der Aufbau des Automotive-Priifstands
beim Projektpartner.

3.1 Evaluationsprifstand

Abb. 3.1 stellt den Gesamtaufbau des Evaluationspriifstands dar. Der im Eva-
luationspriifstand eingesetzte MMSPC besteht aus drei Phasen mit jeweils fiinf
SM (Abb. 3.5(a)). Als zentrales Steuerelement des Priifstands dient das am
ETI entwickelte DSP-System, im Folgenden ETI-DSP-System genannt. Die-
ses kommuniziert mit dem MMSPC iiber zwei unterschiedliche Arten von
seriellen Kommunikationsbussen, die elektrisch von einem SM zum nichsten
durchgeleitet werden. Pro Phase dient jeweils ein RS485-Bus zur unidirek-
tionalen Ubertragung der Steuersignale vom ETI-DSP-System hin zu den
Modulen, d. h. zum Ubertragen der einzelnen Phasenschaltzustinde w,,. Pro
Phase dient jeweils ein weiterer CAN-Bus zur Ubermittlung der Moduldaten
an das ETI-DSP-System. Als Antriebsmaschine des MMSPCs wird eine PSM
eines Plug-in-Hybrids verwendet (Abb. 3.5 (b)). Als Lastmaschine wird eine
ASM verwendet, die durch einen Sinamics S120 von Siemens gesteuert wird
(Abb. 3.5 (¢)). Der schematische Aufbau des Evaluationspriifstands mit der da-
zugehorigen Schnittstellenbeschreibung ist in Abb. 3.4 dargestellt.

3.1.1 Submodul des Evaluationspriifstands

Die leistungselektronische Schaltung eines SMs des Evaluationspriifstands
ist in Abb. 1.10(b) dargestellt. Fiir die einzelnen Halbleiterschalter werden
150 V-MOSEFETs von Infineon [D2] verwendet. Eine 12 V-Bleibatterie [D1]
stellt die Spannungsversorgung des Leistungsteils dar. Bei der Wahl der
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Abbildung 3.1: Evaluationspriifstand bestehend aus Kontrolleinheit, Active-Front-End
(AFE), Modulaufbau, Antriebs- und Lastmaschine

Halbleiterschalter wurde darauf geachtet, dass der Evaluationspriifstand fiir zu-
kiinftige Anwendungen auch bei hoheren Modulspannungen eingesetzt werden
kann. Dadurch kann ein SM des Evaluationspriifstands alternativ durch ei-
ne Batterieemulation (Kapitel 4) anstatt durch eine Bleibatterie versorgt werden.

Der Leistungsteil eines SMs befindet sich zusammen mit einem Grofteil des
Signalteils auf einer Platine (Abb. 3.2). Die Adaption der vom Projektpartner
bereitgestellten Schaltpldne der ersten SM-Platinen an das ETI-DSP-System
erfolgte in [S3]. Durch die verwendeten Bleibatterien betrigt die maximale
Modulspannung 13,2V. Bei fiinf SM in einer Phase konnen maximal fiinf
Module seriell-positiv und vier SM seriell-negativ verschaltet werden. Der
maximale Momentanwert einer Phasenspannung gegen N_ (Abb. 2.10) betrégt
somit 66 V und der minimale —52,8 V, woraus sich eine maximale Phasen-
Phasen-Momentanspannung (Uy — Uy) von +118,8 V ergibt. Der Signalteil der
einzelnen SM wird iiber ein gemeinsames externes 24 V-Netzteil versorgt. Die
galvanische Trennung zwischen Netz- und Signalteil wird auf den einzelnen
SM durch einen DC-DC-Wandler des Typs THD 10-2415WIN [D3] realisiert
und durch weitere Wandler auf die notwendigen Signalpegel konvertiert.
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Jedes SM verfiigt iiber eine Spannungsmessung zur Bestimmung der Batterie-
bzw. Modulspannung und iiber einen auf dem Hall-Effekt basierenden Strom-
sensor des Typs ACS773LCB [D4] mit einem Messbereich von 100 A. Diese
Messungen werden genutzt, um den Start-SoC bei der Systeminitialisierung
durch eine OCV-Messung zu bestimmen und diesen anschlieend iiber ein
Coulomb-counting zu aktualisieren. Als zentrales Element des Signalteils dient
ein MAX 10 FPGA des Typs 10MO8DCF256 von Intel [D5]. Dieser befindet
sich auf einem am ETI entwickelten System-on-Module (SoM) und wird auf das
SM aufgesteckt. Der FPGA steuert die ADCs zum Auslesen der soeben genann-
ten Messwerte und ist fiir die Kommunikation tiber den RS485- und CAN-Bus
verantwortlich. Die vom Modul berechneten und gemessenen Parameter, un-
ter anderem der SoC, werden iiber den CAN-Bus dem ETI-DSP-System zur
Verfiigung gestellt. Die vom ETI-DSP-System iiber den RS485-Bus gesende-
ten Phasenschaltzustinde w,, werden vom FPGA decodiert und die einzelnen
MOSFETs entsprechend dem Modulschaltzustand z angesteuert.

3.1.2 ETI-DSP-System

Das Kernstiick des ETI-DSP-Systems (Abb. 3.3) stellt der DSP des
Typs C2000 (TMS320C6748 [D6]) und die sogenannte Hochleistungs-
modulatorkarte (HMK) dar. Auf der HMK befindet sich ein Cyclone
IV FPGA (EP4CE40F23C6 [D7]), bei dem eine Vielzahl von GPIOs
tiber Flachbandstecker nach auBlen gefiihrt wurden. Sdmtliche Regel- und
Scheduling-Algorithmen sowie der eigentliche Zustandsautomat zur Ablauf-
steuerung und die Sicherheitsiiberwachung wurden auf der HMK implementiert.
Die HMK kommuniziert iiber den proprietiren ETI-Bus mit dem DSP. Bei
dem ETI-Bus handelt es sich um ein paralleles Bus-System mit 10 Adressbits
und einer Datenbreite von 16 Bit. Jeder Komponente, die an dieses Bussystem
angeschlossen ist, wird eine eindeutige Adresse zugeordnet. Die parallele
Ubertragung der Datenbits erfolgt mit 8 kHz.

Der DSP steuert den auf der HMK implementierten Zustandsautomat. Hierfiir
wird der DSP iiber USB mit einem Standrechner verbunden und iiber diesen mit
einer auf LabVIEW basierenden Benutzerschnittstelle, dem Monitor Control
Tool (MCT), gesteuert. Die von der HMK iibertragenen Systemparameter, wie
bspw. der SoC einzelner Module, kann iiber das MCT entweder grafisch oder
durch ein Nummernfeld angezeigt werden. Die Gewichtungsfaktoren Ay, und
Ay der Zielfunktionen (Kap. 6.1) lassen sich ebenfalls iiber das MCT einstellen.
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Abbildung 3.2: Submodul des Evaluationspriifstands
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Abbildung 3.3: ETI-DSP-System: Kontrolleinheit des Evaluationspriifstands
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Abbildung 3.4: Prinzipbild des Evaluationspriifstands - der proprietire parallele ETI-Bus
ist durch dunkelrote Doppelpfeile dargestellt.
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Die vom Scheduler erzeugten Phasenschaltzustinde w,, werden iiber die drei
RS485-Busse an die jeweiligen Phasen gesendet. Eine Nachricht auf dem
RS485-Bus besitzt eine Bitbreite von 26 Bit. Innerhalb dieses Datenwortes
werden jedem Modul dieser Phase jeweils drei Bit zugeordnet, die einen
Modulschaltzustand z représentieren. Insgesamt sind Bit 0 bis Bit 20 fiir
Modulschaltzustinde der Module 1 bis 7 reserviert. Folglich lassen sich mit
dieser Botschaftsdefinition maximal sieben Module ansteuern. Bit 21 bis 25
sind fiir die Befehlsart reserviert und entscheiden, ob es sich um eine initiale
Adresszuweisung, eine Freischaltung oder einen Schaltbefehl handelt. Bei
der initialen Adresszuweisung werden die Module nacheinander (Reihenfolge
SM1 — SMS5) eingeschaltet. Den Modulen wird entsprechend ihrer Position in
der Phase ihre Nummer und somit ihre Adresse zugewiesen. Dadurch wird fiir
jedes Modul definiert, welche drei Bit in der RS485-Botschaft decodiert werden
miissen. Eine solche Botschaft wird alle 12,5 ps gesendet. Da zwei Botschaften
benotigt werden, um eine Spannungsstufe zu- und wieder abzuschalten, betrigt
eine Taktperiode 25 ps, woraus sich eine maximale Schaltfrequenz von 40 kHz
ergibt.

Im Rahmen dieser Arbeit wurden unter anderem zwei Adapterplatinen fiir das
ETI-DSP-System erstellt (Abb. 3.3). Eine dieser Adapterplatinen dient zum
Auslesen der Phasenstromsensoren des Typs LF 510-S [DS], der Drehmoment-
messwelle und des Resolversignals. Die zweite Adapterplatine, welche in [S4]
entworfen wurde, dient als Gateway, welches die Daten zwischen ETI-Bus
und Profinet iibersetzt. Das Sinamics S120 nutzt als externe Kommunikations-
schnittstelle das Profinet-Bussystem. Durch das verwendete Gateway lésst sich
das Sinamics S120 direkt tiber das ETI-DSP-System steuern.

3.1.3 Sinamics S120

Fiir den Evaluationspriifstand wird eine ASM aus der Simotics-Reihe von
Siemens als Lastmaschine verwendet (Abb. 3.5 (b)). Diese wird durch einen
Frequenzumrichter der Sinamics S120-Reihe (Abb. 3.5(c)) betrieben. Das
Sinamics S120-Modul besteht aus einem AFE mit Netzfilter, welches die
Netzspannung gleichrichtet und eine DC-Spannung von 600 V bereitstellt. Ein
nachfolgender Umrichter regelt die ASM auf die eingestellten Sollwerte ein.
Der Regelungsmodus und die geforderten Sollwerte werden iiber das ETT-DSP-
System vorgegeben.
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(b) ASM als Last- (links) und PSM als
Antriebsmaschine (rechts)

9
8
s
E
3

A (a) Dreiphasiger Auau des
Evaluationspriifstands mit jeweils fiinf
SM pro Phase

b} e L R
(c) Motorsteuerung der Lastmaschine bestehend
aus Netzfilter, AFE, Steuereinheit und
Unmrichter

Abbildung 3.5: MMSPC-Aufbau, Motorsteuerung der Lastmaschine, Antriebs- und
Lastmaschine
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3.2 Automotive-Prufstand

Analog zum Evaluationspriifstand besteht der Automotive-Priifstand ebenfalls
aus einem dreiphasigen MMSPC, welcher die asymmetrische Modultopologie
nutzt. Jedoch besteht hier eine Phase aus jeweils sechs SM. Die Steuerung ist bei
diesem Priifstand nicht auf mehrere Komponenten verteilt. Stattdessen finden
alle Prozesse auf einem Mars ZX3 SoM der Firma Enclustra GmbH und des-
sen Carrier-Board statt. Ein Xilinx Zyng-7020 (XC7Z020CLG484 [D9]) stellt
die Hauptkomponente des Mars ZX3 dar. Intern sind die einzelnen Funktions-
blocke auf die zwei Arm Cortex-A9-Kerne und den Artix-7 FPGA aufgeteilt.
Die Lastmaschine ist nicht Bestandteil des Automotiv-Priifstands. Die nachfol-
genden Messungen in Abschnitt 6.2.4 wurden auf einem EM-Priifstand eines
Ingenieursdienstleisters durchgefiihrt.

3.2.1 Submodul des Automotive-Priifstands

Im Automotive-Priifstand kommen fiir jeden einzelnen logischen Schalter
gemil3 Abb. 1.10 (b) jeweils vier parallel verschaltete 100 V-MOSFETsS von In-
fineon [D10] zum Einsatz. Als Energiequelle eines Moduls werden prismatische
LiFePQ4-Zellen von SAMSUNG SDI in einer 12s1p-Verschaltung verwendet.
Diese besitzen 5,2 Ah pro Zelle und erreichen mit einer Maximalzellspannung
von 4,2V eine maximale Modulspannung von 50,4V und ermdglichen so-
mit eine maximale Phasen-Phasen-Spannung von 554,4 V. Die Batterie des
SMs versorgt zudem den Signalteil der Platine. Dieser wird durch weitere
Spannungswandler auf die benotigten Spannungslevel heruntergewandelt. Eine
galvanische Trennung ist somit nur noch im Kommunikationspfad notwendig.

Im Gegensatz zum Evaluationspriifstand befinden sich beim Automotive-
Priifstand Signal- und Leistungsteil eines SMs auf separaten Platinen. Der
Signalteil befindet sich auf einer Steuerplatine (Abb. 3.7), die auf die Lei-
stungsplatine (Abb. 3.8) aufgesteckt wird. Zudem werden die Batterien direkt
auf die X, - und X_-Anschliisse der Leistungsplatine geklemmt, wodurch ein
dedizierter Batterieanschluss entfdllt. Bei dem verwendeten Shunt-basierten
Stromsensor handelt es sich ebenfalls um ein separates Bauteil (Abb. 3.9), wel-
ches zwischen dem Pluspol des Batteriepacks und dem X -Anschluss verbaut
wird. Das Auslesen des Stromsensors erfolgt durch die Steuerplatine unter
Verwendung von UART. Des zusammengebaute Submodul ist in Abb. 3.10 zu
sehen.
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Abbildung 3.6: Prinzipbild des Automotive-Priifstands
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OMars ZX2 (@ BMS (@ Stromsensor-Anschluss
@ ITAG (G HSB Schnittstellen zur Leistungsplatine
(B SD-Karte  (6) NTC-Anschluss

Abbildung 3.7: Steuerplatine des Automotive-Submoduls
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Abbildung 3.8: Leistungsplatine des Automotive-Submoduls

Abbildung 3.9: Stromsensor des Automotive-Submoduls
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Abbildung 3.10: Zusammengebautes Automotive-Submodul

Da innerhalb eines Moduls mehrere Lithium-Ionen-Zellen in Serie verschaltet
sind, befindet sich auf jedem Modul ein BMS, welches die Spannung der Zellen
bei einer Spannungsdifferenz durch passive Entladewiderstinde angleicht.
Die vom BMS gemessene Spannung wird zudem genutzt, um anhand eines
OCV-Abgleichs den Start-SoC bei der Initialisierung zu berechnen. Im Betrieb
wird der Batteriestrom durch einen Stromsensor gemessen und integriert, um
den SoC durch ein Coulomb-counting zu schitzen. Zusitzlich zur Spannungs-
messung durch das BMS besitzt jedes Modul eine weitere Spannungsmessung,
um die Modulspannung zu messen. Diese dient aus Sicherheitsgriinden als
Redundanz und wird im asynchronen Optimierungsalgorithmus (Kap. 6.2)
genutzt, um eine Parallelschaltung bei zu hohen Spannungsdifferenzen zu
verhindern.

Auf der Steuerplatine eines SMs befindet sich ein Mars ZX2 SoM der Firma
Enclustra GmbH. Herzstiick dessen ist auch hier ein Xilinx-System-on-Chip,
jedoch vom Typ Zyng-7010 (XC7Z010CLG400 [D9]). Dieser Chip ist fiir
die Ansteuerung der MOSFETs verantwortlich, liest die Sensordaten aus
und kommuniziert mit dem restlichen System {iber zwei proprietire Bus-
se auf RS485-Basis, im folgenden Highspeed-Bus (HSB) genannt [E13].
Die Ubertragung der Modulschaltzustinde z einer Phase von der zentralen
Steuereinheit zu den Modulen erfolgt dhnlich zum Evaluationspriifstand durch
einen unidirektional arbeitenden HSB mit einer Symbolrate von 20 Msps (Mega
samples per second), den HSB-Command. Auch hier werden die jeweiligen
Modulschaltzustéinde z durch eine 3-Bit-Codierung iibertragen. Jedes Modul
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besitzt jedoch einen festen Verbauort und eine feste Modulnummer, weshalb
eine Initialisierung der Modulnummer nicht notwendig ist. Die Adressen
der Module innerhalb einer Phase sind somit festgelegt. Jede Phase besitzt
einen HSB-Command-Kanal und die Nachrichten werden alle 7us von der
Steuereinheit synchron an die Module der drei Phasen iibertragen.

Zusitzlich besitzt der Automotive-Priifstand einen bidirektionalen Halbduplex-
Bus, den HSB-Data. Dieser dient zum einen der Steuerung der einzelnen
SM-Zustandsautomaten durch die zentrale Steuereinheit und zum anderen zur
Ubertragung der Moduldaten, wie SoCs, Temperaturen und Spannungen, mit
einer Ubertragungsgeschwindigkeit von 4 MBit/s. Jedes Modul verfiigt iiber
insgesamt zehn Temperatursensoren, von denen sechs Stiick Temperaturen
auf dem Signal- und Leistungsteil der Platine messen. Die vier restlichen
Temperatursensoren messen die Temperatur von vier Zellen des Batteriepacks.

Eine Sicherheitsfunktion, die im Automotive-Priifstand zusitzlich verbaut wur-
de, ist die Fehlerleitung in Abb. 3.6 nach [E14]. Dabei handelt es sich um
eine elektrische Verbindung zwischen allen Modulen innerhalb einer Phase
und der zentralen Steuereinheit. Diese befindet sich im Regelbetrieb auf posi-
tivem Potential. Erkennt ein Modul oder die zentrale Steuereinheit selbst einen
schwerwiegenden Fehler (z. B. Ausfall des Kommunikationsbusses), so zieht
die fehlererkennende Komponente die Fehlerleitung aktiv auf Masse. Dies wird
von den restlichen Komponenten erkannt, worauf diese schlagartig in den siche-
ren Zustand wechseln. Dieser ist im Motorbetrieb der aktive Kurzschluss iiber
durchgehende by -Verbindung aller Module aller Phasen und durch die Kurz-
schlussschiitze. Im Ladebetrieb hingegen wechseln alle Module in den passiven
Zustand, da sonst die Quelle kurzgeschlossen wiirde. Je nach Lademodus kann
es sich bei dieser Quelle entweder um eine DC-Quelle oder eine drei- oder ein-
phasige AC-Quelle handeln. Wird die Fehlerleitung durch ein Modul auf Masse
gezogen, so wird der Fehler von der zentralen Steuereinheit erkannt und auf
die restlichen Phasen gespiegelt, indem dort der sichere Zustand iiber den HSB-
Command iibertragen wird.
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3.2.2 Zentrale Steuereinheit

Das Kernstiick des Automotive-Priifstands bildet das Mars ZX3 System-
on-Chip auf einem eigens dafiir angefertigten Carrier-Board, auf dem sich
alle Spannungsmessungen und ADCs zum Auslesen sdmtlicher Peripherie
befinden. Der sich auf dem Mars ZX3 befindliche Zyng-7020 stellt zwei
Arm Cortex-A9 Prozessoren und einen Artix-7-FPGA zur Verfiigung. Die
Kommunikation zwischen den Prozessoren und dem FPGA erfolgt iiber ein
Advanced eXtensible Interface (AXI) und dessen Subsets, dem AXI4-Lite und
AXI4-Stream. Des Weiteren nutzt der Scheduling-Algorithmus ein Shared
Memory, den Block RAM (BRAM). Dadurch kénnen gréB3ere Lookup-Tabellen
(LUT), die auf dem A9-Prozessor berechnet wurden, dem FPGA zur Verfiigung
gestellt werden. Die dedizierte Aufteilung der einzelnen Funktionsblocke
ist in vereinfachter Form in Abbildung 3.11 dargestellt. Fiir die einzelnen
Funktionen und die Regelung wird nur ein A9-Kern und der FPGA verwendet.
Der zweite A9-Kern dient ausschlieBlich dem Aufspielen neuer Software und
dem Debugging wihrend der Inbetriebnahme iiber eine Ethernetschnittstelle.
Er ist fiir die Regelalgorithmen somit irrelevant und aus diesem Grund nicht im
Blockschaltbild abgebildet. Zudem wurden die einzelnen AXI-Verbindungen,
die die Funktionsblocke des A9-Kerns mit denen des FPGAs verbinden, aus
Griinden der Ubersichtlichkeit in der Darstellung vernachlissigt.

Der Prozessablauf erfolgt auf dem A9-Prozessor iiber einen Zustandsautoma-
ten. Dieser steuert die Betriebsmodi wie Motor- und Ladebetrieb sowie die
entsprechende Schiitzansteuerung nach [E15]. Die Steuerung des Zustandsau-
tomaten erfolgt dabei CAN-basiert. Die Steuereinheit besitzt insgesamt zwei
CAN-Schnittstellen, von denen eine dazu genutzt wird, um Steuersignale zu
empfangen und fiir den Betrieb notwendige Messdaten wie SoC, Drehzahl
und Iststrome zu iibertragen. Zur CAN-Kommunikation und insbesondere zur
Steuerung des Zustandsautomaten kann jede beliebige CAN-Software genutzt
werden. In diesem Fall wurde die Software CANoe V9 von Vector Informatik
GmbH verwendet, in der sich unter anderem eine grafische Oberfliche fiir
den Nutzer erstellen ldsst. Die zweite CAN-Schnittstelle wird ausschlieBlich
fir Debugging-Zwecke verwendet. Auf dieser werden alle Messdaten der
einzelnen Module iibertragen. Die auf dem FPGA erfassten Messwerte werden
auf dem Prozessor verarbeitet und auf den dafiir vorgesehenen CAN-Bussen
bereitgestellt.
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Abbildung 3.11: Zuordnung der implementierten Funktionsblocke
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Zwei weitere Funktionen, die auf dem Prozessor ablaufen, sind das iibergeord-
nete BMS und die Umrichterfunktionen. Das {ibergeordnete BMS {iberwacht
den Zustand der Batterien und berechnet abhéngig von SoC und Temperatur
die maximalen zuldssigen Lade- und Entladestrome des Systems. Zusétzlich
wird eine permanente Spannungsiiberwachung der Module durchgefiihrt.
Uberschreitet die Spannungsdifferenz benachbarter Module den gesetzten
Grenzwert, wird eine Parallelschaltung dieser Module verhindert, indem den
Scheduling-Algorithmen zusitzliche Restriktionen gesetzt werden. Abhingig
von den moglichen Betriebspunkten des Schedulers, den maximal zulédssigen
Lade- und Entladestromen und der Motortemperatur berechnen die Umrich-
terfunktionen kontinuierlich das maximal und minimal mégliche Drehmoment
der EM und begrenzen dieses, wenn die Nennleistung nicht mehr abgerufen
werden kann. Diese Leistungsreduzierung wird als Derating bezeichnet.

Analog zum Evaluationspriifstand befindet sich Motorregler, Resolver-
auswertung, Modulator und Modulansteuerung auf einem FPGA. Die
Phasenstrommessung erfolgt iiber Closed-Loop-Hall-Sensoren des Typs
CSNKS500 [D11] von Honeywell. Zusitzlich zum Motorregler verfiigt der
Automotive-Priifstand iiber eine Ladesteuerung. Abhingig vom Lademodus
dienen entweder die Sollspannungen des Motor- oder die des Ladereglers als
Eingangssollspannung u;, des Modulators. Des Weiteren konnen alternativ feste
Phasenschaltzustinde w,, direkt an die Modulansteuerung iibergeben werden,
siehe Abschnitt 3.2.3.

Der fiir diese Arbeit bedeutendste Unterschied zum Evaluationspriifstand be-
steht in der Ausfithrung des Scheduling-Algorithmus. Der Evaluationspriifstand
nutzt die pradiktive Zustandsauswahl nach [E16], wodurch eine Bestimmung
des optimalen Zustands W zu jedem Schaltschritt notwendig wird. Deshalb er-
folgt das Scheduling im Evaluationspriifstand vollstindig auf der HMK. Im
Gegensatz dazu greift der Automotive-Priifstand auf die asynchrone Optimie-
rung nach [E17, E18] zuriick. Die optimalen Schaltzustéinde w,, in Abhéngigkeit
von Sollspannungsstufen und Istphasenstromen werden mit einer relativ langsa-
men Zeitperiode von 100 ms auf dem Prozessor berechnet und in Form einer
LUT auf dem BRAM gespeichert. Im Laufe einer Regelperiode auf dem FPGA
erfolgt die Zustandsauswabhl lediglich durch Auslesen des entsprechenden Wer-
tes aus der LUT. Dieser Zustand wird anschlieend tiber HSB-Command an
die SM tiibertragen. Eine Kommunikationsperiode des HSB-Commands dauert
140 ps, womit sich eine maximale Schaltfrequenz von 70kHz ergibt. Der Ge-
samtaufbau des Automotive-Priifstands ist in Abb. 3.12 zu sehen.
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Abbildung 3.12: Automotive-Gesamtsystem
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3.2.3 Lademodi

Fiir den Automotive-Priifstand wurden insgesamt drei Lademodi vorgesehen,
von denen zwei implementiert wurden. Bei zweien dieser Lademodi handelt
es sich um DC-Laden mit zwei unterschiedlichen Spannungsstufen. Hierbei
werden die SM 1 bis 5 einer Phase entweder in den Modulzustand p oder
s+ geschaltet und das SM6 jeder Phase in den Modulzustand 5. Die dabei
entstehende Ausgangsspannung entspricht somit entweder der einfachen
Modulspannung, da alle SM untereinander parallel verschaltet sind, oder
der maximal moglichen Phasenspannung, bestehend aus sechs seriell-positiv
verschalteten SM. In beiden Lademodi wird der Scheduler iibersprungen und
die Phasenschaltzustinde w,, werden direkt iiber HSB-Command versendet.

Als dritter Lademodus wurde AC-Laden vorgesehen. Dabei ist es angedacht, die
Anschliisse der einzelnen Phase nicht mit einer EM zu verbinden, sondern iiber
Induktivitdten an ein drei- oder einphasiges AC-Netz [E19]. Die Sollspannun-
gen u, werden folglich nicht mehr iiber den Motorregler vorgegeben, sondern
iiber einen dedizierten Laderegler. Dies hat jedoch keinen Einfluss auf den
Scheduling-Algorithmus, da dieser die Phasenzustinde w,, nur in Abhéngig-
keit von Sollspannungen und Iststromen auswihlt. Somit ist es irrelevant, ob die
elektrische Last bzw. Quelle eine dreiphasige EM oder ein dreiphasiges Netz
ist. Infolgedessen soll hier auf das AC-Laden nicht néher eingegangen werden.
Stattdessen sei auf [E19, E20] verwiesen. Da dieser Modus fiir die vorliegen-
de Dissertation nicht relevant ist, sind die AC-Ladeschiitze in Abb. 3.6 nicht
dargestellt und es sei hierbei auf [E19] verwiesen.

3.2.4 Gleichspannungsabgriff

Beide Priifstinde lassen aufgrund der asymmetrischen Modultopologie einen
inhdrenten Gleichspannungsabgriff an den Sternpunktmodulen zu. Durch die
verwendeten Bleibatterien im Evaluationspriifstand wiirde sich ein inhdrenter
12 V-Abgriff ergeben, mit dem das Bordnetz eines Fahrzeugs versorgt wer-
den konnte. Im Automotive-Priifstand liegt die Spannung der Module hingegen
im Bereich von 48 V. Damit lassen sich die 48 V-Komponenten eines Hybrid-
fahrzeugs, wie beispielsweise der elektrische Klimakompressor oder die aktive
Diampferregelung versorgen. Zur Versorgung des 12 V-Bordnetzes wird ein zu-
satzlicher DC-DC-Wandler angeschlossen, der die Spannung des Sternpunkts
heruntersetzt. Zur Messung des Stroms, welcher iiber den Sternpunkt entzogen
wird, wird der Stromsensor CSNS300 [D12] von Honeywell verwendet.
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3.3 Vergleich der Prufstande

Die vorgestellten Priifstinde verwenden beide die asymmetrische MMSPC-
Topologie und benutzen einen dhnlichen Kommunikationsweg zwischen den
Modulen und der ihnen iibergeordneten Steuereinheit. Die priifstandsspezi-
fischen Modul- und Systemparameter sind in Tabelle 3.1 zusammengefasst.
Neben der ungleichen Modulanzahl unterscheiden sich die Module haupt-
sdchlich in den verwendeten Energiespeichern und der Halbleiterverschaltung.
Die Module des Automotive-Priifstands weisen eine weitaus hohere Modul-
spannung auf und lassen wesentlich hohere Strome zu, sowohl in Lade- als
auch Entladerichtung (/ age bzZW. Igpgage)- Der nominale Innenwiderstand der
Module ist jedoch nur doppelt so grof. In Kombination mit dem besonders
niedrigen Durchlasswiderstand Rpson, der durch die Parallelschaltung vier
einzelner MOSFETS entsteht, hat dies insbesondere einen erheblichen Einfluss
auf die in Abschnitt 5.1.1 beschriebene Stromverteilung innerhalb paralleler
Gruppen zur Folge. Der in Tabelle 3.1 dargestellte Durchlasswiderstand
der Module im Automotive-Priifstand repridsentiert hierbei einen &quiva-
lenten Einzel-MOSFET, der die physikalischen Eigenschaften dieser vier
parallel verschalteten Halbleiter abbildet. Unter Vernachldssigung der Gate-
Umladeverluste hat die Parallelschaltung keinen Einfluss auf die entstehenden
Schaltverluste. Nach den Gleichungen (5.35) und (5.36) sind die angeniherten
Schaltverluste linear zum Strom. Dieser teilt sich, ideal betrachtet, gleichméaBig
auf die einzelnen Halbleiter auf. Somit trigt jeder reale Schalter nur ein Viertel
des Modulstroms und die Summe der Schaltverluste ergibt die eines einzelnen
Schalters mit derselben Einschaltcharakteristik.

Als elektrische Last wird in beiden Priifstinden eine PSM aus einem Hybrid-
fahrzeug verwendet. Diese PSM wurde fiir eine Systemspannung von 400V
ausgelegt, wodurch es mit dem Evaluationspriifstand nicht moglich ist, die
Maschine im gesamten Drehzahlbereich zu betreiben. Das Hybridfahrzeug
ist als paralleler Hybrid konzipiert. In solchen Fahrzeugen befinden sich der
Verbrennungsmotor und die EM auf derselben Antriebswelle, weshalb die
Maximaldrehzahl der PSM entsprechend der Maximaldrehzahl des Verbren-
nungsmotors auf 7000 min~—! ausgelegt wurde.

Abbildung 3.13 stellt die Drehzahl/-Drehmoment-Kennlinien beider Priifstéinde
gegeniiber. Es ist deutlich zu erkennen, dass der Evaluationspriifstand aufgrund
der geringen Stromtragfihigkeit und der kleinen Modulspannung nur einen sehr
begrenzen Bereich der Maschine ausnutzen kann. Wegen der deutlich hoheren
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Tabelle 3.1: Systemparameter der Priifstinde

Parameter Symbol Evaluation Automotive
SM pro Phase NMod 5 6
Zelltyp - Blei LiFePOy4
Zellkonfiguration - 6slp 12s1p
OCV (@ 60 % SoC) Ugat 12,1V 45,1V
Modulkapazitit ON 6,5 Ah 5,2 Ah
Innenwiderstand R; 15 mQ 34,4 mQ
Max. Ladestrom I ade 50A 200 A
Max. Entladestrom Tentiade —50A —250A
Durchlasswiderstand ~ Rps on 4,4 mQ 375uQ2
Modulatorfrequenz fspm 80kHz 140kHz
Tabelle 3.2: Parameter der PSM
Parameter Symbol Wert
Polpaarzahl p 16
Max. Leistung Prax 100 kW
Max. Drehmoment Mnax 400 Nm
Max. Drehzahl Amax 7000 min~!
Max. Statorstrom Is max 450 Arms
Langsinduktivitat Ly 44 uH
Querinduktivitéit Lyq 44 uH
Permanentmagnetfluss VpM 37mVs
Statorwiderstand Rs 49,5 mQ
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Abbildung 3.13: Drehzahl-/Drehmoment-Kennlinie beider Priifstinde

Modulspannung des Automotive-Priifstands kann der Drehzahlbereich der PSM
nahezu vollstindig ausgefahren werden. Jedoch betrigt das maximale Drehmo-
ment des Automotive-Priifstands lediglich 220 Nm und das Nennmoment der
PSM von 400 Nm wird nicht erreicht. Durch den Einsatz der Parallelisierung
kann jedoch das maximale Moment erhoht und der Betriebsbereich dadurch er-
weitert werden. Dieses Verfahren wird in Abschnitt 6.6 detailliert beschrieben.
Tabelle 3.3 stellt die Kerneigenschaften und die Einsatzziele der Priifstinde zu-
sammenfassend gegeniiber.
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Tabelle 3.3: Eigenschaften der Priifstinde

Evaluation Automotive

SM frei zuginglich SM hoch integriert

sehr eingeschrinkter Drehzahl- | Drehzahl-/Drehmomentbereich
/Drehmomentbereich kann unter Erweiterung des Be-

triebsbereichs nahezu vollstindig
ausgefahren werden (siehe Kapitel
6.6).

Evaluation der Algorithmen durch
Messungen direkt an den Modulen

Messungen direkt an den Modulen
nicht moglich

Aufbau nicht fahrzeugnah

Demonstration der Fahrzeugtaug-
lichkeit
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Batterieemulation

Die ausgearbeiteten Scheduling-Algorithmen sollen fiir moglichst viele unter-
schiedliche Testkonditionen evaluiert werden. Insbesondere die Eigenschaften
der Batteriezellen sind stark vom SoC und der Temperatur der Zelle (T)
abhingig, wodurch ein hoher Aufwand fiir die Prikonditionierung erforderlich
wird. Idealerweise sollen die Algorithmen ebenfalls mit unterschiedlichen Zell-
typen erprobt werden, da sich diese sowohl in ihrer Spannungscharakteristik als
auch in Bezug auf Innenwiderstinde und Relaxationszeiten stark unterscheiden
konnen. Da es aus praktischen Griinden nicht méglich ist, jeden Zelltyp fiir
Versuchszwecke im Priifstand zu verbauen, wurde eine leistungselektroni-
sche Schaltung als Erweiterung des Evaluationspriifstands entworfen, die als
Energieversorgung eines SMs dient und im Folgenden als Batterieemulation
bezeichnet wird.

Ziel dieser Batterieemulation ist es, durch die gestellte Ausgangsspannung
das Verhalten eines Zelltyps durch die zuvor vermessene Zellcharakteristik
abzubilden. Die zelltypischen Parameter, wie OCV, Innenwiderstand und Rela-
xationszeiten, sind dabei wie im realen System SoC- und temperaturabhéngige
Funktionen. Die Pridkonditionierung ldsst sich dabei softwareseitig durch die
Vorgabe von Start-SoC und -temperatur festlegen, wodurch sich beliebige Test-
konditionen einstellen lassen.
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4.1 Konzept und Aufbau der Batterieemulation

Der Leistungsteil jeder Batterieemulationsplatine (BEP) soll von der 600 V-DC-
Spannung des AFEs versorgt werden, was die Verwendung eines galvanisch
trennenden DC-DC-Wandlers unerlédsslich macht. Jedes SM des MMSPCs ist
fiir eine Leistung von 5kW ausgelegt. Bei dieser Leistungsklasse eignen sich
vor allem Gegentaktflusswandler, die zudem einen hohen Wirkungsgrad mit
sich bringen [61]. Da der MMSPC auch im Rekuperationsbetrieb arbeiten kann,
muss auch die BEP bidirektional ausgefiihrt sein, um eine Riickspeisung zu er-
moglichen. Hierfiir wird sowohl auf der Primér- als auch auf der Sekundirseite
des Gegentaktflusswandlers jeweils eine Vollbriicke eingesetzt. Die galvanische
Trennung von Primir- und Sekundirseite erfolgt durch einen Ubertrager in
Form eines Transformators. Um die Schaltverluste der Halbleiter zu reduzieren,
wurde die Topologie des LLC-Konverters gewihlt. Hierbei befindet sich ein
Resonanzkondensator in Reihe zum Ubertrager, wodurch die primir- und
sekundirseitigen Strome einen sinusformigen Verlauf aufweisen.

Die Dual-Active-Bridge (DAB) ist eine weitere Topologie zur galvanisch
getrennten Gleichspannungswandlung, die im Gegensatz zum LLC-Konverter
keinen Resonanzkondensator besitzt. Neben den unterschiedlichen Ausle-
gungskriterien beider Topologien hat die DAB hohere Schaltverluste als der
LLC-Konverter [62]. Ein weiteres Kriterium, welches gegen den Einsatz einer
DAB spricht, ist, dass bei einer DAB eine Spannungsregelung des Zwischen-
kreises zwingend erforderlich ist. Im Gegensatz dazu ldsst der LLC-Konverter
einen gesteuerten Betrieb zu, was die Regelung deutlich vereinfacht.

Der LLC-Konverter arbeitet am effizientesten, wenn das Verhiltnis von
Ausgangs- zu Eingangsspannung (hier: Uzg/Ug) ungefihr dem Windungs-
zahlverhiltnis des Ubertragers entspricht [63]. Aus diesem Grund wird die
BEP kaskadiert ausgelegt: Der LLC-Konverter setzt die Spannung des AFEs
herunter und bietet durch den Transformator eine galvanische Trennung.
Nachfolgend zum LLC-Konverter befinden sich drei parallel verschaltete
Zweiquadrantensteller (ZQS), welche die Ausgangsspannung Up einregeln.
Der kaskadierte Aufbau vereinfacht zudem die Regelung des LLC-Konverters,
da die Zwischenkreisspannung Uzk konstant gehalten werden kann und der
zuvor erwihnte gesteuerter Betrieb ermoglicht wird.
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Abbildung 4.1: Topologie der Batterieemulation

Der Schaltplan einer BEP ist in Abbildung 4.1 dargestellt. Abbildung 4.2 zeigt
schematisch den Gesamtaufbau des Priifstands fiir fiinf BEPs je Phase. In
den folgenden Kapiteln werden zunichst der Aufbau und die Auslegung der
einzelnen Komponenten beschrieben. AnschlieBend wird niher auf die Kom-
munikation der Komponenten eingegangen.

4.2 LLC-Resonanzwandler

Die Auslegung des LLC-Resonanzwandlers erfolgte erstmals in der studen-
tischen Arbeit [S5] und wurde in einer Nachfolgearbeit [S6] optimiert. Im
Folgenden werden die Auslegungskriterien der einzelnen Komponenten niher
beleuchtet.

4.2.1 Transformatorauslegung

Das Verhiltnis der primir- und sekundirseitigen Windungen des Transformators
wird durch das gewiinschte Ubersetzungsverhiltnis i von Eingangs- (Ug) zur
Ausgangsspannung (Uzk) bestimmt:

M U

= = 4.1)
N, Uz (

Die Eingangspannung wird vom AFE mit Ug = 600V vorgegeben. Die ma-
ximale Spannung eines MMSPC-Moduls soll 100V betragen. Plant man fiir
den nachgeschalteten ZQS eine Regelreserve von 20 % ein, ergibt sich fiir die
Ausgangsspannung des Resonanzwandlers Uzx = 120V und das Ubersetzungs-
verhiltnis wird zu ii = 5.
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4.2 LLC-Resonanzwandler

Die Ausgangsspannung des LLC-Resonanzwandlers wird iiber dessen Schalt-
frequenz f; eingestellt. Es handelt sich bei diesem Verfahren somit um eine
Frequenzmodulation, wobei der Aussteuergrad stets 50 % betrigt [64]. Ist der
Energiefluss von Ug nach Uz, wird die sekundirseitige Vollbriicke als Senke
betrieben. In diesem Fall wird sie analog zu einem synchronen Gleichrichter
angesteuert. In der ersten Hilfte eines Schaltzyklus ist primérseitig das Tran-
sistorpaar T11/T4 leitfdhig und sekundérseitig das Transistorpaar T;1/To4. Bei
Betrieb mit Resonanzfrequenz sind die primir und sekundirseitigen Zustinde
synchron. Oberhalb der Resonanzfrequenz eilt das sekundirseitige Transistor-
paar dem primirseitigen nach, wihrend es unterhalb der Resonanzfrequenz
diesem vorauseilt [65]. In der nachfolgenden Hilfte sind primarseitig das Tran-
sistorpaar T1,/T13 und sekundirseitig das Transistorpaar Top/T»3 leitfdhig. Der
Phasenversatz beider Transistorpaare in Abhéngigkeit von der Betriebsfrequenz
entspricht dem Verhalten der ersten Halbperiode. Kehrt sich der Leistungsfluss
um, wird die primérseitige Vollbriicke in der Form eines synchronen Gleichrich-
ters betrieben und die primirseitigen Transistorpaare eilen den sekundérseitigen
abhinging von der Betriebsfrequenz nach bzw. voraus. Dadurch liegt am Re-
sonanzkreis eine rechteckige Wechselspannung mit der Amplitude Ug und der
Frequenz f; an. Zur Berechnung der Grundwelle (4.2) kann diese Wechselspan-
nung durch eine Fourierreihe nach [66] zerlegt werden.

