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Vorwort

Die Idee zur Untersuchung eines Serien-Hybrid-Umrichter als hochdynami-
schen Netzemulator entstand im Jahr 2017 wihrend meiner Tatigkeit als wis-
senschaftlicher Mitarbeiter am Elektrotechnischen Institut (ETI) des Karlsru-
her Instituts fiir Technologie (KIT). Aus der Idee entwickelte sich in mehrjéh-
riger Tétigkeit ein neues Konzept fiir einen hochdynamischen Netzemulator
mit niedrigem Oberschwingungsgehalt und der Féahigkeit das frequenzabhén-
gige Verhalten eines Priiflings bis zu einer Frequenz von 100 kHz analysieren
zu konnen. Die Funktionsfdhigkeit des Konzepts wurde mit Hilfe eines aufge-
bauten Prototyps mit einer Leistung von 50 kVA demonstriert.

Die erfolgreiche Vollendung meiner Forschungsarbeit wire ohne die umfas-
sende Unterstiitzung aus meinem beruflichen und privaten Umfeld nicht reali-
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Mein besonderer Dank gilt meinem Doktorvater, Prof. Dr.-Ing. Marc Hiller,
fiir das Vertrauen, das er mir entgegengebracht hat, sowie flir die Moglichkeit,
in diesem spannenden und vielseitigen Themenbereich zu promovieren. Be-
sonders schitze ich die kontinuierliche Unterstiitzung und die groBe Freiheit,
die mir bei der Durchfiihrung dieser Forschungsarbeit gewahrt wurden, sowie
die wertvollen fachlichen Diskussionen, von denen ich erheblich profitiert
habe.

Zudem mochte ich mich bei Herrn Prof. Dr.-Ing. J6rg Roth-Stielow fiir sein
Interesse an meiner Arbeit und die Ubernahme des Korreferats bedanken.

Mein Dank gilt selbstversténdlich all meinen Kolleginnen und Kollegen am
ETI. Der offene und freundschaftliche Umgang hat nicht nur zu einem
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angenechmen Arbeitsklima beigetragen, sondern auch durch zahlreiche Anre-
gungen und Diskussionen die fachliche Grundlage fiir diese Arbeit geschaffen.

Ein besonderer Dank gilt in diesem Zusammenhang meinen Biirokollegen Fa-
bian, Lukas und Daniel flir die zahlreichen bereichernden Diskussionen und
Anregungen, die hervorragende Arbeitsatmosphére sowie die Unterstiitzung
beim Aufbau des Teststands.

Mein Dank gilt auch den Studierenden, die durch ihre tatkraftige Unterstiitzung
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artigen Doktorfeier.
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Kurzfassung

Die gegenwirtige Transformation der elektrischen Energieversorgung fiihrt zu
einer verstirkten Integration leistungselektronischer Systeme in das Energie-
netz. Diese Entwicklung fiihrt zu vermehrten Interaktionen zwischen diesen
Systemen. Um diese Interaktionen prizise vorhersagen zu konnen, ist es ent-
scheidend, sowohl das frequenzabhingige Klemmenverhalten der Systeme fiir
verschiedene Arbeitspunkte als auch ihr Verhalten in dynamischen Szenarien,
wie beispielsweise bei Netzfehlern, zu kennen. Diese Analyse erfolgt mithilfe
von Power Hardware-in-the-loop-Netzemulatoren. Aufgrund funktionaler Ein-
schrankungen ist es mit den bestehenden Systemen jedoch nicht mdoglich, das
Verhalten neuer, auf schnellschaltenden Halbleitern basierender Systeme bis
in den bendtigten Frequenzbereich zu analysieren. An dieser Stelle kniipft die
vorliegende Arbeit an, indem ein neuartiges Konzept fiir einen Netzemulator
entwickelt wird. Hierzu werden zunichst mogliche Systemarchitekturen be-
trachtet und die Vorteile der verwendeten Serien-Hybrid-Architektur heraus-
gearbeitet. Im nédchsten Schritt erfolgt die Konzeptionierung, Dimensionie-
rung, Konstruktion und Charakterisierung eines auf der Serien-Hybrid-Archi-
tektur basierenden Netzemulators. Darauthin erfolgt eine analytische Betrach-
tung einer closed-loop-Emulation eines Netzanschlusspunktes und der impe-
danzbasierte Stabilititsanalyse des frequenzabhingigen Klemmenverhaltens
mithilfe der harmonischen Impedanz. Zudem wird die Messmethodik zur
Vermessung der harmonischen Impedanz beschrieben. Messungen, bei denen
verschiedene Netzszenarien nachgebildet und die Ergebnisse der Vermessung
der harmonischen Impedanz eines Umrichters ermittelt werden, quantifizieren
schlieBlich die Qualitit des entwickelten Netzemulators.
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Einleitung