40,
Nigw = TEsin(Zntfst) 4.2)

Die Auslegung des LLC-Konverters erfolgt mithilfe einer First Harmonic Ap-
proximation (FHA). Das entsprechende FHA-ESB des LLC-Konverters ist in
Abb. 4.3 dargestellt. Der Tiefsetzsteller am Ausgang des LLC-Konverters wird
in dessen ESB durch seinen Eingangswiderstand R! dargestellt und ldsst sich
nach [64] durch Gleichung (4.3) berechnen. Bei der Grofle A ¢ handelt es
sich hierbei um die Leistung des Tiefsetzstellers. Da hier eine verlustlose
Betrachtung vorgenommen wird, entspricht sie ebenfalls der Leistung des LLC-
Konverters.

R = i i UZK2
' w2 Puc
Der Verstirkungsfaktor G des LLC-Konverters bestimmt das Verhiltnis der
Grundwelle !4, der Zwischenkreisspannung Uzk zur Grundwelle L der Ein-
gangsspannung Ug und ldsst sich nach [64] durch Gleichung (4.4) berechnen.

4.3)
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Abbildung 4.3: FHA-ESB des Resonanzkreises (links) und Uberfiihrung in einen reinen
Serienschwingkreis (rechts)

1A
u
G(anQL7mL) = lﬁo

SW

2 . p—
_ Fx (mL 1) (44)

Vme B2 =12+ B2 (B2 = 1) (m— 12 01

Hierbei stellt Fx die auf die Resonanzfrequenz f; normierte Schaltfrequenz f;
dar. Die Resonanzfrequenz f;, bei dir sich die Impedanzen von L; und C; gegen-
seitig aufheben, ldsst sich durch Gleichung (4.5) berechnen.

1
fr= TN o 4.5

Das Verhiltnis zwischen Resonanz- und Hauptinduktivitit wird durch my, abge-
bildet und unter Verwendung der Gleichung (4.6) berechnet.

Lr + Lh
L,
O bezeichnet den Giitefaktor des Resonanzkreises und wird durch Gleichung
(4.7) berechnet. Im Gegensatz zu my ist Qr, keine konstante GréBe, sondern

steigt mit zunehmender Last.
L 1
=== 4.7
OL =4/ G 'R’ 4.7

In Abbildung 4.4 ist der Einfluss von my auf den Verstirkungsfaktor G
beispielhaft fiir die Werte my, = 3 und mp, = 10 dargestellt. Wie zu erkennen ist,
sinkt die maximal mogliche Verstirkung des LLC-Konverters fiir hohere Werte
von my, und das Frequenzband um f;, bei welcher der Verstirkungsfaktor gleich

mp, = (4.6)
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Abbildung 4.4: Verstirkungsfaktor G fiir unterschiedliche Werte von my,

oder nahe 1 ist, wird groBer. Hohe Werte von my, bedeuten eine hohe Hauptin-
duktivitdt, wodurch der Magnetisierungsstrom kleiner wird und die Effizienz
des Gesamtsystems steigt [64]. Kleine Werte von my fithren durch die hohe
Verstirkung zu einer besseren Regelmdoglichkeit der Ausgangsspannung [64].
Im Falle der BEP soll der LLC-Konverter die Ausgangsspannung moglichst
konstant halten, weshalb bei der Auslegung ein hoher Wert von my gewihlt
wurde.

Weiterhin ist zu erkennen, dass die Funktion G ein Maximum unterhalb der
Resonanzfrequenz f; besitzt. Dieses Maximum befindet sich bei der Resonanz-
frequenz des Gesamtsystems, ohne die Hauptinduktivitit Ly, zu vernachléssigen
und lisst sich durch eine Uberfiihrung des Resonanzkreises zu einem reinen
Serienschwingkreis (Abb. 4.3) bestimmen. Dieses Maximum stellt zudem den
Ubergang zwischen kapazitivem und induktivem Verhalten des LLC-Konverters
dar. Gilt fiir die Schaltfrequenz f; < fis, wird der LLC-Konverter im kapazitiven
Bereich betrieben und es ist moglich, die Transistoren stromlos auszuschalten.
Dadurch werden insbesondere die Ausschaltverluste reduziert und man spricht
von einem Zero-Current-Switching (ZCS).
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Gilt hingegen fs > fis, wird der LLC-Konverter im induktiven Bereich be-
triecben und es ist moglich, die Transistoren spannungslos einzuschalten.
Dadurch werden die Einschaltverluste reduziert und man spricht von einem
Zero-Voltage-Switching (ZVS) [64]. Da bei MOSFETs die Einschaltverluste
grofler als die Ausschaltverluste ausfallen, wird bei diesem Transistortyp das
ZVS eingesetzt [66].

Des Weiteren ist in Abbildung 4.4 zu erkennen, dass ein hoherer Giitefaktor Oy,
den Wert des absoluten Maximums des Verstirkungsfaktors G verringert und
dieses weiter in Richtung Fx = 1 verschiebt. Die Resonanzfrequenzen f; und fi
ndhern sich somit an.

Nach der optimierten Hardwareauslegung in [S6] und technischen Abstimmun-
gen mit dem Transformatorhersteller wurden fiir den Transformator die Werte
Ls = 19pH und L, = 9mH festgelegt, wodurch sich my, ~ 475 ergibt. Die
Streuinduktivitit Ls des Transformators dient als Resonanzinduktivitét L.

4.2.2 Resonanzkondensatoren

Fiir die in [S5] ausgelegte Resonanzfrequenz von f; = 60kHz ergibt sich nach
Gleichung (4.5) fiir die Kapazitit des Resonanzkondensators:

1 1

G= = = 370nF. 4.8
2nf)PL, (27 60kHz)?- 19 pH " (4.8)

Bei einer maximalen Ausgangsleistung von A 1c = SkW, einer Zwischenkreis-
spannung von Uzx = 120V und unter Vernachlédssigung der Stromrichterverlu-
ste, lasst sich der Kondensatorstrom nach [67] durch

mhic \° ( iiUzx )2
Ic. = 4.9
@ \/(zx/EuUZK> vz, @

berechnen. Bei dieser Auslegung ergibt sich der Kondensatorstrom zu
Ic, = 9,26 A, womit sich die am Resonanzkondensator anliegende Wechselspan-
nung nach [67] durch Gl. (4.10) zu 66,4 V berechnen lasst.

Ic 9,26 A
&7 2nfC 27 -60kHz-370nF 4.10)
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Abbildung 4.5: Verstirkungsfaktor G fiir die finale Auslegung

Damit die Kapazitit des Resonanzkondensators weitestgehend unabhingig von
der anliegenden Spannung und Bauteiltemperatur ist, wurden Keramikkonden-
satoren mit einem Klasse 1-Dielektrikum (COG) im 1812-Gehiuse ausgewdhlt.
Dabei sind Kapazititswerte von 33 nF, 47 nF und 67 nF mit einer Gleichspan-
nungsfestigkeit von 630 V kommerziell verfiigbar [D13]. Die hohe Gleichspan-
nungsfestigkeit ist notwendig, falls der LLC-Konverter in einem Schaltzustand
verharrt und die gesamte Eingangsspannung Ug am Resonanzkondensator
anliegt. Insgesamt wurden auf jeder BEP jeweils zehn Anschlusspads fiir Ke-
ramikkondensatoren vorgesehen, um die Resonanzkapazitit entsprechend einer
fertigungsbedingten Schwankung der Streuinduktivitit Ly anzupassen. Zusitz-
lich wurde ein Anschluss an eine externe Platine mit Resonanzkondensatoren
als Piggyback vorgesehen, um die Resonanzfrequenz bei der Inbetriebnahme
abstimmen zu konnen (Abb. 4.30).

Abbildung 4.5 zeigt die Ubertragungsfunktion G fiir die endgiiltige Auslegung
bei unterschiedlicher Leistungsaufnahme, d. h. fiir unterschiedliche Werte von
QL. Es ist deutlich zu erkennen, dass der Verstdarkungsfaktor auch bei kleinen
Leistungen fiir einen weiten Bereich um Fx = 1 nahezu konstant bleibt. Der
LLC-Konverter wird bei dieser Anwendung stets etwas oberhalb der Resonanz-
frequenz betrieben, damit zum einen die Schaltverluste durch ein ZVS reduziert
werden und zum anderen die Notwendigkeit einer Spannungsregelung entfillt
und ein vereinfachter gesteuerter Betrieb ermoglicht wird.
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4.3 Dreiphasiger Zweiquadrantensteller

Die vom LLC-Konverter erzeugte Zwischenkreisspannung Uz muss anschlie-
Bend auf die geforderte, stets positive Ausgangsspannung Ua heruntergesetzt
werden. Je nach Betriebspunkt des MMSPCs ist die Stromrichtung von is ent-
weder positiv oder negativ. Somit muss der Stromrichter zwei Quadranten der
Strom-Spannungsebene bedienen kénnen. Die angewandte Topologie ist in Ab-
bildung 4.6 in ein- und dreiphasiger Ausfiihrung dargestellt. Diese Topologie
eines ZQS wird als Synchronwandler bezeichnet und stellt eine Kombination
aus Tiefsetz- und Hochsetzsteller dar. Die beiden Transistoren einer Halbbriicke
werden alternierend geschaltet. Der Aussteuergrad azqs definiert das Verhiltnis
der Einschaltdauer 7. des High-Side-Transistors zur gesamten Periodendauer
Tzqs und bewegt sich folglich in einem Wertebereich von [0,1].

4.3.1 Aufbau und Auslegung

Wird die BEP als Energiequelle eines MMSPC-Moduls verwendet, so wird sie
hauptsichlich als Tiefsetzsteller betrieben, da der Antriebsstrang in einem Fahr-
zyklus fast ausschlieflich motorisch betrieben wird. Die Ausgangsspannung
eines Tiefsetzstellers Upa lédsst sich im stationédren Betrieb durch

T:
UAZGZQS'UZKZ%'UZK 4.11)
7QS

berechnen. Der durch die Induktivitét flieBende Strom i, weist im nicht-liicken-
den Betrieb eine Dreiecksform auf, deren Spitzen-Spitzen-Wert AlL,, auch als
Stromrippel bezeichnet, sich im stationédren Fall durch

Uzx - T70s

. 4.12)

AL, = (azqs — azgs®)
berechnen lésst und fiir azgs = 0,5 sein Maximum erreicht.

Um den Anforderungen eines SMs des Evaluationspriifstands gerechnet
zu werden, ist ein Ausgangsstrom iy von 50 A erforderlich (Tab. 3.1). Ein
induktives Bauteil mit einem solch hohen Nennstrom lisst sich nicht durch eine
Platinenmontage realisieren [S5]. Aus diesem Grund wurde der ZQS dreiphasig
durch drei parallel verschaltete Synchronwandlern aufgebaut (Abb. 4.6). Der
Nennstrom jeder Phase vermindert sich somit um zwei Drittel auf 16,7 A und es
konnen induktive Bauteile zur Platinenmontage verwendet werden. Jede Phase
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Abbildung 4.6: ZQS in einphasiger Ausfiihrung links und in dreiphasiger rechts

des ZQS wurde auf eine Schaltfrequenz von f7qs = 100kHz ausgelegt und
besitzt eine Induktivitit von L = 30 pH. Daraus folgt nach Gleichung (4.12) ein
maximaler Stromrippel von Al = 10A. Passend zu dieser Auslegung werden
Drosselspulen vom Typ WE-HCF 7443641500 [D14] des Herstellers Wiirth
Elektronik eingesetzt. Diese besitzen eine Induktivitit von 15 uH und beginnen
erst ab einem Strom von 26 A zu sittigen, was bei einem Spitzenstrom von
unter 22 A pro Phase unkritisch ist. Entsprechend miissen zwei dieser Drosseln
in Reihe geschaltet werden, um die Nenninduktivitdt von 30 uH zu erreichen.
Die drei Phasen des ZQS werden jeweils um ein Drittel der Periodendauer
phasenversetzt zueinander betrieben, man spricht von einem Interleaving. Die
resultierenden Phasenstrome sind in Abb. 4.7 dargestellt. Die Summe der
Phasenstrome ergibt i .

Zwar erfordert die dreiphasige Ausfithrung des ZQS einen hoheren Bau-
teilaufwand als die einphasige, jedoch bringt diese Topologie neben der
Reduktion der Spulenstrome noch weitere Vorteile mit sich. So konnen die
eingesetzten Bauelemente grundsitzlich kleiner dimensioniert werden und
die notwendige Strombelastbarkeit der Halbleiter sinkt mit der Reduktion des
Phasenstroms. Des Weiteren weist sowohl der Summenstrom iy s als auch der
Eingangsstrom ig einen geringeren Rippel auf, wodurch die Eingangs- und
Ausgangskapazititen kleiner ausgelegt werden konnen. Abbildung 4.8 stellt die
Stromeffektivwerte der Eingangs- und Ausgangskapazititen eines einphasigen
Aufbau einem dreiphasigen ZQS gegeniiber. Bei der Auslegung des ZQS in
[S6] wurden die Stromeffektivwerte eines ZQS mit nzqs Phasen durch die
Gleichungen (4.13) nach [68] berechnet. Es ist deutlich zu erkennen, dass die
dreiphasige Ausfiihrung die Kondensatorstrome stark reduziert.
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Abbildung 4.7: Drosselstrome und Summenstrom iiber zwei Taktperioden

mzQs 1 +mzqs
Ic (nzqs,azqs) :IA\/ (CIZQS — nz((js ) - ( ”ZQSQ —azQs> (4.13a)
nzQs mzQs 1 +mzqs
Ic A(nzgs,azqs) =AIL——F——— (az S — ) ( —ay, s)
(nz0s azqs) azos - (1 —azgs) \ & nzos nzQs Q
(4.13b)
mzqs =|nzqs - azqs | (4.13¢)

Dariiber hinaus wirkt die Stromstrecke des dreiphasigen Aufbaus niederindukti-
ver, da die Induktivitidten parallel geschaltet werden und die Gesamtinduktivitéit
dadurch sinkt. Dieses Verhalten fiihrt zu hoheren Stromanstiegszeiten und
erhoht folglich die Regelgiite des Stromregelkreises [S7].

4.3.2 Modellbildung

Das Streckenmodell, welches als Basis fiir den Reglerentwurf und dessen
Auslegung dient, lidsst sich in zwei Teile separieren: eine Stromstrecke ent-
sprechend dem ESB des ZQS (Abb. 4.9), die durch die Induktivitit L und
den Widerstand R definiert wird, und eine Spannungsstrecke, die durch den
Ausgangskondensator Ca definiert wird.
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Abbildung 4.8: Stromeffektivwerte eines ZQS iiber den Aussteuergrad azqgs
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Abbildung 4.9: ESB einer Phase des ZQS
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Die Stromstrecke eines einphasigen Synchronwandlers lisst sich im ESB als
eine Reihenschaltung der Induktivitit L und einem Widerstand R, bestehend aus
dem parasitiren Widerstand der Drossel und dem Durchlasswiderstand eines
Halbleiters, abbilden. Als Stellglied dient die mittlere Ausgangsspannung ug
der Halbbriicke, welche sich analog zu Gleichung (4.11) durch

us = azqs - Uzk 4.14)

berechnen lédsst. Die sich damit ergebende Differentialgleichung einer Halb-
briicke kann somit durch Gleichung (4.15) berechnet werden. Ist die Kapazitit
des Ausgangskondensators C ausreichend groB genug gewihlt, kann die Span-
nung us wihrend einer Regelperiode Tr als konstant angenommen und die
Verkopplung der drei Phasen vernachléssigt werden. Folglich lédsst sich unter
dieser Pramisse fiir die dreiphasige Ausfiihrung des Synchronwandlers das Glei-
chungssystem (4.16) aus Differentialgleichungen erstellen.

. d.
uA:uS_R'lL_LalL (4.15)
UA us| R 0 O i1 L 0 0 d i1
Up | = us2 | — 0O R O] iLz —10 L O0}- CT i]_2 (4.16)
Uupa us3 0 0 R iL3 0 0 L ! iL3

Der Summenstrom i; s, welcher sich aus den einzelnen Drosselstromen zu-
sammensetzt, stellt das Stellglied des Spannungsreglers dar. Die Differenz aus
Summen- und Ausgangsstrom bildet den Kondensatorstrom ic o. Die Span-
nungsstrecke ist somit ein einfacher Integrator.

1 1
UpA = — /iC,Adl-HtAo = */(iLG —ia)di+uag “.17)
Ca 7 Ca

Die vollstindige Regelstrecke des ZQS, bestehend aus den Gleichungen (4.14),
(4.16) und (4.17) ist in der Form eines Signalflussplans in Abb. 4.10 zu sehen.
Die Differentialgleichung der einzelnen Halbbriicken nach Gl. (4.15) stellen
dabei PT1-Glieder mit der Zeitkonstante 7, = L/R und der Verstirkung 1/R
dar. Die als Spannungsstellglieder fungierenden Halbbriicken werden durch
Totzeitglieder mit einer Verstirkung von Uzk und einer Totzeit von einer
halben Modulationsperiode Ty abgebildet. Die Totzeit ergibt sich aus dem
verwendeten Verfahren der Pulsdauermodulation und der damit verbundenen
Abtastung der Stromsignale.
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Abbildung 4.10: Regelstrecke des ZQS

Fiir die einzelnen Halbbriicken wird jeweils ein trigersignalbasiertes Pulsdau-
ermodulationsverfahren verwendet. Bei diesem Verfahren wird der Sollwert,
in diesem Fall der Aussteuergrad azqgs, mit einem periodischen, der Schalt-
frequenz entsprechendem Trigersignal verglichen. Uberschreitet der Sollwert
den aktuellen Wert des Trigersignals, so wird der High-Side-MOSFET
der Halbbriicke aktiv geschaltet, wodurch die Spannung Uzx — Ux an der
ohmsch-induktiven Strecke anliegt. Im anderen Fall wird der Low-Side-
MOSFET eingeschaltet, wodurch die Spannung —Uja an der Strecke anliegt.
Wird der ohmsche Anteil der Stromstrecke vernachldssigt, zeigt sich ein
rein induktives Verhalten, was dazu fiihrt, dass der Drosselstrom i linear
ansteigt, wenn der High-Side-MOSFET leitend ist, und linear abfillt, wenn
der Low-Side-MOSFET leitet. Als Tragersignale konnen entweder periodische
dreieckformige oder sdgezahnférmige Trigersignale verwendet werden [69].
In der vorliegenden Applikation wurde ein periodisches dreieckférmiges
Tréagersignal gewihlt. Dadurch bildet sich sowohl im Trégersignal als auch in
der anliegenden Spannung eine vertikale Symmetrieachse zum Zeitpunkt der
halben Modulationsperiode Ty1/2 (Abb. 4.11). Aufgrund dieser geometrischen
Eigenschaft lésst sich der Mittelwert des Drosselstroms wihrend einer Periode
exakt zur halben Periodendauer Ty;/2 auslesen. Der verwendete Regler kann
somit erst nach der halben Periodendauer eine Verdnderung der Strommesswer-
te erfassen. Eine Anderung der StellgroBe ist erst nach einer weiteren halben
Periodendauer moglich. Damit ergibt sich sowohl eine Messverzogerung als
auch eine Stellverzogerung mit jeweils einer Totzeit von Ty /2.
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Abbildung 4.11: Modulationsverfahren und Abtastzeitpunkt der Strommessung

Wie in Abbildung 4.7 zu sehen ist, werden die drei Halbbriicken des ZQS pha-
senversetzt getaktet. Um das zu erreichen, wird fiir jede Halbbriicke ein eigenes
Triagersignal generiert, welches zu den Tréagersignalen der anderen Halbbriicken
um jeweils 120° phasenverschoben ist.

4.3.3 Reglerentwurf und -auslegung

Der Regler des ZQS wird kaskadiert ausgefiihrt (Abb. 4.12). Der innere Re-
gelkreis besteht aus einem Stromregler, der aus den geforderten Sollstromen
die notwendige Stellspannungen berechnet. Dem iiberlagert befindet sich ein
Spannungsregler, der die Sollstrome entsprechend der geforderten Sollspannung
einregelt. Ein Vorteil der Kaskadenregelung ist, dass die jeweiligen Regler von
innen nach auflen einzeln ausgelegt, implementiert und getestet werden konnen.
Dariiber hinaus verbessert sich das dynamische Verhalten der Reglerstruktur
[70] und StorgroBen konnen schneller ausgeregelt werden, da diesen in dem
Regelkreis entgegengewirkt wird, auf den sie wirken [71].
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Abbildung 4.12: Stromzustandsregler

Bei der Auslegung des Stromreglers lassen sich unterschiedliche Verfahren
implementieren. So lassen sich beispielsweise die drei Halbbriicken durch drei
einzelne Stromregler betreiben, wie dies in [55] umgesetzt wird. Vorausset-
zung hierbei ist jedoch, dass die Halbbriicken durch eine ausreichend grofe
Ausgangskapazitit vollstindig voneinander entkoppelt sind. Das bedeutet, dass
die Ausgangsspannung wihrend einer Modulationsperiode anndhernd konstant
bleiben muss. Die einzelnen Phasen beeinflussen sich dadurch gegenseitig nur
geringfiigig und die Regelstrecken der einzelnen Halbbriicken konnen separat
betrachtet und ausgelegt werden. Da eine BEP eine hohe Spannungsdynamik
an den Ausgangsklemmen aufweisen muss, ist eine grole Ausgangskapazitit
nicht zielfiihrend.

In [S7] wurden unterschiedliche Stromregler simulativ evaluiert und auf einer
BEP erprobt. Dabei erzielte das Verfahren nach [72] die besten Ergebnisse. Bei
diesem Verfahren erfolgt die Stromregelung parallel verschalteter Umrichter
in af0-Koordinaten. Sowohl Phasenspannungen als auch Phasenstrome
werden unter Verwendung der Clark-Transformation (4.18a) in das of0-
Koordinatensystem durch die Gleichungen (4.19) und (4.20) uiberfiihrt. Der
Vorteil dieser Transformation besteht darin, dass die a- und -Komponenten
des Stroms dem Stromungleichgewicht zwischen den drei Phasen entsprechen
und dazu genutzt werden konnen, die Kreisstrome zwischen den Halbbriicken
zu regeln [72].
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Wie der letzte Zeilenvektor der Matrix Cgpgo (4.18a) erkennen lésst, setzt sich
die 0-Komponente ip aus der Summe der Drosselstrome geteilt durch 3 zu-
sammen und entspricht folglich einem Drittel des Summenstroms i;s. Der
Summenstrom i s kann somit durch die 0-Komponente i eingestellt werden.

2 |
3 _1§ %
Copo = (1) ? *lﬁ (4.18a)
3 3 3
1 0 1
-1 1 3
apo=|-32 ¥ 1 (4.18b)
Ug usi
Ltl; = CaﬁO us» (4.19)
up us3
la iL1
i | = Capo | ir2 (4.20)
io i3

Multipliziert man Gleichung (4.16) von links mit der Clarke-Matrix Cpg, erhlt
man die neue Systembeschreibung (4.21) in af0-Koordinaten mit der Definiti-
on der af0-Komponenten nach Gleichung (4.19) und (4.20). Es ist deutlich zu
erkennen, dass sich die Systembeschreibung im o 30-Koordinatensystem gleich
dem urspriinglichen System verhilt. Die Stromstrecke der o30-Komponenten
ist ebenfalls ohmsch-induktiv und hat die gleichen Streckenparameter R und
L. Einzig die Storgrofen (linke Seite der Gleichung) verhalten sich etwas
unterschiedlich. Wihrend die o- und -Komponenten keiner Stérkomponente
ausgesetzt sind, wirkt u, als Storquelle auf die 0-Komponente.

ov Ug R 0 O iq L 0 0 iq

oV | = —{0 R O)-lig]—-(O0 L O -—|i 421
“p l.ﬁ dr l.ﬁ ( )

ua uo 0 0 R ip 0 0 L io

Da die Stromstrecke im transformierten Koordinatensystem dem einer einpha-
sigen Stromstrecke entspricht, kénnen die Stromregler der a30-Komponenten
entsprechend einer einphasigen Regelung ausgelegt werden. Als Stromregler
kommt hier ein diskreter Stromzustandsregler nach [55] zum Einsatz. Dieser
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Abbildung 4.13: Stromzustandsregler nach [55]

ist in Abbildung 4.13 dargestellt und besteht aus einem Vorsteuerfaktor
M;, einem Totzeitbeiwert Ktj;, zur Berlicksichtigung von Totzeiten, einem
Proportionalititsbeiwert Kp;, einem Integrationsbeiwert Ki; zur Ausregelung
von Stellfehlern und einer StellgroBenbegrenzung. Damit es bei einer Begren-
zung der StellgroBen nicht zum Uberlauf des Integrators kommt, wird ein
Anti-Windup implementiert, indem die Differenz zwischen begrenzter und
unbegrenzter Sollspannung (i}, ”73 bzw. uj;) mit dem Faktor 1/M; multipliziert
und auf den Eingang des Integrators riickgekoppelt wird. Der Eingang des
Stromzustandsreglers besteht aus den Sollstromen ij,, i bzw. ij und den
Iststromen iq, ig bzw. iy. Da Kreisstrome aus Effizienz- und Symmetrie-
griinden vermieden werden sollen, gilt stets iy, = i2§ = 0A. Der Sollwert der
0-Komponente i wird vom iiberlagerten Spannungsregler vorgegeben.

Wie in Gleichung (4.21) dargestellt, ist die Storgrofe der a- und f-
Komponenten stets 0V, wihrend die StorgroBe des ip-Stromreglers der
Spannung des Ausgangskondensators ua entspricht.

Die Auslegung der Regelparameter erfolgt nach [55] entsprechend den Glei-

chungen (4.22). Die Regelparameter lassen sich durch die zwei Eigenwerte z; ;
und z; » anpassen. Der Parameter z; | ist entscheidend fiir das Fiihrungsverhalten
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des Reglers, wihrend der Parameter z; » den Einfluss der Regelabweichung be-
stimmt [55]. Beide Parameter lassen sich durch ihre Wunschzeitkonstanten 7; |
und 7, einstellen. Nachteilig an der Methode der Kreisstromkompensation ist,
dass die Regler erst einen neuen Wert ausgeben konnen, sobald alle drei Dros-
selstrome abgetastet wurden. Um diesen Nachteil zu kompensieren, taktet jeder
der implementierten Stromregler mit der dreifachen Modulationsfrequenz, wor-
aus sich Tg = Ty /3 ergibt. Somit liegen zu jedem Taktschritt des Reglers zwei
alte Werte der Drosselstrome und ein neuer vor. Zu jeder Regelperiode wird der
Aussteuergrad einer Halbbriicke angepasst. Die Taktfrequenz jeder Halbbriicke
betriigt 100kHz, wodurch sich eine Regelperiode von Tg = 3,3 s ergibt. Zur
Kompensation der daraus entstehenden Totzeiten wurde fiir alle drei Stromreg-
ler die Zeitkonstante 7; ; = 20us gewihlt, was einen Wert von z; 1 = 0,85 ergibt.

TR
zi,1 =e ! (4.22a)
e
Zip=e 2 (4.22b)
R
M= ———(1-z) (4.22¢)
l—e @
R Tk Y
Kpi=—7" <(1 —zip) (I—zip)+1—e & -(1—zi1—2zp2)te TL)
l—e @
(4.22d)
R
Kijji=——(1—z1) (1-zp2) (4.22¢)
l—e @
TR
Kri=e " +1—21—2>2 (4.221)

Durch eine heuristische Sensitivititsanalyse in der Abschlussarbeit [S7] konnte
durch die Wahl des zweiten Eigenwerts z; , = 0,85 eine Einregelzeit von 70 us
bei einem Uberschwingen von 16,5 % erzielt werden. Fiir die Berechnung der
Regelparameter wurde der Gesamtwiderstand durch den Durchlasswiderstand
der MOSFETs Rps,on = 10mQ [D15] und den parasitiren Widerstand zweier
in Serie geschalteter Drosseln Ry, = 4,8 mQ [D14] zu R = 14,8 mQ berechnet.
Entsprechend ergibt sich die Induktivitit der Strecke aus zwei in Serie verschal-
teten Drosseln zu L = 30puH [D14].

82



4.3 Dreiphasiger Zweiquadrantensteller

Kiu 1 Tru ] . 1/3 "
x| .4
Uy —+—>0—>0—>| —>0— | »O

1
|
=
1
[
|
<k
"Q
E

up . :l:

il

Abbildung 4.14: Spannungszustandsregler nach [55]

Analog zur Herleitung in [55] ldsst sich der Mittelwert des Summenstroms i 5
der darauffolgenden Regelperiode durch eine Dreiecksndherung in Abhingig-
keit vom fiir die FithrungsgroBe verantwortlichen Eigenwert z; | approximieren.
Hierdurch ldsst sich die Integralgleichung (4.17) in eine Differenzengleichung
nach (4.23) iiberfiihren.

Tr I+zi1, I—2zi1

UAK+] = UAk T Cr 5 Lok + 5 Lok —IiAKk (4.23)

Approximation des Summenstroms

Die daraus entstehende Differenzengleichung der Spannungsregelstrecke ent-
spricht in ihrer Form der Drehzahlregelstrecke aus [55] und soll ebenfalls im
diskreten Zustandsraum geregelt werden. Der aus [55] entnommene diskre-
te Zustandsregler entspricht in seiner Grundform (Abb. 4.14) dem diskreten
Stromzustandsregler. Die Totzeitkompensation kann diesem Fall entfallen, da
die Spannungsmessung eine weitaus hohere Abtastrate von 1 MHz besitzt und
im Gegensatz zur Strommessung keine erwidhnenswerte Latenz aufweist. Die
Regelparameter (4.24) wurden entsprechend dem Drehzahlregler aus [55] ent-
nommen und an die Spannungsregelstrecke angepasst.
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“Tr
iz e (4.24a)
~Ty
. (4.24b)
“Tr
see® (4.24¢)
1 C
= .A.(lfzu’l).(l,zz) (4.24d)
l1-zx Tr
C 1— (1 — (1 —
G (zz) (Lmaa) (1 —a) (4.24¢)
’ TR 1 — Iy
1 C I+zu1) (I4zu2) (142
Kpu = LEA L 2.(1—zu,1—zu,z—zx)+( 1) (L4 2u) (1422)
1-zs 1r 2

(4.24)

Die Parameter des Spannungsreglers lassen sich durch die Eigenwerte zy 1, zu2
und zy einstellen. Der Eigenwert zy setzt sich aus der Zeitkonstante 7;; des
inneren Regelkreises und dessen Totzeiten zusammen. Da die Strome jeder
Halbbriicke am Ende der Modulationsperiode gestellt werden, ergibt sich fiir
die Summenzeitkonstante Ts = 7 | + Ty. Der zweite Eigenwert beriicksichtigt
die Summenzeitkonstante 7y und die nicht kompensierbaren Zeitkonstanten
des Spannungsreglers, die aus der Regelperiode Tr selbst und der Totzeit der
Spannungsmessung Tiorumess bestehen: Ty = Ty + TR + Tio,u,mess- Mit den
Zeitkonstanten 7y und 7, ; werden die Eigenwerte zu zz = 0,89 und z,; = 0,91.

Entsprechend der Stromreglerauslegung erfolgte in [S7] eine empirische Opti-
mierung der Regelparameter, wodurch eine schwingungsarme Sprungantwort
mit einer Anstiegszeit von 100 us auf 63 % des Sollwerts durch die Wahl des
Eigenwerts zu z,2 = 0,95 erzielt werden konnte. Bei der Bestiickung der Aus-
gangskapazitidt C4 wurden stets ein Folienkondensator C4AQCBWS5200A3F]
[D16] und acht Keramikkondensatoren C5750X7R2E105M230KE [D17]
verlotet. Optional wurde eine Durchkontaktierung fiir Elektrolytkondensatoren
mit einem Leiterabstand von 10 mm vorgesehen. Die Regelparameterberech-
nung erfolgt somit mit der kleinstmoglichen Ausgangskapazitit, da dieser
Fall die hochste Dynamik mit sich bringt. Aus den Datenblittern [D16, D17]
ergibt sich bei der maximalen Betriebsspannung von 100V eine minimale
Ausgangskapazitit von Cp = 24 uF.
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Der gingige Stand der Technik setzt voraus, dass bei einer kaskadierten Re-
gelung der innere Regelkreis eine deutlich kleinere Zeitkonstante als der
iiberlagerte Regelkreis aufweist [70]. Wie in den Gleichungen der Strom- und
Spannungsstrecken zu sehen ist, weist der tiberlagerte Regelkreis eine #hnlich
grof3e Zeitkonstante wie der unterlagerte auf. Um dieses Verhalten zu kompen-
sieren, ist die Regelperiode Tr dreimal schneller als die Modulationsperiode Ty.
Innerhalb einer Regelperiode wird ein neuer Summenstrom-Sollwert if ; durch
den Spannungsregler berechnet und daraus werden die Sollstrome der einzel-
nen Halbbriicken abgeleitet. Da die drei Halbbriicken versetzt takten, beginnt
zu jeder neuen Regelperiode bei einer Halbbriicke eine neue Modulationsperi-
ode, weshalb diese Halbbriicke bereits in der Lage ist, auf diesen neuen Sollwert
zuzuarbeiten.
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4.4 Platinenuibersicht

Der Leistungsteil der Platine besteht aus einem LLC-Konverter und einem drei-
phasigen ZQS (Abb. 4.1). Die Halbbriicken der LLC-Primirseite bestehen aus
SiC-MOSFETs des Herstellers Cree mit einer maximalen Sperrspannung von
900V [D18]. Die Halbbriicken der LLC-Sekundérseite sowie die des ZQS be-
stehen aus MOSFETs des Herstellers Infineon mit einer Sperrspannung von
200V [D15]. Alle MOSFETs befinden sich mit den dazugehorigen Gate-
Treibern auf der Riickseite der Platine.

4.4.1 Spannungsversorgung

Als Spannungsversorgung des Signalteils einer BEP dient derselbe 24 V-Bus
wie fiir die Module des MMSPCs, weshalb auch hier eine galvanische Tren-
nung der Versorgungsspannungen notwendig ist. Aufgrund der geforderten
hohen Isolationsfestigkeit und den unterschiedlichen Spannungsreferenzen auf
Primirseite, Sekundérseite (inkl. ZQS) und Signalteil mussten mehrere Span-
nungswandler eingesetzt werden. Abbildung 4.15 zeigt die unterschiedlichen
Spannungsniveaus und verdeutlicht die unterschiedlichen Potentialreferenzen.
Auf der Primirseite werden aus den galvanisch getrennten 24 V zwei galvanisch
getrennte 15V zur Versorgung der High-Side-Gate-Treiber durch jeweils einen
Spannungswandler [D19] erzeugt. Dazu wird fiir beide Low-Side-Gate-Treiber
eine weitere 15 V-Versorgung erzeugt. Diese Spannung wird durch den Wandler
[D20] auf 5V zur Versorgung des ADCs der Spannungsmessung herunter-
gesetzt. Die entsprechenden Spannungsebenen auf der Sekundirseite sind in
Abb. 4.15 dargestellt.

4.4.2 Signalverarbeitung

In Abbildung 4.16 ist die Oberseite der Leiterplatte einer BEP zu sehen. Die
zentrale Steuereinheit einer BEP bildet das MAX 10 @, ein FPGA der Firma
Intel. Dieses befindet sich auf einem am ETI entwickelten SoM und wird iiber
drei Steckverbinder mit der BEP verbunden. Auf jeder BEP wird ein solches
SoM mit einem MAX 10 des Typs 10M25DCF256C8G gesteckt [D5]. Das
MAX 10 steuert und regelt die BEP und ist fiir die Kommunikation mit der
tiberlagerten Steuerung verantwortlich.
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Abbildung 4.15: Signalverarbeitung der BEP
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Die Kommunikation einer BEP erfolgt durch eine Anbindung iiber Lichtwel-
lenleiter (LWL). Ein LWL-Transceiver @ besteht aus je einem LWL-Sender
und -Empfinger der Typen AFBR-16247Z bzw. AFBR-26247 [D21].

Zur Uberwachung des LLC-Konverters und zur Regelung des ZQS werden die
Spannungen Ug, Uzk, Ua und die Stréme ir;, ir2, itz @, irs @ und in @ ge-
messen. Die Strommessungen erfolgen mittels auf dem Hall-Effekt basierenden
Stromwandlern HLSR 40-P des Herstellers LEM [D22]. Das Spannungssignal
der Stromsensoren wird durch jeweils einen ADC [D23] konvertiert und via
SPI durch den MAX 10 ausgelesen. Die Spannungen Ug und Uzx werden
tiber einen resistiven Spannungsteiler herunterskaliert und iiber einen Sigma-
Delta-ADC ausgelesen. Da diese zwei Spannungen nicht geregelt werden, ist
keine hohe Messdynamik erforderlich. Uzx wird lediglich zur Berechnung
des ZQS-Aussteuergrads bendtigt. Aufgrund des Integrationsanteils in der
Spannungsregelung werden Messabweichungen der Spannung Uzk jedoch
ausgeregelt. Die Ausgangsspannung U wird iiber einen Differenzverstirker
auf den Spannungsbereich des ADCs [D23] herunterskaliert und mittels SPI
ausgelesen.

Des Weiteren verfiigt jede BEP iiber insgesamt vier Temperatursensoren zur
Temperaturiiberwachung. Bei drei dieser Sensoren (77,72,73) handelt es sich
hierbei um kabelgebundene NTC-Thermistoren, die frei auf der Platine oder
dem Transformator angebracht und iiber eine Klemmleiste (13) mit der Platine
verbunden werden. Durch die freie Positionierung konnen sie entsprechend
auf den Hotspots der Platine angebracht werden, um dort eine Temperatur-
iiberwachung zu gewihrleisten. Der vierte Temperatursensor Txk ist ebenfalls
ein NTC-Thermistor und befindet sich in einem TO-220-2-Gehéduse direkt am
Kiihlkorper Q.
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Abbildung 4.16: Leiterplatte einer BEP (Top)
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Abbildung 4.17: Leiterplatte einer BEP (Bottom)
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4.5 Batteriemodell

Die grundlegende Funktion der BEP ist es, die Ausgangsspannung U gemil
einem hinterlegten Batteriemodell zu berechnen und einzuregeln. An den BEP-
Klemmen soll die Spannung Up weitestgehend der Klemmenspannung Ugy
einer echten Batterie entsprechen. Fiir eine echtzeitfihige Beschreibung des
elektrischen Verhaltens einer Lithium-Ionen-Batterie eignen sich insbesondere
Ersatzschaltbilder in Form eines Randles-Modells, bestehend aus Kapazititen
und Widerstinden. Das korrespondierende ESB ist in Abbildung 4.18 darge-
stellt. Die Parameter eines solchen Randles-Modells erster Ordnung wurden am
TAM-ESS mithilfe einer Zellcharakteristik fiir eine NMC-Zelle bestimmt und
fiir diese Arbeit zur Verfiigung gestellt.

4.5.1 Zellparameter

Die gemessenen Zellparameter konnen den Abbildungen 4.19, 4.20, 4.21 und
4.22 entnommen werden. Es gilt 71 = R Cj. Bei einer Gleichstrombelastung
entspricht die Summe der Widerstinde Ry und R dem in Kapitel 5.1 verwen-
deten vereinfachten Ersatzwiderstand R;. Der Spannungsabfall am RC-Glied
durch den Wechselanteil kann hingegen fiir entsprechend hohe Frequenzen des
Batteriestroms vernachlédssigt werden. Der Ersatzwiderstand R; entspricht in
diesem Fall dem Widerstand Ry. Diese Annahme ist fiir den MMSPC gegeben,
da die Schaltfrequenz 80kHz betrigt und eine Taktperiode (12,5us) somit
mehrere Groflenordnungen unterhalb der Zeitkonstante des RC-Glieds liegt, die
in diesem Fall in einem Zeitbereich von 4 bis 50 s liegt.

Ry (SoC,T)
1
— iBat
1 ¢—<e——o
Ro (SoC,T) { I
‘_
] UR C; (SoC.,T) Usat
~ 4—
U()L\/ (.S()C,T)l() e
0

Abbildung 4.18: Randles-ESB erster Ordnung
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Abbildung 4.22: Zeitkonstante 7; der vermessenen NMC-Zelle
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Der implementierte Algorithmus zur Nachbildung des Batterieverhaltens ist
zweiteilig aufgebaut. Nicht zeitkritische Berechnungen werden auf dem ei-
gens fiir die Batterieemulation verwendetem ETI-DSP-System durchgefiihrt,
wihrend schnelle Prozesse, wie die Berechnung von Ug, und die Spannungsre-
gelung an sich, direkt auf der BEP ablaufen. Temperatur- und SoC-Anderungen
erfolgen mit sehr groflen Zeitkonstanten (>1s), weshalb von diesen Werten
abhiingige Parameter pridestiniert dafiir sind, auf dem langsamer laufenden Sy-
stem kalkuliert zu werden. Im ESB einer Batteriezelle handelt es sich bei diesen
langsam verénderlichen Parametern um Ugcy, Ro, R und Cj. Daraus ergibt sich
ein weiterer Vorteil: Nur das ETI-DSP-System benétigt die Information, wie das
fiktive Batteriesystem aufgebaut ist und welche Zelltypen mit welchen Rand-
bedingungen emuliert werden. Das vereinfacht das System auf der BEP-Seite,
da die BEP nur die Elemente des ESBs darstellen und die Spannung einregeln
muss.

4.5.2 Nachbildung des Batterieverhaltens

Die nachgebildete Klemmenspannung Ug, ist mageblich vom Batteriestrom
iBat abhédngig und &dndert sich insbesondere aufgrund des Innenwiderstands
Rop mit dessen Dynamik. Da die Batterien im MMSPC integriert und dem
Schaltverhalten des MMSPCs nahezu ungeddmpft ausgesetzt sind, weist der
Batteriestrom der einzelnen Module eine sehr hohe Dynamik auf. Zur Nachbil-
dung des elektrischen Verhaltens der Batterie soll nun anhand des Modells nach
Abb. 4.18 eine vereinfachte und effiziente Rechenoperation hergeleitet werden,
um die Ausgangsspannung U moglichst ressourcenschonend und in Echtzeit
auf einem FPGA zu berechnen.

Die Klemmenspannung Ug, des Batteriemodells unter zeitdiskreter Betrach-
tung ldsst sich zum Zeitpunkt k durch

UBatk = UOCV k T UR k + URC k
= uocv k +Ro - ix + urc k (4.25)

berechnen. Hierbei stellt i den zeitdiskreten Batteriestrom ig, dar und soll an
dieser Stelle nicht mit dem Batteriestrom igy ; des k-ten Moduls einer Phase,
wie es nachfolgend in Abschnitt 5.1 verwendet wird, verwechselt werden.
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Zur Berechnung von ugc wird zunichst die Ubertragungsfunktion des Span-
nungsabfalls Urc am RC-Glied, bestehend aus R; und Cj, mithilfe der komple-
xen Impedanz Zgc nach Gleichung (4.26) im Frequenzbereich hergeleitet.

Urc(s) = Zrc(s) - Ipar(s)

_ H%@ (s 4.26)
Um diese Differentialgleichung auf einem FPGA zu berechnen, wird die
Ubertragungsfunktion mithilfe des expliziten Eulerverfahrens zunichst dis-
kretisiert, indem in Gl. (4.27) fiir s = (z — 1)/Tx eingesetzt und anschlieBend
die diskretisierte Differentialgleichung in eine Differenzengleichung (4.28)
tiberfiihrt wird.

Urc(s) +R1C1Urc(s)s = R1 - Ipar(s)

z—1
Urc(2) +R1C1URC(Z)T7A =R - Ipa(2)
R C R C
Urc(z)- | 1— =l +¥URC(Z)Z:R1'IBM(Z)
Ta Ta
R C R C
Urc(z)- (1 - }A ! ) ' %URC (2) =Ry - Ipa(2)z ! 4.27)
RICI Ri-i 1 R1C1
u = clr_1—U 1 —
To URCK 1+ k=1 — URC k—1 Tn
TA . TA
= 2. o == 4.28
URC k ) Ig—1 + URC k1 ( R1C1> ( )

Somit ldsst sich nun das Batteriemodell mit den Gleichungen (4.25) und
(4.28) berechnen. Fiir eine ressourcenschonende Implementierung auf einem
FPGA werden die modellspezifischen Parameter Ry, Ry, C; und Ty bereits in
der tiberlagerten Steuerung vorverarbeitet und in den Gleichungen (4.25) und
(4.28) durch die Hilfsvariablen K;, K, und K3, im Folgenden als K-Parameter
(4.29) bezeichnet, ersetzt. Vorteil dieser Darstellung ist, dass auf dem FPGA
keine Divisionen stattfinden und sich die Klemmenspannung Up, lediglich
durch Multiplikationen, Additionen und Totzeiten berechnen lédsst. Die daraus
entstehenden Systemgleichungen (4.30) sind in der Abbildung 4.23 als Signal-
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Abbildung 4.23: Signalflussplan des Batteriemodells

flussplan dargestellt. Zum Zeitpunkt der Initialisierung ist die Kapazitit C;

ungeladen und es gilt: urco = 0.

K| =R,
T,
KZ ;A
G
T,
S p—
RCy

UBatk = UoCV k + K1 - iBatk + URC k

urcx = K - iBagk—1 + K3 - UrC k-1

(4.29a)

(4.29b)

(4.29¢)

(4.30a)
(4.30b)
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USB

MCT < > ETI-DSP
e Betriebsmodus setzen o Batterieparameter einlesen
e SoC setzen Sollwerte e SoC-Berechnung
e Anzeige e Modellparameterberechnung
Istwerte e Temperaturmodell
A AQBa Modell-
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________________ >
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Abbildung 4.24: Kommunikation des BEP-Priifstands

4.6 Kommunikation zwischen den Komponenten

Analog zum Aufbau des Evaluationspriifstands besteht der Aufbau des Batterie-
emulationspriifstands aus den Kernelementen MCT und ETI-DSP-System. Das
ETI-DSP liest die zuvor vermessenen Parameter des Batterie-ESB-Modells aus
einer .xlsx-Datei ein und berechnet in Abhéngigkeit von einem definierten SoC
und einer fiktiven Batterietemperatur die Modellparameter (K-Parameter und
OCV) fiir jede BEP.

Diese Werte werden iiber den ETI-Bus an die HMK gesendet und von dort
aus iiber eine in [S8] entworfene LWL-Adapterplatine galvanisch getrennt an
die einzelnen BEPs iibertragen. Insgesamt besitzt die LWL-Adapterplatine
3 mal 7 Paare aus LWL-Sendern und -Empfingern der Typen AFBR-1624Z
bzw. AFBR-26247Z [D21]. Folglich ist sie bereits fiir einen Einsatz von jeweils
sieben Modulen auf drei Phasen dimensioniert.

Damit das ETI-DSP-System die Modellparameter in Abhéngigkeit von SoC
und Temperatur berechnen kann, muss ermittelt werden, wie viel Ladung aus
den einzelnen Platinen entnommen oder wieder eingespeist wurde und welche
Verlustenergie bei einer realen Batterie entstanden wire. Hierfiir wird der
Ausgangsstrom ia {liber eine Kommunikationsperiode aufintegriert und das
daraus resultierende finite Ladungselement AQp, tiber die LWL-Schnittstelle
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Abbildung 4.25: ETI-DSP-System des BEP-Priifstands mit LWL-Adapterplatine

an das ETI-DSP-System {iibertragen. Das ETI-DSP-System berechnet auf Basis
der finiten Ladungselemente fiir jede BEP den aktuellen SoC und aktualisiert
die Modellparameter.

In [S8] wurde auf dem ETI-DSP-System zusitzlich ein thermisches Cauer-
Modell fiir ein Batteriesystem, basierend auf dem physikalischen Batterieaufbau
des Automotive-Priifstands (Kapitel 3.2), erstellt und implementiert. Hierfiir
berechnen die einzelnen BEPs, analog zum Ladungselement AQgy, ein finites
Energieelement AEy gy, indem die emulierte Verlustleistung der Batterie,
entstehend iiber die ohmschen Verluste der Widerstinde Ry und R;, iiber
eine Periode des Kommunikationszyklus aufintegriert und an das ETI-DSP-
System tibertragen wird. Auf Basis der Verlustenergien und der eingestellten
thermischen Kopplung der Elemente berechnet das ETI-DSP-System fiir
jedes emulierte Batteriemodul einen neuen Temperaturwert und aktualisiert
die Batterie- und Modellparameter unter Verwendung einer bilinearen In-
terpolation. Bei den Messungen am Automotive-Priifstand war jedoch die
Wirmeentwicklung sehr gering und es fand keine nennenswerte Temperaturdi-
vergenz zwischen den Modulen statt, weshalb dieser Ansatz nicht weiterverfolgt
und stets ein konstanter Temperaturwert gesetzt wurde.

Jeder physikalische Parameter des Batteriemodells stellt ein zweidimensionales,
von SoC und Temperatur abhéngiges Kennfeld dar. Zur Berechnung der Modell-
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parameter wird eine bilineare Interpolation unter Verwendung vier benachbarter
Stiitzstellen angewandt [73]. Ist der Funktionswert f(x,y) zwischen zwei Stiitz-
stellpaaren xp und x| respektive yp und y; gesucht, fiir den

xo <x < x1 (4.31a)
Yo <y <y1 (4.31b)

gilt, werden zunichst die Funktionswerte f(x,yp) und f(x,y;) durch eine Inter-
polation entlang der x-Achse berechnet

X1 —X X—Xx

f(x,50) = ! - f (x0,Y0) + 0 - f (x1,0) (4.32a)
X1 — X0 X1 — X0
X1 —X X—Xx

Fy) ~ = f(x0,1) + - f (x1,71) (4.32b)
X1 — X0 X1 — X0

und anschliefiend erfolgt die Berechnung von f(x,y) mithilfe einer Interpolation
entlang der y-Achse und unter Verwendung der Werte f(x,yo) und f(x,y;).
1=y Y—Yo

~ 'f(xay0)+ 'f(xvyl) (433)
Y1—=Xo Y1—Yo

fxy)

Im Falle der Batterieemulation stehen die Variablen x und y reprisentativ
fir SoC und Temperatur und der Funktionswert f fiir die zu berechnenden
Parameter Upcv, Ro, R1 und C;. Aus diesen physikalischen Parametern werden
anschliefend die K-Parameter gemidll den Gleichungen 4.29 auf dem ETI-
DSP-System berechnet und an die einzelnen BEPs iibertragen. Anhand dieser
individuellen Parameter wird das lokale Batteriemodell der BEPs aktualisiert
und eine laststromabhéngige Ausgangsspannung gestellt.

Als weiteres Element des Kommunikationssystems dient hier ebenfalls das
LabVIEW-basierte MCT als Schnittstelle zwischen Anwender und Priifstand
fiir dessen Steuerung und Observation. Uber das MCT werden die Betriebsmodi
des Batterieemulationssystems und etwaige Randparameter, wie Start-SoC
und Batterietemperatur, gesetzt. Je nach Betriebsmodus werden entweder die
Istparameter des fiktiven Batteriesystems angezeigt oder Sensordaten einer
einzelnen BEP ausgelesen.
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Das Batterieemulationssystem bietet vier Betriebsmodi:

¢ Inbetriebnahme-Modus: In diesem Modus konnen die zwei Schaltungsteile
LLC-Konverter und ZQS separat voneinander aktiviert und gesteuert werden.
Der ZQS wird nicht geregelt betrieben, sondern durch einen festen Aus-
steuergrad gesteuert. Zudem werden die Messwerte der einzelnen Sensoren
ausgelesen und iiber die LWL-Schnittstelle an den ETI-Bus iibertragen. Des
Weiteren kann in diesem Modus die Taktfrequenz des LLC-Konverters modi-
fiziert werden, um die Resonanzfrequenz abzustimmen. Dieser Modus dient
zur Inbetriebnahme einer einzelnen BEP.

* Konstantspannungsmodus: Die BEP arbeitet als eine bidirektionale Gleich-
spannungsquelle. Jeder BEP wird eine Sollspannung vorgegeben, die sie
eigenstindig einregelt.

+ Batteriemodus: Jede BEP verhilt sich wie eine Batterie. Uber die an das
ETI-DSP-System angeschlossene LWL-Adapterplatine werden jeder BEP die
modellspezifischen K-Parameter sowie die Leerlaufspannung Upcy iibermit-
telt. Jede BEP stellt eine stromabhingige Ausgangsspannung, die in ihrem
Verhalten der Klemmenspannung Ug,; einer Batterie entspricht. Auf jeder
BEP lduft ein Coulomb-counting und eine Verlustenergieberechnung. Die be-
rechneten Werte werden iiber LWL-Verbindungen an das ETI-DSP-System
gesendet. Abhingig von der entnommenen Ladung AQgp, und den entste-
henden Verlusten AEy g, wird fiir jede BEP der SoC und die Temperatur
aktualisiert. Es folgt eine Aktualisierung der K-Parameter und der Leer-
laufspannung Upcy anhand der neuen SoC- und Temperaturwerte unter
Verwendung der bilinearen Interpolation. Die neu berechneten K-Parameter
werden iiber die LWL-Adapterplatine an die einzelnen BEPs zur Aktualisie-
rung der lokalen Batteriemodelle iibertragen.

¢ Haltemodus: Funktioniert nahezu identisch zum Batteriemodus, jedoch wer-
den weder SoC noch Temperatur aktualisiert, sondern bleiben konstant.
Dadurch werden dedizierte SoC- und Temperaturverteilungen im System ab-
gebildet und gehalten.
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4.7 Inbetriebnahme und Modellvalidierung

Die Inbetriebnahme der BEP erfolgte in drei Schritten. Zunichst wurde
der LLC-Resonanzwandler auf seine Funktionalitit getestet. Anschliefend
wurden Strom- und Spannungsregler des ZQS nacheinander entsprechend
der Auslegung nach Abschnitt 4.3.3 implementiert und deren Fiihrungs- und
Storungsverhalten in [S7] analysiert. AbschlieBend wurde das Batteriemodell
implementiert und am Evaluationspriifstand validiert.

Im folgenden Abschnitt werden die Messungen des LLC-Resonanzwandlers
und anschlieBend das Verhalten der BEP am Evaluationspriifstand présen-
tiert. Damit die BEP mit dem MMSPC-Modul resonanzfrei verbunden
werden konnte, war es notwendig einen Elektrolytkondensator des Typs
ESMQI161VSN392MAS0S [D24] am Ausgang des ZQS anzubringen. Die Pa-
rameter des Spannungsreglers blieben jedoch unangetastet, da dieser bereits
fiir eine hohere Dynamik ausgelegt wurde und eine Reduktion der Spannungs-
dynamik durch eine erhohte Kapazitit unkritisch ist. Das daraus resultierende
Reglerverhalten wird abschlieBend zusammen mit dem dahinterstehenden Bat-
teriemodell evaluiert.

4.7.1 LLC-Resonanzwandler

Bei den Funktionstests des LLC-Resonanzwandlers wurde die Primérseite durch
ein bidirektionales Schaltnetzteil mit einer Eingangsspannung von Ug = 600V
versorgt. Um Riickwirkungen des ZQS zu vermeiden, wurde dieser bei den ers-
ten Funktionstests zunéchst gesteuert mit einem Aussteuergrad von azgs = 1
betrieben. Somit waren alle High-Side-MOSFETSs des ZQS durchgehend im lei-
tenden Zustand und die Zwischenkreisspannung Uzx entspricht annéhernd der
Ausgangsspannung Ux. Am Ausgang des ZQS wurde ebenfalls ein bidirektio-
nales Schaltnetzteil angeschlossen, welches als Stromsenke betrieben wurde. In
Abbildung 4.26 ist die am Resonanztransformator anliegende rechteckformige
Spannung ug, zu sehen. In ihrer Amplitude entspricht ug, der Eingangsspan-
nung Ug.

In Abbildung 4.27 ist der Umschaltvorgang zweier Halbbriicken im Detail
dargestellt. Zundchst sind die Schalter 777 und Ti4 leitend, wodurch die
Spannung ugy, = 600V an der Primérseite des Transformators anliegt. Es ist zu
erkennen, dass der Umschaltvorgang eingeleitet wird, bevor der priméirseitige
Resonanzstrom i, auf O A absinkt, was einem iiberresonanten Betrieb des
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Abbildung 4.26: Am Resonanztransformator anliegende Rechteckspannung usy, und pri-
mirseitiger Resonanzstrom iy

LLC-Resonanzwandlers entspricht. Bei idealem ZVS wire zu erwarten, dass
der Strom i, beim Wechsel auf das Schalterpaar 71, und 773 wihrend der Ver-
riegelungszeit zunichst iiber deren Body-Dioden kommutiert und die Spannung
ugy folglich auf —600V absinkt. AnschlieBend wiirden die Schalter 7j, und
T3 spannungsfrei einschalten, wodurch die Einschaltverluste vernachléssigbar
klein ausfallen. Es ist jedoch zu erkennen, dass in dieser Anwendung die Span-
nung ugy wihrend der Verriegelungszeit lediglich auf O V absinkt. Hintergrund
dessen ist, dass der Strom i, wihrend des Umschaltvorgangs zu klein ist, um
die Ausgangskapazititen der MOSFETs [D15] umzuladen. Dadurch findet der
Einschaltvorgang nur teilentlastet statt. Eine Verkiirzung der Zeit, in der das
Schalterpaar 777 und T4 leitend ist, wiirde zwar dazu fiihren, dass bei einem
hoheren Strom abgeschaltet und die Ausgangskapazititen schneller umgeladen
werden. Jedoch werden dadurch die Ausschaltverluste vergroBert und die
Schaltverluste in Summe groBer.

An dieser Stelle wurde auf eine tiefergehende Optimierung des Schaltverhaltens
verzichtet, da der LLC-Resonanzwandler nicht den Fokus dieser Arbeit darstellt.
Zur Einstellung der optimalen Verriegelungszeit bei teilentlastendem Schalten
sei an dieser Stelle auf [74] verwiesen.
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Abbildung 4.27: Teilentlastendes Schalten des LLC-Resonanzwandlers

4.7.2 Batteriemodell

Die Validierung des Batteriemodells erfolgte unter zwei Testkonditionen:
Zunichst wurde der Leistungsteil einer BEP durch ein bidirektionales Netzteil
mit Spannung versorgt und der Ausgang durch einen ohmschen Widerstand be-
lastet. AnschlieBend wurden zwei BEPs in den Evaluationspriifstand eingebaut
und durch den Betrieb des MMSPCs belastet. Der Signalteil beider BEPs wurde
iiber den 24 V-Bus des MMSPCs versorgt. Fiir beide Testkonditionen wurden
sowohl der SoC als auch die Temperatur des Batteriemodells konstant gehalten,
indem der Betriebsmodus Haltemodus gewéhlt wurde. Dadurch bleiben die
Batterieparameter Upcy, Ro, R; und C; und somit auch die K-Parameter kon-
stant, wodurch sich das Batterieverhalten im Nachgang durch einen simulativen
Abgleich verifizieren lésst.

Im realen Betrieb einer Batterie wiirde die OCV mit der Ladungsentnahme
sinken, jedoch wird dieses Verhalten im Folgenden bewusst nicht im Detail
dargestellt, da speziell das Verhalten der BEP bei einem Stromsprung analysiert
werden soll. Eine Anderung der Batterieparameter im Betrieb wiirde sowohl die
Analyse als auch die Darstellung des Batterieverhaltens unnotig erschweren.
Im Batteriemodus wird dieses Verhalten jedoch abgebildet, indem durch
Coulomb-counting die Ladungsmengendifferenz beriicksichtigt und sowohl
die OCV als auch die K-Parameter entsprechend dem sich einstellenden SoC
anpasst werden. Folglich sinkt im Batteriemodus die Leerlaufspannung bei
Ladungsentnahme. Der Nachweis eines korrekten Stromintegrals ist inhdrent
durch das Stromintegral des PT1-Glieds, dargestellt in Abb. 4.29, gegeben.
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In der Abschlussarbeit [S9] wurden die Platinen der MMSPC-Module hinsicht-
lich der verbauten Spannungsteiler und des Coulomb-countings im Hinblick
auf die verwendeten Bleibatterien optimiert. Dies hat jedoch zur Folge, dass der
Spannungsbereich der anliegenden Spannung Ugy: einen Wert von 20 V nicht
tiberschreiten darf, da sonst die ADCs auflerhalb ihrer Spezifikation betrieben
und somit beschiddigt wiirden. Um diesen Spannungsbereich auch im Falle
einer Fehlfunktion der BEP nicht zu iiberschreiten, wurden beide BEPs iiber ein
bidirektionales Netzteil mit einer Eingangsspannung von Ug = 100V versorgt.
Somit ist die maximale Spannung, die jede BEP stellen kann, auf 20 V begrenzt.

Der verwendete Scheduling-Algorithmus des Evaluationspriifstands ist auf die
OCV-Kennlinien der Bleibatterien abgestimmt und prognostiziert zudem die
Modulstrome anhand des Innenwiderstands R;. Damit Kreisstrome verhindert
werden, muss die Spannungslage des Batteriemodells an die Bleibatterien
angepasst werden. Deshalb wurde als OCV-Kennlinie des Batteriemodells die
der verwendeten Bleibatterien (Abb. 4.28) vorgegeben. Damit vor allem der
aktive Ladungsausgleich durch den Scheduler weiterhin funktioniert, miissen
die realen Modulstrome mit den prognostizierten Werten iibereinstimmen. Um
dies zu erreichen, miissen die Gleichungen 5.9 und 5.23 zur Stromverteilungs-
berechnung ihre Giiltigkeit beibehalten, was nur erreicht werden kann, wenn
der Innenwiderstand R; der Bleibatterien durch das Batteriemodell abgebildet
wird. Der Widerstand R; spiegelt vor allem das Kurzzeitverhalten der Batterie
wider, was im Zellmodell durch den Serienwiderstand R dargestellt wird.
Folglich wird der an der Bleibatterie gemessene Widerstand von 15 mQ als Ry
vorgegeben.

Als essentielles Element des Batteriemodells muss noch das RC-Glied gewihlt
werden. Vergleicht man die OCV-Kurve einer Lithium-Ionen-Zelle nach
Abb. 4.19 mit der Spannungslage einer Bleibatterie, so kann dieser Wert durch
eine 3slp-Verschaltung einzelner Zellen realisiert werden. Die gewihlten
Parameter des RC-Glieds sollen einer solchen Verschaltung entsprechen. Damit
der von Natur aus geringere Widerstandswert von Lithium-Ionen-Batterien
gegeniiber dem von Bleibatterien angeglichen wird, wurden bei diesen Versu-
chen die Modellparameter aus den Kennfeldern in den Abbildungen 4.21 und
4.22 fiir besonders niedrige Temperaturen (I = —10°C) und einen geringen
SoC (SoC = 8 %) entnommen. Bei diesen Randbedingungen befinden sich die
Widerstandswerte beider Zellchemien in einem @hnlichen Bereich.

104



4.7 Inbetriebnahme und Modellvalidierung

13,5 : : : :
13,0
12,5
12,0
11,5
11,0

10,5 | | | |
0 20 40 60 80 100

SoC (%)

Uocv (V)

Abbildung 4.28: OCV der Bleibatterie [D1]

Tabelle 4.1: Parameter des Batteriemodells

Parameter Wert
Uocv siche Abb. 4.28
R() 15 mQ
R 1 21 mQ
T 15,228

Zusammenfassend lédsst sich also sagen, dass die nachgebildete Batterie das
Verhalten der verwendeten Bleibatterien abbildet, um sich den restlichen Blei-
batterien anzupassen und die Algorithmen des Schedulers nicht filschlich
zu beeinflussen. Gleichzeitig wird die Relaxationszeit einer Lithium-Ionen-
Batterie, abgebildet durch ein RC-Glied, nachgebildet. Letzteres ist notwendig,
um die Eignung der BEP als eine Batterieemulation fiir Lithium-Ionen-Zellen
zu bestitigen. Die Parameter des daraus entstehenden Batteriemodells sind in
Tabelle 4.1 zusammengefasst.
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4.7.2.1 Ohmscher Belastungstest

In Abbildung 4.29 ist das Verhalten einer BEP unter konstanter Last zu sehen.
Hierfiir wurde ein Widerstand von ~1,1 Q als Last verwendet. Zunichst
wurde die BEP im Konstantspannungsmodus mit einer Ausgangsspannung von
13,12V betrieben, was der OCV bei einem SoC von 95 % entspricht. Anschlie-
Bend wird der Betriebsmodus auf den Haltemodus bei einem SoC von 95 % mit
den physikalischen Parametern nach Tabelle 4.1 gewechselt. Die Ausgangs-
spannung Up wurde direkt an den Klemmen des ZQS gemessen und entspricht
der emulierten Batteriespannung Ugp,. Die gemessene Stromrichtung wurde
entsprechend der Stromzihlpfeildefinition des Batteriemodels (Abb. 4.18)
gewihlt und es gilt folglich aufgrund der unterschiedlichen Zahlpfeilsysteme
iBat = —ia. Es ist zu erkennen, dass die Ausgangsspannung beim Wechsel
des Betriebsmodus abrupt einbricht. Dieser Spannungseinbruch entspricht
dem ohmschen Spannungsabfall am Widerstand Ry. Anschliefend sinkt die
Ausgangsspannung weiter entsprechend dem Verhalten eines PT1-Glieds.
Dieser weitere Spannungsabfall wird durch das RC-Glied, bestehend aus R;
und Cj, verursacht und besitzt eine Zeitkonstante von 7; = 15,22s.

Zur Verifikation des Systemverhaltens wurde ein Simulationsmodell mithilfe
von MATLAB/Simulink gemif3 Abb. 4.18 aufgebaut und mit dem gemesse-
nen Laststrom ig,; beaufschlagt. Der Vergleich zwischen Simulationsmodell und
Messung in Abb. 4.29 zeigt deutlich, dass das Verhalten des emulierten RC-
Glieds einer BEP dem der modellierten Batterie entspricht.

4.7.2.2 MMSPC-Test

Zur Validierung des Kurzzeitverhaltens wurden zwei BEPs in den Evalua-
tionspriifstand eingebaut (Abb. 4.30). Hierfiir wurden die angeschlossenen
Bleibatterien an den zwei Modulen SM3 und SM5 der Phase U (Abb. 2.10)
abgetrennt und jeweils durch eine BEP als Spannungsversorgung des jeweiligen
Moduls ersetzt.

Bei der Inbetriebnahme der BEPs wurde ebenfalls der Haltemodus gewihlt,
jedoch bei einem SoC von 75 %. Dies entspricht einer OCV von 12,4V, welche
an die zuvor gemessene durchschnittliche Leerlaufspannung der Bleibatterien
im MMSPC angepasst wurde. Die restlichen physikalischen Parameter entspre-
chen erneut den Werten aus Tabelle 4.1.
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Abbildung 4.29: Abgleich des emulierten RC-Glied-Verhaltens einer BEP mit dem Si-
mulationsmodell der Batterie

Abbildung 4.30: Zwei BEPs im Evaluationspriifstand mit einer Piggyback fiir die Reso-
nanzkondensatoren (rot umkreist)
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Abbildung 4.31 zeigt die gemessene Ausgangsspannung der BEP, welche SM3
mit Energie versorgt. Die Spannungs- und Strommessung erfolgt analog zum
ohmschen Belastungstest. Der Evaluationspriifstand wurde bei diesem Versuch
mit einem g-Strom von iq = 20A und einer Drehzahl von nyech = 250 min~!
betrieben. Des Weiteren waren sowohl der aktive Ladungsausgleich als auch die
Effizienzoptimierung entsprechend dem pradiktiven Algorithmus nach Kapitel
6.1 aktiv. Einzelne Terme der Zielfunktion wurden mit ihren jeweiligen Ge-
wichtungsfaktoren Ay, = 1 bzw. Ay = 1 beaufschlagt. Mit einem eingestellten
SoC von 75 % war dieser etwas hoher als der der Bleibatterien, wodurch dieses
Modul durch die Auswahl im Scheduling-Algorithmus stérker belastet wurde.
Zum Abgleich des Modellverhaltens wurde auch hier mit dem gemessenen
Laststrom iy das Simulationsmodell der Batterie beaufschlagt und die daraus
resultierende zu erwartende Batteriespannung Ug, mit dem gemessenen Wert
der BEP in Abb. 4.31 verglichen. Es ist deutlich zu erkennen, dass sich die
Ausgangsspannung der ZQS analog zu der Klemmenspannung des Batteriemo-
dells verhilt. Abweichungen von der simulierten Sollspannungskurve sind dann
zu erkennen, wenn der Laststrom einen hohen Gradienten aufweist. Ursache
hierfiir ist, dass sich die Dynamik der abzubildenden Sollspannungskurve
aufgrund des seriellen Widerstands R identisch zur Dynamik des Laststroms
entwickelt.

Dieser Effekt wird vor allem in Abbildung 4.32 deutlich. Hierbei wurde die
BEP analog zur vorherigen Messung betrieben, lediglich der Lastpunkt des
MMSPCs wurde auf iq = 35A und npech = 450min~" erhoht. Aufgrund der
vielfiltigen Verschaltungsmoglichkeiten des MMSPCs ist der Phasenstrom
nicht direkt aus dem Batteriestrom ablesbar. Die teilweise nur ansatzweise
sinusformigen Verldufe sind lediglich ein Teil des Phasenstroms, weshalb die
Amplitude des Batteriestroms 35 A nicht erreicht. Diese Eigenschaft entsteht
in erster Linie dadurch, dass Module miteinander parallel verschaltet werden.
Zusitzlich teilt sich der Phasenstrom innerhalb einer parallelen Gruppe nicht
ideal auf, weshalb der Phasenstrom nicht immer ein ganzzahlig Vielfaches
eines Batteriestroms ist. Eine beispielhafte Aufteilung des Phasenstroms auf die
einzelnen Batteriestrome kann Abbildung 6.2 entnommen werden. In Abschnitt
5.1.1 werden parallele Gruppen néher erliutert.

Bei dem dargestellten Betriebspunkt in Abbildung 4.32 steigt der Aussteuer-
grad des MMSPCs aufgrund der héheren Drehzahl und die einzelnen Module
werden haufiger in Serie verschaltet, was zu einem sprunghaften Anstieg des
Laststroms fiihrt. Diese extremen Stromspriinge kann der Regler nicht schnell
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Abbildung 4.31: Abgleich des Kurzzeitverhaltens einer BEP mit dem Simulationsmodell
der Batterie bei iq = 20A und npech = 250min~!
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Abbildung 4.32: Abgleich des Kurzzeitverhaltens einer BEP mit dem Simulationsmodell
der Batterie bei iq = 35A und npecy, = 450min~!

genug ausregeln, wodurch es zu den Zeitpunkten # ~ 7ms und ¢ ~ 16ms zu
grofBeren Abweichungen zwischen der erwarteten und gestellten Klemmen-
spannung kommt. Durch den seriellen Widerstand Ry kommt es bei einem
Stromsprung schlagartig zu einem Sollspannungssprung. Dieser ldsst sich auf-
grund der Trigheit eines leistungselektronischen Systems, allen voran der
induktiven Trigheiten und der Mess- und Stelltotzeiten, nur bedingt nachstellen.
Ein Faktor, welcher die Nachbildung jedoch begiinstigt, ist, dass ein positiver
Stromsprung von ig, den Ausgangskondensator Ca auflddt. Eine reale Batterie
wiirde ebenfalls mit einem Spannungsanstieg antworten. Somit wirkt sich die
Storgrofie ipy teilweise positiv auf die Regeldynamik aus.
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Modellbildung und
Systemanalyse

Das Primirziel dieser Arbeit ist die optimale Ansteuerung des MMSPCs, um
die Freiheitsgrade dieser Topologie moglichst effizient zu nutzen. Hierfiir
werden in diesem Kapitel zunidchst die Eigenschaften des MMSPCs und
die Einfliisse der einzelnen Zustandskombinationen unter Verwendung einer
Netzwerkanalyse untersucht. Anschliefend erfolgt anhand dieser Analysen eine
Herleitung der gewihlten Haupt- und Nebenziele der Optimierungsalgorithmen.

Mithilfe der erbrachten Systemanalyse wird eine Vorauswahl von Zustandskom-
binationen getroffen, die sich vorteilhaft auf die gewéhlten Optimierungsziele
auswirken und eine Vereinfachung der Optimierungsalgorithmen ermoglichen.

Ferner erfolgt in diesem Kapitel eine mathematische Definition der Zustands-
kombinationen und der dazugehorigen Transitionen in Form eines Graphen.
Diese Graphendarstellung wird im darauffolgenden Kapitel 6 zur Beschreibung
der Scheduling-Algorithmen genutzt.
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Kapitel 5 Modellbildung und Systemanalyse

5.1 Netzwerkanalyse des MMSPCs

Im ESB wird die Batterie eines SMs durch eine ideale Spannungsquelle
Uocv mit einem seriellen Widerstand R; représentiert. Der serielle Widerstand
reprasentiert dabei den Innenwiderstand der Batterie und die ideale Spannungs-
quelle Upcy deren Leerlaufspannung. Bei dieser Betrachtung stellt R; den
Gleichstromwiderstand der Zellen dar. Die Zeitkonstanten des Batteriemodells
werden vernachldssigt. Bei einem ESB nach Abb. 4.18 entspricht der Innen-
widerstand R; dem Widerstand Ry. Ein leitender MOSFET wird durch seinen
Durchlasswiderstand Rpson dargestellt. Ein sperrender MOSFET hingegen
wird durch einen Leerlauf ersetzt. Fiir den Modulzustand s ergibt sich somit
ein ESB nach Abbildung 5.1. Analog ergeben sich die Ersatzschaltbilder fiir die
restlichen Modulzustinde nach Abbildung 5.2.

Die einzelnen Modulschaltzustinde z; definieren innerhalb eines Moduls, wie
die eingangsseitigen Anschliisse X; und X_ mit den ausgangsseitigen An-
schliissen Y, und Y_ verbunden werden. Daraus allein ldsst sich jedoch die
Stromaufteilung nicht herleiten, da diese sowohl vom Zustand z;_; des vorhe-
rigen Moduls, welches an X und X_ angeschlossen ist, als auch vom Zustand
Zr+1 des nachgeschalteten Moduls, welches an Y, und Y_ angeschlossen ist,
abhingt. Unter Vernachlédssigung des Parallelzustands p ist der Batteriestrom
iBat,x NUr noch vom vorherigen Modul abhiingig und entspricht, je nach Kom-
bination der Modulzusténde s, s—, by, und by, entweder dem positiven oder
negativen Phasenstrom =i, oder wird zu Null. Befindet sich das k-te Modul
in Phase m im Zustand z; und das vorherige Modul im Zustand z;_; so ergibt
sich der Batteriestrom ipy ; des k-ten Moduls geméf Tabelle 5.1. Dabei stellt iy,
den Phasenstrom der Phase m dar. Diese Tabelle gilt jedoch nicht fiir den Bat-
teriestrom des Sternpunktmoduls mit dem Modulschaltzustand z;. Die Analyse
des Sternpunkts wird separat in Abschnitt 5.1.2 behandelt. Folglich besitzt die
Tabelle eine Giiltigkeit fiir k € {2,...,np04d}-

5.1.1 Parallele Gruppen

Bei der Berechnung der Stromaufteilung zwischen den Modulen bedarf es vor
allem bei parallel verschalteten Modulen innerhalb einer Phase und insbeson-
dere beim gekoppelten doppelten Sternpunkt einer komplexen Analyse. Eine
solche Gruppe von Modulen wird im Folgenden als parallele Gruppe bezeich-
net. Ist das Sternpunktmodul nicht Bestandteil einer parallelen Gruppe innerhalb
einer Phase, so ergeben sich fiir die Stromaufteilung dieser parallelen Gruppe,
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Abbildung 5.2: Ersatzschaltbilder der Modulzustinde
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Kapitel 5 Modellbildung und Systemanalyse

Tabelle 5.1: Batteriestrom in Abhéngigkeit von Modulschaltzustandskombinationen

Tk Zk—1 ipak Fall
S+ \/bL —im 1
StVbe oA 2
S \/bH +lm 3
SV = oA 4

bestehend aus 7, Modulen, vier Moglichkeiten. Diese sind von der Verschal-
tung der parallelen Gruppe innerhalb der Phase abhingig:

1.

Das Modul vor der parallelen Gruppe befindet sich im Zustand s oder by,
und verbindet die parallele Gruppe somit iiber den X_-Anschluss des ersten
Moduls. Gleichzeitig befindet sich das np,-te Modul im Zustand s oder by
(Abb. 5.3).

. Das Modul vor der parallelen Gruppe befindet sich im Zustand s_ oder by

und verbindet die parallele Gruppe somit iiber den X -Anschluss des ersten
Moduls. Gleichzeitig befindet sich das np,-te Modul im Zustand s oder by
(Abb. 5.4).

. Das Modul vor der parallelen Gruppe befindet sich im Zustand s_ oder by

und verbindet die parallele Gruppe somit iiber den X, -Anschluss des ersten
Moduls. Gleichzeitig befindet sich das np,,-te Modul im Zustand s_ oder br.
(Abb. 5.5).

Das Modul vor der parallelen Gruppe befindet sich im Zustand s oder by,
und verbindet die parallele Gruppe somit iiber den X_-Anschluss des ersten
Moduls. Gleichzeitig befindet sich das 7p,-te Modul im Zustand s oder br.
(Abb. 5.6).

Fiir den ersten Fall ist eine solche parallele Gruppe, bestehend aus drei
Modulen, in Abbildung 5.3 dargestellt. Um die folgenden Gleichungen
iibersichtlicher darzustellen, wird die Leerlaufspannungen Uocy des k-ten
Moduls vereinfacht als Uy dargestellt. Bei np,: Modulen ergeben sich np, — 1

114



5.1 Netzwerkanalyse des MMSPCs
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Abbildung 5.3: Parallele Dreiergruppe nach Fall 1

Maschengleichungen. Fiir Masche 2 in Abb. 5.3 ergibt sich folgende Gleichung:

OV =—U — RiiBat.2 + 2RDs on (im + iBat,3) + RiiBat 3
+ U3 + 2RDS,oniBat,S
= — Uz — Rjiar2 +4Rps oniBat,3 + RiiBat;3 + U3 + 2Rps onim (5.1

Fiir die Masche 1 ergibt sich dquivalent:

OV =—U| —RiiBat,1 +2RDs on(im + iBat,2 + iBat,3) + RiiBat2
+ Uz + 2Rps on (iBat 2 + iBat3)
= — Ui — RiiBat,1 +4Rps on(iBat,2 + iBat,3) + RiiBat 2
+ Uz +2Rps onim (5.2)

Es ergibt sich ein Muster, welches sich mit jedem weiteren Modul fortsetzt,
welches in die parallele Gruppe verschaltet wird. Die Strome, die in der k-ten
Masche durch die MOSFETSs im unteren Zweig flieBen, setzen sich aus den
Summen der Batteriestrome rechter Hand zusammen:

Npar

Z iBat,c-

c=k+1

Dementsprechend folgt aus der Knotenregel, dass die Strome, die in der k-ten
Masche im oberen Zweig durch die MOSFETsS flielen, sich ebenfalls aus den
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im 2RDS,on im + iBaLZ + iBatS 2RDS,on im + iBat,S
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Abbildung 5.4: Parallele Dreiergruppe nach Fall 2

Summen der Batteriestrome rechter Hand zusammensetzen, zuziiglich des Pha-
senstroms i, :
}’lpa_r
im + Z iBat,c~
c=k+1

Hieraus ergibt sich die allgemeine Gleichung fiir die k-te Masche:

Npar
OV =— Uk — Riigat k + 2RpS,on (im + Z iBat,c) + RilBat k+1
c=k+1
par
+ Ui41+2Rps,on Z iBat,c
c=k+1
Npar
OV =— Ui — Riipaik +4Rpson Y, iBatc + RifBark+1
c=k+1
+ Uk+1 + 2RDS7onim (53)

Betrachtet man nun Fall 2 (Abb. 5.4), dndert sich die Herleitung der k-ten Ma-
schengleichung nicht und Gleichung (5.3) behilt ihre Giiltigkeit.
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iill 2RDS,on iBat.Q + iBat,S 2RDS,on im
o= - —r— LI . >0
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Abbildung 5.5: Parallele Dreiergruppe nach Fall 3

Analog lassen sich die Maschengleichungen fiir Fall 3 und 4 herleiten. Der
Strom, der durch die MOSFETSs im oberen Zweig der k-ten Masche flief3t, setzt
sich aus der Summe der Batteriestrome der nachfolgenden Module zusammen:

Npar

Z iBat,c-

c=k+1

Der Strom, der durch die MOSFETSs im unteren Zweig der k-ten Masche flief3t,
setzt sich aus dem Phasenstrom i, abziiglich der Summe der Batteriestrome der
nachfolgenden Module zusammen:

Npar

Im — Z IBat,c-

c=k+1

Als allgemeine Maschengleichung der k-ten Masche ergibt sich:

Npar
0V =— Ui — Riiatx +2Rps,on Z iBat,c + RilBatk+1
c=k+1
Npar
+ Ust1 —2RpS on (im — Z iBat.c)
c=k+1
Npar
=— Ui —Riiak +4Rpson Y, iBate + RiiBatkr1
c=k+1
+ Ui4+1 —2Rps onim (5.4)
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Abbildung 5.6: Parallele Dreiergruppe nach Fall 4

Die Maschengleichungen sind folglich nahezu identisch und unterscheiden sich
nur im Vorzeichen des Phasenstroms. Fiir die allgemeine Darstellung der Ma-
schengleichungen wird nun die Hilfsvariable ¢ eingefiihrt, um dieses Verhalten
zu beriicksichtigen:

_ {+1 fiir Fall 1 \/ Fall 2 55)
—1 firFall 3 v Fall 4
Rpar
0V =— U — Riiak +4RDs,on Y, iBatc + RifBatkr1
c=k+1
+ Uk+1 + Z(XRDS,onim (56)

Bei np,; parallel verschalteten Modulen ergeben sich k = np, — 1 Maschen,
womit sich mit der allgemeinen Gleichung (5.6) np, — 1 linear unabhiingige
Gleichungen aufstellen lassen. Um alle np,, Batteriestrome igyx zu berech-
nen, muss eine weitere Gleichung aufgestellt werden. Diese ergibt sich aus der
Summe der einzelnen Batteriestrome. Je nach Fall bildet die Summe der Bat-
teriestrome entweder den positiven oder negativen Phasenstrom i,, oder addiert
sich zu 0 A. Dieses Verhalten entspricht der Logik aus Tabelle 5.1.

Mpar —1 fiir Fall 1
Y iBaic = Otim . mit oy = ¢ +1 fiir Fall 3 (5.7)
e=1 0 firFall2 v Fall4

Das durch die Gleichungen (5.6) und (5.7) beschriebene lineare Gleichungs-
system (LGS) lasst sich in der Matrixform (5.8) darstellen. Zur vereinfachten
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Darstellung wurden die Hilfswiderstéinde Rs = R; +4Rps, on, RoT = 2Rps on und
Ryt = 4RDS,on eingefiihrt.

. R, —Rs —Ryur ... —Ryr
IBat,1 )
IBat,2 0 R —Rs —Ryr
Bl 1o 0 R -Re
IBat nar—1 N :
iBatl; Ri _RG
A 1 1 (5.8)
—U; + Uz + aRotiy,
—U; +Us + aRyt1iy,
—Us +Us + aRy1iy,
_Unparfl + Unpa1r + Ry
Ot

Geht man nun von einem ideal ausgeglichenen Zustand aus, in dem alle Batte-
rien den gleichen SoC und somit die gleiche OCV-Spannung aufweisen, wird
der Term —U,,pm._1 + U,,par zu 0 V. Die Gleichung (5.8) vereinfacht sich so stark,
dass sich die Batteriestrome iy bereits aus Multiplikationen mit konstanten
Faktoren mit dem Phasenstrom berechnen lassen.

R, —R —R .. —R

a1 i ¢ 4T . 4T ARyt

iBat,Z 0 Ri —Rg —R4T . OCRQT

4 OR

Bat,3 _lo 0 R ~Ry 2T P
: : (5.9

. - : . . . : oR
Bt 0 ... .. R —Re o

Bat;”par 1 l 1

- Inpar “im
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R, —R —R ... —R
i o 4T . 4T aRZT
0 R; —Rs —Ryr . OR>T
. ORyT
Inpar = 0 0 R ~Ro : (.10)
: . . .. : oR
0 .. ... R —Re GI”

1 1

Die sich daraus ergebende Stromverteilung ist abhéngig von dem vorliegenden
Fall, der Anzahl von parallel verschalteten Modulen und dem Verhéltnis des
Batterieinnenwiderstands R; zum Durchlasswiderstand Rps o, der MOSFETS.
Abbildung 5.7 illustriert die Stromverteilung fiir die Félle 2 und 3 mit drei
respektive vier parallel verschalteten Modulen. Wiirde man die Widerstinde
der MOSFETs vernachldssigen, so wiirden alle Batterien im zweiten Fall ein
Drittel respektive ein Viertel des Phasenstroms tragen. Im dritten Fall wiirde
gar kein Strom durch die Batterien flieBen. Es ist jedoch deutlich zu erkennen,
dass diese Annahme nur bei sehr groen Werten von R; /Rps on gerechtfertigt ist.

Betrachtet man die Parameter des Evaluationspriifstands nach Kapitel 3.1, so
betrdgt das Verhiltnis R;/Rpson =~ 4. Bei drei parallelen Modulen und Fall
2 (Abb. 5.7 (a)) tragen die duBeren Module (SM1 & SM3) somit 37,5 % des
Phasenstroms, wihrend das innere Modul (SM2) lediglich 25 % des Laststroms
trigt. Gravierender ist die Abweichung jedoch im dritten Fall (Abb. 5.7 (b)).
Die dufleren Module tragen 25 % respektive —25 % des Phasenstroms i,,. Ein
solcher Zustand ist hochst unerwiinscht, da ein Modul geladen, wihrend das
andere entladen wird, obwohl in diesem Zustand ein Uberbriicken der Module
erreicht werden soll. Stattdessen werden die Rippelstrome der Batterien erhoht.
Bei den Parametern des Automotive-Priifstands nach Kapitel 3.2 ergibt sich
ein Verhiltnis von R;/Rps.on ~ 90. Im Fall 2 (Abb. 5.7 (a)) tragen die duferen
Module nur noch 33,6 % und das innere Modul bereits 32,8 % des Laststroms.
Im dritten Fall (Abb. 5.7 (b)) tragen die dufleren Module nur noch ca. +2 % des
Laststroms. Somit kommt die Modulstromverteilung im Automotive-Priifstand
sehr nah an eine ideale Verteilung heran.

Die Abbildungen 5.7 (c) und 5.7(d) stellen Fall 2 und Fall 3 mit jeweils

vier parallel verschalteten Modulen dar. Es ist zu erkennen, dass sich die
Modulstromverteilung in beiden Fillen dhnlich verhilt wie bei drei parallel
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verschalteten Modulen. Im Fall 2 tragen die dufleren Module SM1 und SM4
einen groBeren Teil des Phasenstroms und in Fall 3 werden die duBleren Module
ebenfalls stirker belastet. Erst bei einem sehr grofem R;/Rps on-Verhiltnis
nihern sich die Modulstromverteilungen einer idealen Verteilung an.

Fiir die nicht dargestellten Fille 1 und 4 verhilt sich die Stromverteilung geméaf
Abb. 5.7, lediglich das Vorzeichen der Modulstrome wird umgekehrt.

5.1.2 Sternpunktanalyse

Zur Berechnung der Stromverteilung stellt der doppelte Sternpunkt eine gro3ere
Herausforderung dar als die parallelen Gruppen innerhalb einer Phase. Ist das
SM, welches direkt an den doppelten Sternpunkt angeschlossen ist, Teil einer
parallelen Gruppe, spielt zur Berechnung des Batteriestroms iy« des k-ten
Moduls in Phase m insbesondere das letzte Modul der parallelen Gruppe eine
wesentliche Rolle. Die letzten Module der parallelen Gruppen in den einzelnen
Phasen entscheiden durch ihren Modulzustand, wie der Phasenstrom durch
die Sternpunktmodule flieit. Befindet sich das letzte Modul der parallelen
Gruppe der Phase m im Zustand s oder by, wird diese parallele Gruppe iiber
den Anschluss Y_ angebunden. Befindet sich dieses hingegen im Zustand s_
oder by, so wird die parallele Gruppe iiber den Anschluss Y angebunden. Bei
einem dreiphasigen System gibt es folglich 23 = 8 mdgliche Kombinationen.
In Abbildung 5.8 ist beispielhaft ein Phasenschaltzustand dargestellt, bei dem
die Phase U und V durch den den Modulzustand s_ iiber den Anschluss Y,
angebunden sind und Phase W durch den Modulzustand s iiber den Anschluss
Y_ angebunden ist. In Phase V wird kein weiteres Modul zum Sternpunkt ver-
schaltet. In Phase U wird ein zusitzliches Modul und in Phase W werden zwei
zusétzliche Module parallel zum Sternpunkt verschaltet. Es wird angenommen,
dass der Sternpunkt ideal leitend angebunden ist.

Fiir eine Verbesserung der Ubersichtlichkeit wurde in der Abbildung 5.8 nur
die Masche UV im Sternpunkt eingezeichnet. Die Masche UW ergibt sich ana-
log zur Masche UV. Fiir die zwei daraus entstehenden Maschengleichungen im
Sternpunkt ergeben sich folgende Formeln:

0V =Uy,1 +Riigar,u,1 —Uv,1 — RiiBar,v,1 (5.11)

0V =Uuy,1 +Riigar,u,1 — Uw,1 — RiiBat,w,1 (5.12)
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Abbildung 5.7: Stromverteilung zwischen parallel verschalteten Modulen in Abhéngig-
keit vom Innenwiderstand R;/Rps on. Die Kennwerte des Evaluations-
priifstands (schwarz) und des Automotive-Priifstands (rot) sind durch
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Abbildung 5.8: ESB fiir eine Beispielverschaltung des Sternpunkts
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In Phase U ergibt sich durch die Parallelschaltung eine weitere Maschenglei-
chung:
0V =—Uuy,1 — RiiBa,u,1 + 2RDs oniBat,U,2

+ Uy 2+ Riigat, U2 — 2Rps on (iU — iBat,U2)

= —Uuy,1 — RjiBa,u,1 +4RDS oniBat,U,2
+Uu2 + RiiBa,u,2 — 2Rps oniu (5.13)

In Phase W ergeben sich durch die Parallelschaltungen zwei weitere Maschen-
gleichungen:

0V =—Uw_ — Riigat w2 + 2RDS on (iw + iBat, W 3)

+Uw 3 + RiiBat,w 3 +2RDS oniBat,W,3

= —Uw — RiiBa,w 2 +4RDS oniBat,W,3
+ Uw 3 + RiiBat, w3 + 2RDs oniw (5.14)

OV =—Uw,1 —Riigatw,1 + 2RDS on (iw + iBat W2 + iBat, W 3)
+ Uw 2 + Riia,w,2 + 2RDs on (iBat,w,2 + iBat,W3)
=—Uw,1 — RiiBa,w,1 +4RDs on(iBat, W2 + iBat, W 3)
+ Uw 2 + Riiga,w .2 + 2RpS oniw (5.15)

Wie die Gleichungen (5.13), (5.15) und (5.14) erkennen lassen, ist der Strom,
der durch die MOSFETs fliefit, abhidngig von der Verschaltung des letzten
Moduls und der Anzahl an parallel verschalteten Modulen. Es sei npar,spm,m
definiert als die Anzahl an Modulen der Phase m, die parallel zum Sternpunkt
verschaltet sind. Befindet sich das erste Modul nicht im Modulschaltzustand p,
so gilt npar spm,m = 1. Die Stromrichtung des Phasenstroms wird durch die zu-
sdtzliche Hilfsvariable ¢, definiert:

a, = {—H fur (anafvsl’M,m =s5:)V (Z"PanSPM,m = bu) (5.16)

—1 fir (Z”par,SPM‘m =s_)V (Z"par.SPM,m — UL

Damit ergibt sich die Herleitung der allgemeinen Maschengleichung in Phase m
analog zur Gleichung (5.6):

Mpar,SPM,m
0V =— Ui — RiiBatm i +4RDs,on Z iBat,m,c
c=k+1
+ Um.k+1 + RiiBat.rn,k+1 + 2(XmRDS,onim (517)
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Die Summe aller Batteriestrome entspricht einer Linearkombination der einzel-
nen Phasenstrome und ist ebenfalls von der Verschaltung des letzten Moduls der
jeweiligen Phase abhingig. Nach der Knotenregel entspricht die Summe aller
Batteriestrome den Summen der Phasenstrome der Phasen, bei denen sich die-
ses letzte Modul im Zustand s_ oder by, befindet. Dieses Verhalten wird durch
die Hilfsvariable 3,, dargestellt:

B = ! f?r (ZnPﬂT«SPM.m =s5_)V (anar.SPMm =bL) (5.18)
0 fir (anar.SPth =s54)V (anar,SPM.m =bu

Die Linearkombination der einzelnen Phasenstrome wird durch oy abgebildet
und durch Gleichung (5.19) berechnet.

Npar,SPM,m

Ot =Y Buin=Y, Y iBamemitme {UV,W} (5.19)
m m c=1

Mit den Gleichungen (5.11), (5.12), (5.17) und (5.19) ldsst sich nun ein ein-
deutig losbares LGS erstellen. Zur besseren Ubersichtlichkeit sei fiir jede Phase
eine (Mpar,st,m — 1) X Npar st m-Hilfsmatrix R,, definiert als:

Ri —Rc —R4T e —R4T
0 R —Rs —Rur :

Ru=1l0 0 R R (5-20)
0 ... " R, —Rs

Zusiitzlich sei fiir jede Phase ein Vektor r,,, mit 7, spm,m Spalten definiert. Die-
ser Vektor dient zur Abbildung der Maschengleichungen (5.11) und (5.12).

rm=R 0 ... 0) (5.21)
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Die Berechnung der Batteriestrome der Sternpunktmodule kann somit mit fol-
gender Gleichung durchgefiihrt werden:

iBat,U, 1
i Ry 0 0\ "'
BatvU-,npar,st,U O 1{ 6
IBat,V,1 = v =
) 10 0 Rw
. ry —ry 0
lBatsValear,st.V Iy Q —I'w
IBat,W, 1 1 1 1

lBatﬁwanpar‘st.W

—Uuy,1 + Uy + auRariy
. (5.22)

_l]UJ'lpar,st.U_1 + UU’"parﬁsl,U + aURZTiU
=Uvy,1 + Uy + avRariv

~UV e sov—1 T UV v + OVR2TEY
—Uw,1 +Uw + awRariw

_UW,nparvstfl + Uwv”pam‘w + awRoTiw
—Uu1+Uy;
—Uy,1 +Uw,
O[ st

Bei einem ideal ausgeglichenen System haben alle SM die gleiche Leerlauf-
spannung, wodurch sich Gleichung (5.22) ebenfalls vereinfachen lésst. Mit der
vereinfachten Form (5.23) lassen sich die Batteriestrome durch eine Linearkom-
bination der Phasenstrome berechnen.
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ayRoriy
iBat,U, 1 :
: ayRotiy
11 ayRyri
: vRoriv
IBat,U e .0 Ry O 0
iBat,V,1 g 1})\’ RQ :
= = = W oy Rytiv (5.23)
. rg —rv 0 owRoTiW
lBat-,anpar.st,V Iy Q —I'w
iBat,W,1 1 1 1 :
owRyTiw
=B 0
iBath7"par4,sl,W 0
=iByg,st GI,SI

Um bei der Implementierung die notwendige Rechenzeit zu reduzieren, konnen
zusitzlich die a-Faktoren und der Summenstrom 0Oy, welcher einer Linear-
kombination der Phasenstrome entspricht, in die Matrix B gezogen werden,
wodurch ein Teil der Rechenoperationen vorab durchgefiihrt werden kann. Zur
vereinfachten Darstellung sei hierfiir eine weitere Hilfsmatrix C = (¢;;) defi-
niert. Mit insgesamt Apar, SPM,tot = Y. par,st,» Parallel verschalteten Modulen zum
Sternpunkt ergibt sich die Dimension dieser Matrix zu npar spm,tot X 3. Fiir die
Komponenten dieser Matrix gilt:

Npar,st,U

cit =owRar [ Y bic | + B bingsomin (5.24a)

c=1

Mpar,st,U T par st,V

¢ip =0y Ror ) bic | 4 Bv  bingu spmson (5.24b)

C=TNpar,st,U +1

Npar,SPM,tot
ci3 =awRar Y bic | + Bw - bingur sputon (5.24¢)

C=Npar st,Upar,st,v+ 1
Gleichung (5.23) vereinfacht sich dadurch zu:

ipa = C-(iu iv iw)' (5.25)
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5.1.3 Aquivalenter Phaseninnenwiderstand

Mithilfe der hergeleiteten Formeln lassen sich fiir einen gegebenen Gesamt-
phasenzustand W die Batteriestrome durch eine Verteilung der Phasenstrome
bestimmen, wodurch der Einfluss des Zustands auf den aktiven Ladungsaus-
gleich bekannt ist. Zur Bestimmung der ohmschen Verluste wire es moglich,
aus den Batteriestromen und den entsprechenden Knotengleichungen zusitzlich
den Strom in den MOSFETSs zu berechnen, wodurch die ohmschen Verluste in
allen Einzelkomponenten berechnet werden konnten. Dieses Verfahren hitte
jedoch bei einer praktischen Umsetzung einen hohen Rechenaufwand zur Folge.
Stattdessen soll fiir jede Zustandskombination ein dquivalenter Innenwiderstand
einer jeden Phase berechnet werden, sodass sich die ohmschen Verluste direkt
aus den Phasenstromen gemidf Gleichung (5.26) berechnen lassen. Hierbei
stellen Ry, Ry, Rw die dquivalenten Phasenwiderstinde dar.

Py ohm = Rulg + RyI3 + Rw I, (5.26)

Hat ein Modul einen der Zustinde s, s_, by, oder by, befindet sich der Durch-
lasswiderstand Rpg on seriell in der Phase und muss zum Phasenwiderstand
addiert werden. Abhingig vom Zustand des vorherigen Moduls muss zusétzlich
der Innenwiderstand R; der Batterie ebenfalls zum Phasenwiderstand addiert
werden. Die zu addierenden Gesamtwiderstinde pro Modul, ohne Betrachtung
des parallelen Zustands p, ergeben sich wie in Tabelle 5.2 zusammengefasst.

Tabelle 5.2: Einfluss des k-ten Moduls auf den Phasenwiderstand

Zk Zk—1 zu addierender Widerstand
s+ Vb R; + Rps,on
$+V b s_Vby Rps.on
s+ Vb Rps on
Vb 2
s- VL s_Vby R; +RDS,on

Der entwickelte Algorithmus zur Berechnung des dquivalenten Phaseninnen-
widerstands R, der Phase m funktioniert rekursiv und ist beispielhaft fiir einen
Phasenschaltzustand in Abbildung 5.9 dargestellt. Zur Verdeutlichung der
Modulgrenzen sind diese durch griin gestrichelte Linien dargestellt. Beginnend
am jeweiligen Phasenanschluss, d. h. am Modul mit der Nummer nyjoq, Wird
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N+ Ryt Ryt : Rab =Ryt : Ry, = Ri + 2RDS,on Y_
° I ] L N L °
1 1
R; Ri| |Rps,on| |Ri : Rac = R; I
1
1
1

N_  Ror Ror | R .
¢ Zusammenfassen der seriellen Widerstinde
Ni  Ror R, =Ri+Ror+R, R,=Ry+R, Y-
° 1o {1 {1 o
R; Ri | | Rps,on
1
—J
N_  Ror R, =Ryr+R.
¢ Erstellen der temporiren Widerstinde Ry, Ry und R/
Ny Ry = Ror R, = Rps.on + R|[R. + Ry, Y-
° {1 {1 o
R;
o | |

LI
N_ R, =Ryr+R;

Abbildung 5.9: Herleitung des Phaseninnenwiderstands einer Phase anhand der Beispiel-
konfiguration Z,, = (p,s+,p,p,S+.5+)

129



Kapitel 5 Modellbildung und Systemanalyse

der Modulzustand analysiert. Falls sich das Modul nicht im parallelen Zustand
p befindet, werden die einzelnen Widerstinde der Module nach Tabelle 5.2
aufsummiert. Sobald sich ein Modul im Zustand p befindet, wird jeweils ein
Ersatzwiderstand fiir den High-Side-Pfad (Ry) und fiir den Low-Side-Pfad
(Rp) berechnet. Unter Verwendung einer Dreieck-Stern-Transformation kénnen
diese Ersatzwiderstinde weiter vereinfacht werden und es ergeben sich Wi-
derstandswerte, die entweder zum Phaseninnenwiderstand hinzugerechnet
werden oder neue Ersatzwiderstinde fiir die High-Side- bzw. Low-Side-Pfade
bilden. In der dargestellten Beispielkonfiguration endet die Vereinfachung bei
den Ersatzwiderstinden Ry, Rp, und einem Teil des Phaseninnenwiderstands
R,;. Befindet sich das Modul am Sternpunkt nicht im Zustand p, entfallen die
Ersatzwiderstinde Ry und Ry, und es verbleibt lediglich R,,,.

Die allgemeine Berechnungsvorschrift fiir einen beliebigen Phasenschaltzu-
stand wy, ist im Flussdiagramm 5.10 dargestellt. Fiir eine tibersichtliche Darstel-
lung sei an dieser Stelle o definiert als eine Verkniipfung logischer Operatoren.
In welcher Form der Batterieinnenwiderstand zum Phasenwiderstand hinzu-
gerechnet werden muss und insbesondere die Bildung der Ersatzwiderstinde
Ry und Ry, hidngt maBigeblich davon ab, welchen Anschlusspunkt der Mo-
dulzustand z durchschaltet. Die Verkniipfung z; o X reprisentiert dabei eine
Konfiguration, bei der das k-te Modul nur den eingangsseitigen X -Anschluss
iber einen s.- oder by-Zustand durchschaltet. Entsprechend reprisentiert die
Verkniipfung z; o Y4 das Durchschalten zum ausgangsseitigen Y, -Anschluss
iiber einen s_- oder by-Zustand. Eine Zusammenfassung der Verkniipfungszu-
ordnung ist in Form logischer Operatoren in den Gleichungen (5.27) aufgefiihrt.

zxoXt = (zx =s54)V(zk = bn) (5.27a)
zwoX_ =(z=s-)V(zx=0bL) (5.27b)
oYy = (z=s5-)V(zx =bn) (5.27¢)
oY = (zx = 54) V(2 = br) (5.27d)
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Das Symbol A — Y stellt vereinfacht die durchzufiihrende Dreieck-Stern-
Transformation und die nachfolgenden Rechenschritte, abgebildet durch die
Gleichungen (5.28) und visualisiert in Abb. 5.9, dar.

Roum = Ry +RL +R; (5.28a)
Rip.aiR;
Riineu = Ror + —22T (5.28b)
Rsum
Ry .1R;
Rineu = Ryr + =221 (5.28¢)
Rsum
RiaiR
Rypnen = Ry ayg + — o2 zloalt (5.284)
Rsum

Nachdem die Schaltbilder aller Phasen einzeln so weit wie moglich vereinfacht
wurden, muss nun die Verschaltung des Sternpunkts separat betrachtet werden.
Unter Ausnutzung der Symmetrieeigenschaften ergeben sich dabei insgesamt
zehn sich unterscheidende Zustandskombinationen, die ausschlielich von dem
am Sternpunkt angeschlossenen Modul SM,,; abhingen. In der folgenden
Tabelle 5.3 seien X, Y und Z Platzhalter fiir die Phasen U, V und W.

Tabelle 5.3: Zusitzlicher Phasenwiderstand abhéngig von Modulzustandskombinationen

Fall | zx 2yl 2z,1 Rx Ry Rz
1 S+\/bH S+\/bH S+\/bH 0Q 0Q 0Q
2 s_Vby | s-VbL | s_Vby 0Q 0Q 0Q
3 sy Vby | s_VbL | s_VbL Ri/3 0Q 0Q
4 s_Vby | stVby | s+Vby Ri/3 0Q 0Q
5 p s+Vby | sy Vby | Rul|[(RL+R;/3) 0Q 0Q
6 p s_Vby | s_Vbr RLH(RH"FRi/?’) 0Q 0Q
7 )4 s+ Vby | s-VbL Gl. (5.29)

8 )4 p s_ Vb Gl (A.1)
9 p p sy Vby Gl. (A.2)
10 p p p Gl. (A.3)
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Ruy=RL=R,=0Q
k = nMod

o

RL. =Ry =0Q

Rm - Rm + (RH)||(RL+R1)
RL.=Ry=0Q

k=k—1}

Ry = Ror
Ry = Ryr +R;
Ry = Ror +R;
Ry =Ryr
f
(@

Abbildung 5.10: Flussdiagramm zur Berechnung des dquivalenten Phasenwiderstands
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Aus diesen unterschiedlichen Zustandskombinationen lassen sich die zusétzli-
chen Phasenwiderstinde Ry, Ry und Rz, die zu den jeweiligen Phasenwider-
stinden R,, hinzuaddiert werden miissen, wie folgt herleiten:

e Fall 1 & 2: Wenn sich alle Sternpunktmodule entweder im Modulzustand s
oder by, oder im Modulzustand s_ oder by befinden, sind die Batterien am
Sternpunkt nur einpolig angeschlossen und es fliet kein Strom durch die Bat-
terien. Somit ergibt sich kein zusétzlicher Widerstand.

e Fall 3 & 4: Befindet sich das Sternpunktmodul der Phase X im Zustand s
oder by und die anderen Sternpunktmodule im Zustand s_ oder by, so flieB3t
der Strom der Phase X komplett durch die Batterien der Sternpunktmodule
und deren Innenwiderstand R;/3 muss zum Innenwiderstand der Phase X ad-
diert werden. Dasselbe gilt, falls sich das Sternpunktmodul der Phase X im
Zustand s_ oder by, und die anderen Sternpunktmodule im Zustand s oder
by befinden.

 Fall 5 & 6: Befindet sich das Sternpunktmodul der Phase X im Zustand p und
verbinden die Sternpunktmodule der beiden anderen Phasen jeweils nur den
eigenen X -Pol, indem sie sich im Zustand s oder by befinden, so entsteht in
der Phase X eine Parallelschaltung der zuvor berechneten Ersatzwiderstinde
und dem Innenwiderstand der Sternpunktmodule: Ry ||(RL + R;/3). Verbinden
die Sternpunktmodule der anderen Phasen hingegen nur den X_-Pol, indem
sie sich Modulzustand s_ oder bp, befinden, ergibt sich eine Parallelschaltung
aus Ry ||(Ru+Ri/3).

e Fall 7: Befindet sich das Sternpunktmodul der Phase X im Zustand p und
verbinden die Sternpunktmodule der beiden anderen Phasen unterschiedliche
Eingangspole, so entsteht eine Dreieckschaltung, bestehend aus den Ersatz-
widerstdnden Ry x und Ry x der Phase X und dem Innenwiderstand R;/3 der
Sternpunktmodule. Diese kann durch eine Dreieck-Stern-Transformation (GI.
(5.29)) umgewandelt werden, wodurch sich die zusitzlichen Widerstinde Ry,
Ry und Rz ergeben.

e Fall 8 & 9: Befinden sich zwei Sternpunktmodule im Zustand p und das
dritte entweder im Zustand s_ oder by, so entsteht eine Verschaltung nach
Abb. A.1. Diese Verschaltung kann durch eine Abfolge von Dreieck-Stern-
Transformationen und den sich ergebenden Vereinfachungen so weit aufge-
1ost werden, dass sich einzelne Widerstinde Ry, Ry und Rz ergeben. Die
entsprechenden Umformungen kénnen Abb. A.1 entnommen werden. Die da-
zugehorigen Gleichungen sind in (A.1) zusammengefasst. Befindet sich das
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dritte Modul hingegen im Zustand s oder by, entsteht eine dhnliche Ver-
schaltung, die mit den Gleichungen (A.2) aufgelost werden kann.

* Fall 10: Befinden sich alle drei Sternpunktmodule im Zustand p, entsteht eine
Verschaltung nach Abbildung A.2. Diese Verschaltung kann durch eine Ab-
folge von Dreieck-Stern- und Stern-Dreieck-Transformationen ebenfalls bis
zu den einzelnen Widerstinden Ry, Ry und Rz aufgelost werden. Die hierfiir
notwendigen Gleichungen sind in (A.3) dargestellt.

Rux-Rix

B Rux +RyLx + %

RA
Rux -3

Rux+RrLx + %

R:
Rix-3

B Ruax+RyLx + %

Rx (5.292)

Ry (5.29b)

Rz (5.29¢)

Mit dem dargestellten Flussdiagramm nach Abb. 5.10 und Tabelle 5.3 lassen
sich nun fiir jeden beliebigen Gesamtzustand W dquivalente Phaseninnenwider-
stinde Ry, Ry und Ry fiir alle drei Phasen berechnen.

5.2 Haupt- und Nebenziele

Der Vorteil eines MMSPCs gegeniiber einem MMC besteht in der paralle-
len Verschaltung benachbarter Module. Dieser Vorteil kann nur genutzt wer-
den, falls die Spannungsdifferenz benachbarten Module innerhalb bestimmter
Grenzen liegt, was durch den aktiven Ladungsausgleich sichergestellt wird.
Deswegen ist in den folgenden Verfahren der aktive Ladungsausgleich das
Hauptziel der Optimierungsfunktion. Als Nebenziel sollen die Verluste des Ge-
samtsystems reduziert werden. In den folgenden Verfahren kann zudem der
Rippelstrom der Batterien gesteuert werden. Ob und wie sich dies direkt auf die
Alterung der Zellen auswirkt, ist nach heutigem Stand der Wissenschaft nicht
bekannt. Untersuchungen haben gezeigt, dass die Alterung durch die zunehmen-
den Verluste und den damit verbundenen Temperaturanstieg beschleunigt wird
[75, 76]. Der Einfluss der Rippelfrequenz und -amplitude ist Gegenstand ak-
tueller Forschung [46]. Infolgedessen wird in den verwendeten Verfahren die
Steuerung des Rippelstroms nicht aktiv genutzt. Stattdessen werden die Ge-
samtverluste reduziert, um nicht nur die Effizienz zu steigern, sondern auch den
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Temperaturanstieg und die damit verbundene Alterung der Batteriezellen zu re-
duzieren.

5.2.1 Aktiver Ladungsausgleich

Ziel des aktiven Ladungsausgleichs ist es, den SoC der einzelnen SM moglichst
auf dem gleichen Wert zu halten. Der SoC des k-ten SMs in Phase m sei dabei
definiert als SoC,, ;. Die erarbeiteten Optimierungsverfahren arbeiten entwe-
der phasenintern oder phaseniibergreifend. Je nach verwendetem Algorithmus
wird der durchschnittliche SoC ebenfalls entweder intern innerhalb einer Phase
(SoC,,) oder phaseniibergreifend (SoC) definiert:

- ""Mod
SoC,, = Y. SoCy i mitm e {U,V,W} (5.30a)
NMod k=1
- 1 NMod
SoC = SoC,,; mit m € {U,V,W} (5.30b)
3nMod 4 i—1 :

Ein aktiver Ladungsausgleich bedeutet, dass Module, deren SoC unterhalb
des durchschnittlichen SoCs liegt, geladen und Module, deren SoC oberhalb
des durchschnittlichen SoCs liegt, entladen werden sollen. Stellt man diese
Forderung als eine Kostenfunktion dar, so bedeutet dies, dass das Laden eines
Moduls mit geringem SoC eine Belohnung darstellt und somit die Kosten
verringert, wihrend das Laden von Modulen, mit einem {iberdurchschnittlichen
SoC die Kosten erhoht. Gleichbedeutend erhoht das weitere Entladen von
Modulen mit geringem SoC die Kosten, wihrend das Entladen von Modulen
mit hohem SoC die Kosten verringert.

Bei einem phaseniibergreifenden Algorithmus lésst sich diese Vorschrift bei ei-
nem gegebenen Zustand W und dem daraus resultierenden Batteriestrom g k
des k-ten Moduls in Phase m wie folgt mathematisch beschreiben:

Mod

Jsoc(W) ==Y Y (iBamk(W) - (SoC —S0Cy ) mit m € {U,V,W} (5.31)
m k=1

Bei einem Algorithmus, der lediglich innerhalb einer Phase arbeitet, ergibt sich
pro Phase jeweils eine Kostenfunktion fiir den aktiven Ladungsausgleich. Bei
einem gegebenen Phasenschaltzustand w,, der Phase m und dem daraus resul-
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tierenden Batteriestrom igy s x des k-ten Moduls in der Phase m lédsst sich die
Kostenfunktion wie folgt berechnen:

Mod -
JsoC,m(Wm) = — Z (iBatymk(Wm) - (SOCpy — S0C ) mit m € {U,V,W} (5.32)
k=1

Wie durch die Gleichungen ersichtlich wird, ist die Kenntnis iiber den Batte-
riestrom iy, €ssentiell, um die entstehenden Kosten zu berechnen. Dieser
kann dabei entweder iiber die Analyse der entstehenden elektrischen Netzwerke
berechnet (Kapitel 5.1) oder iiber Abschitzungen (Kapitel 6.2) angenéhert wer-
den. Wird die Berechnung der Kostenfunktion nicht phaseniibergreifend nach
Gleichung (5.31) berechnet, sondern stattdessen separat fiir die einzelnen Pha-
sen nach Gleichung (5.32), so kann auch der Batteriestrom der zum Sternpunkt
parallel verschalteten Module nur grob abgeschitzt werden, da die Verkopplung
iiber den doppelten Sternpunkt und deren Einfluss nicht betrachtet werden kann.
Eine genauere Erlduterung erfolgt in Abschnitt 6.2.1.

5.2.2 Verlustreduzierung

Im konventionellen Antriebsstrang lassen sich die Verlustmechanismen den
drei Komponenten HV-Batterie, Umrichter und EM zuordnen. Dadurch ist
es insbesondere moglich, die Umrichterverluste von den Batterieverlusten
zu separieren und die Effizienz der einzelnen Komponenten zu bewerten. Im
Falle des MMSPCs ist dies nicht moglich, da die integrierte Batterie Teil des
Unrichtersystems selbst ist und die Effizienz des Gesamtsystems mafBgeblich
von der optimalen Ansteuerung durch die einzelnen Module abhingt. Der
Fokus dieser Ausarbeitung liegt auf der Effizienzoptimierung des MMSPCs,
weshalb auf die Effizienz der EM im Folgenden nicht eingegangen wird. Die
verlustoptimierte Ansteuerung der EM erfolgt entsprechend dem in Kapitel
2.3.1 vorgestellten MTPA-Verfahren.

Die drei entscheidenden Verlustprozesse in einem MMSPC-Modul setzen sich
aus den Batterieverlusten sowie den Durchlass- und Schaltverlusten der Halb-
leiter zusammen. In erster Niherung sind die Batterieverluste rein ohmsch und
konnen anhand des Innenwiderstands R; durch

Py pa = R - ify (5.33)
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berechnet werden. Hierbei stellt R; erneut den Gleichstromwiderstand der Bat-
terie dar. Diese Annahme ist vor allem dann gerechtfertigt, wenn der MMSPC
im Effizienzoptimum (Abb. 6.2 (b)) betriecben wird, da die Module dabei
moglichst gleichméBig belastet werden. Groflere Abweichungen entstehen
hingegen, wenn sich das System nicht im SoC-Gleichgewicht befindet und
ein aktiver Ladungsausgleich (Abb. 4.32) erfolgt, da hierbei insbesondere der
Batteriestrom des Moduls mit der grofiten SoC-Abweichung einen signifikanten
Wechselanteil aufweist. Eine Moglichkeit, die entstehenden Verluste genauer
zu approximieren, bestiinde darin, den Gleich- und Niederfrequenzanteil des
pradizierten Modulstroms herauszufiltern und nur den reinen Serienwiderstand
Ro zur Berechnung der Verluste zu nutzen. Die Grenzfrequenz ist dabei mal3-
geblich von der Giite des Batteriemodells abhéngig. So betrigt beispielsweise
die Zeitkonstante T in Abb. 4.22 im Minimum 4,2 s, weshalb bereits Wechsel-
strome im einstelligen Hertz-Bereich fast ausschlieBlich durch die Kapazitit
C1 und nicht durch den Widerstand R; flieBen. Somit entstehen durch R; keine
zusétzlichen Verluste. Diese Filterung wiirde jedoch sowohl den Rahmen dieser
Arbeit als auch die Rechenkapazititen des FPGAs sprengen. Dariiber hinaus
wird sich das reale System nur in Ausnahmefdllen im SoC-Ungleichgewicht
befinden, weshalb eine gleichméBige Stromverteilung vorausgesetzt werden
kann.

Im eingeschalteten Zustand wird der Durchlasswiderstand eines MOSFETs
durch den dquivalenten Ersatzwiderstands Rps on beschrieben, weshalb sich die
Durchlassverlustleistung Py ¢ong analog durch

PV,cond = RDS,on : i%“ (5.34)

berechnen lisst.

Die Schaltenergien eines MOSFETSs beim Ein- bzw. Ausschalten werden be-
rechnet, indem iiber die Verlustleistung integriert wird. Handelt es sich um eine
induktive Last, wie eine EM, so kann die Schaltenergie durch eine Dreiecks-
niherung approximiert werden [61]. Hierbei wird davon ausgegangen, dass der
Strom durch den MOSFET aufgrund der Induktivitit der Last wéhrend des
Schaltvorgangs konstant bleibt und die Spannung ut beim Ausschalten linear
von 0V zu der zu sperrenden Spannung ansteigt, bzw. beim Einschalten linear
vom Wert der gesperrten Spannung auf 0V abfillt. AnschlieBend kommutiert
der Strom auf eine der Freilaufdioden. Die zu sperrende Spannung ist in diesem
Fall die Batteriespannung Upy. Zwar entstehen durch parasitire Induktivititen
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im Schaltungsaufbau kurzfristig Spannungserhhungen im Ausschaltmoment
[61], diese werden bei dieser Abschédtzung jedoch vernachlissigt.

toHein
Ey ein :/ wr(2)ir(1)dr mit it (2) = I ein (5.352)
fo
10 +ein Ug.
_ (_ Bat (t _ tO) + UBat) IT,eindt (535b)
to ein
:UBJ% (5.35¢)
10 +taus .
EV,aus :/ uT(t)iT(t)dt mit iT(t) = IT,aus (5.36a)
fo
to+taus [,
_ Bat (t . tO)IT.ausdt (536b)
to Taus '
_ UBJ% (5.36¢)

Um die Kommutierungsschleife moglichst niederinduktiv zu gestalten und die
Eingangsspannung zu glitten, befinden sich nahe der Halbbriicken zusitzlich
niederinduktiv angebundene Zwischenkreiskondensatoren, die einen Teil
des Laststroms tragen und zusitzliche ohmsche Verluste verursachen. Der
gemessene dquivalente Serienwiderstand (Rgsr) betrigt bei beiden Priifstinden
10mQ. Wie die nachfolgende Verlustaufteilung in Abbildung A.6 jedoch
verdeutlicht, machen diese ohmschen Verluste im relevanten Betriebsbereich
nicht einmal 5 % der Gesamtverluste aus. Deshalb werden diese Verluste
zwar in der Simulation beriicksichtigt, nicht jedoch bei der Berechnung des
Effizienzoptimums.

Die aus den Verlustprozessen resultierenden Kostenfunktionen werden in den

entsprechenden Kapiteln der unterschiedlichen Algorithmen erldutert und zu-
sammengefasst.
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5.2.3 Rippelstromreduzierung

Mit der Kenntnis iiber die Batteriestrome kann sowohl im phaseninternen als
auch im phaseniibergreifenden Algorithmus der Rippelstrom der Batterien re-
duziert werden, indem die Kosten der Zielfunktionen

NMod _
JRippel(W) = Z Z (iBal,m,k(Wm) - iBat,m,k>2 mit m € {U7V7W} (537)
m k=1
beziehungsweise
NMod B 5 )
JRippel,m(Wm) = Z (iBat,m,k(Wm) - iBat,m,k) mit m € {U7V7W} (5.38)
k=1

minimiert werden. Hierbei ist fBat’m’k der mittlere Batteriestrom des k-ten Mo-
duls in Phase m iiber eine elektrische Periode. Diese Zielfunktionen sind an
dieser Stelle der Vollstiandigkeit halber aufgefiihrt und werden derzeit nicht aktiv
genutzt, da der Einfluss des Rippelstroms auf die Alterung der Zellen aktueller
Stand der Forschung ist.

5.3 Vorauswabhl giinstiger Phasenschaltzustinde

Fiir einen dreiphasigen Aufbau eines MMSPCs mit np,g Modulen pro Phase
ergeben sich insgesamt (5"™od~!.4)3 mogliche Kombinationen von Modulzu-
stinden. Diese grole Anzahl an Moglichkeiten ist nicht fiir einen pradiktiven
Ansatz geeignet, da zu viele Moglichkeiten berechnet werden miissten. Deshalb
sollen zunéchst ungiinstige Zustinde, die beispielsweise zu sehr hohen Rippel-
stromen oder Phasenwiderstinden fiithren, im Vorhinein herausgefiltert werden.

Da sich die Modulzustinde p, und p, 4quivalent auf die Verschaltung des
Moduls auswirken und sich nur in der Belastung der geschalteten MOSFETSs
unterscheiden, ist es sinnvoll, den besser geeigneten Zustand auf der Logik des
Moduls selbst zu wihlen. Das iibergeordnete System betrachtet folglich nur
noch den allgemeinen Zustand p und iiberlisst der Modullogik, ob der Zustand
pa oder py eingenommen wird. Als Grundlage fiir diese Entscheidung kann
beispielsweise die durchschnittliche Belastung der MOSFETSs aus den letzten
Modulzustinden berechnet werden und darauffolgend werden die MOSFETs,
beispielsweise auf Basis eines thermischen Modells, geschaltet, die in der
Vergangenheit weniger belastet wurden. Da beide in Kapitel 3 vorgestellten
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Priifstinde nur fiir einen begrenzten Zeitraum verwendet werden, spielt die
Optimierung der Lebensdauer eine untergeordnete Rolle, weshalb auf der Mo-
dullogik der Wechsel zwischen p, und py, alternierend erfolgt. Erhélt ein Modul
den Befehl in den Modulzustand p zu schalten, so wird der Modulzustand p,
gewihlt, wenn im vorherigen parallelen Zustand p, gewihlt wurde und vice
versa.

Des Weiteren ist aus Sicht der Effizienz und der Rippelstrombelastung der
Batterien kontraproduktiv, Batterien innerhalb einer Phase mit umgekehrter Po-
laritit seriell zu verschalten. Dadurch steigt der ohmsche Widerstand der Phase,
wodurch unnétige Verluste entstehen und die Rippelstrombelastung der Batteri-
en erhoht wird. Zwar erfolgt dadurch ein schnellerer aktiver Ladungsausgleich,
jedoch ist dieser nicht erforderlich, um das System im SoC-Gleichgewicht zu
halten. Aus diesem Grund wird die Kombination der Modulschaltzusténde s
und s_ innerhalb einer Phase nicht genutzt.

Dariiber hinaus soll auf die Bypasszustinde by, und by grundsitzlich verzichtet
werden. Stattdessen sollen sich alle Module, bis auf das letzte einer Phase,
grundsitzlich im Zustand p befinden, falls die Modulspannung nicht zur
Erzeugung der Ausgangsspannung benotigt wird. Dadurch wird der ohmsche
Widerstand der Phasen reduziert. Zudem sinkt auch die Rippelstrombelastung
der Batterien, da der Strom innerhalb eines Moduls nicht schlagartig auf Null
abfillt, sobald das Modul iiber einen geeigneten Bypasszustand iiberbriickt
wird [E7]. Der Bypasszustand soll nur dann die parallele Verschaltung ersetzen,
wenn ein Parallelschalten aufgrund zu hoher Spannungsdifferenzen zweier
benachbarter SM nicht moglich ist. Die Auslegung der maximalen Spannungs-
differenz wird in Abschnitt 6.7 niher erldutert.

Durch diese Maflnahmen wird der entstehende Losungsraum stark verkleinert.
Im Grundzustand (Abb. 5.11) befinden sich die Module SM,, ; bis SM,,, 5 der
Phase m im Modulzustand p und das Modul SM,, ¢ befindet sich im Modulzu-
stand by . Die resultierende Ausgangsspannung U, der Phase m ergibt somit 0 V.
Fiir jede benotigte Spannungsstufe >0V wird jeweils ein zusitzliches Modul
in den Zustand s; geschaltet. Wird eine positive Spannungsstufe angefordert,
so kann diese gestellt werden, indem eines der sechs SM in den Modulzustand
s+ wechselt. Es ergeben sich somit sechs Moglichkeiten, diese Spannungsstufe
zu stellen. Bei zwei geforderten Spannungsstufen miissen entsprechend zwei
SM in den Modulzustand s wechseln. Ein Beispiel hierfiir ist in Abb. 5.12 (a)
dargestellt. Da es fiir die Spannungsstufe keine Rolle spielt, welche zwei
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At R A A A B
vol o 1 T T T T,

Abbildung 5.11: Grundzustand Z,, = (p,p,p,p,p,bL)

SM gewihlt werden, ergeben sich insgesamt nnoq!/(2!(nMod —2)!) =15
Moglichkeiten. Zur Herleitung der Gesamtanzahl an Schaltkombinationen ist es
sinnvoll, den Phasenschaltzustand Z,, als nyoq-langen Bitvektor zu betrachten.
SM, die sich im Zustand p oder by, befinden, erh6hen die Spannungsstufe nicht
aktiv und werden als eine O betrachtet. SM, die sich hingegen im Zustand s
befinden, erhthen die Spannungsstufe aktiv und werden als eine 1 betrachtet.
Bei einem nyoq-langen Bitvektor ergeben sich somit insgesamt 2"™od Zustinde,
wobei hier der Grundzustand ebenfalls beinhaltet ist. Fiir Spannungen > 0V
gibt es folglich 2"Mod — 1 mogliche Zusténde.

Analog zu den positiven Spannungsstufen wird bei negativen Spannungsstu-
fen ein Modul in den Zustand s_ geschaltet. Da die Ausginge Y, und Y_
jedes sechsten Moduls in jeder Phase kurzgeschlossen sind (Abb. 2.10), hat der
Modulzustand s_ die gleiche Wirkung wie by. Da sich vor den X, - und X_-
Eingédngen der ersten Module keine weiteren Halbleiter befinden, lassen sich
deren Batterien nicht mit einer negativen Polung in den Strompfad verschalten.
Somit ergeben sich nur n — 1 negative Spannungsstufen und analog zur Betrach-
tung der positiven Spannungsstufen 2"™od ! — 1 Zustinde fiir Spannungen <0 V.

Zusammen mit dem Grundzustand ergeben sich somit insgesamt
(2"™od — 1) 4 (2"Moa~! —1) + 1 =95 Kombinationen fiir einen Phasen-
schaltzustand Z; mit nyog = 6. Diese 95 Grundzustinde werden fiir die
asynchrone Optimierung im Automotive-Priifstand verwendet. Nachteilig an
diesen 95 Grundzustinden ist, dass es bei einer negativen Halbwelle keine
Moglichkeit gibt, Module gezielt zu entlasten. Wie in Abb. 5.12 (a) zu sehen
ist, werden die zwei parallel verschalteten Module am Motoranschluss durch
die s;-Verschaltung des vorherigen Moduls aus dem Strompfad genommen.
Dieses Verhalten kann genutzt werden, um Module zu entlasten. Bei einer
negativen Halbwelle (Abb. 5.12 (b)) gibt es dieses Verhalten allerdings nicht, da
die s_-Verschaltung die nachfolgende parallele Gruppe stets in den Strompfad
schaltet. Im Evaluationspriifstand wird dieses Verhalten kompensiert, indem
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(1) Zin = (p,5—,p,5—,p,bL)

Abbildung 5.12: Zwei Verschaltungsmoglichkeiten bei 95 Grundzustéinden ohne Bypass-
Schaltung

N+C O O O OY+

vedl o T 1T T 1T, T

Abbildung 5.13: Erweiterung der Grundzustinde durch Verwenden von s; am motorzu-
gewandten Modul bei negativen Halbwellen: Z,, = (p,s—,p,s—,p,s+)

der Zustand s fiir das dem Motor zugewandten Modul als giiltiger Zustand
wihrend der negativen Halbwelle aufgenommen wird. Wie in Abb. 5.13 zu
sehen ist, werden dadurch zwei Module aus dem Strompfad genommen und
somit entlastet. Bei negativen Halbwellen kann das motorzugewandte Modul
somit ebenfalls zwei Zustinde annehmen und die Anzahl der Zustinde fiir die
negativen Spannungsstufen verdoppelt sich auf (2"Mod — 1). Es ergeben sich
somit mit dem Grundzustand und den positiven Spannungsstufen insgesamt
2"modt1 _ 2 mogliche Zustinde. Da dieser Aufbau lediglich iiber fiinf Module
verfiigt, ergeben sich in Summe 62 Kombinationen.

Eine Alternative, um Module bei negativen Spannungsstufen aus dem
Strompfad zu nehmen, ist den Parallelzustand p eines Moduls durch den By-
passzustand by, zu ersetzen. Dadurch wird das Folgemodul aus dem Strompfad
genommen. Dies wiirde den Losungsraum jedoch erheblich vergrofern, weil
ein Modul bei negativen Spannungsstufen nicht mehr nur zwei, sondern drei
Zustdnde annehmen konnte.
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5.4 Mathematische Definition der
Phasenschaltzustande

Zur Beschreibung des MMSPCs und der verwendeten Algorithmen sollen die
soeben hergeleiteten Phasenschaltzustinde mithilfe einer mathematischen Be-
schreibung abgebildet werden. Ein Phasenschaltzustand Z; besteht aus einer
Kombination verschiedener Modulschaltzustinde. Dabei spielt die Reihenfolge
der Elemente eine entscheidende Rolle. Deshalb wird dieser als ein nyjoq-Tupel
von Modulschaltzustinden

Zl' = (Zl""7Z”Mod) (539)

dargestellt, dessen hergeleitete Kombinationsrestriktionen sich in der Form

(@i=s4) = (zj #s- DAz =5-) = (2 #54)) A (Znog 7 P)

5.40
fiiri,j € {1,....nMod } 40

fiir den Automotive-Priifstand darstellen lassen, beziehungsweise in der Form

(@i=s4) = (zj # s )Nz =5-) = (2 7 54)) A (Zniog 7 P)

5.41
fﬁri,je{l,...,nModfl} ( )

fir den Evaluationspriifstand. Die hier dargestellte Restriktion verdeutlicht,
dass alle Modulschaltzustinde innerhalb einer Phase entweder den Zustand
sy oder s_ annehmen diirfen, jedoch nicht eine Kombination dieser beiden
Zustinde. Lediglich das letzte Modul SM,,, , im Evaluationspriifstand darf den
Zustand s, annehmen, wenn andere Module den Zustand s_ haben. Dieser
Zustandsraum wird im Folgenden als erweiterter Zustandsraum bezeichnet. Bei
beiden Priifstinden darf sich das nyoq-te SM nicht im Zustand p befinden.

Durch die gewihlten Restriktionen lassen sich insgesamt nz = 95 Phasenschalt-
zustandskombinationen fiir den Automotive-Priifstand und ny = 62 fiir den
Evaluationspriifstand erstellen. Im Automotive-Priifstand ist die Wahl auf den
reduzierten Zustandsraum gefallen, um die Anzahl der Phasenschaltzustands-
kombinationen und die dafiir notwendigen Speicherressourcen moglichst gering
zu halten. Im Evaluationspriifstand wurde der erweiterte Zustandsraum ge-
wihlt, um den Einfluss dessen auf den aktiven Ladungsausgleich zu analysieren.
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Die Menge W;p,, definiert als
Won = {2,....2,,}, (5.42)

fasst nun alle dieser nyog-Tupel zusammen. Der zuvor vorgestellte Phasen-
schaltzustand w;, ist folglich ein Element der Menge Wy,. Alle drei Phasen
konnen einen dieser Zustinde annehmen. Der Schaltzustand des Gesamtsystems
lasst sich somit iiber ein 3-Tupel W eindeutig beschreiben.

W= (wy,wv,ww), Wy € Won, m € {U,V,W} (5.43)

Des Weiteren sei die Funktion v definiert, die jedem Element Z; die entsprechen-
de Spannungsstufe v,, der Phase zuordnet. Bei den gewihlten Restriktionen ldsst
sich diese Spannungsstufe durch die Anzahl der Zustinde s, beziehungsweise
s_, berechnen. Bei einem ausgeglichenen System ergibt sich die anliegende
Phasenspannung unter Vernachldssigung der ohmschen Spannungsabfille zu
Uy = V(Zi) . UBat~

V:iZi =V, YZi(Wpn)
v(Z)=vi=Y 1-Y 1, Vp(zp =54), Vr(zs=5) (5.44)
P r

Tabelle 5.4 zeigt die vorausgewdhlten Schaltzustinde und deren Spannungsstu-
fen beispielhaft fiir einen Aufbau mit drei SM pro Phase fiir die Restriktionen
nach Gl. (5.40). Hierbei sei angemerkt, dass Module, die sich nicht in einer seri-
ellen Verschaltung befinden, grundsitzlich in den Zustand p geschaltet werden.
Wenn das System unausgeglichen ist und zwischen den SM zu hohe Spannungs-
differenzen bestehen, ist es notwendig, diesen Zustand durch den Bypasszustand
by, zu ersetzen. Hierdurch wird die resultierende Phasenspannung nicht di-
rekt beeinflusst. Lediglich die internen Spannungsabfille fallen unterschiedlich
aus, da sich der Phasenwiderstand veridndert. Zudem wird hierdurch unter Um-
stinden die Effizienz des Systems reduziert. Dies stellt einen Spezialfall der
Zustandsauswahl dar, da im Betrieb stets ein aktiver Ladungsausgleich durch
das Scheduling stattfindet. Allerdings kann es zu einem unausgeglichenen Sys-
tem kommen, wenn dieses beispielsweise iiber eine lingere Zeit nicht betrieben
wurde und die Selbstentladung der einzelnen Module unterschiedliche Werte
aufweist. Dariiber hinaus gibt es Betriebsbereiche des MMSPCs mit asynchro-
ner Modultopologie, in denen ein aktiver Ladungsausgleich nur eingeschrinkt
moglich ist und folglich eine Spannungsabweichung zwischen den Modulen
entsteht (Kap. 6.5). Das gezielte Deaktivieren der parallelen Verbindungen bei
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Tabelle 5.4: Auslegung der Phasenschaltzustinde Z; fiir nyjoq = 3

Zi |la | Vi
1 | s— s— b | =2
2 | p s- b | —1
3 |s- p bL| —1
4 P P bL 0
S| p p st 1
6 | p sy bL 1
7 |ss p by 1
8 | p sy s+ 2
9 |sy p  sy4 2
10 | sy sy bp 2
11| s+ sp s+ 3

unausgeglichenen Systemen wird in Kapitel 6.6 behandelt. AuBlerhalb dieses
gesonderten Kapitels soll stets von einem ausgeglichenen System ausgegangen
werden, bei dem der Modulzustand p als Grundzustand gewihlt wird.

5.4.1 Zustandstransitionen als gerichteter gewichteter Graph

Von jedem Phasenschaltzustand Z; kann in den néichsten Zustand Z; gewechselt
werden. Diese Transitionen sollen in der Form eines gerichteten gewichteten
Graphen dargestellt werden. Die Elemente der Menge W, stellen dabei Knoten
des Graphen dar. Die Kanten des Graphen bilden die Transitionen von einem
Zustand in den anderen ab. Die Gewichtung der einzelnen Kanten reprisentiert
die Anderungen der Spannungslevel durch die dazugehérige Transition. Die sich
ergebende Adjazenzmatrix A = (a;;) zur Beschreibung der Kanten besitzt eine
Gro3e von nz x nz. Die Elemente der Matrix lassen sich in allgemeiner Form
durch

ajj = V(Zj) — V(Z,') (5.45)

berechnen. Im gewihlten Beispiel mit drei SM pro Phase ergibt sich nz = 11
und die entsprechende Adjazenzmatrix Az wird zu (5.46). Die Gewichtung der
Transition von Z; nach Z;; lésst sich aus dem Element a; 17 = 5 ablesen.
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1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11
1 0 1 1 2 3 3 3 4 4 4 5
2 -1 0 0 1 2 2 2 3 3 3 4
3 -1 0 0 1 2 2 2 3 3 3 4
4 -2 -1 -1 0 1 1 1 2 2 2 3
5 -3 -2 -2 -1 0 0 0 1 1 1 2
6|3 2 -2 -1 0 0 0 1 1 1 2 (546
7 -3 -2 -2 -1 0 0 0 1 1 1 2
8 -4 -3 -3 -2 -1 -1 -1 O 0 0 1
9 -4 -3 -3 -2 -1 -1 -1 O 0O 0 1
10 -4 -3 -3 -2 -1 -1 -1 O 0 0 1
11 -5 4 4 -3 -2 -2 -2 -1 -1 -1 0

=:A3

5.4.2 Zustandstransitionen als gerichteter ungewichteter
Graph

Nachteilig an der Darstellung als gewichteter Graph ist die Tatsache, dass ein
Ubergang zwischen zwei Zustinden mit der gleichen Spannungsstufe nicht
dargestellt werden kann, da das Gewicht hierbei zu 0 wird. Es kann unter
Umstinden von Vorteil sein, wihrend des Betriebs einen solchen Zustands-
wechsel durchzufiihren, um beispielsweise ohmsche Verluste zu reduzieren.
Werden solche Transitionen zugelassen, muss die entsprechende Adjazenz-
matrix ungewichtet aufgebaut und die Transitionsbedingungen beim Erstellen
dieser beriicksichtigt werden. So kann es unter Umsténden notwendig sein, die
maximale Anzahl der Zustandswechsel der Module innerhalb einer Phase zu
beschrinken. Hierfiir wird die Funktion d eingefiihrt, die den Abstand zweier
Zustinde Z; und Z; zueinander ermittelt. Die Anzahl der unterschiedlichen
Elemente der beiden nyoq-Tupel ergibt den Funktionswert.

d:{Zi,Z;} — {1.2,....nmoa}s YZ(Wop)
d(Zi.Z) =) 1, Vk(zie # 2jt) (5.47)
k

Gleichung (5.48) definiert eine Adjazenzmatrix, bei welcher die moglichen
Transitionen dadurch beschrinkt werden, dass maximal zwei Module ihren
Schaltzustand 4dndern diirfen und maximal ein Spannungssprung von einem
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5.4 Mathematische Definition der Phasenschaltzustinde

Spannungslevel zugelassen wird. Bei dem zuvor gewihlten Beispiel mit
npod = 3 ergibt sich daraus die Adjazenzmatrix Aj (5.49).

= {1 fiir (|v(Z;) —v(Z)| < 1) A (d(Z:,2;) < 2) (5.48)
0 sonst
1 11.000O0O0O0O0D©O0
11110000000
11110000000
01111110000
00011111100
A;=10 0 0 1 1 1 1 1 0 1 O (5.49)
0600011 110T1T1FP0
000O0OT1T1TO0OTITT1T1:1
000O0OT1O0T1TT1TT1T1:1
000O0O0OTT1TT1TT1T1:1
00 0O0O0OOO0OTITT1IT1]!1

Die im Nachfolgenden vorgestellten Algorithmen lassen unterschiedliche Tran-
sitionsbedingungen zu. Die dabei genutzte Darstellung als gewichteter bzw.
ungewichteter Graph wird in den entsprechenden Kapiteln tiefergehend er-
lautert.
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Scheduling-Verfahren

Die Aufgabe des Scheduling-Algorithmus ist es, die Modulschaltzustinde z so
zu wihlen, dass die vom Regler geforderten Sollspannungsstufen v}, an den
Klemmen der EM gestellt werden. Mit Ausnahme der positiven und negativen
Maximalspannung, bei denen sich alle Module einer Phase im Zustand s
bzw. s_ befinden, stehen dem Scheduler dabei unterschiedliche Zustands-
kombinationen zur Verfiigung, mit denen eine diskrete Sollspannungsstufe
gestellt werden kann. Zwei unterschiedliche Zustandskombinationen konnen
zwar beispielsweise die gleiche Ausgangsspannung stellen, unterscheiden sich
jedoch in ihrer Auswirkung auf die gewihlten Optimierungsziele, wie den
aktiven Ladungsausgleich oder die entstehenden Verluste im Gesamtsystem.
Aus diesem Grund muss der Scheduler aus den unterschiedlichen Zustands-
kombinationen diejenige identifizieren, die das Systemverhalten hinsichtlich
der gewihlten Zielfunktionen optimiert.

Im folgenden Kapitel werden auf Basis der zuvor durchgefiihrten Systemanaly-
se und der getroffenen Vorauswahl an Zustandskombinationen zwei Verfahren
zur Auswahl einer optimalen Zustandskombination vorgestellt. Eines dieser
Verfahren nutzt ein priadiktives Zustandsmodell fiir eine moglichst prizise Vor-
hersage der Batteriestrome und der entstehenden Systemverluste. Wohingegen
das andere Verfahren mit einer vereinfachten Systemanalyse arbeitet und einen
asynchronen Optimierungsalgorithmus ermoglicht, wodurch Rechenressourcen
eingespart werden.
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6.1 Modellpradiktiver Ansatz

Ziel des modellpriadiktiven Ansatzes ist es, die zuvor definierten Kostenfunk-
tionen in Echtzeit mit der gegebenen Schaltfrequenz fiir den Gesamtzustand W
zu berechnen, welche die vom Modulator geforderten Spannungsstufen stellen
konnen. Hierfiir werden bei diesem Verfahren die Modulstrome fiir die unter-
schiedlichen Kombinationen der Phasenschaltzustinde w,, phaseniibergreifend
durch die in Kapitel 5.1 beschriebene Netzwerkanalyse berechnet, wodurch
sich die Kostenfunktion fiir den aktiven Ladungsausgleich moglichst genau
berechnen lisst. Die entstehenden Verluste werden durch die Bildung dquiva-
lenter Phaseninnenwiderstinde nach Kapitel 5.1.3 berechnet. Zusétzlich lassen
sich die ohmschen Verluste durch das Aufmodulieren einer Gleichtaktspan-
nungskomponente weiter reduzieren [E16]. In [S1] wurde ein modellpréadiktiver
Algorithmus nach diesem Prinzip entworfen, evaluiert und auf dem Evaluati-
onspriifstand implementiert.

6.1.1 Gleichtaktspannungskomponente

Eine Moglichkeit, die Systemeffizienz zu steigern und den aktiven Ladungs-
ausgleich zwischen den Phasen zu ermoglichen, ist das Aufmodulieren einer
Gleichtaktspannungskomponente vcy auf die vom Modulator ausgegebenen
Sollspannungen v;,. Da die verwendete Maschine im Stern verschaltet und
dieser nicht herausgefiihrt ist, ist fiir die Regelung der Maschine nur die
Spannungsdifferenz zwischen den Phasen von Bedeutung und eine Gleich-
taktkomponente beeinflusst die Regelung nicht. Hierbei ist zu beachten, dass
viele Modulationsverfahren bereits eine Gleichtaktkomponente hinzufiigen, um
einen hoheren Aussteuergrad zu erreichen. Solange die Spannungsreserve des
Umrichters jedoch nicht vollstindig ausgeschopft ist, hat der Scheduler die
Moglichkeit, diese Gleichtaktkomponente zusétzlich zu beeinflussen.

In [E7] und [53] wurde ein Verfahren vorgestellt, bei dem eine Gleichtakt-
spannungskomponente gegenphasig zu den Phasenstromen aufgepréigt wurde,
um die Phaseninnenwiderstand wihrend des Strommaximums zu reduzieren.
Im Falle der modellpradiktiven Optimierung im Rahmen dieser Arbeit ist
die Gleichtaktkomponente jedoch variabel einstellbar und wird zu jedem
Schaltzeitpunkt neu berechnet. Der verwendete Algorithmus addiert dabei,
zusitzlich zu dem vom Modulator geforderten Spannungssprung, eine weitere
Gleichtaktkomponente im Bereich von £2 Spannungsstufen auf die bisherige
Ausgangsspannungsstufe auf. Alle dabei entstehenden Phasenspannungskombi-
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nationen werden ausgewertet. Anschlieend wird jener Phasenzustand gewahlt,
der die Kostenfunktionen minimiert. Dadurch wird zu jedem Berechnungs-
schritt die vorteilhafteste Gleichtaktspannungskomponente vcy gewdhlt. Der
Bereich £2 wurde willkiirlich gewihlt und stellt einen Kompromiss zwischen
einem moglichst schnellen Ubergang in einen wirkungsgradoptimalen Phasen-
schaltzustand und den dafiir notwendigen Spannungsspriingen dar.

Es werden insgesamt zwei Matrizen erstellt. Eine Sollspannungslevelmatrix
Vsched ZUr Bestimmung der entstehenden neuen Sollspannungsstufen und eine
Differenzmatrix A, zur Bestimmung des dafiir notwendigen Spannungssprungs
innerhalb einer Phase. Hierbei sei v}, . die Sollspannungsstufe der Phase m
des aktuellen Regelzyklus und V:;szl des vorhergehenden. Die Differenz bei-
der Werte ergibt die notwendige Spannungsstufendifferenz, die der Scheduler
erfilllen muss. Zur Bildung von vgeq Wird diese Differenz auf die aktuelle
Spannungsstufe v, addiert und mit einer Matrix aufsummiert, die mogliche

Gleichtaktspriinge enthilt.

* *
YUz = VUz—1 “+vu

Veched = | W= W tw | (1 1 1 1 1)
vt’V,z - Vt’\’,zfl +vw
-2 -1 0 1 2 (6.1)
+{-2 -1 0 1 2
-2 -1 0 1 2
=(vy)
VU
Ay = | vy (1 1 1 1 1)_Vsched:(6st> (6.2)
VW

Nicht jede Spannungsstufe der Matrix vgpeq ldsst sich realisieren. So ist die
maximale Ausgangsspannung nach unten auf —npg + 1 und nach oben auf
nMod beschrinkt. Spalten, die Eintrige au3erhalb dieses Bereichs enthalten, sind
nicht realisierbar und werden vom Algorithmus aussortiert. Des Weiteren sind
zu hohe Spannungsspriinge innerhalb einer Phase unerwiinscht, da diese den
Oberschwingungsanteil erhthen und einen Vorteil des MMSPCs reduzieren.
Aus diesem Grund wurde der maximale Spannungssprung innerhalb einer Pha-
se auf +2 Spannungsstufen beschrinkt. Dementsprechend werden auch Spalten
der A,-Matrix aussortiert, die Spannungsspriinge grof3er 2 bzw. kleiner —2 ent-
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halten. Der entstehende Losungsraum wird durch eine Schnittmenge der iibrig
bleibenden Spalten gebildet. Da sich das Ausgangssignal des Sigma-Delta-
Modulators pro Modulationsschritt um maximal eine Spannungsstufe verindert,
ist stets sichergestellt, dass der Losungsraum nicht leer ist. Die entsprechende
Wabhrheitstabelle ist im Flussdiagramm 6.1 dargestellt. Im nédchsten Schritt wer-
den die Kosten der moglichen Nachfolgezustinde, die den Sollspannungssprung
erfiillen konnen, evaluiert.

6.1.2 Vorauswahl giinstiger Nachfolgezustéande

Der modellpridiktive Algorithmus muss fiir den aktuellen Schaltzustand
W(ty) des Gesamtsystems zum Zeitpunkt 7y alle moglichen Nachfolgezustinde
evaluieren, die den geforderten Spannungssprung ermoglichen, und den
Nachfolgezustand W(z;), der die Kosten minimiert, im néchsten Schaltschritt
stellen. Betrachtet man einen Aufbau mit sechs Modulen pro Phase und
den in Abschnitt 5.3 gewihlten Restriktionen, so erfiillen bereits 20 dieser
Phasenschaltzustinde ein Spannungslevel von v, = 3. Mit den gegebenen
Rechenressourcen ist es nicht moglich, innerhalb des kurzen Zeitfensters
die hergeleiteten Gleichungssysteme fiir alle diese Zustinde in Echtzeit zu
berechnen, weshalb der Losungsraum und damit einhergehend die Anzahl der
untersuchten Nachfolgezustinde eingeschrinkt werden muss. Der maximale
Spannungssprung wurde bereits auf einen Bereich von 42 eingeschriankt. Als
weiteres Kriterium sollen maximal drei Module innerhalb einer Phase ihren
Zustand wechseln diirfen. Dadurch sollen Schaltverluste limitiert werden,
wobei weiterhin sichergestellt ist, dass ein Spannungssprung von +2 mdoglich
ist. Um den Losungsraum weiter zu verkleinern, sollen fiir jeden Zustand Z;
maximal sechs giinstige Nachfolgezustinde vorausgew#hlt werden. Hierfiir
werden von all den moglichen Nachfolgezustinden, die nach den bisherigen
Beschrinkungen {iibrig bleiben, diejenigen ausgewihlt, die einen moglichst
geringen Phaseninnenwiderstand zur Folge haben.

Bei diesem Verfahren soll es moglich sein, auch zwischen Zustinden mit
gleicher Ausgangsspannung zu wechseln. Deswegen werden die Transitionen
in Form eines ungewichteten Graphen dargestellt. Hierdurch geht die direkte
Information dariiber verloren, wie hoch der Spannungssprung der Transition
ist. Damit die Spannungsdifferenz nicht zur Laufzeit fiir jede Transition neu
berechnet werden muss, wird die Adjazenzmatrix dreidimensional aufgestellt.
Wihrend die ersten zwei Dimensionen wie gewohnt die moglichen Transitionen
beinhalten, wird die Information tiber den erzeugten Spannungssprung in der
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dritten Dimension mit dem Index g gespeichert. Der erzeugte Spannungssprung
ist hierbei als g — 3 definiert. So beinhalten beispielsweise die Elemente dpreq,ij1
der Adjazenzmatrix nur Transitionen, die einen Spannungssprung von —2
Spannungsstufen erzeugen. Die entstehende Adjazenzmatrix zur Beschreibung
der Zustandsiibergénge ist in den Gleichungen (6.3) dargestellt.

Apred = (apred,ijq)

)1 fiir (Zj)—v(Zi)=q—-3)N(d(Zi,Z}) <3) 63
Aprediijq = 0 sonst (6.3)
q€{1,2,345}

Zur Reduzierung des Speicherbedarfs wird nicht die komplette Adjazenzmatrix
gespeichert, sondern nur die giiltigen Zeiger, die auf den zugelassenen Nachfol-
gezustand zeigen. Da jedem der nz Zustinde maximal sechs Nachfolgezustinde
fiir die fiinf unterschiedlichen Gleichtaktspannungen zugeordnet werden, ergibt
sich eine Matrix mit den Dimensionen nz x 6 x 5, die sich durch die Nachfol-
germatrix N (6.4) beschreiben lésst.

Npred = (”pred,ilq)
Npred,itlg = Zj fUr (apred,ijq = 1) A (Rm(Zp) < Rpu(Z,) mit p <) (6.4)
le {172,3,4,576}

6.1.3 Pradiktiver Optimierungsalgorithmus

Innerhalb einer Regelperiode der Motorregelung erhilt der Scheduler die
vom Sigma-Delta-Modulator berechneten Sollspannungslevel v;,. In der
darauffolgenden Optimierungsschleife innerhalb des Schedulers werden alle
moglichen Nachfolgezustinde mit allen realisierbaren Gleichtaktspannungen
evaluiert. Der Ablauf ist als Flussdiagramm in Abb. 6.1 dargestellt. Nachdem
die Spannungsstufenmatrix vypeg und die Differenzspannungsmatrix A, be-
rechnet und auf ihre Realisierbarkeit gepriift wurden, werden alle moglichen
Gesamtzustinde W aufgestellt und die dazugehorigen Kosten berechnet.

Befindet sich eine Phase im Zustand Z;, wird dies als Index iy, iy bzw. iw
vermerkt. So befinden sich beispielsweise alle Nachfolgezustinde der Phase
U, die einen Spannungssprung von —2 Stufen zulassen, im Zeilenvektor
(Mpred,iy,1,1)- Die moglichen Nachfolgezustinde fiir einen definierten Span-
nungssprung, gegeben durch 8, werden innerhalb einer Schleife evaluiert. Die
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Zeilen der A,-Matrix reprisentieren dabei die notwendigen Spannungsspriinge
fiir jede Phase. Dementsprechend gibt beispielsweise ein Element 61, = 1
an, dass die Phase U sich um eine Spannungsstufe erhthen muss, um das
geforderte Spannungslevel zu realisieren. Der entsprechende Nachfolgezu-
stand befindet sich folglich in den Positionen mit dem Index gy = 4 und
lasst sich generell iiber gy = 812 + 3 berechnen. Ein moglicher Gesamtzu-
stand W ldsst sich somit als ein Tupel der moglichen Nachfolgezustinde

(npred,kU71U7512+3 Mpred ky Iy ,822+3 7npred,kw.lw,532+3) darstellen.

Die Kostenfunktion fiir einen aktiven Ladungsausgleich kann entsprechend der
Gleichung (5.31) iibernommen werden. Fiir die Reduzierung der ohmschen
Verluste werden die Verluste in der Batterie nicht separat von den Durchlassver-
lusten der MOSFETsS betrachtet. Stattdessen werden fiir einen Gesamtzustand
W die dquivalenten Ersatzwiderstinde nach Abschnitt 5.1.3 und Gl. (5.26)
bereits im Vorhinein berechnet und in Form einer LUT gespeichert. Ebenso
werden die Ein- und Ausschaltverluste bereits teilweise vorausberechnet, da die
Batteriespannung Upy sich in einem definierten Bereich befindet und auch die
Ein- und Ausschaltzeiten durch die Hardware fest vorgegeben sind. Lediglich
der Strom ist im Betrieb verdnderlich und wird bei der Berechnung durch
den aktuellen Phasenstrom angenéhert. Wechselt ein Modul seinen Zustand,
so dndern fast immer nur zwei Halbbriicken ihren Zustand. Lediglich beim
Wechsel von s nach s_ dndern alle vier Halbbriicken ihren Zustand. Dieser
Vorgang tritt vernachlédssigbar selten auf, weshalb er nicht dediziert betrachtet
wird. Die resultierende Kostenfunktion (6.5) fiir die entstehenden Verluste setzt
sich aus den Gleichungen fiir die Ein- und Ausschaltverluste (5.35) und (5.36)
sowie den ohmschen Verlusten nach GI. (5.26) zusammen.

Ugatlei Ugatt. .
JV7pred(W) = RUI% +2 ( Bazt =+ Ba; aus) -ly 'd(WU,neu»WU,alt)
Usattei Ugatt.
+va'%/ +2 ( Bazt en + Bazt aus> iy 'd(WV,nemWV,alt) (6.5)
Ugatlei Upait
+RWi%v 12 < Bazt ein Bazt aus) Ciw 'd(WW,nemWW,alt)

Die einzelnen Kostenfunktionen fiir den aktiven Ladungsausgleich und die ent-
stehenden Verluste werden zu einer Summenfunktion zusammengefasst. Beide
Anteile werden jeweils mit einem Gewichtungsfaktor Ay, bzw. Ay gewichtet,
wodurch entschieden werden kann, welche Funktion im Betrieb dominieren soll.
Als Extremwerte kann einer der Gewichtungsfaktoren zu Null gesetzt werden.
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Setzt man beispielsweise Ay = 0, wird die Verlustminimierung vollstindig de-
aktiviert und es wird nur noch auf den aktiven Ladungsausgleich hin optimiert.
Die Berechnung der Kostenfunktion Jsoc (W) erfolgt nach Gl. (5.31).

Jpred(W) = Z'balJSOC (W) + AVJV,pred(W) (6.6)

6.1.4 Implementierung

Der in Abb. 6.1 dargestellte Algorithmus wurde im Rahmen der Abschlussarbeit
[S1] auf dem Evaluationspriifstand implementiert. Die gesamte Motorregelung
und folglich auch der Scheduling-Algorithmus findet bei diesem Aufbau auf
der HMK des ETI-DSP-Systems statt. Es wird davon ausgegangen, dass alle
drei Phasen symmetrisch in Bezug auf die Modulparameter, wie Batterieinnen-
widerstand und MOSFET-Durchlasswiderstand, sind. Durch diese Eigenschaft
miissen nicht alle Permutationen des Gesamtzustands W und die daraus resultie-
renden Phaseninnenwiderstdnde und Stromverteilungen abgespeichert werden.
Die Modulstromaufteilung innerhalb einer Phase ist nur vom Phasenschaltzu-
stand dieser abhingig und kann fiir Module, die nicht am Sternpunkt ange-
schlossen sind, durch Tabelle 5.1 abgelesen und fiir parallele Gruppen innerhalb
der Phase durch GI. (5.9) berechnet werden. Der Phasenstrom selbst geht linear
in die Berechnung ein. Fiir die Batteriestrome der Sternpunktmodule kann GI.
(5.25) genutzt werden. Hier ist zu beobachten, dass die Batteriestromaufteilung
einer Linearkombination der Phasenstrome entspricht. Sei C; definiert als die
Hilfsmatrix zur Berechnung der Batteriestrome der Sternpunktmodule mit der
Phasenschaltzustandskombination W = (Z;,Zs0,Z30) und C, entsprechend der
Kombination Wy = (Z1,Z30,Zs0), so ergibt sich folgendes Aquivalent:

i =Ci-(iv v iw) =Ca-(iv iw iv) . (6.7)

Mit Gleichungen aus Abschnitt 5.1 lassen sich die Batteriestrome aller Module
auf eine Linearkombination der Phasenstrome zuriickfiihren, die sich durch GlI.
(6.8) und die Hilfsmatrix D darstellen ldsst. Sei D; die Hilfsmatrix der Kombi-
nation W und D, respektive die Hilfsmatrix der Kombination W5, ergibt sich
auch hier das Aquivalent nach Gl. (6.8).
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Vsched Nach GI. (6.1)

A, nach Gl. (6.2) —@
= 1’ J — oo

|

(_nMod +1<vy < nMod) A |5sz‘| <2
Vs({1,2,3})

[m:w:wzq

|

‘){ W= (npred,iU,IU,3|,+3anpred,iv,ly,52,+37npred,iw,lw,53,+3)

Jtemp = Jpred(W), lU = lU +1
\%%
f
)
Y <6 f{m:LN:N+q
hid Iy <6
f
il (lh=1Iy=1,lw=hy+1

f
W"r<5 Stelle W*

Abbildung 6.1: Flussdiagramm zur Berechnung des optimalen Nachfolgezustands
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iBat,U,1
iBatstnM()d
[Bat,V,1 iy iy
IBay = : =Dy iy | =D |iw (6.8)
; 1} I
IBat,V npjod w v
[Bat,W, 1
iBat,W,nMOd

Folglich ist es sinnvoll nur eine der beiden Hilfsmatrizen abzuspeichern, da die
Batteriestromverteilung im Phasenschaltzustand W, auch durch D; berechnet
werden kann, indem die Phasenstrome im Phasenstromvektor getauscht werden.

Das gleiche Prinzip lésst sich auch auf den Phaseninnenwiderstand anwenden.
Seien Ry w1, Rvwi und Rw w die dquivalenten Phaseninnenwiderstinde der
Kombination W1 und Ry w2, Rv w2 und Ry w2 respektive der Kombination W,
ergeben sich aufgrund der Symmetrieeigenschaften die Aquivalente

Ry w1 =Ruw2 (6.9a)
Rvw1 =Rww2 (6.9b)
Rwwi =Rvw2 (6.9¢)

und die ohmschen Verluste Py onm (W2) der Kombination W lassen sich mithilfe
der dquivalenten Phaseninnenwiderstinde der Kombination W durch

Py ohm(W2) =Ru w2l + Ry waly + Rwwalgy

; ! . (6.10)
=Ruwilj+Rwwily +Rvwily

berechnen. Folglich miissen die Stromaufteilungsmatrix und die dquivalenten
Phaseninnenwiderstinde der Phasenschaltzustandskombination W, zur Be-
rechnung der Kostenfunktion Jyeq(W2) nicht dediziert gespeichert werden.
Stattdessen konnen die entsprechenden Werten der Kombination W hierfiir
genutzt werden. Bei der Implementierung dieses Verfahrens wurden eben-
diese Symmetrieeigenschaften genutzt. Die Stromaufteilungskoeffizienten und
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Phaseninnenwiderstinde werden ausschlieBlich fiir eine Permutation der Pha-
senzustandskombinationen gespeichert.

6.1.5 Messungen

Um den Einfluss der Gleichtaktspannung im Betrieb zu untersuchen, wurden
zunichst alle Phasenspannungen uy, uy und uw und der Phasenstrom iy ge-
messen und die anliegende Gleichtaktspannung ucy durch

uy +uy +uw

3 (6.11)

ucm =
berechnet. Abbildung 6.2 (a) zeigt einen Betriebspunkt, bei dem eine mechani-
sche Drehzahl von 500 min~! bei einem ig-Strom von 30 A eingestellt wurde.
Um die Grafik moglichst iibersichtlich zu halten, wurden die Phasenspannungen
uy und uw bewusst nicht eingezeichnet. Die Gewichtungsfaktoren betragen
hierbei Ay = 1 und Apy = 0, was zur Folge hat, dass der Algorithmus alleinig
auf eine Effizienzoptimierung hinarbeitet. Es ist zu erkennen, dass die Gleich-
taktspannung zum Zeitpunkt des Strommaximums in Phase U absinkt. Dies
hat zur Folge, dass die zu stellende Spannung in Phase U kleiner ist als ohne
Gleichtaktspannung und weniger Module in Serie geschaltet werden miissen.
Dadurch konnen mehr Module parallel verschaltet werden und der Widerstand
der Phase sinkt. Auf diese Weise trigt die Gleichtaktspannung dazu bei, die
Effizienz des Systems zu steigern. An dieser Stelle sei abermals hervorgehoben,
dass die aufgeprigte Gleichtaktspannung keinem vorgegebenen Muster folgt,
sondern fiir jeden Schritt eine Gleichtaktkomponente aufaddiert wird, die ein
Effizienzoptimum zur Folge hat. Es ist jedoch weiterhin zu erkennen, dass
die Spannungsform, die bei diesem Optimierungsalgorithmus berechnet wird,
eine Harmonische des Phasenstroms ist. Dieses Verhalten deckt sich mit den
analytischen Erkenntnissen aus [E7] und [53], die eine dritte Harmonische
zum Laststrom vorschlagen, um ein Effizienzoptimum zu erreichen. Gleicher-
maBen wie in [E7] und [53] ldsst sich die Gleichtaktkomponente nur dann
zur Effizienzsteigerung nutzen, wenn der Aussteuergrad niedrig ist. Wird die
Gleichtaktkomponente hingegen benétigt, um den Aussteuergrad zu erhohen,
kann sie durch den Scheduler nicht weiter beeinflusst werden.

Abbildung 6.2 (b) zeigt den gleichen Betriebspunkt, wobei hierbei nicht alle

Phasenspannungen, sondern alle Batteriestrome der Phase U mitgemessen wur-
den. Bei beiden Messungen wurde der Phasenstrom als Trigger-Eingangssignal
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6.1 Modellpradiktiver Ansatz

—— Uy — Uem — iy

u (V)
i(A)

Zeit (ms)
(a) Gemessene Gleichtaktkomponente

iBat,3 — iBat4 — iBat,5

iBat,1 iBat,2

i(A)

Zeit (ms)

(b) Gemessene Batteriestrome

Abbildung 6.2: Einfluss der Gleichtaktspannung auf die Phasenspannung uy bei
500min~!, ig =30 A, Ay = 1 und Apy =0
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des Oszilloskops verwendet, weshalb der zeitliche und quantitative Verlauf
des Phasenstroms in Abb. 6.2 (a) mit dem in Abb. 6.2 (b) iibereinstimmt.
Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wurde dieser jedoch kein zweites Mal
eingezeichnet. An dieser Stelle sei nochmals angemerkt, dass es sich hierbei
um zwei unterschiedliche Zahlpfeilsysteme handelt. Besitzen Phasenstrom und
-spannung dasselbe Vorzeichen, wird Energie aus dem System entnommen
und die Batterien werden somit entladen, was einen negativen Batteriestrom
zur Folge hat. Es ist zu sehen, dass der Phasenstrom im Bereich von Oms
bis ca. 0,75 ms von 12 A bis 25 A ansteigt. Die Batteriestrome der SM 2 bis
5 steigen im gleichen Zeitbereich von —6 A auf —12,5 A. Daraus lisst sich
schlieen, dass jeweils zwei SM parallel verschaltet sind. Bei weiterem Anstieg
des Phasenstroms wird die Gleichtaktspannungskomponente ucy reduziert,
wodurch die Phasenmomentanspannung uy verkleinert wird und mehr Module
parallel verschaltet werden konnen. Obwohl die Amplitude des Phasenstroms
ca. 30 A entspricht, tragen die SM zwischen —5 A bis —12 A. Grund fiir die
unterschiedliche Stromaufteilung ist, dass Module am Rande einer parallelen
Gruppe, hier insbesondere SM5, einen groferen Teil des Laststroms tragen, als
die inneren Module, hier SM3 und SM4.

Anhand der Batteriestrome ist erkennbar, dass der priadiktive Algorithmus den
Laststrom durch das Einsetzen der Gleichtaktspannung gleichmiBig auf die
einzelnen SM verteilt. Da vorwiegend die Batterieverluste, die einen Grof3teil
der Verluste ausmachen, quadratisch vom Batteriestrom abhingen, bedingt dies
eine Erhohung der Effizienz.

Weiterhin wurde eine Langzeitmessung durchgefiihrt, um die Konvergenz des
aktiven Ladungsausgleichs zu bestitigen. In Abbildung 6.3 ist ein Betriebs-
punkt dargestellt, bei dem die Gewichtungsfaktoren zum Zeitpunkt ~ 380s
von zunichst Ay = 1 und Apy = 0 auf Ay = 0 und A,y = 1 umgestellt wur-
den. In der Abbildung sind die Abweichungen der einzelnen SM-SoCs vom
Durchschnitts-SoC (SoC — SoC,, ;) dargestellt. Zu Beginn des Versuchslaufs di-
vergieren die SoCs, da kein aktiver Ladungsausgleich stattfindet. Nachdem die
Gewichtungsfaktoren umgeschaltet wurden, beginnen die SoCs sofort zu kon-
vergieren und bereits nach 600 weiteren Sekunden betrigt die Abweichung vom
Durchschnitts-SoC weniger als einen Prozentpunkt.
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— SN[m,l — SMm,Z — SMm,3 SMm,4 SMnLS
6

41

ASoC (%P)

| | | |
0 500 1000 1500 2000
Zeit (s)

Abbildung 6.3: SoC-Entwicklung bei 500 min~! und 27 Nm und einem Umschalten von
Ay = L und Apy = 0 auf Ay = 0 und Ay, = 1 bei = 380s (durchgezogene
Linie: m = U, gestrichelte Linie: m = V, gepunktete Linie: m = W)

6.2 Asynchrone Optimierung

Ziel der asynchronen Optimierung, wie sie erstmalig in [E21] vorgestellt wurde,
ist es, die zeit- und ressourcenintensive Berechnung der Kostenfunktion von
der eigentlichen Zustandsauswahl zu separieren. Um dies zu erreichen, miissen
insbesondere die Zielfunktionen vereinfacht werden, damit die Optimierung
von den zeitlich schnell verinderlichen Groflen (Phasen- bzw. Modulstrom)
entkoppelt wird. Hierfiir werden zunéchst zwei Annahmen getroffen: Es wird
davon ausgegangen, dass die Widerstinde der MOSFETs die Stromaufteilung
nicht maBgeblich beeinflussen und zusitzlich, dass der Einfluss der Verkopp-
lung der Phasen iiber den doppelten Sternpunkt vernachlassigt werden kann und
sich die Effekte des Schedulers daher primér innerhalb der Phasen bemerkbar
machen.

Die erste Annahme ist vor allem fiir den Automotive-Priifstand gerechtfer-
tigt, da der Innenwiderstand der Batteriepacks wesentlich grofer ist als der
der MOSFETs. Anhand Abbildung 5.7 ist zu erkennen, dass sich die Batterie-
strome nahezu ideal aufteilen. Eine Auswirkung durch die Vernachldssigung
des verkoppelten Sternpunkts auf die Zielfunktionen wird lediglich beim akti-
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norm. Ausgangsspannung (-)

Zeit (ms)

Abbildung 6.4: Verlauf der normierten Spannungsamplituden bei einem symmetrischen
dreiphasigen System

ven Ladungsausgleich bei bestimmten Betriebspunkten erkennbar und wird in
Abschnitt 6.3.1 erldutert.

6.2.1 Herleitung des Sternpunktmodulstroms

Als Folge dieser Annahmen kann der Strom durch die Sternpunktmodule
vereinfacht berechnet werden. Bei einem dreiphasigen System ldsst sich der
Spannungsverlauf in sechs Sektionen einteilen (Abb. 6.4). Diese Sektionen
haben gemeinsam, dass stets zwei Phasen die gleiche Polaritit aufweisen.
Durch die Vorauswahl der Phasenschaltzustinde resultiert dies bei positiver
Ausgangsspannung darin, dass jeweils mindestens ein Modul der zwei Phasen
in den Zustand s schaltet und die Sternpunktmodule somit durch ihren posi-
tiven Batteriepol verbunden werden. Mindestens ein Modul der dritten Phase
schaltet in s_ und verbindet somit den negativen Batteriepol der Sternpunktmo-
dule. Der resultierende Strom, der sich gleichmifig auf die Sternpunktmodule
verteilt, ist in diesem Beispiel somit gleich dem Phasenstrom der dritten Phase.
Stellen jedoch zwei Phasen eine negative Ausgangsspannung, so verhilt sich
der Anschluss der Batteriemodule gegenteilig und der resultierende Strom der
Sternpunktmodule ist gleich dem negativen Phasenstrom der dritten Phase.
Tabelle 6.1 stellt die sechs unterschiedlichen Sektionen dar und wie sich daraus
der Summenstrom der Sternpunktmodule ableiten ldsst.
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Tabelle 6.1: Sektionen im Phasenverlauf mit dazugehorigem Sternpunktmodul-Strom
Sektion | sgn(uy) | sgn(uy) | sgn(uw) | Sternpunktmodul-Strom

I + — + v

1I + — — —iy

I ¥ + - v

v — + — —iy

v — + + ly

VI - - T “iw
—— uy [ig—0c —— ip=60° = = = Ip=120° ip=180°

1,0

0,5

0,0

0,5

~1,0

norm. Phasenspannung/-strom (-)

Zeit (ms)

Abbildung 6.5: Phasenversatz zwischen Strom und Spannung
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Abbildung 6.6: Vereinfachter Stromverlauf der Sternpunktmodule im motorischen Be-
trieb

Im néchsten Schritt zur Vereinfachung der Sternpunktmodulstrom-Berechnung
soll nun gezeigt werden, dass der relevante Phasenstrom die Sternpunktmodule
im motorischen Betrieb grundsitzlich entldadt und im generatorischen Betrieb
auflidt. Abbildung 6.5 zeigt den Spannungsverlauf der Phase U und den
dazugehorigen normierten Phasenstrom bei unterschiedlichem Phasenversatz.
Bei einem Leistungsfaktor von cos(¢) = 1 ist der Phasenstrom komplett in
Phase mit der Spannung und mit abnehmendem Leistungsfaktor verschiebt
sich der Stromverlauf in positiver Richtung entlang der x-Achse. Als relevanter
Grenzwert fiir den motorischen Betrieb ist ein Phasenversatz von ¢ = 60°
eingezeichnet, was einem Leistungsfaktor von 0,5 entspricht. Betrachtet man
Sektor II, in dem der Sternpunktmodulstrom gleich —iy ist, erkennt man,
dass der Phasenstrom iy in einem Bereich von 0° < ¢ < 60° stets positiv ist
und die Sternpunktmodule somit entladen werden. Analog verhilt es sich im
generatorischen Betrieb, in dem der Phasenstrom iy in einem Bereich von
120° < ¢ < 180° stets negativ ist und die Sternpunktmodule somit aufladt. Ab-
bildung 6.26 kann entnommen werden, dass sich der Umrichter hauptséchlich in
Bereichen aufhilt, in denen fiir den Leistungsfaktor entweder 0,9 < cos(¢) oder
cos(¢) < —0,8 gilt. Somit gilt fiir den Phasenwinkel fast immer ¢ < 26° oder
143° < ¢, womit die Annahme gerechtfertigt ist, dass die Sternpunktmodule
grundsitzlich im motorischen Betrieb entladen und im generatorischen Betrieb
geladen werden.
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Als Folge dieser Annahme kann der Strom durch die Sternpunktmodule durch
einen vereinfachten Stromverlauf dargestellt und berechnet werden. Abbildung
6.6 stellt einen solchen vereinfachten Stromverlauf im motorischen Betrieb dar.
Der Mittelwert lésst sich mit

1
< fel . . .
TSEM :fel./o U max(Jiu ()], iv ()], [iw (1)) de
#
:fe1-6/l'el fy sin(27 fot)dr
6Fel
_3 (6.12)
T

berechnen.

6.2.2 Entkoppelte Zielfunktionen

Der Strom aus Gl. (6.12) teilt sich annidhernd gleichmifig auf die Sternpunkt-
module auf. Unter Verwendung der asynchronen Optimierung wird jede Phase
einzeln geregelt und die Verkopplung wird vernachldssigt, weshalb auch die
Information dariiber verloren geht, wie viele Module durch die anderen Pha-
sen in den Sternpunkt geschaltet werden. Zur Berechnung der Stromverteilung
innerhalb einer Phase soll davon ausgegangen werden, dass neben den zum
Sternpunkt parallel verschalteten Modulen der betrachteten Phase m die zwei
fest verschalteten Sternpunktmodule der beiden anderen Phasen hinzuaddiert
werden miissen. Zudem schalten die beiden anderen Phasen im Mittel stets ein
Modul in den Sternpunkt. Das bedeutet, dass sich der Strom ispy auf insgesamt
(4 4 npar,spm,m) Module aufteilt. Die Zielfunktion fiir den aktiven Ladungsaus-
gleich innerhalb einer Phase vereinfacht sich somit zu

;SPM Npar,SPM,m

== SoC,, — SoC,
4+ Npar,SPM,m (= ( " mA,k)

JSOC,m,mot (Zm)
e (6.13)

+ im Z )Lk (Rm — SOCmyk) .

k:npar,SPM,m +1

Der Gewichtungsfaktor A; definiert dabei den Anteil des Modulstroms des
k-ten Moduls am Phasenstrom. Existiert keine parallele Verschaltung, kann
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der Faktor aus der Tabelle 5.1 entnommen und fiir parallele Gruppen {iiber
Gleichung (5.9) prizise berechnet werden.

Damit eine asynchrone Optimierung erfolgen kann, muss eine vollstindige
Entkopplung von den zeitlich schnell verdnderlichen Grofen stattfinden. In GI.
(6.13) ist jedoch noch der Phasenstrom i,, enthalten. Dieser soll fiir die zeitliche
Entkopplung in Gl. (6.14) durch seinen Mittelwert und das entsprechende
Vorzeichen approximiert werden, wodurch sich fiir den motorischen Betrieb
eine zeitlich entkoppelte Zielfunktion (6.15) ergibt.

1

= Tel .
7 :fel-/o ()]

1
—fu-2 / Yl b sin(2 fut)de
0

2
=" 6.14
p (6.14)
32\U Npar,SPM,m -
J. Iyp) =77 — SoC,, — SoC
SoC,m,mot( m) (4+npar,SPM,m)7r = ( olm o m,k)
R (6.15)

21m NMod -
+sgn(ip (1) == Y, A(SoCy—SoCyi)

k:”par,SPM,nﬂL 1

Die Amplituden der einzelnen Phasenstrome konnen als gleich angenommen
werden. Des Weiteren spielt fiir die Bewertung der Zielfunktion nur die relative
GroBe eine Rolle, weshalb der Faktor 2i,, /7 herausgezogen werden kann. Im
generatorischen Betrieb kehrt sich das Vorzeichen der Sternpunktmodulstrome
um. Ist der vorgegebene q-Strom positiv, so findet motorischer Betrieb statt und
bei negativem g-Strom generatorischer Betrieb. Zwar gibt es den sogenannten
Gegenstrombetrieb, bei dem bei negativem Drehmoment, und somit auch nega-
tivem q-Strom, keine Rekuperation stattfindet, dieser ist fiir diese Betrachtung
jedoch irrelevant. In diesem Fall wird das notwendige Moment mechanisch
tiber die Bremsen gestellt und es muss kein elektrisches Drehmoment erzeugt
werden. Die finale Zielfunktion fiir den aktiven Ladungsausgleich kann schluss-
endlich durch Gleichung (6.16) dargestellt werden.
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Npar,SPM,m

)= 1,5 -sgn(iq)

JSOC.m (Zm -
' 44 Npar,SPMm ;=)

(Wm — SOCmJ()
(6.16)

NMod
+sgn(in()) Y, A(S0Cp—S0Cpni)

k=npar.SPM.m+ 1

Da der Innenwiderstand der Batterien weitaus grofer ist als der der MOS-
FETSs, dominieren die ohmschen Verluste der Batterien die Gesamtverluste des
Automotive-Priifstands. Dieses Verhalten wurde auch beim pradiktiven Algo-
rithmus in der Messung aus Abb. 6.2 (b) sichtbar, da zu erkennen war, dass der
Algorithmus den Phasenstrom gleichmifig auf die SM aufgeteilt hat, obwohl
das Verhiltnis der ohmschen Verluste der MOSFETSs zu den Batterieverlusten
im Evaluationspriifstand weitaus hoher ist als beim Automotive-Priifstand. Ei-
ne Effizienzoptimierung erfolgt somit durch das Reduzieren der Stromquadrate
und die entsprechende Zielfunktion zur Effizienzoptimierung ergibt sich zu

1,5 z nfd 5
chf,m(zm) = Hpar,SPM,m (7> + M. (6.17)
4+ Npar, SPM,m k= soMm+1

6.2.3 Implementierung

Die asynchrone Optimierung wurde auf dem Automotive-Priifstand implemen-
tiert und getestet. Wie in Abb. 3.11 zu sehen ist, laufen hierbei parallele
Prozesse auf dem A9-Kern und dem FPGA. Diese Parallelisierung ist der Kern-
punkt der asynchronen Optimierung. Entsprechend der Zustandsauswahl nach
Kapitel 5.4.1 wird eine Menge W,, definiert, welche die zuléssigen Phasen-
schaltzustandskombinationen Z; enthilt. Diese werden in Form eines Arrays
der Grofle nz X nyoq auf dem FPGA abgespeichert, womit die Codierung der
Schaltzustinde auf dem FPGA verortet ist. Im Gegensatz dazu werden die
Stromverteilungen nach Kapitel 5.1 mit den Vereinfachungen nach Kapitel
6.2.2 im Voraus berechnet und fiir jeden Zustand Z; auf dem A9-Kern abge-
legt. Zusitzlich wird die Adjazenzmatrix zur Beschreibung der Transitionen auf
dem A9-Kern gespeichert. Um die Anzahl der Spannungsinderungen an den
Motorphasen zu reduzieren, werden zudem nur Transitionen zugelassen, bei
denen sich die Ausgangsspannung einer Phase um maximal eine Spannungs-
stufe dndert. Dariiber hinaus sollen auch Schaltverluste reduziert werden, indem
bei der Transition in den nédchsten Zustand nur ein Modul seinen Schaltzustand

167



Kapitel 6 Scheduling-Verfahren

dndert. Die sich ergebende Adjazenzmatrix zur Beschreibung der Transitionen
der asynchronen Optimierung wird durch Gl. (6.18) beschrieben.
Aasy = (aasy,ij)
w Iz vz (v(Z)) —v(Z)| = ) AdZpZ;) < 1) (6.18)
B0 sonst

Bei dem zuvor gewéhlten Beispiel mit jeweils drei Modulen pro Phase reduziert
sich folglich die urspriingliche Adjazenzmatrix (5.46) auf die Matrix (6.19).

o 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0
10 0 1T O 0O O O 0O 0 O
-1 0 0 1 O O O O 0 0 O
0O -1 -1 0 1 1 1 0 0 00
O 0 0 -1 0 0 0 I 1 00

Aigz=|0 0 0 -1 0 0 0 1 0 1 0| (619
0O 0 0 -1 0 0 0 0 I 10
0O 0 0 0 -1 -1 0 0 0 0 1
O 0 0 0 -1 0 -1 0 0 0 1
O 0 0 0 0 -1 -10 0 0 1
O 0 0 0 0 0 0 —1 -1 -10

Es werden lediglich Transitionen mit einer Gewichtung von +1 zugelassen.
Zudem findet beispielsweise keine Transition zwischen den Zustinden Zs und
Z1o statt, da hierbei alle Module ihren Schaltzustand dndern miissten. Eine Tran-
sition zwischen Zs und Zg oder zwischen Zs und Zg wird hierbei als sinnvoller
erachtet, da nur ein Modul den Schaltzustand dndern muss und Schaltverluste
somit reduziert werden. Die grafische Darstellung des entstehenden Graphen ist
in Abbildung 6.7 dargestellt.

Analog zum pradiktiven Algorithmus wird Speicherbedarf eingespart, indem
nicht die gesamte Adjazenzmatrix gespeichert wird, sondern nur die giiltigen
Zeiger, die auf den zugelassenen Nachfolgezustand zeigen. Da maximal ein
Modul seinen Zustand dndern darf, ergeben sich maximal sechs Nachfolgezu-
stinde, die entweder einen Spannungsanstieg oder eine Spannungsreduzierung
zur Folge haben. Es ergibt sich erneut eine dreidimensionale Nachfolgermatrix,
diesmal jedoch mit den Dimensionen nz x 6 x 2. Diese Nachfolgermatrix N
lasst sich durch Gl. (6.20) beschreiben.
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Abbildung 6.7: Gerichteter gewichteter Graph der Zustandstransitionen bei np1,q = 3 und
Verwendung der asynchronen Optimierung
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Nasy = (nasy,ilq)
Nasy,int = Zj fiir (a;; = 1)
Nasy iz = Zj fiir (a;j = —1) (6.20)
1€{1,2,3,45,6}
q<€{12}
Ziel des Optimierungsalgorithmus ist es, aus der allgemeinen Nachfolgermatrix
N,y eine optimale Nachfolgermatrix Nop zu erstellen, die fiir jeden Phasenzu-

stand (Index i) in jeder Phase (Index p) jeweils fiir beide Spannungs- (Index q)
und Stromrichtungen (Index s) den optimalen Nachfolgezustand bestimmt.

Nopt = (Mopt,pisq)
pe{1,2,3}
q € {12}
se{1,2}

(6.21)

Der Optimierungsalgorithmus lauft génzlich auf dem A9-Kern ab. Hier-
bei lassen sich die Zielfunktionen umschalten. Entweder wird die
Effizienz-Kostenfunktion (6.17) oder die Kostenfunktion (6.16) des akti-
ven Ladungsausgleichs optimiert. Eine Gewichtung der Kostenfunktionen
analog zum modellpriadiktiven Ansatz wire ebenfalls realisierbar, wurde jedoch
mit diesem Softwarestand nicht umgesetzt. Damit die Optimierungsschleife
die iibrigen Vorginge auf dem A9-Kern, die vorwiegend fiir die iibergeordnete
Steuerung des Zustandsautomaten und zur Kommunikation iiber CAN/Ethernet
verantwortlich sind, nicht blockiert, wird jeder Berechnungsschritt Interrupt-
gesteuert getriggert. Nacheinander wird fiir jede Phase zunichst fiir jeden
Zustand der Menge W, anhand der Adjazenzmatrix bestimmt, welche Zu-
stinde als Nachfolgezustinde infrage kommen. Bei jedem Trigger-Event
werden zunichst fiir alle moglichen Nachfolgezustinde eines Zustands Z;, die
zu einem Spannungsanstieg fithren, die Kostenfunktionen fiir eine positive
Stromrichtung berechnet und der Nachfolgezustand mit den geringsten Kosten
gespeichert. Die moglichen Nachfolgezustinde entsprechen hierbei einer 1 in
der Adjazenzmatrix. Bei den gewihlten Restriktionen ergeben sich maximal
nmod Nachfolgezustinde, da maximal ein Modul den Schaltzustand dndern
darf. Dieses Vorgehen wird fiir alle Zustinde der Menge W,;, mit jedem Trigger
wiederholt. Sind die optimalen Nachfolgezustéinde fiir einen Spannungsanstieg
bei positivem Phasenstrom berechnet, wird dieses Vorgehen weiterhin mit den
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Abbildung 6.8: Flussdiagramm zur Berechnung der optimalen Nachfolgermatrix
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Nachfolgezustinden wiederholt, die zu einer Reduzierung der Phasenspannung
fiihren. Wihrend die Effizienzfunktion (6.17) unabhiéngig von der Phasenstrom-
richtung ist, spielt diese eine essentielle Rolle beim aktiven Ladungsausgleich
(6.16). Deswegen werden diese zwei Schleifen fiir negative Phasenstrome
wiederholt.

Als Resultat dieser Berechnungsschleifen ergeben sich fiir jeden Zustand der
Menge W, insgesamt vier Nachfolgezustiinde, die die Kosten der gewihlten
Zielfunktion minimieren. Zwei dieser Zustidnde fithren zu einer Spannungs-
erhdhung (v4) und zwei zu einer Spannungsreduzierung (v|) und sind entweder
fiir positive oder fiir negative Phasenstromrichtungen giiltig. Zwei Sonderfille
sind der erste und der letzte Phasenschaltzustand. Im gewihlten Beispiel
handelt es sich um Z; und Z;;. Da es keinen Zustand gibt, der eine geringere
Phasenspannung erzeugt als Z;, und keinen Zustand, der eine hohere Phasen-
spannung als Z;; erzeugt, stellen diese Zustinde die Spannungsgrenzen dar
und bilden ihren eigenen Nachfolgezustand, wenn ein kleineres bzw. grofleres
Spannungslevel angefragt wird.

Das Ergebnis dieser Optimierungsschleife wird nach jedem Schleifendurchlauf
in Form der Tabelle 6.2 auf dem BRAM des Zynqgs gespeichert. Der BRAM
ist ein Speicher, auf den sowohl vom A9 als auch vom FPGA zugegriffen wer-
den kann. Abhingig von der gewiinschten Ausgangsspannung, dem aktuellen
Ist-Phasenschaltzustand und der aktuellen Phasenstromrichtung kann nun an-
hand der Tabelle der vorab optimierte Nachfolgezustand ausgewihlt werden.
Die notwendigen Rechenoperationen auf dem FPGA wurden somit lediglich
auf das Auslesen des richtigen Speicherplatzes reduziert und kénnen mit der
Frequenz des Sigma-Delta-Modulators (140 kHz) ablaufen. Die rechenintensi-
ven Operationen laufen hingegen asynchron zum eigentlichen Schaltvorgang
im Hintergrund auf dem A9-Kern ab. Bei der gewihlten Implementierung
erfolgt die Aktualisierung der Tabelle alle 100 ms, wodurch ein aktiver La-
dungsausgleich uneingeschrinkt moglich ist, da sich der SoC mit einer weitaus
geringeren Dynamik dndert.

6.2.4 Messungen

Abbildung 6.9 zeigt den iiber CAN gemessenen SoC-Verlauf der Module in Pha-
se U beim Durchfahren eines Fahrprofils. Die anfingliche SoC-Differenz von
ca. 1 % wird schnell ausgeregelt und das System bleibt wihrend des gesamten
Fahrprofils im ausgeglichenen Ladezustand. In Abb. 6.10 wurde eine dhnliche
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Tabelle 6.2: Optimierte Nachfolgezustiinde fiir eine Phase in Abhdngigkeit von der ge-
forderten Spannung und dem Phasenstrom

Aktueller Zustand | Folgezustand bei vy | Folgezustand bei vy | Phasenstrom

Zl ZS Zl im > 0
Zy Z im <0
Z Zy Z1 In >0
n VA I, <0
Zio Zi Zs in >0
Z11 /7 I, <0
Zi Zi Z10 l:m >0
VAR Zg im <0

Messung jedoch mit hoherer Drehzahl durchgefiihrt. Bei erhohter Drehzahl be-
ginnt der SoC der Sternpunktmodule von den Phasenmodulen abzuweichen.
Dieses Verhalten wird im folgenden Simulationskapitel 6.3 naher erldutert und
im Abschnitt 6.5 analysiert.
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Abbildung 6.9: Uber CAN gemessener SoC-Verlauf beim Durchfahren eines Fahrpro-
fils. Die anfinglichen SoC-Differenzen sowohl innerhalb der Phasen als
auch zwischen den einzelnen Phasen werden ausgeglichen und das Sy-
stem wird durchgehend im SoC-Gleichgewicht betrieben.
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Abbildung 6.10: Uber CAN gemessener SoC-Verlauf beim Durchfahren eines Fahrpro-
fils mit beginnender SoC-Divergenz bei erhohter Drehzahl
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6.3 Simulativer Vergleich

In den vorhergehenden Kapiteln wurden zwei Verfahren zur Steuerung des
MMSPCs vorgestellt und auf zwei verschiedenen Priifstdinden implementiert
sowie auf ihre Funktion gepriift. Neben der grundsitzlich unterschiedlichen
Funktionsweise wurde im préadiktiven Algorithmus zusitzlich eine adaptive
Gleichtaktspannungskomponente vorgestellt. Des Weiteren gibt es beim pradik-
tiven Scheduler bei der Vorauswahl giinstiger Schaltzustinde Z; fiir negative
Spannungsstufen doppelt so viele Moglichkeiten wie beim asynchronen Algo-
rithmus. Der Einfluss des verwendeten Algorithmus und der Zusatzfunktionen
kann nicht an den einzelnen Priifstinden analysiert werden, da diese grundsétz-
lich unterschiedlich aufgebaut sind. Dariiber hinaus kann eine Effizienzmessung
in diesem System nicht wie fiir konventionelle Zweipunktumrichter erfolgen,
da die Batterieeffizienz nicht von der Umrichtereffizienz entkoppelt betrachtet
werden kann. Aus diesem Grund wurde fiir beide Algorithmen ein einheitliches
Simulationsmodell erstellt, wodurch die Effizienzunterschiede simulativ erfasst
werden konnen.

Es wurde ein Simulationsmodell des Automotive-Priifstands mit den Modulpa-
rametern nach Tabelle 3.1 und Motorparametern nach Tabelle 3.2 aufgebaut.
Als Simulationsumgebung wurde MATLAB/Simulink 2019b in Kombination
mit PLECS Blockset 4.4.3 verwendet. Die Maschinenregelung, Modulation
und die Scheduler-Algorithmen wurden in Simulink implementiert, wihrend
die Simulation der elektrischen Komponenten wie MOSFETs, Batterien und
EM in PLECS ablduft. Das Simulationsmodell der Batterie besteht aus einer
gesteuerten Spannungsquelle (OCV) in Serie mit dem Innenwiderstand R;. Die
ohmschen Verluste der MOSFETs werden mithilfe des Rps on bestimmt und die
Schaltverluste entsprechend den Gleichungen (5.35) und (5.36) berechnet.

Wihrend der asynchrone Algorithmus bereits auf sechs SM ausgelegt wurde,
miissen die Phasenschaltzustinde des priadiktiven Algorithmus auf die neue
Anzahl der Module hochgerechnet werden. Fiir die Zustinde des asynchronen
Schedulers ergeben sich wie gewohnt nach den Restriktionen (5.40) nz =95
Zusténde und fiir die Zustinde des pradiktiven Schedulers nach den Restriktio-
nen (5.41) nicht mehr 62, sondern nz = 126 Zustinde, da die Anzahl der SM auf
nMod = 6 erhoht wurde. Die Restriktionen fiir die erlaubten Nachfolgezustinde
und die Nachfolgermatrizen Nasy bzw. Njeq bleiben unverindert, lediglich die
Lénge der i-Dimension der Npeq-Matrix, welche die Anzahl der Zustéinde re-
présentiert, wird vergrofert.
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6.3.1 Aktiver Ladungsausgleich

In den Simulationen in diesem Abschnitt wurde im motorischen Betrieb fiir alle
Module ein SoC von 90 % vorgegeben bzw. im generatorischen ein SoC von
50 %. Der vorgegebene Betriebspunkt (Drehzahl/Drehmoment) wurde solange
gehalten, bis sich eine mittlere SoC-Differenz im Vergleich zum Start-SoC von
10 % eingestellt hatte. Im motorischen Betrieb sinkt SoC folglich von 90 % auf
80 %. Im generatorischen Betrieb steigt SoC von 50 % auf 60 %. Die einzige
Ausnahme sind Betriebspunkte mit einem Drehmoment von O Nm. Da hierbei
kaum Leistung umgesetzt wird, wurde die Simulationszeit auf 50 ms begrenzt.
Um die Simulationszeiten zu verkiirzen, wurde die Nennkapazitit der Batterien
um den Faktor 1000 reduziert. Dies hat zur Folge, dass sich der SoC wesentlich
schneller dndert, weshalb auch die Aktualisierungsrate der Optimierungstabelle
6.2 von 100 ms auf 1 ms reduziert wurde. Die Aktualisierungsrate wurde hierbei
nicht mit dem gleichen Maf3stab herunterskaliert, da ein hiufiges Aufrufen der
Optimierungsalgorithmen die Simulationszeit negativ beeinflusst. In Abb. 6.14
ist zu erkennen, dass die SoC-Anderung innerhalb eines Zeitfenster von 1 ms
unter 0,1 Prozentpunkten liegt. Die gewihlte Aktualisierungsrate ist somit
ausreichend, um auf SoC-Anderungen rechtzeitig zu reagieren. Bei beiden
Optimierungsalgorithmen wurde das Gewicht Ay = 0 gewihlt, sodass keine
Effizienzoptimierung erfolgt.

Damit der MMSPC seinen Effizienzvorteil stets nutzen kann, muss jederzeit si-
chergestellt werden, dass die SM parallel verschaltet werden konnen. Dafiir darf
die Batteriespannung U, eines SMs nicht zu stark von dessen Nachbarmodulen
abweichen, weshalb der SoC einen bestimmten Differenzwert nicht tiberschrei-
ten darf. Abbildung 6.11 zeigt die maximale SoC-Abweichung der Phase U,
welche als

ASoC = max(SoCuy1,...,S0Cy ny,y ) — Min(SoCuy 1 ;...,50Cy nyg) (6.22)

definiert ist, fiir die Betriebspunkte des MMSPCs unter Verwendung des pradik-
tiven Algorithmus mit nz = 126 und aktiver Gleichtaktspannungskomponente.
Da alle drei Phasen des Simulationsmodells symmetrisch aufgebaut sind und
auch gleichmifig belastet werden, ist es an dieser Stelle ausreichend, nur die
SoC-Differenz einer Phase zu betrachten. Die anderen zwei Phasen weisen
das gleiche Verhalten auf. Es ist deutlich zu erkennen, dass der Algorithmus
nicht in der Lage ist. die entstehende Spannungsdifferenz im Bereich hoher
Drehzahlen auszugleichen. Dies liegt jedoch nicht am Algorithmus selbst,
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Abbildung 6.11: SoC-Abweichung innerhalb der Phase U bei pradiktivem Scheduler mit
nz = 126 und aktiver Gleichtaktspannungskomponente

sondern an den physikalischen Eigenschaften des Systems. Insbesondere bei
einem hohen Modulationsindex kann aus den Sternpunktmodulen nicht so viel
Ladung entnommen werden, wie aus den restlichen Modulen der Phasen. Diese
Eigenschaft wird in Abschnitt 6.5 néher erlédutert.

In den folgenden Abschnitten werden die Einfliisse des erweiterten Zustands-
raums und der optimierten Gleichtaktspannungskomponente analysiert und die
Optimierungsgiite des priadiktiven mit dem asynchronen Scheduler verglichen.
Hierbei stellt ASoC,sy die absolute SoC-Differenz innerhalb der Phase U bei
Verwendung des asynchronen Schedulers dar. Wird der priadiktive Scheduler be-
trachtet, so wird der verwendete Zustandsraum entsprechend im Index vermerkt.
Ebenso wird bei aktivierter Gleichtaktspannungskomponente ein CM im Index
hinzugefiigt. Dementsprechend wird die soeben dargestellte SoC-Abweichung
mit einem pridiktiven Scheduler mit erweitertem Zustandsraum und aktiver
Gleichtaktspannungskomponente durch ASoC 26 oM reprisentiert.

Einfluss des Zustandsraums

Abbildung 6.12 vergleicht den aktiven Ladungsausgleich des pradiktiven
Algorithmus mit aktiver Gleichtaktspannungskomponente und nz = 126 mit
dem gleichen Algorithmus, aber mit einer auf nz = 95 reduzierten Anzahl an
erlaubten Phasenschaltzustinden. Zur besseren Visualisierung ist ein Diffe-
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Abbildung 6.12: SoC-Differenz bei pradiktivem Scheduler mit aktiver Gleichtaktspan-
nungskomponente und unterschiedlichem Zustandsraum

renzkennfeld (ASoCos cm — ASoCa6.cm) dargestellt. Positive Werte bedeuten,
dass der Algorithmus mit nz = 126 ein geringeres ASoC am dazugehorigen
Betriebspunkt aufweist und somit einen besseren Ladungsausgleich ermoglicht.
Es ist deutlich zu erkennen, dass die erweiterte Zustandsauswahl mit ny = 126
einen besseren aktiven Ladungsausgleich ermoglicht und die Grenze des
aktiven Ladungsausgleichs zu hoheren Drehzahlen hin verschiebt.

Einfluss der Gleichtaktspannungskomponente

Vergleicht man analog den FEinfluss der Gleichtaktspannungskomponente
mit der gleichen Zustandsauswahl in Abb. 6.13, so ist zu erkennen, dass
diese Komponente im ausgeglichenen System keinen nennenswerten Ein-
fluss hat. Lediglich in einem kleinen Bereich im generatorischen Betrieb
tibersteigt die Differenz einen Prozentpunkt. Dieser Bereich ist fiir eine
Fahrzeuganwendung jedoch irrelevant, da er einer maximalen Rekuperation
bei maximaler Geschwindigkeit entspricht. Dieser Punkt wird jedoch nur sehr
kurz angefahren. Befindet sich das System jedoch in einem unausgeglichenen
Zustand (Abb. 6.14), konvergieren die SoCs schneller als ohne Gleichtakt-
spannungskomponente. Es ist insbesondere zu beobachten, dass sich die SoCs
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Abbildung 6.13: SoC-Differenz bei pradiktivem Scheduler mit nz = 126 und aktiver bzw.
deaktivierter Gleichtaktspannungskomponente

innerhalb einer Phase verhéltnisméBig schnell angleichen, wéhrend die SoCs
der einzelnen Phasen langsam angeglichen werden. Die Optimierung der
Gleichtaktspannungskomponente unterstiitzt somit dabei, ein unausgeglichenes
System wieder anzugleichen. Um die Komplexitit des Schedulers gering zu
halten, ist es jedoch auch moglich, die Berechnung der Gleichtaktspannungs-
komponente in den Modulator zu verschieben, wie es beispielsweise in [E22]
vorgestellt wird.

Kombination aus optimierter Gleichtaktspannungskomponente und
erweitertem Zustandsraum

Aus den Abbildungen 6.13 und 6.12 wurde ersichtlich, dass sowohl der erweiter-
te Zustandsraum als auch die optimierte Gleichtaktspannungskomponente allein
nur einen geringen Einfluss auf den aktiven Ladungsausgleich haben. Kombi-
niert man jedoch diese beiden Zusatzfunktionen des pridiktiven Schedulers,
so wird der aktive Ladungsausgleich wesentlich verbessert. Abbildung 6.15
stellt die entstehende SoC-Differenz des pridiktiven Schedulers mit erweiter-
tem Zustandsraum und aktiver Gleichtaktspannungskomponente dem gleichen
Verfahren, jedoch mit reduziertem Zustandsraum und deaktivierter Gleichtakt-
spannungskomponente, gegeniiber. Bereits ab einer Drehzahl von 2500 min~—!
tritt eine signifikante SoC-Abweichung ein. Der SoC-Unterschied ist insbeson-
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Abbildung 6.14: Aktiver Ladungsausgleich bei unausgeglichenen Initialbedingungen bei

1500 min~—', 125 Nm und einer um den Faktor 500 reduzierten Batte-
riekapazitit. (durchgezogene Linie: m = U, gestrichelte Linie: m =V,
gepunktete Linie: m = W)
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Abbildung 6.15: SoC-Differenz bei priadiktivem Scheduler mit unterschiedlichem Zu-
standsraum und aktiver bzw. deaktivierter Gleichtaktspannungskompo-
nente

dere bei einer Drehzahl von 3000 min~—! am groBten und betréigt zwischen 1 %P
und 2 %P. Bei dieser Drehzahl liegt der Aussteuergrad (Abb. 6.27) zwischen 0,6
und 0,7, womit noch eine ausreichend hohe Spannungsreserve vorhanden ist, um
den Verlauf der Gleichtaktspannungskomponente zu optimieren. In Kombinati-
on mit dem erweiterten Zustandsraum konnen somit 6fter Phasenschaltzustiande
ausgewdhlt werden, die sich vorteilhaft auf den aktiven Ladungsausgleich aus-
wirken. Mit steigender Drehzahl sinkt die SoC-Abweichung zwischen beiden
Schedulern zunéchst, da der Aussteuergrad zunimmt und weniger Moglichkei-
ten zur Verfiigung stehen, um den Verlauf der Gleichtaktspannung zu modifizie-
ren. Bei Drehzahlen iiber 4000 min~—! wird die Differenz wieder grofer, da sich
der erweiterte Zustandsraum positiv auf den aktiven Ladungsausgleich auswirkt.

Vergleich zwischen asynchronem und pradiktivem Scheduler

Im Folgenden werden schlieflich der asynchrone und der pridiktive Scheduler
miteinander verglichen. Um die Vergleichbarkeit sicherzustellen, wird der
préadiktive Scheduler hier ohne Gleichtaktspannungskomponente und mit einer
Zustandsauswahl von nz = 95 betrieben. In Abbildung 6.16 ist zu erkennen,
dass beide Verfahren in einem Grofteil des Drehzahl-Drehmoment-Kennfeldes
dhnliche SoC-Divergenzen erzielen. In diesem Bereich betrigt die Differenz
beider Verfahren unter 0,5 %P. Lediglich im Rekuperationsbereich bei einer
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Abbildung 6.16: SoC-Differenz zwischen asynchronem Scheduler und pridiktivem
Scheduler mit nz =95 und deaktivierter Gleichtaktspannungskompo-
nente

Drehzahl von 5000 min~! kommt es zu einer Abweichung von mehr als 2 %P.
Dieser Bereich kommt im realen Fahrbetrieb jedoch vernachlédssigbar selten
vor, wie es nachfolgend in Abb. 6.33 dargestellt wird. Des Weiteren kommt es
im Drehzahlbereich um die 2000 min~—! und Drehmomenten groRer als 100 Nm
zu einer Abweichung zwischen 0,5 %P und 1 %P. Dies liegt daran, dass es
sich hierbei um eine Region handelt, bei der sich der Aussteuergrad bei ca.
0,5 befindet. Bei geringerem und hoherem Aussteuergrad sinkt die Anzahl der
moglichen Zustandskombinationen, weshalb beide Algorithmen ofter die glei-
chen Zustinde wihlen. Betrigt der Aussteuergrad jedoch ca. 0,5, ist die Anzahl
der moglichen Zustandskombinationen maximal. Da der asynchrone Scheduler
den Strom der Sternpunktmodule nur grob schitzen kann, wirkt sich hier eine
Fehleinschidtzung am stirksten aus und die Giite des aktiven Ladungsausgleichs
wird geringer. Insgesamt gesehen weist der asynchrone Scheduler, trotz seiner
vereinfachten Annahmen und der entkoppelten Betrachtung des Sternpunkts,
ein ausreichend gutes Verhalten im Hinblick auf den aktiven Ladungsausgleich
auf.
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6.3.2 Effizienz

In den Simulationen in diesem Abschnitt entspricht die Simulationszeit stets
fiinf mechanischen Umdrehungen. Alle Verlustprozesse der einzelnen Module
werden fiir diese Zeitspanne zu einer Verlustenergie Ev o durch

EV,tot = /PV,Batdt+ /RESRilzgatdt +/PV,conddt+Z(EV,ein +EV,aus) (623)
. .

:EV,Bat :EV,Kap :EV,cond =EV‘SW
aufintegriert beziehungsweise aufsummiert. Die aufgenommene bzw. abgegebe-
ne Leistung der SM-Batterien wird analog durch

Epatsor = / Usatigadt (6.24)

zu einer Batteriegesamtenergiemenge Egg o aufintegriert. Die Gesamteffizienz
des Umrichters ohne EM ldsst sich durch Gleichung (6.25) berechnen. Bei
beiden Optimierungsalgorithmen wurde das Gewicht Ay, = 0 gewihlt, sodass
nur hinsichtlich Effizienz optimiert wird. Das Effizienzkennfeld des MMSPCs
fiir das pradiktive Verfahren mit nz = 126 und aktiver Gleichtaktspannung ist in
Abb. 6.17 dargestellt. Eine detaillierte Aufteilung der einzelnen Verlustprozesse
kann den Abbildungen A.3, A.4, A.5 und A.6 entnommen werden.

EV,tot . . .
1— T im motorischen und Gegenstrombetrieb
n= Bat,tot (625)

*EBal tot . . .
———— im generatorischen Betrieb
EV,tot - EBat,tot

Einfluss des Zustandsraums

Vergleicht man den pridiktiven Algorithmus mit begrenzter (nz =95) und
erweiterter (nz = 126) Zustandsauswahl (Abb. 6.18), sicht man, dass der erwei-
terte Zustandsraum keinen nennenswerten Einfluss auf die Effizienz hat. Bei
dieser Darstellungsform wird die Effizienzdifferenz (1 pred,n =95 — M pred,nz=126)
in Prozentpunkten iiber die Drehzahl und das Drehmoment aufgetragen.
Positive Werte bedeuten somit 1pred n, =95 > MNpred,n,=126- Der geringe Einfluss
der Zustandsauswahl auf die Effizienz war zu erwarten, da der zusitzlich
erlaubte Schaltzustand s am letzten Modul einen Bypass darstellt und den ef-
fektiven Innenwiderstand der Phase erhoht. Somit verschlechtern die zusétzlich
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Abbildung 6.17: Effizienzkennfeld des MMSPCs bei priadiktivem Scheduler mit
nz = 126 und aktiver Gleichtaktspannungskomponente

zugelassenen Schaltzustinde die Effizienz und werden im Algorithmus nicht
ausgewdhlt. Bei einem Drehmoment von 0 Nm wird kaum Energie umgesetzt,
weshalb in der Simulation gelegentlich Punkte auftreten, die eine relativ hohe
Abweichung von iiber £0,5 %P suggerieren, was jedoch an der numerischen
Ungenauigkeit bei der Simulation dieser Punkte liegt.

Einfluss der Gleichtaktspannungskomponente

Einen durchaus nennenswerten Einfluss auf die Effizienz hat hingegen das Hin-
zufiigen einer Gleichtaktspannungskomponente. Vergleicht man das pridiktive
Verfahren fiir nz = 126 mit aktivierter und deaktivierter Gleichtaktspannungs-
komponente (Abb. 6.19), sieht man, dass die Effizienz teilweise um bis zu 1,5
Prozentpunkte groBer ist, wenn eine Gleichtaktspannungskomponente aufmo-
duliert wird. Abbildung 6.20 verdeutlicht die Verlustreduzierung. Teilweise
fallen die Verluste mit aktiver Gleichtaktspannungskomponente um bis zu 20 %
geringer aus.
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Abbildung 6.18: Effizienzdifferenz bei priddiktivem Scheduler mit aktiver Gleichtakt-
spannungskomponente und unterschiedlichem Zustandsraum
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Abbildung 6.19: Effizienzdifferenz bei priadiktivem Scheduler mit #nz = 126 mit und ohne
aktiver Gleichtaktspannungskomponente
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Abbildung 6.20: Verlustreduzierung bei priadiktivem Scheduler mit nz = 126 durch das
Hinzufiigen der Gleichtaktspannungskomponente

Kombination aus optimierter Gleichtaktspannungskomponente und
erweitertem Zustandsraum

In Abbildung 6.21 ist der Effizienzunterschied zweier pradiktiver Scheduler
mit unterschiedlichen Zustandsrdumen und aktivierter respektive deaktivierter
Gleichtaktspannungskomponente dargestellt. Im Gegensatz zum aktiven La-
dungsausgleich ist hier keine signifikante Verbesserung erkennbar, wenn beide
Funktionen gleichzeitig genutzt werden. Da der erweiterte Zustandsraum kei-
ne neuen Phasenschaltzustinde hinzufiigt, die geringere Phasenwiderstinde bei
gleicher Spannungsamplitude zur Folge haben, ergibt sich keine weitere Effi-
zienzoptimierung. Nur die optimierte Gleichtaktspannungskomponente erzielt
eine Effizienzverbesserung.

Vergleich zwischen asynchronem und pradiktivem Scheduler

Letztlich wird in Abb. 6.22 das asynchrone Verfahren mit dem pradiktiven
mit nz = 95, jedoch ohne Gleichtaktspannungskomponente, verglichen. Das
asynchrone Verfahren erreicht bei nahezu allen Betriebspunkten eine dhnliche
Effizienz wie das pridiktive Verfahren. Bei Drehzahlen iiber 2000 min~! weist
das pridiktive Verfahren eine um weniger als 0,25 Prozentpunkte geringere Ef-
fizienz auf. In einem weiten Bereich betrigt die Differenz sogar weniger als
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Abbildung 6.21: Effizienzdifferenz bei priadiktivem Scheduler mit unterschiedlichem

Zustandsraum und aktiver bzw. deaktivierter Gleichtaktspannungskom-
ponente

0,1 Prozentpunkte. Lediglich bei sehr geringen Drehzahlen und einem hohen
Drehmoment betrégt die Effizienzdifferenz mehr als 0,5 Prozentpunkte. Im rea-
len Fahrbetrieb wiirde dieser Betriebsbereich nur kurzzeitig bei sehr schnellem
Anfahren genutzt werden. Eine weitaus hohere Effizienzabweichung mit mehr
als einem Prozentpunkt tritt im Gegenstrombetrieb auf. Dieser Bereich wird im
realen Fahrbetrieb jedoch nicht angefahren.
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Abbildung 6.22: Effizienzdifferenz zwischen asynchronem Scheduler und pradiktivem
Scheduler mit nz = 95 und deaktivierter Gleichtaktspannungskompo-
nente

6.3.3 Simulationszusammenfassung

Der simulative Vergleich beider Verfahren hat unter anderem gezeigt, dass das
asynchrone Verfahren trotz seiner vereinfachten Annahmen und Abschitzung
nahezu gleiche Effizienz erzielen kann wie das prédiktive. Die Effizienz des
pradiktiven Verfahrens ldsst sich iiber die Gleichtaktspannungskomponente
erhohen. Da Modulation und Scheduling beim asynchronen Verfahren vonein-
ander unabhingig sind und auch auf anderen Doménen berechnet werden, d. h.
Optimierung auf dem A9-Kern und Modulation auf dem FPGA, ldsst sich nicht
ohne Weiteres eine adaptive Gleichtaktkomponente wie im pradiktiven Sche-
duler implementieren. Alternativ kann die Effizienz jedoch gesteigert werden,
indem die Gleichtaktkomponente im Modulationsverfahren inkludiert wird,
wie es beispielsweise in [E7] und [53] umgesetzt wurde. In dem dort gewihlten
Aufbau konnten Batterieverluste um teilweise bis zu 15 % reduziert werden.
Anhand Abb. A.3 ist zu erkennen, dass auch beim Automotive-Priifstand die
Batterieverluste einen Grofteil der Gesamtverluste ausmachen.

Im Betrieb des Automotive-Priifstands konnte keine SoC-Differenz im geringen
bis mittleren Drehzahlbereich beobachtet werden. Die detaillierte Simulation
einzelner Betriebspunkte hat jedoch gezeigt, dass in vereinzelten Bereichen des
Drehzahl-Drehmoment-Kennfelds unter Verwendung des préadiktiven Verfah-
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rens ein aktiver Ladungsausgleich besser moglich ist als beim asynchronen. Wie
im nachfolgenden Abschnitt 6.6 erldutert und in Abb. 6.33 grafisch verdeutlicht
wird, treten die Betriebsbereiche, in denen ein aktiver Ladungsausgleich mit
dem asynchronen Scheduler nicht moglich ist, dulerst selten auf. Aufgrund der
relativ geringen Differenz beider Verfahren von unter einem Prozentpunkt und
der Seltenheit dieser Betriebspunkte ist die Optimierungsgiite des asynchronen
Verfahrens weiterhin ausreichend fiir den dargestellten Anwendungszweck.
Eine Verbesserung wire an dieser Stelle umsetzbar, indem auch beim asynchro-
nen Scheduler der Zustandsraum von nz = 95 auf ny = 126 erweitert wiirde.

Beide Verfahren haben jedoch gezeigt, dass unweigerlich Betriebspunkte auf-
treten, bei denen ein aktiver Ladungsausgleich nicht mehr moglich ist. Mit
der Wahl des Scheduling-Verfahrens lisst sich diese Einschriankung jedoch zu
hoheren Drehzahlen hin verschieben. Je nach zusitzlicher Belastung am Stern-
punkt und MMSPC-Auslegung (siehe Abschnitt 6.5) treten diese Bereiche unter
Umstidnden mit einer vernachldssigbar geringen Wahrscheinlichkeit auf, so-
dass der Einsatz eines asynchronen Schedulers mit reduziertem Zustandsraum
ausreichend ist. Die hierfiir entscheidenden Einflussfaktoren und Auftrittswahr-
scheinlichkeiten der Betriebspunkte werden in den nachfolgenden Abschnitten
niher beleuchtet.

6.4 Sternpunktabgriff

Der Automotive-Priifstand besitzt am doppelten Sternpunkt einen inhérenten
48 V-Abgriff, an welchem iiber einen zusitzlichen DC-DC-Wandler eine
12 V-Versorgung ermoglicht wird. Nebenverbraucher, die an diese zwei
Spannungsebenen angeschlossen sind, belasten das System durch einen zu-
sitzlichen Laststrom, der im Scheduler beriicksichtigt werden muss. Beide
Einzelgleichungen (6.16) und (6.17) der Optimierungsfunktion bestehen aus
zwei Summanden, von denen jeweils der erste Summand die Strome der
Sternpunktmodule beriicksichtigt. Der Laststrom Iyvy der Nebenverbraucher
muss auf diesen Sternmodulstrom addiert werden. Bei beiden Gleichungen
wurden die Strome stets auf den Phasenspitzenstrom normiert, weshalb auch
der Nebenverbraucherstrom auf diesen Wert normiert wird. Aus der amplitu-
deninvarianten Transformation der iq- und ig-Stréme kann aus den Sollgrofien
direkt auf die Amplitude der Phasenstrome geschlossen werden. Die neuen
Zielfunktionen ergeben sich zu Gl. (6.26) und (6.27).
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. ]NV
175 . Sgn(lq) + W Npar,SPM,m

J Zy) = SoC,, — SoC,,

SoC,m( m) 4+”par,SPM,m k;l ( oLy, 0 7k) (6 26)
Mod - '
+sgn(in(t)) Y 2 (SoCpy — SoCp i)
kz”panSPMm*‘1
2
1.5+ N n
bl W Mod 2
Jettm(Zm) = NparspMn | ————— | + A (6.27)
e ,m( m) par, m 4+npar,SPM,m Z

k=npar,spM,m+1

Fir den aktiven Ladungsausgleich des pradiktiven Algorithmus muss die
Stromverteilungsberechnung angepasst werden. Zum Summenstrom der
Sternpunktmodule kommt zusitzlich der Nebenverbraucherstrom Ixy und die
Gleichung (5.23) wird zu (6.28) erweitert. Das Vorzeichen von Iyv ist negativ,
da positive Laststrome die Batterien entladen. Die Hilfsmatrix C wird um eine

Spalte erweitert und die Gleichungen (5.24) und (5.25) werden zu (6.29) und
(6.30) umgeformt.

ayRotiy
iBat,U,1 :
) auyRaTiy
: 1| ayRoTi
. vRaTIy
IBat,U,npqr s,U AR(;S’U A b g
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_ 0 ; RSS,W ovRoTiy (6.28)
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Npar,st,U
cit =0y Ror < Y bic) + BU * i g spron (6.29a)
c=1
Npar,st,V Tpar.st,V
cip =0y Rot bic | 4 Bv “ bi e soton (6.29b)
C:npar.sl.U+1
Npar,SPM, tot
ciz =0wRot Y bic | 4 Bw - by somon (6.29¢)
C:npar.sl#U‘i‘"par#sl.V""l
Ci4 = — bia”par,SPM.tot (629d)
. . . . T
gy =C- (v iv iw Iwv) (6.30)

Eine Anpassung der pradiktiven Effizienzoptimierungsfunktion ist nicht ohne
Weiteres moglich, da die Tabelle 5.3 durch den zusétzlichen Anschluss ihre
Giiltigkeit verliert. Da der Evaluationspriifstand iiber keinen Nebenverbraucher-
abgriff verfiigt, ist die Implementierung dieser Funktion auch nicht notwendig
bzw. moglich.

6.5 Grenzen des aktiven Ladungsausgleichs

Nachteilig an der Konfiguration des MMSPCs mit asymmetrischer Topologie
ist die Eigenschaft, dass es Betriebspunkte gibt, bei denen ein aktiver Ladungs-
ausgleich nur eingeschrinkt moglich ist. Bei der Auslegung dieser Topologie
ist es essentiell zu wissen, von welchen Parametern diese Grenzen abhingen,
um anschlieBend die Auslegung entsprechend einem Fahrprofil durchzufiihren.
Diese Auslegung entscheidet auch dariiber, ob ein Losungsraum von nz = 95
bei einem Aufbau mit sechs SM eingesetzt werden kann oder dieser erweitert
werden muss.

6.5.1 Berechnung der Ladungsausgleichsgrenze

In Betriebspunkten mit einem sehr hohen Aussteuergrad und einem hohen
Leistungsfaktor cos(¢) kommt das System in einen Zustand, indem die Stern-
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punktmodule langsamer entladen werden als die restlichen Module. Dies liegt
hauptsichlich daran, dass an diesem Punkt drei Module parallel verschaltet sind
und die Gesamtkapazitit des Sternpunkts somit um den Faktor 3 groBer ist als
die Kapazititen der einzelnen Phasenmodule. Zur Bestimmung, ab wann es
unweigerlich zu solch einer Disbalance kommt, miissen zwei Fragestellungen
gelost werden:

* Wie viel Ladung kann maximal aus den Sternpunktmodulen entnommen wer-
den?

* Wie viel Ladung wird mindestens aus den Phasenmodulen entnommen, um
die geforderte Spannungsstufe zu stellen?

Zur Bestimmung der maximalen Ladung Q, die aus einem Sternpunktmodul
entnommen werden kann, wird davon ausgegangen, dass der Scheduling-
Algorithmus die Sternpunktmodule stets so verschaltet, dass die Phasenstrome
diese entladen, sobald sich der Umrichter in einer Disbalance befindet, bei dem
der SoC der Sternpunktmodule hoher ist als der der Phasenmodule. Des Weite-
ren wird vermieden, dass weitere Module parallel zum Sternpunkt geschaltet
und zusammen mit diesem entladen werden. Der Sternpunktmodulstrom
kann dann nach Gleichung (6.12) berechnet werden. Dieser Strom teilt sich
gleichmiBig auf die drei Sternpunktmodule auf und die entnommene Ladung
eines dieser Sternpunktmodule iiber eine elektrische Periode wird durch GI.
(6.31) berechnet.
_iseM im
3f el 7'Cf el
Abhingig von der Sollspannungsstufe v}, der Phase und des Phasenstroms iy,
werden gewisse Phasenschaltzustinde bevorzugt, um die Phasenmodule bei
einem resultierenden Entladestrom moglichst stark zu entlasten und bei einem
Ladestrom moglichst stark nachzuladen. Eine beispielhafte Zusammenfassung
dieser Zustidnde fiir eine Phase mit jeweils vier Modulen ist in Abb. 6.23
dargestellt. Die drei Sternpunktmodule sind hierbei griin umrandet.

01

(6.31)

Bei einer negativen Spannungsstufe v,, < 0 werden die Module bei positivem
Phasenstrom geladen und bei negativem Phasenstrom entladen. Aufgrund der
asymmetrischen Topologie ist es nicht moglich, die negative Spannungsstufe
durch die Sternpunktmodule zu stellen und die Phasenmodule miissen stets
seriell verschaltet werden (Abb. 6.23 (e)). Die dabei entnommene respektive
aufgenommene Ladungsmenge der in Serie verschalteten SM kann durch
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das Stromintegral [i,(¢)ds bestimmt werden. Befinden sich Module in einer
parallelen Verschaltung, so teilt sich die Ladungsmenge unter den Modulen
auf. Bei der Sollspannungsstufe v, = —1 muss eines der Phasenmodule seriell
verschaltet werden. Unter der Annahme, dass iiber mehrere elektrische Peri-
oden die Module im Mittel gleichmiBig belastet werden, wird sich die Ladung
ebenfalls im Mittel gleichméBig auf die nyoq — 1 Phasenmodule aufteilen. Die
Ladungsidnderung AQ; . ., bel negativen Spannungsstufen ergibt sich somit
im Mittel zum Bruchteil —v,,/(npog — 1) des Stromintegrals.

Ist die angeforderte Spannungsstufe v;;, = 0, so 14dt ein positiver Phasenstrom
im sowohl die Phasenmodule als auch die Sternpunktmodule (Abb. 6.23 (c)).
Um die Sternpunktmodule bei positivem Phasenstrom zu entladen, muss das
Modul SM1 in einen der Zustinde s oder by schalten und ein Phasenmodul
in den Zustand s_. Dies erhoht aber die Rippelstrombelastung der Batterien
sehr stark und soll deswegen vermieden werden. Aus diesem Grund werden
alle Module parallel verschaltet, was dazu fiihrt, dass alle Module geladen
werden. Die Ladungsinderung kann erneut iiber das Stromintegral [ i, (¢)ds
berechnet werden und teilt sich auf 1/(nyoq +2) Module auf. Wie in Abb. 5.7
zu sehen ist, flieBt durch die Module am Rand einer parallelen Gruppe ein
hoherer Strom, was in diesem Fall dazu fiihrt, dass die motorzugewandten
Phasenmodule stirker geladen werden als die Sternpunktmodule. Dies ist in
diesem Betriebspunkt von Vorteil, soll aber fiir eine einfachere Herleitung
der Ladungsausgleichsgrenzen an dieser Stelle vernachldssigt werden. Ist
der Phasenstrom hingegen negativ, so werden die Module entladen. Daher
ist es sinnvoll, die Phasenmodule zu iiberbriicken (Abb. 6.23(d)) und die
Ladungsinderung ergibt sich zu AQ» 4., = 0C.

Wird eine positive Spannungsstufe angefordert, so wird bei dem Versuch,
optimalen Ladungsausgleich zu erreichen, abhéngig von der aktuellen Phasen-
stromrichtung entschieden, welche Module seriell verschaltet werden sollen.
Ist die Phasenstromrichtung positiv (Abb. 6.23 (a)), so werden die Module
entladen und es ist vorteilhaft zuerst SM1 in Serie zu schalten, damit nur die
Sternpunktmodule, aber nicht die Phasenmodule bei einer Spannungsstufe
von v, = | entladen werden. Erst bei einer Spannungsstufe grofer 1 werden
nacheinander die restlichen Module in Serie verschaltet. Bei v;, = 2 muss
somit ein Phasenmodul in Serie verschaltet werden und die sich ergebende
Ladungsinderung kann iiber [ —iy,(¢)df bestimmt werden. Aufgrund der
Verschaltung ist der Stromzdhlpfeil des Phasenstroms entgegengesetzt zum
Modulstromzihlpfeil. Bei alternierender gleichméBiger Belastung iiber mehrere
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Sternpunktmodule Stcrnpunktmodulc im
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Cl ______________
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Sternpunktmodule

Abbildung 6.23: Bevorzugte Schaltzustinde einer Phase mit vier Modulen pro Phase und
SoCyp,1 > SoC,,  fiir k € {2,3,4}

elektrische Perioden wird diese Ladungsinderung gleichmé@Big auf die npjoq — 1
Phasenmodule aufgeteilt. Fiir positive Spannungsstufen 1 < v,, < nyog und
positiven Phasenstrom ergibt sich somit die mittlere Ladungsénderung zum
Bruchteil (v, —1)/(nmod — 1) des Stromintegrals wihrend dieses Zustands.
Ist der Phasenstrom hingegen negativ (Abb. 6.23 (b)), so werden die Module
geladen, wobei moglichst die Phasenmodule geladen werden sollen. Hierfiir
wird das Modul SM1 in den Zustand by geschaltet und die notwendigen
Phasenmodule in den Zustand s,. Der Laststrom lddt die Phasenmodule
somit auf, entlddt jedoch die Sternpunktmodule. Erst bei v}, = nyoq muss
das Modul SM1 in den Zustand s, geschaltet werden, um die geforderte
Spannungsstufe zu erreichen. Fiir negative Phasenstrome und 0 < v, < npoq
betriigt die Ladungsidnderung eines Moduls im Mittel somit v,,/(nvoqg — 1) des
Stromintegrals. Fiir v,,, = npoq gibt es nur eine Verschaltungsmoglichkeit und
die Ladungsinderung entspricht dem Stromintegral, da der Phasenstrom seriell
durch alle SM flief3t.
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Folglich ldsst sich die entstehende Ladungsdifferenz AQ» ., , eines Phasen-
moduls zwischen zwei Zeitpunkten #y und #; durch Gl. (6.32) beschreiben.

3|

— T ia)dt fiir v, <0
nMO(i - 1 IO[
1
_ Iy (t)dt fiir (v, = 0) A (ip,(t) >0
e (v = 0) Ain(t) > 0)
Vm — L, . .
_— —ip(t)dt fur (1 <v, <n A (i () >0
MO, s = 4 moa 1y (t) ( Mod) A (im(t) > 0)
1
T —im(£)dr fiir (0 < vy < intoq) A (im() < 0)
nl\{llod —1 Jg
/ i (0)dr fiir (v = nntod)
Iy
0C sonst

(6.32)
Je hoher der Aussteuergrad ayvspc im Betrieb ist, desto hidufiger werden hohe
Werte fiir |v,,| angefordert, woraufhin mehr Ladung aus den Phasenmodulen
entnommen werden muss. Der Aussteuergrad aymvspc ist durch Gl. (6.33) defi-
niert als das Verhiltnis der Spannungsamplitude zur maximalen DC-Spannung.
Die asymmetrische Topologie des MMSPCs kann pro Phase nyjoq positive und
nMmod — 1 negative Spannungsstufen stellen. Fiir die maximale DC-Spannung
wird der Mittelwert genommen. Das Mittenpotential befindet sich fiir diese
Rechnung somit um U, /2 iiber dem zuvor in Abb. 2.10 definierten Nullpoten-
tial.

U, U,
AMMSPC = 77— (6.33)
Ugc UBa . 2”M0d71
Der Strom durch eine Phase kann wie zuvor durch
im(t) = T sin(Qer) 6.34)

(pel = 27rfelt - ¢

dargestellt werden, wodurch GI. (6.32) zu Gl. (6.35) umgeschrieben werden
kann. Hierbei bezeichnet Ayjoq in Gl. (6.36) den Anteil der Ladung, welcher
einem Modul im Mittel entnommen wird.

Iy - AMod

oty (6.35)

AQ> . iyioq =
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v [fcos(d)el)}% fiir v, <0
”M01d+2 [—cos((]&e])}g‘) fiir (v, = 0) A (sin(¢e) > 0)
e ot [cos(ge)lit fr (1< v < nvtoa) A (sin(ger) > 0) 6.36)
Mod — Vi 1 fiir (0 . 0 .
Ve [cos((})el)},0 iir (0 < vy, < nMod) A (sin(¢er) < 0)
[cos(@er)]y! fiir (v, = npod)
0

0 sonst

Das Verhiiltnis der Ladung Q5 . ., die mindestens aus den Phasenmodulen

entnommen werden muss, zur Ladung Q;, die maximal aus den Sternpunktmo-
dulen entnommen werden kann, wird somit durch

’}m‘l o
Q2 nyiod . 2AD2 nyiog lenxld Y AMod
_ _ = _ (6.37)
01 01 _m 2
ﬂfel

beschrieben.

Dieses Verhiltnis ist direkt abhéngig vom Aussteuergrad aymspc und dem
Phasenversatz ¢ zwischen Strom und Spannung. Abbildung 6.24 zeigt
einen beispielhaften Verlauf der modulierten Ausgangsspannungsstufen fiir
ammspc = 0,8 und cos(¢) = 0,7. Zu jedem Modulationsschritt wird die Span-
nungsstufe v, bestimmt und abhingig davon Ay, entsprechend Gl. (6.36)
berechnet. Dies wurde fiir alle moglichen ayvmspe € [0,1] und cos(¢) € [0,1]
berechnet und in der Abbildung 6.25 als Kennfeld dargestellt. Werte grofler als
1 bedeuten in diesem Fall, dass Q> . n,,., > ©O1 gilt und ein aktiver Ladungsaus-
gleich in diesem Bereich nur eingeschrinkt moglich ist.

Abbildung 6.26 stellt den cos(¢) des Systems mit pradiktivem Scheduler dar. Es
ist zu erkennen, dass der Leistungsfaktor im motorischen Betrieb in den meisten
Punkten iiber 0,9 liegt. Nach Abbildung 6.25 wire der aktive Ladungsausgleich
spétestens ab einem Aussteuergrad von 0,7 nur eingeschrinkt moglich. Abbil-
dung 6.27 stellt erneut die SoC-Abweichung des pradiktiven Schedulers dar. Der
Aussteuergrad ist in rot gestrichelten Linien eingezeichnet. Wie zu erkennen ist,
beginnt sich eine SoC-Differenz zu entwickeln, sobald sich der Aussteuergrad
dem abgeschitzten Wert von 0,7 anndhert.
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— iy — Vm

5 1

4

3

2 ~~
-~ 1 ~
~ 0 0 5
S -1 E =

_2 : =

-3 1

_4 !

L | | —1
0 2 4 6 8 10
Zeit (ms)

Abbildung 6.24: Beispielhafter Verlauf der Sollspannungsstufe und des normierten Pha-
senstroms fiir aymspc = 0,8 und cos(¢) = 0,7. Die Berechnung der
Ladungsinderung AQ»  n,., Wihrend des Zeitintervalls [f,1;] erfolgt
durch Gl. 6.32 mit (v, =4) A (i, > 0).
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Abbildung 6.25: Ladungsausgleichsgrenze
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Abbildung 6.26: Leistungsfaktor mit pradiktivem Scheduler
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Abbildung 6.27: Abgleich Ladungsausgleichsgrenze mit préadiktivem Scheduler.
Schwarze Aquipotentiallinien: SoC-Differenz, rote Aquipotentiallini-
en: Aussteuergrad anvspc
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6.5.2 Einfluss des Nebenverbraucherstroms

Wird der doppelte Sternpunkt genutzt, um Nebenverbraucher zu versorgen, so
kommt diese zusitzliche Belastung dem aktiven Ladungsausgleich zugute, da
die Sternpunktmodule zusitzlich belastet werden. Die Ladungsmenge Q;, wel-
che einem Sternpunktmodul wéhrend einer elektrischen Periode entnommen
werden kann, steigt somit auf

2.\m INV
= 6.38
Ql ”fel M 3fe] ¢ )
und das Verhiltnis der Ladungsmenge wird zu (6.39).
Tm'l (ol
Q2,..,nM0d _ ZAQZ,..,nMOd _ Z l anl\‘ild _ ZlMod (6 39)
N w4 v 9 2y '
O o ah i 2T,

Das Verhiltnis ist dadurch zusitzlich abhingig vom Verhiltnis des Ne-
benverbrauchstroms zur Phasenstromamplitude. Abbildung 6.28 zeigt die
Phasenstromamplitude der verwendeten Maschine iiber dem dazugehorigen
Aussteuergrad und Leistungsfaktor. Basierend auf diesen Stiitzstellen kann
eine modifizierte Ladungsausgleichsgrenze berechnet werden (Abb. 6.29). Fiir
jeden Punkt des Kennfeldes, dem ein Phasenstrom aus Abb. 6.28 zugeordnet
werden kann, wurde das Verhiltnis nach Gleichung (6.39) berechnet. Diese
Stiitzstellen werden in der Grafik durch rote Kreuze markiert. Fiir die tibrigen
Werte wurde weiterhin GI. (6.37) verwendet. Durch die zusitzliche Belastung
am Sternpunkt wird die Ladungsausgleichsgrenze deutlich zu Bereichen mit
hoherem Aussteuergrad und hoherem Leistungsfaktor verschoben. Dadurch
fallt der Bereich, in dem ein aktiver Ladungsausgleich nur eingeschrinkt
moglich ist, kleiner aus.

Abbildung 6.30 zeigt das SoC-Kennfeld des priadiktiven Schedulers mit der Mo-
difikation nach GI. (6.30) und einem Strom von 40 A am Sternpunkt. Bei einer
Nominalspannung von 45,1 V entspricht dies einer Leistung von ~ 1,8kW, was
der typischen Leistung der Nebenverbraucher eines Elektrofahrzeugs entspricht.
Der Grofteil dieser Leistung entfillt dabei auf die Temperierung des Fahrzeugs.
So verbraucht beispielsweise die Klimaanlage eines BEFs unter Maximallast
zwischen 3 und SkW [77] und die Heizung bis zu 4kW [78]. Je nach Tem-
perierungsbedarf betridgt die mittlere Leistung zwischen 1 und 2kW. Es ist zu
erkennen, dass der Betriebsbereich, bei dem ein aktiver Ladungsausgleich nur
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Abbildung 6.28: Phasenstrom in Abhingigkeit von cos(¢) und aymspc
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Abbildung 6.29: Ladungsausgleichsgrenze mit einer zusitzlichen Strombelastung von
Inv = 40A. Die aus Abb. 6.28 verfiigbaren Stiitzstellen sind durch rote
Kreuze markiert.
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Abbildung 6.30: SoC-Abweichung innerhalb der Phase U bei priadiktivem Schedu-
ler mit ny = 126, deaktivierter Gleichtaktspannungskomponente und
Iny =40A

eingeschrinkt moglich ist, wesentlich verkleinert wird. Somit ist der zusétzliche
Nebenverbraucherabgriff und dessen Leistung bei der asymmetrischen Topolo-
gie entscheidend fiir die Nutzbarkeit des Systems.

Die Ladungsausgleichsgrenze fiir das auszulegende System kann mit den
Gleichungen (6.39) und (6.37) berechnet werden. Fiir die finale Auslegung
muss fiir das Zielsystem eine Hiufigkeitsverteilung der cos(¢) und ammspc
Punkte erstellt werden. Liegt der Schwerpunkt dieser Hiaufigkeitsverteilung
unterhalb der Ladungsausgleichsgrenze, ist ein aktiver Ladungsausgleich stets
moglich.

Anm.: In Abbildung 6.30 ist weiterhin zu sehen, dass der aktive Ladungsaus-
gleich im generatorischen Betrieb durch den Nebenverbraucherabgriff stirker
gestort wird. Dies liegt daran, dass Energie aus den Sternpunktmodulen entnom-
men und zusétzliche Energie von der Motorseite eingespeist wird. Entsprechend
der Stromaufteilung innerhalb paralleler Gruppen werden die motorseitigen Mo-
dule stirker geladen, wihrend die Sternpunktmodule stirker entladen werden.
Fiir eine Fahrzeuganwendung ist dieses Verhalten jedoch irrelevant, da genera-
torische Betriebspunkte vernachléssigbar selten auftreten.
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6.6 Erweiterter Betriebsbereich durch
Parallelisierung

Bei den bisherigen Betriebsstrategien des Schedulers ist zu beobachten, dass
das maximal erreichte Drehmoment weit unterhalb des Nennmoments der EM
von 400 Nm liegt. Dies liegt daran, dass die verwendeten Batteriezellen einen
maximalen Entladestrom von 250 A pro Modul zulassen. Um das Nennmoment
zu erreichen, ist jedoch nach der Drehmomentgleichung aus [25]

3 .
Mmax = EPWPMlq (6.40)

€in ig-Strom von 450 A notwendig. Da es sich um eine amplitudeninvariante
Transformation handelt, betrigt auch die Amplitude des Phasenstroms 450 A.
Um dies zu erreichen kann die Moglichkeit der Parallelisierung genutzt werden.
Wird sichergestellt, dass stets mindestens zwei SM parallel verschaltet sind,
wird zwar die maximale Phasenspannung halbiert, jedoch wird dafiir der
maximale Phasenstrom verdoppelt und das Nennmoment der EM ist erreichbar.

Eine zusitzliche Erweiterung des Betriebsbereichs kann erreicht werden,
indem stets mindestens drei SM parallel verschaltet werden. So ldsst sich
der Phasenstrom sogar nahezu verdreifachen. Bei drei parallel verschalteten
SM teilt sich der Phasenstrom beim Automotive-Priifstand fast gleichméfig
auf die Module auf. Die beiden duBleren SM fithren gerade mal 0,7 % des
Phasenstroms mehr als das innere SM, was vernachldssigbar gering ist.
Im Evaluationspriifstand fithren die beiden dufleren SM jedoch 38 % des
Phasenstroms, wihrend das innere nur 24 % des Laststroms fiihrt. Somit
begrenzt die Strombelastbarkeit der duBleren Module den Phasenstrom im
motorischen Betrieb auf |Iggygade| /0,38 und der Phasenstrom kann auf maximal
um das 2,63-fache vom urspriinglichen Betriebsbereich angehoben werden.
Diese Betriebsbereiche (OA, engl. operating area) werden entsprechend der
Mindestanzahl an parallel verschalteten Modulen im Folgenden als OA1, OA2
und OA3 bezeichnet. Wihrend im Bereich OA1 keine forcierte Parallelisie-
rung erfolgt, tragen im Bereich OA3 stets mindestens drei SM den Phasenstrom.

Die Schaltzustinde, die die Anforderungen an den Bereich OA3 erfiillen, sind in
der Tabelle A.1 fiir ein System mit nyjoq = 6 aufgefiihrt. Die Nummerierung der
Zustéinde ist hierbei entsprechend dem Algorithmus zur Matrixerstellung und
willkiirlich. Da am doppelten Sternpunkt stets drei SM hart parallel verschaltet
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sind, ist fiir diese Module immer sichergestellt, dass der Laststrom sich auf
drei Module aufteilt. Da der Zustand s bei positiven Spannungsstufen die
nachfolgenden SM iiberbriickt, kann dieser bei einer Spannungsstufe iiberall
gesetzt werden. Erst bei zwei positiven Spannungsstufen oder einer negativen
muss darauf geachtet werden, dass die letzte parallele Gruppe aus mindestens
drei Modulen besteht.

Bei dieser Betriebspunkterweiterung bleibt die Anzahl der Phasenschaltzu-
stinde Z; gleich, lediglich die giiltigen Nachfolgezustinde werden einge-
schriankt. Hierfiir wird in der Nachfolgermatrix N eine weitere Dimension fiir
die drei OAs eingefiihrt. Unter der Annahme einer idealen Stromverteilung,
d. h. unter Vernachlidssigung der MOSFET-Widerstinde Rps on, ergibt sich bei-
spielsweise fiir den Bereich OA2, dass stets sichergestellt werden muss, dass
der Stromanteil ljk des k-ten Moduls des Phasenschaltzustands Z; unter 0,5
liegt. Die entsprechenden moglichen Nachfolgezustinde fiir das asynchrone
Verfahren sind in den Gleichungen (6.41) dargestellt. Die Auswahl des opti-
malen Nachfolgezustands erfolgt separat fiir die einzelnen OAs analog zum
Flussdiagramm in Abb. 6.8. Aufgrund der eingeschrinkten Zustandsauswahl,
insbesondere in OA3, kann es vorkommen, dass es weniger als sechs mogliche
Nachfolgezustinde gibt. Deswegen wird stets gepriift, ob ein weiterer Nachfol-
gezustand existiert und der dazugehorige Zéhlerindex / gegebenenfalls frither
abgebrochen.

Nasy,OA = (nasy,OA,oi/q)
Nasy,0A,1i1 = Zj fiir (a;; =1)

Nasy,0A 1012 = Zj fiir (a;j = —1)
Masy,on 21 = Zj fur (aij = 1) A (Aje < 2 Vk{1,....nmoa})

1
Nasy.oa2i2 = Zj fur (aij = —1) A (Aj < EaVk{la-"anMod}) 641)

1
Nasy,0a3i1 = Zj fir (a;; = 1) AN (Aj < §7Vk{1v---v”Mod})
Nasy,0A3i2 = Zj fiir (a;; = —1) A (Aj <
1€{123,4,5,6}

g€{1,2}
0e {123}

1
g,Vk{l,...,nMod})
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Bei der Implementierung des Algorithmus erfolgt die Optimierung der Nachfol-
gezustinde ebenfalls auf dem A9-Kern und die Auswahl des Nachfolgezustands
auf dem FPGA. Zur Wahl des richtigen OAs kann die zu erwartende Phasen-
strombelastung aus den Sollstrdmen iy und iy durch

Im = () i52 + i (6.42)

berechnet werden. Der dazugehorige Index o wird durch

1 fiir fm < |IEntlade‘
o=42 fir |1Entlade| <y < 2‘IEntlade| (6.43)
3 fiir 2‘IEntladel < im S 3|1Enllade‘

im motorischen Betrieb beziehungsweise durch

1 fir le < |ILade‘
0=142 fiir [lLage| < im < 2/lade] (6.44)
3 fur 2|ILade| <im < 3|ILade|

im generatorischen Betrieb bestimmt.

Da in der realen Anwendung kein Gegenstrombetrieb auftritt, entscheidet das
Vorzeichen von i iiber die Betriebsweise. Im motorischen Betrieb ist ig positiv
und im generatorischen negativ.

Dieses Verfahren lisst sich ebenfalls auf den priadiktiven Optimierungsalgo-
rithmus anwenden. Hierfiir muss die Nachfolgermatrix Npeq (6.4) in gleicher
Weise um eine weitere Dimension erweitert werden. Dies wurde am Evalua-
tionspriifstand jedoch nicht umgesetzt, da eine Anhebung des Drehmoments
nicht erforderlich war.

Der erweitere Betriebsbereich wurde am Automotive-Priifstand implementiert
und gemessen. Abbildung 6.31 stellt die angefahrenen Drehzahl-Drehmoment-
Punkte der Bereiche OA1 und OA2 bei einer aktiven Leistungsbegrenzung von
50kW dar. Die verwendete Maschine bei diesem Versuch zeigte einen redu-
zierten Permanentmagnetfluss von ypy = 27,3mVs, weshalb das maximale
Moment im Bereich OA1 bei 163 Nm und im Bereich OA2 bei 328 Nm liegt.
Der zeitliche Verlauf der durchfahrenen Drehzahl-Drehmoment-Kurve ist in

205



Kapitel 6 Scheduling-Verfahren

Abb. 6.32 zu sehen. Es ist das typische Verhalten der asymmetrischen Topo-
logie zu erkennen, bei dem die SoC-Differenz zwischen dem Sternpunktmodul
und den Phasenmodulen in Phase U ab einer hoheren Drehzahl anfingt zu di-
vergieren.

400

200 - 1

Drehmoment (Nm)

—200 | | | | | |
—1000 O 1000 2000 3000 4000 5000 6000

Drehzahl (min—!)

Abbildung 6.31: Gemessener Drehzahl-Drehmoment-Bereich des erweiterten Betriebs-
bereichs bei einer Leistungsgrenze von 50 kW

Abbildung 6.33 zeigt den simulierten aktiven Ladungsausgleich des erweiterten
Betriebsbereichs. Auch bei dieser Simulation wurde die Simulationszeit so
gewihlt, dass der Durchschnitts-SoC um 10 % ansteigt bzw. absinkt. Neben
der zu erwartenden SoC-Divergenz bei hohen Drehzahlen ist weiterhin zu
erkennen, dass bei einem hohen negativen Drehmoment und geringer Drehzahl
ebenfalls eine SoC-Divergenz entsteht. Hierbei handelt es sich um den Gegen-
strombetrieb, der fiir die reale Anwendung keine Rolle spielt.

Des Weiteren sind in Abbildung 6.33 die Drehzahl-Drehmoment-Punkte mar-
kiert, welche die verwendete Maschine in einem WLTP-Zyklus durchfihrt.
Es gibt eine geringe Anzahl an Betriebspunkte, die mit der aktuellen Ausle-
gung nicht erreicht werden konnen. Dies kann korrigiert werden, indem die
Modulspannung durch mehr Zellen in Serie erhoht wird, wodurch sich der
Eckpunkt der Drehzahl-Drehmoment-Kennlinie zu hoheren Drehzahlen hin ver-
schiebt. Alternativ kann durch mehr parallele Zellen der Maximalstrom eines
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Abbildung 6.32: Zeitlicher Drehzahl-Drehmoment-Verlauf des erweiterten Betriebsbe-
reichs bei einer Leistungsgrenze von 50 kW
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Abbildung 6.33: Aktiver Ladungsausgleich unter Verwendung des asynchronen Sche-
dulers und erweitertem Betriebsbereich. Die in einem WLTP-Zyklus
durchfahrenen Betriebspunkte sind durch Kreuze markiert.
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Abbildung 6.34: Auftrittswahrscheinlichkeit der SoC-Divergenz wihrend eines WLTP-
Zyklus

SMs und somit das Maximalmoment erhoht werden. Die Auftrittswahrschein-
lichkeit der SoC-Divergenzen der entsprechenden Betriebspunkte, die wihrend
eines WLTP-Zyklus erreicht werden konnen, sind in Abb. 6.34 dargestellt. Es
ist deutlich zu erkennen, dass 40 % der Betriebspunkte keine SoC-Divergenz
aufweisen und die Mehrheit der Betriebspunkte eine SoC-Divergenz von 0,5 %
nicht tiberschreiten. Somit ist der gewihlte asynchrone Algorithmus mit einem
Losungsraum von nz = 95 Phasenschaltzustinden ausreichend, um den aktiven
Ladungsausgleich wihrend des Betriebs im Fahrzeug zu gewihrleisten.
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6.7 Auslegung der maximalen Strombelastung

In den vorangegangenen Kapiteln wurden zwei wichtige Faktoren beleuchtet,
die die Strombelastung eines Moduls beeinflussen: die Belastung durch den
Sternpunktabgriff und der erweiterte Betriebsbereich. Dazu kommt noch die zu-
sitzliche Belastung durch Kreisstrome durch das Parallelisieren der Module. Sei
Uit die maximale Spannungsdifferenz, bei der das Parallelisieren benachbarter
Module noch zugelassen wird, so ergibt sich der maximale Kreisstrom beim
Parallelisieren zweier Module zu Uyigr/ (2R; 4 Rat). Je weiter zwei Module, die
eine Spannungsdifferenz aufweisen, im Strang voneinander entfernt sind, desto
geringer ist der entstehende Kreisstrom, da mit jeder Parallelschaltung weitere
MOSFET-Widerstinde durchflossen werden und der entstehende Kreisstrom
somit reduziert wird.

Bei gleicher Spannungsdifferenz entsteht der betragsméBig hochste Kreisstrom,
wenn zu den Sternpunktmodulen parallel verschaltet wird. Da hier drei Batte-
riemodule parallel verschaltet sind, ist der Innenwiderstand um den Faktor drei
geringer als der eines einzelnen SMs. Der ungiinstigste Fall tritt ein, falls sich
die Spannung von SM2 (Abb. 2.10) einer Phase um Ugi¢s von den restlichen SM
unterscheidet und alle Module des MMSPCs parallel verschaltet werden. Der
dabei entstehende Modulstrom Jpmoq cc kann durch Gl. (5.22) berechnet werden.
Betrachtet man lediglich die Kreisstrome, werden die Phasenstrome zu 0 A
gesetzt und die Terme o, RoTi,, vereinfachen sich zu 0 V und die Variable o
wird zu 0 A. Der Spaltenvektor auf der rechten Seite des LGS beinhaltet somit
nur noch die Spannungsdifferenzen der Module. Tritt der ungiinstigste Fall in
Phase U auf, so betragen die Variablen npar st,u = fpar,st,v = Mpar,st, W = RMod Und

der Spaltenvektor vereinfacht sich zu (—Udiff Useg 0 ... O)T, falls die
Spannung von SM2 um den Betrag Uygigr unterhalb der restlichen Module liegt
bzw. zu (Ugig  —Ugier 0 ... O)T, falls die Spannung um Uy dariiber liegt.
Bei der gewidhlten Implementierung wurde eine maximale Spannungsdifferenz
beim Parallelisieren von Ugir = S00mV zugelassen. Das Losen des entstehen-
den LGS mit den Parametern nach Tabelle 3.1 ergibt im ungiinstigsten Fall
einen Kreisstrom von Iyod cc = |iBar,u2| = 13,2 A, der das SM2 zusitzlich zum
Phasenstrom belastet. Dieser Kreisstrom muss beim Einregeln des maximalen
Phasenstroms als Reserve vorgehalten werden und ohne Erweiterung des Be-
triebsbereichs ergibt sich der maximale Phasenstrom im motorischen Bereich
70 by = |Igntade] — Inod cc bZw. zu Im = |ILade| — Inod cc im generatorischen.
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Ist zusitzlich eine Erweiterung des Betriebsbereichs nach Abschnitt 6.6 erfor-
derlich, so ergibt sich fiir den maximalen Phasenstrom in erster Ndherung und
unter Vernachldssigung der exakten Stromverteilung im Bereich OA1 im mo-
torischen Bereich eine maximale Stromamplitude von Iy = 2|Igntiade| — Imod cc
bzw. von i, = 2|l ade| — Imod,cc im generatorischen Bereich. Fiir den Bereich
OA3 gilt in erster Niherung entsprechend i, = 3|Ignade| — Inodcc bzw.
im = 3|ILade] — Inod,cc. Fiir den Automotive-Priifstand sind diese Niherungen
ausreichend, da die Stromaufteilung nahezu ideal ist. Ist hingegen das Verhéltnis
Ri/Rps on jedoch kleiner, so muss die exakte Stromverteilung im Bereich OA3
nach Gl. (5.9) berechnet werden, um die maximale Belastung eines Moduls
genauer bestimmen zu konnen.

Bei Erweiterung um OA3 wurde davon ausgegangen, dass stets drei Module
parallel verschaltet sind und die Belastung somit nicht hoher ist als die der
ibrigen parallelen Gruppen. Dies ist beispielsweise bei den Zustidnden 27, 38
und 49 aus Tabelle A.1 der Fall. Wird jedoch zusitzlich ein Nebenverbrau-
cherstrom Iy zugelassen, reduziert sich die maximale Stromtragfihigkeit
des Systems bei idealer Stromaufteilung zusitzlich um den Nebenverbrau-
cherstrom und den maximalen Kreisstrom Ispvec der Sternpunktmodule.
Der maximale Kreisstrom tritt in den Sternpunktmodulen dann auf, wenn
sich diese um die Spannungsdifferenz Ugg von den restlichen Modulen
unterscheiden und alle Module des MMSPCs parallel verschaltet werden und
lasst sich ebenfalls mithilfe der Gl. (5.22) berechnen. Die 1., 6. und 11. Zeile
des Spaltenvektors werden zu +Ugi und die iibrigen Zeilen zu 0 V. Bei der
gewihlten maximalen Spannungsdifferenz von Ugg = 500mV wird jedes
Sternpunktmodul im ungiinstigsten Fall zusitzlich durch die Kreisstrome mit
jeweils Ispmcc = |iBau,1| = 11,2 A belastet. Der maximale Phasenstrom sinkt
somit auf i, = 3|lgndade| — IspM.cc — Inv. Ist dieser Wert zu gering, konnen die
Zustinde 27, 38 und 49 aus dem Losungsraum entfernt werden, wodurch sich
stets mindestens vier SM im Sternpunkt befinden und der Phasenstrom nur
noch durch die Phasenmodule begrenzt wird.

Die Auslegungskriterien des maximalen Phasenstroms werden in den Tabel-
len 6.3 und 6.4 sowohl fiir den Automotive- als auch den Evaluationspriifstand
zusammengefasst. Fiir den Fall, dass Zustinde zugelassen werden, bei denen
sich nur drei Module im Sternpunkt befinden, wird beim Evaluationspriifstand
davon ausgegangen, dass die Belastung der Sternpunktmodule durch die Kreis-
strome und den Nebenverbraucherstrom (3|Igptiade| — IspM,cc — INv) stérker aus-
fillt als die Belastung der Phasenmodule durch die ungleiche Stromverteilung
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Tabelle 6.3: Maximale Phasenstrome des Automotive-Priifstands in Abhédngigkeit vom
Betriebsbereich und der Minimalanzahl der Sternpunktmodule

OA  Mmax. Phasenstrom i,, mit max. Phasenstrom i, mit
min. 4 Sternpunktmodulen min. 3 Sternpunktmodulen
1 |IEntlade| - Imod,cc |IEntlade| - Imod,cc
2 2|IEntlade| — Imod.cc 2|1Entlade‘ — Imod,cc
3 3|IEnllade| - Imod,cc 3 ‘]Entladel - ]SPM,CC - INV

Tabelle 6.4: Maximale Phasenstrome des Evaluationspriifstands in Abhingigkeit vom
Betriebsbereich und der Minimalanzahl der Sternpunktmodule mit der Be-
dingung ‘IEntlade‘/Oﬁg - Imod,cc > 3‘IEntlade‘ —IspMmcc — INv

max. Phasenstrom i,, mit max. Phasenstrom i,, mit

OA . .
min. 4 Sternpunktmodulen min. 3 Sternpunktmodulen
1 |IEntlade| — Imod,cc |IEntlade| — Imod,cc
2 2|IEnllade| - Imod,cc 2|]Entlade‘ - ]mod,cc
3 ‘IEntlade|/0a38 - Imod,cc 3 ‘IEntlade| - ISPM,cc - INV

(gntiade| /0,38 — Imod.cc). In beiden Fillen gilt zudem die Annahme, dass der
Phasenstrom 1,, eine wesentlich hohere Belastung darstellt als der Nebenver-
braucherstrom Iyy. Andernfalls miisste im Bereich OA2 gepriift werden, ob die
Belastung der Sternpunktmodule grofer ausfillt als die Belastung zweier paral-
lel verschalteter Phasenmodule.
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6.8 Gewichtungsfaktoren A, und Ay

In vorhergehenden Abschnitten wurden Effizienzoptimierung und aktiver La-
dungsausgleich stets unabhiingig voneinander betrachtet. Der modellpridiktive
Optimierungsalgorithmus sieht eine Gewichtung beider Zielfunktionen durch
die Gewichtungsfaktoren A,y und Ay vor. Aufgrund der unterschiedlichen
GroBenordnungen und physikalischen Einheiten der einzelnen Zielfunktionen
ist die Auslegung geeigneter Gewichtungsfaktoren nicht trivial. In [E23] wird
eine Gewichtung vorgestellt, bei welcher der Anteil der Effizienzoptimierung
konstant zu Ay = 1 gesetzt wurde und der Anteil des aktiven Ladungsausgleichs
nach der maximal zuldssigen Spannungsdifferenz analytisch berechnet wurde.
Hierfiir wurden die Extremwerte einfacherer Zielfunktionen berechnet und
das Verhiltnis der Gewichtungsfaktoren wurde so gewihlt, dass der aktive
Ladungsausgleich ab einer Spannungsdifferenz von Uy stets dominiert. Die
in dieser Arbeit verwendeten Zielfunktionen weisen zwar eine hohere Kom-
plexitit auf, dennoch lassen sich auch hier die Extremwerte ermitteln, um ein
entsprechendes Verhiltnis der Gewichtungsfaktoren zu berechnen. Nachteilig
an diesem Verfahren ist jedoch, dass das Verhiltnis der Gewichtungsfaktoren
konstant ist. Es kann jedoch vorteilhaft sein, eine Zielfunktion zu bevorzugen,
weshalb im asynchronen Optimierungsverfahren auf die Gewichtung beider
Zielfunktionen verzichtet wurde.

Betrachtet man die OCV-Verldufe von Lithium-Ionen-Zellen (Abb. 1.4), so ist
zu erkennen, dass der Spannungsgradient sowohl fiir niedrige als auch hohe
SoC-Werte grofer ausfillt als im mittleren SoC-Bereich. Aus diesem Grund ist
es sinnvoll, die Gewichtung der Zielfunktionen an den SoC anzupassen. Insbe-
sondere bei LiFePO4-Zellen ist der Spannungsverlauf im mittleren SoC-Bereich
nahezu konstant. Dadurch fallen Kreisstrome zwischen parallel verschalteten
Modulen auch bei einer groen SoC-Differenz gering aus. Im Grenzbereich
an den Lade- bzw. Entladegrenzen ist der Spannungsgradient hingegen sehr
steil, wodurch selbst bei geringer SoC-Abweichung starke Kreisstrome auftreten
konnen. Aufgrund dieser SoC-Abhingigkeit werden im asynchronen Sche-
duler die Zielfunktionen getrennt voneinander betrachtet. Bei einer geringen
SoC-Differenz sowie im mittleren SoC-Bereich soll nur die Effizienz optimiert
werden. Erst bei einer hoheren SoC-Differenz oder bei niedrigem respektive ho-
hem SoC wird ausschlieBlich im Hinblick auf den aktiven Ladungsausgleich
optimiert. Dartiber hinaus wird dadurch die Rechenzeit reduziert, da nicht zwei
Zielfunktionen gleichzeitig berechnet und gegeneinander abgewogen werden
miissen.
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Zusammenfassung und
Ausblick

In der vorliegenden Dissertation wurden zwei unterschiedliche Scheduling-
Algorithmen zur Steuerung eines MMSPCs erarbeitet, auf den dazugehorigen
Priifstainden implementiert und simulativ gegeniibergestellt. Durch die Imple-
mentierung wurde insbesondere nachgewiesen, dass sich ein modellpradiktiver
Algorithmus mit der geforderten Modulanzahl in Echtzeit zur Schaltfrequenz
realisieren ldsst.

7.1 Zusammenfassung der Ergebnisse

Der simulative Vergleich hat gezeigt, dass mit dem asynchronen Verfahren
nahezu identische Effizienzwerte erreicht werden wie mit dem modellpradik-
tiven, wenn letzteres keine zusitzliche Gleichtaktkomponente aufprigt. Durch
das Aufprigen einer effizienzoptimierten Gleichtaktspannungskomponente
wird die Effizienz des Umrichters wesentlich verbessert. Eine entsprechende
Gleichtaktspannungskomponente kann jedoch zusitzlich mit einem asynchro-
nen Scheduler genutzt werden, indem diese in die Spannungsmodulation nach
[E7] oder [53] eingebunden wird.
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Dariiber hinaus wurde deutlich, dass der modellpradiktive Algorithmus dem
asynchronen in Bezug auf die Grenze des aktiven Ladungsausgleichs iiberlegen
ist. Grund hierfiir sind vor allem der erweiterte Zustandsraum und die optimierte
Gleichtaktspannungskomponente. Ohne diese Zusatzfunktionen weisen sowohl
der pradiktive als auch der asynchrone Scheduler @hnliche Optimierungsgiite
auf. Ein Abgleich der simulierten Betriebspunkte mit einem Fahrprofil hat
nachgewiesen, dass es mit dem asynchronen Algorithmus dennoch moglich ist,
ein automobiles Zielsystem im ausgeglichenen Ladungszustand zu betreiben, da
die Betriebspunkte auBlerhalb der Ladungsausgleichsgrenze selten angefahren
werden.

Des Weiteren wurde unter Verwendung des asynchronen Schedulers ein
Verfahren zur Erweiterung des Betriebsbereichs ermoglicht, wodurch sich ins-
besondere in einer automobilen Anwendung das Drehmoment beim Anfahren
erhohen lisst. Es wurde zudem eine detaillierte Belastungsanalyse durch den
Sternpunktabgriff und die Modulkreisstrome, entstehend durch die Parallelisie-
rung, durchgefiihrt. Durch diese Analyse ermdglicht die vorliegende Arbeit eine
optimierte Modulauslegung, um das MMSPC-System an die Anforderungen
der Antriebsmaschine ideal anzupassen.

Die zusitzliche Entwicklung der Batterieemulation ermoglicht es, die erarbei-
teten Verfahren unter den unterschiedlichsten Randbedingungen zu testen. So
kann das Verhalten der Algorithmen exemplarisch an unterschiedlichen Zell-
chemien durch eine Anpassung der Batteriemodellparameter evaluiert werden.
Neben der Analyse unterschiedlicher Zellchemien lésst sich auch der Einfluss
der Temperatur oder eines unausgeglichenen Systems leicht untersuchen, indem
diese Randbedingungen durch Software-Parameter eingestellt werden. Eine auf-
wendige Vorkonditionierung realer Batteriezellen ist somit nicht notwendig.

7.2 Ausblick

Die aufgeprigte Gleichtaktkomponente fiihrte zu einer verbesserten Gesamtef-
fizienz. Ein Vergleich mit anderen Methoden, wie [E7] oder [53], konnte nicht
erfolgen, da diese zeitgleich entstanden sind. Eine Gegeniiberstellung ist an
dieser Stelle sinnvoll. Ist der Effizienzgewinn durch ein alternatives Verfah-
ren identisch, kann der Scheduler einfacher aufgebaut werden, da weniger
Moglichkeiten wihrend eines Schaltschrittes analysiert werden miissen.
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7.2 Ausblick

Die dargestellten Simulationen haben verdeutlicht, dass der pradiktive Schedu-
ler insbesondere von der Kombination des erweiterten Zustandsraums mit der
optimierten Gleichtaktspannungskomponente profitiert. Eine Erweiterung des
Zustandsraums ist auch fiir den asynchronen Scheduler mit geringem Aufwand
moglich. Zur Umsetzung der optimierten Gleichtaktspannungskomponente
miisste die Schnittstelle zwischen Modulator und Scheduler grundsétzlich
verdndert werden. Es ist jedoch nicht eindeutig, ob der asynchrone Sche-
duler von diesen Zusatzfunktionen im gleichen Mafle profitieren wiirde wie
der pridiktive. Somit wire eine weiterfilhrende Analyse zu empfehlen, um
die Auswirkungen der Zusatzfunktionen auf den asynchronen Scheduler zu
bestimmen. Profitiert der asynchrone Scheduler im gleichen Malle von den
Zusatzfunktionen wie der pradiktive, kann es sich je nach Auslegung des
MMSPCs lohnen, die Schnittstelle zwischen Modulator und Scheduler analog
zum pradiktiven Verfahren anzupassen. Dies kann sich insbesondere vorteilhaft
im Hinblick auf den aktiven Ladungsausgleich auswirken.

Beide vorgestellten Optimierungsverfahren verwenden jeweils eine Zielfunk-
tion zur Effizienzoptimierung und eine zum aktiven Ladungsausgleich. Unter
Beriicksichtigung des SoC-Verlaufs einer Lithium-Ionen-Zelle wurde verdeut-
licht, dass der aktive Ladungsausgleich sowohl bei hoheren SoC-Differenzen
als auch bei hohen respektive niedrigen Ladezustéinden forciert werden muss.
Eine tiefergehende Auslegungsmethode der einzelnen Gewichtungsfaktoren
konnte innerhalb dieser Arbeit nicht erfolgen, wenngleich die Grundlagen
hierfiir geschaffen wurden. Der SoC-Bereich, auflerhalb dessen nur noch
aktiver Ladungsausgleich sinnvoll ist, ist abhidngig von den entstehenden
Kreisstromen und dem Last- bzw. Stromprofil des Fahrzeugs. Die entstehenden
Kreisstrome und der Anteil des Phasenstroms am Modulstrom lassen sich
mit der erarbeiteten Systemanalyse berechnen, wodurch auf den relevanten
SoC-Bereich geschlossen werden kann.

Bei der Berechnung der Batteriestromverteilung und des dquivalenten Phasenin-
nenwiderstands wurden konstante Matrizen verwendet. Ein Optimierungspoten-
tial bietet das Anpassen dieser Matrizen im Betrieb an die sich verdnderlichen
Parameter, wie den Batterieinnenwiderstand. Diese Parameter dndern sich we-
sentlich langsamer als die Taktfrequenz des Schedulers. Deshalb wire es
moglich, die genutzten Matrizen asynchron zur Schaltfrequenz neu zu berech-
nen und dem Scheduler in Form einer LUT zur Verfiigung zu stellen.
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Abbildung A.1: Vereinfachung einer Sternpunktverschaltung, bei der sich zwei Stern-
punktmodule im Zustand p befinden
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Abbildung A.2: Vereinfachung einer Sternpunktverschaltung, bei der sich alle Stern-
punktmodule im Zustand p befinden
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Anhang A Anhang

Tabelle A.1: Phasenschaltzustinde Z;, die im Bereich OA3 eingesetzt werden diirfen, fiir
NMod — 3 und nz = 95

Zi |21 2 3 4 5 6 | Vi
21|s- p p p p bL|-l
28l p s- p p p by | -1
29| p p s p p b | -1
32|p p p p p bL| O
31p p p p p s+| 1
34| p p p p sy b1
35/p p p s+ p bL| 1
36| p p s+ p p bL| 1l
37Mp s+ p p p bL| 1
B|s+ p p p p bL| 1
421 p p s+ p p sy | 2
45| p s+ p p p st | 2
49 |1sy p p p p sy | 2
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Abbildung A.3: Anteil der ohmschen Batterieverluste Ey gy an den Gesamtverlusten

Ey yor bei pridiktivem Scheduling mit nz = 126 und aktiver Gleichtakt-
spannungskomponente
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Abbildung A.4: Anteil der ohmschen Durchlassverluste Evy ¢ong an den Gesamtverlusten

Ey 1ot bei pridiktivem Scheduling mit nz = 126 und aktiver Gleichtakt-
spannungskomponente
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Abbildung A.5: Anteil der Schaltverluste Ey sy an den Gesamtverlusten Ev o bei

préadiktivem Scheduling mit ny = 126 und aktiver Gleichtaktspannungs-
komponente
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Abbildung A.6: Anteil der ohmschen Verluste Ey g, der Zwischenkreiskapazitit an den

Gesamtverlusten Ey 1o bei pridiktivem Scheduling mit nz = 126 und
aktiver Gleichtaktspannungskomponente
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Symbolverzeichnis

Abkiirzungen

K-Parameter

LiCoO,
LiFePO,
LiMn;Oy4
MO,
MMSPC

ADC

AFE
Akku
ASM
AXI

AXI4-Lite
AXI4-Stream
BEF

BEP

BMS

BRAM

CAN

CHB

DAB

Hilfsparameter, bestehend aus K, K> und K3, zur
Berechnung der Klemmenspannung Uy
Lithiumcobaltdioxid

Lithiumeisenphosphat

Lithiummanganspinell

Metalloxid

Modularer Multilevel-Seriell/Parallel-Umrichter (engl.
Modular Multilevel Series/Parallel Converter)
Analog-Digital-Umsetzer (engl. analog-to-digital
converter)

Active-Front-End

Akkumulator

Asynchronmaschine

Advanced eXtensible Interface, parallele und synchrone
Kommunikationsschnittelle fiir on-chip-Kommunikation
AXI-Subset

AXI-Subset

batterieelektrisches Fahrzeug
Batterieemulationsplatine

Batteriemanagementsystem

Block Random Access Memory

Controller Area Network, serielles Feldbussystem
kaskadierte H-Briicke (engl. Cascaded H-bridge)
Dual-Active-Bridge
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Symbolverzeichnis

DBS

DSP

DTC

EIS

EM

EMV

ESB

ETI
ETI-DSP-System

FHA
FlexRay

FPGA
GPIO
HMK
HSB
HV
HVK

TAM-ESS
IGBT

LGS
LUT
LWL
MCT
MMC

MOSFET
MTPA
NiMH
NMC

OA

OCV
PDM
PSM
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Drehstrombriickenschaltung

Digitaler Signalprozessor

Direct Torque Control

elektrochemische Impedanzspektroskopie
elektrische Maschine

Elektromagnetische Vertrédglichkeit

Ersatzschaltbild

Elektrotechnisches Institut

Am ETI entwickeltes DSP-System, bestehend aus DSP,
HMK und ETI-Bus

First Harmonic Approximation

serielles und deterministisches Feldbussystem fiir den
automobilen Bereich

Field Programmable Gate Array

General Purpose Input/Output
Hochleistungsmodulatorkarte

Highspeed-Bus

Hochvolt

Hochvoltkoordinator, Steuergerit im Fahrzeug zur
Aufteilung der im System verfiigbaren Leistung
Institute for Applied Materials - Energy Storage Systems
Bipolartransistor mit isolierter Gate-Elektrode (engl.
insulated-gate bipolar transistor)

Lineares Gleichungssystem

Lookup-Tabelle

Lichtwellenleiter

Monitor Control Tool

Modularer Multilevel-Umrichter (engl. Modular
Multilevel Converter)
Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor
Maximum Torque per Ampere

Nickel-Metallhydrid

Kathodenmaterial von Lithium-Ionen-Zellen
Betriebsbereich des MMSPCs (engl. operating area)
Leerlaufspannung (engl. open-circuit voltage)
Pulsdichtemodulation

permanenterregte Synchronmaschine



Formelzeichen

PWM Pulsweitenmodulation

PWR Pulswechselrichter

SDM Sigma-Delta-Modulator

SiC Siliciumcarbid

SM Submodul

SoC Ladezustand (engl. state of charge)

SoM System-on-Module

SPI Serial Peripheral Interface

UART Universal Asynchronous Receiver Transmitter
WLTP Worldwide harmonized Light vehicles Test Procedure
ZCS Zero-Current-Switching

ZQS Zweiquadrantensteller

ZVS Zero-Voltage-Switching
Formelzeichen

Leistungselektronik und Batteriemodellierung

C Kapazitit des RC-Glieds im Batteriemodell
C;[lio amplitudeninvariante Clarke-Riicktransformation
Capo amplitudeninvariante Clarke-Transformation
EBat aus einer Batterie entnehmbare Energie

fel elektrische Grundfrequenz

i Sollstrom ig

iq d-Komponente des Ausgangsstroms

i Sollstrom ig

iq g-Komponente des Ausgangsstroms

Is max maximaler Statorstrom der PSM

iu Stromamplitude der Phase U

iu Iststrom der Phase U

iy Iststrom der Phase V

iw Iststrom der Phase W

Ly serielle Induktivitit einer Batteriezelle

Ly Liangsinduktivitit der PSM

Ly Querinduktivitit der PSM

MBat Batteriemasse
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Symbolverzeichnis

M
Minax
M, mech

Nmax

Nmech

Pgrav
PmaX

Ypm
Occ

Rera
Rerx

Resr

Rs

T
TEntladung
UBat

iy

Umn

*
um
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Sollmoment der PSM

maximales Drehmoment der PSM
mechanisches Drehmoment
maximale Drehzahl der PSM
mechanische Drehzahl in min™
Solldrehzahl der PSM
gravimetrische Leistungsdichte
maximale Leistung der PSM
Polpaarzahl
Permanentmagnetfluss der PSM

Teil des RQ-Glieds zur Abbildung von
Ladungstransferprozessen zwischen Elektrode und
Stromableiter

Teil des RQ-Glieds zur Abbildung von
Ladungstransferprozessen zwischen Anode und Stromableiter
Teil des RQ-Glieds zur Abbildung von
Ladungstransferprozessen zwischen Kathode und Stromableiter
entnehmbare Ladungsmenge einer Batterie

Nennkapazitit einer Batterie bzw. eines Moduls

serieller Innenwiderstand des Batteriemodells

Widerstand des RC-Glieds im Batteriemodell

Teil des RQ-Glieds zur Abbildung von
Ladungstransferprozessen zwischen Elektrode und
Stromableiter

Teil des RQ-Glieds zur Abbildung von
Ladungstransferprozessen zwischen Anode und Elektrolyt

Teil des RQ-Glieds zur Abbildung von
Ladungstransferprozessen zwischen Kathode und Elektrolyt
dquivalenter Serienwiderstand eines Kondensators
Statorwiderstand der PSM

Zeitkonstante des Batteriemodells

Zeit, in der Eg, entnommen wird

Klemmenspannung der Batterie

Sollwert der d-Komponente der Phasenspannung

Istspannung der Phase m

Sollspannung der Phase m
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Formelzeichen

Uocv

*
Ug

Uzwk

Werav
X
Y

ZrLw

ZRrc
ZRqQ

OCV-Spannung der Batterie

Sollwert der q-Komponente der Phasenspannung
Zwischenkreisspannung der DBS

gravimetrische Energiedichte

Anzahl an in Serie verschalteten Zellen

Anzahl an parallel verschalteten Zellen
Finit-Length-Warburg Element zur Beschreibung der
Festkorperdiffusion in den Elektroden

komplexe Impedanz des R C;-Glieds

komplexe Impedanz eines RQ-Glieds

MMSPC-spezifische Bezeichnungen

aMMSPC
A

AQZ,..,nMod
Ay

1)
D

EV,aus
EBat,tot
EV,ein
n

Aussteuergrad des MMSPCs

Adjazenzmatrix zur Definition des gerichteten gewichteten
Graphen

Hilfsparameter zur Beriicksichtigung der Stromrichtung
Hilfsparameter zur Beriicksichtigung der Stromrichtung
Hilfsparameter zur Beriicksichtigung der Phasenstromrichtung
Bypass-High

Bypass-Low

Hilfsmatrix zur Berechnung der Stromaufteilung im Sternpunkt
Bypass (High oder Low)

Hilfsmatrix zur Berechnung der Stromaufteilung im Sternpunkt
Funktion zur Berechnung der Modulzustandsinderungen
zwischen zwei Phasenschaltzustinden Z;

im Mittel entnommene Ladung eines Sternpunktmoduls
wihrend einer Spannungsstufe

Differenzspannungsmatrix mit den notwendigen
Spannungsspriingen zum Erreichen von Vgcheq

Element der Matrix A,

Hilfsmatrix zur Berechnung der Batteriestrome aus den
Phasenstromen

Ausschaltverlustenergie eines MOSFETSs
aufgenommene/abgegebene Energiemenge der SM-Batterien
Einschaltverlustenergie eines MOSFETSs

Effizienz des MMSPCs
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Symbolverzeichnis

Ev Bat
EV,Kap
EV,cond
EV.sw
EV,tol
J:npar
fspm
IT,aus
IT,ein
T

Inv
E.Bath
iBat,m,k

iBat,m,k
iBat
IEntiade
{ Lade
lm

Im

Imod,cc

Im
ISPM7cc

ISPM
ISPM
iBat

iBat‘st

Ak
/,Lbal
Av
afMod
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ohmsche Verlustenergie der Batterien

ohmsche Verlustenergie der Kapazititen

ohmsche Durchlassverlustenergie der MOSFETs
Schaltverlustenergie der MOSFETSs

Verlustenergie des MMSPCs

Faktorenvektor zur Berechnung der Stromverteilung innerhalb
einer parallelen Gruppe mit np,; Modulen

Frequenz des Sigma-Delta-Modulators

Strom durch einen MOSFET wihrend des Ausschaltvorgangs
Strom durch einen MOSFET wihrend des Einschaltvorgangs
Strom durch einen MOSFET

Laststrom der Nebenverbraucher

Batteriestrom des k-ten Moduls

mittlerer Batteriestrom des k-ten Moduls in Phase m {iber eine
elektrische Periode

Batteriestrom des k-ten Moduls in Phase m

Batteriestrom

maximaler Entladestrom eines SMs

maximaler Ladestrom eines SMs

Mittelwert des Phasenstroms der Phase m

Amplitude des Phasenstroms der Phase m

maximaler Modulstrom, der im ungiinstigsten Fall durch
Kreisstrome erzeugt werden kann

Iststrom der Phase m

maximaler Sternpunktmodulstrom, der im ungiinstigsten Fall
durch Kreisstrome erzeugt werden kann

mittlerer Batteriestrom der Sternpunktmodule

Batteriestrom der Sternpunktmodule

Vektor aller Batteriestrome

Batteriestrome der Sternpunktmodule

Anteil des k-ten Moduls am Phasenstrom im
Phasenschaltzustand Z

Anteil des k-ten Moduls am Phasenstrom

Gewichtungsfaktor des aktiven Ladungsausgleichs
Gewichtungsfaktor der Verlustenergie

Verhiltnis der Modulladung zur Gesamtladung



Formelzeichen

m

nz
N

NMod

N_

Mpar, SPM,m
Npar,SPM, tot
Npar

Ny

Pa

Pv

¢el

¢

PV,Bat
PV,cond
PV,ohm

p

Qi

Q2....nvioa

RDS,on
Ru

Phasenindex mit m € {U,V,W}

Anzahl der vorausgewihlten Phasenschaltzustinde Z;
Nachfolgermatrix, die jedem Zustand Z; maximal 6
Nachfolgezustinde zuordnet

Anzahl an SM innerhalb einer Phase

X_ -verbindender Sternpunktanschluss

Anzahl an SM der Phase m im Sternpunkt

Anzahl an SM parallel zum Sternpunkt

Anzahl an SM innerhalb einer parallelen Gruppe

X, -verbindender Sternpunktanschluss

parallele Verschaltung a

parallele Verschaltung b

Phasenwinkel des Phasenstroms

Phasenversatz zwischen Phasenspannung und -strom
Verlustleistung innerhalb der Batterie
Durchlassverlustleistung eines MOSFET's

ohmsche Verlustleistung des MMSPCs

parallele Verschaltung (a oder b)

im Mittel entnommene Ladung eines Sternpunktmoduls iiber
eine el. Periode

im Mittel entnommene Ladung eines Sternpunktmoduls iiber
eine el. Periode

Durchlasswiderstand eines MOSFETs

Ersatzwiderstand im High-Side-Pfad

Vereinfachter Innenwiderstand der Batterie eines Moduls
Ersatzwiderstand im Low-Side-Pfad

Hilfsmatrix zur Berechnung der Stromaufteilung
Hilfsvektor zur Berechnung der Stromaufteilung
dquivalenter Phasenwiderstand der Phase m

Summe aus Innenwiderstand und vier Leistungshalbleitern:
Rs = Ri +4Rps,on

Summe der Widerstdnde von zwei Leistungshalbleitern:
Ryt = 2RDS,on

Summe der Widerstidnde von vier Leistungshalbleitern:
R4t = 4Rps on

dquivalenter Phasenwiderstand der Phase U

dquivalenter Phasenwiderstand der Phase V
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Rw dquivalenter Phasenwiderstand der Phase W

Olst Summe der Batteriestrome igy x der Module im Sternpunkt

(o) Summe der Batteriestrome igyx innerhalb einer parallelen
Gruppe

S_ seriell-negative Verschaltung

SoC,, durchschnittlicher SoC der Phase m

SoC durchschnittlicher SoC aller Phasen

SoCp, k SoC des k-ten SMs in Phase m

SoC SoC eines SMs

Sy seriell-positive Verschaltung

to Zeitpunkt zu dem der Ein- bzw. Ausschaltvorgang eines
MOSFETs beginnt

taus Ausschaltzeit eines MOSFET

tein Einschaltzeit eines MOSFET

T Temperatur der Batterie

Ucm Gemessene Gleichtaktspannungskomponente

ur Spannungsabfall an einem MOSFET

Udiss maximaler Spannungsunterschied bei dem benachbarte Module
noch parallelisiert werden diirfen

U, Amplitude der Phasenspannung der Phase m

veM aufmodulierte diskrete Gleichtaktspannungskomponente

Vi Spannungserh6hung

7 Spannungslevel der Phasenschaltzustands Z;

vy, Sollspannungsstufe der Phase m

Vm Spannungsstufe der Phase m als Element der Menge
{—nMod + 1, —nMod +2,---,0,1,...,nM0q } fiir die asymmetrische
Modultopologie

vy Spannungsreduzierung

Vsched Sollspannungsmatrix inklusive Gleichtaktspannung

v Funktion zur Abbildung des Phasenschaltzustands Z; auf die
entsprechende Spannungsstufe

%4 Tripel zur Beschreibung des Schalzustands aller drei Phasen

Win Phasenschaltzustand einer Phase als Element der Menge W;,

Won Menge der ausgewdhlten Schaltzustandskombinationen einer
Phase
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konkreter Phasenschaltzustand

eingangsseitiger negativer Anschluss eines SMs
eingangsseitiger positiver Anschluss eines SMs
ausgangsseitiger negativer Anschluss eines SMs
ausgangsseitiger positiver Anschluss eines SMs
Kombination der Modulschaltzustinde innerhalb einer Phase
Phasenschaltzustand dargestellt als nygog-Tupel
Modulschaltzustand des k-ten Moduls

Phasenschaltzustand der Phase m

Modulschaltzustand eines Moduls

Spezifische Grofien der Batterieemulation

aj

ap

as
azqs
Ca
Ce
G
Czx

AEv Bat

AQBal

fzas

Aussteuergrad einer Halbbriicke des ZQS
Aussteuergrad einer Halbbriicke des ZQS
Aussteuergrad einer Halbbriicke des ZQS
Aussteuergrad des Synchronwandlers
Ausgangskapazitit des Synchronwandlers
Eingangskapazitit des LLC-Resonanzwandlers
Resonanzkapazitit des LLC-Konverters
Zwischenkreiskapazitit zwischen LLC-Resonanzwandler und
ZQS

Verlustenergie der Batterie wéihrend eines
LWL-Kommunikationszyklus

entnommene Ladungsmenge Q wihrend eines
LWL-Kommunikationszyklus

Stromrippel des Synchronwandlers
Schaltfrequenz des ZQS

Resonanzfrequenz des kompletten LLC-Serienschwingkreises
Resonanzfrequenz des LLC-Resonanzwandlers
Schaltfrequenz des LLC-Resonanzwandlers
normierte Schaltfrequenz fi/ f;
Verstirkungsfaktor des LLC-Konverters
Sollwert der Null-Komponente i
Null-Komponente der ZQS-Phasenstrome
Eingangsstrom des ZQS

Spulenstrom einer Phase des ZQS
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i
iL3
iL

l'*
Lok
Lo k
%
ILo
Lo
iL

Iz
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Spulenstrom einer Phase des ZQS

Spulenstrom einer Phase des ZQS

Mittelwert des Drosselstroms iy, iiber eine Modulationsperiode
Sollsummenstrom des ZQS zum Zeitpunkt &
Summenstrom des ZQS zum Zeitpunkt k
Sollsummenstrom des ZQS

Summenstrom des ZQS bestehend aus iy 1, i und ip 3
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