Aufgrund der zunehmenden dezentralen Energieerzeugung durch erneuerbare
Energien und des Anstiegs von umrichtergespeisten Lasten nimmt die Durch-
dringung des Stromnetzes durch leistungselektronische (LE) Systeme stetig zu
[1, 2]. Als Folge dieses Strukturwandels kommt es vermehrt zu Interaktionen
zwischen den LE-Systemen in verschiedenen Anwendungen. Dazu gehéren
beispielsweise Oberschwingungen in Offshore-Windanlagen [3], Wechsel-
wirkungen zwischen einzelnen Reglern paralleler Umrichtern untereinander
oder mit ihren Netzfiltern [4], durch Schalthandlungen angeregte Resonanzen
[5] bis hin zu instabilem Verhalten von Umrichtern in groen Photovoltaikan-
lagen [6]. Der jeweils wirksame Frequenzbereich dieser Phdnomene hangt von
den beteiligten Komponenten innerhalb der LE-Systeme ab. In Abbildung 1.1
sind die typischerweise in LE-Systemen auftretenden charakteristischen Fre-
quenzbereiche dargestellt [7].

Stromregelung

Leistungs- Filter-
regelung resonanzen

Spannungs-

PLL regelung Schaltfrequenz
l l l l l
T

»

I I I I I v
1Hz 10Hz 100Hz 1kHz 10kHz 100kHz S

Abbildung 1.1:  Charakteristische Frequenzbereiche der verschiedenen physikali-
schen Komponenten sowie Regelkreise eines LE-Systems
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Es ist zu erkennen, dass die Frequenzbereiche der Phinomene, die durch die
Stromregelung, Filterresonanzstellen oder Schalthandlungen hervorgerufen
werden, bis in den hohen zweistelligen Kilohertzbereich reichen kénnen.

Um das Auftreten dieser Phanomene zu vermeiden, sollten elektrische Be-
triebsmittel, insbesondere LE-Systeme, vor der Installation im Feld auf
mogliche Interaktionen und instabiles Verhalten iiberpriift werden. Dafiir ist
ein leistungsfahiges Priifsystem erforderlich, das in der Lage ist, die verschie-
dene Netzsituationen zu emulieren und gleichzeitig das Verhalten der
elektrischen Betriebsmittel in diesen Netzsituationen zu analysieren. Dabei
stehen insbesondere Netzfehler im Fokus, ebenso wie transiente Spannungs-
schwankungen und -unterbrechungen, Netzunsymmetrien, harmonisch ver-
zerrte Netzspannungen sowie instabile bzw. schwache Netze.

Des Weiteren muss das Priifsystem auch in der Lage sein, das frequenzabhin-
gige Klemmenverhalten des elektrischen Betriebsmittels, im Folgenden als
Priifling (DUT, engl.: Device Under Test) bezeichnet, zu analysieren. Dieses
frequenzabhingige Klemmenverhalten wird auch als harmonische Impedanz
bezeichnet. Die Kenntnis der harmonischen Impedanz des DUTs und des Netz-
anschlusspunkts NAPs, an dem der DUT spiter betrieben wird, ermdglicht es,
mithilfe einer impedanzbasierten Stabilititsanalyse zu {berpriifen, ob ein
stabiler Betrieb des DUTs in Verbindung mit dem NAP mdglich ist [8]. Dar-
iiber ermoglicht die harmonische Impedanz die Vorhersage von Interaktionen
des DUTs mit anderen elektrischen Betriebsmitteln.

Um die harmonische Impedanz zu bestimmen, muss das Priifsystem Testsig-
nale generieren. Diese Signale werden auf die gewiinschte Ausgangsspannung,
beispielsweise ein dreiphasiges 400 V-System, aufmoduliert. AnschlieBend
wird die Reaktion des DUTs auf die Testsignale gemessen. Die hochste Ge-
nauigkeit wird dabei durch die Verwendung eines sinusformigen Testsignals
erzielt [9, 10].

Zur Nachbildung der unterschiedlichen Netzsituationen gibt es verschiedene
Priifsysteme basierend auf Transformatoren, Generatoren oder in Reihe ge-
schaltete Impedanzen [11-13]. Diese Priifsysteme weisen jedoch nicht die not-
wendige Flexibilitit auf, um alle genannten Netzsituationen fiir verschiedene
Parameter nachbilden zu kénnen. Des Weiteren sind sie auch nicht fédhig, die
bendétigten sinusformigen Testsignale auf die nachzubildende Netzspannung
aufzumodulieren. Um alle geforderten Netzsituationen nachzubilden und die
bendtigten sinusformigen Testsignale zu erzeugen, wird ein auf Leistungs-
elektronik basierendes Priifsystem benétigt, welches eine hohere Flexibilitdt
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und einen hoheren Funktionsumfang als die oben erwéhnten Priifsysteme auf-
weist [11, 13]. Das benétigte Verhalten wird dabei nicht durch die Verénde-
rung der Hardware des Priifsystems erreicht, sondern durch Anderung eines
softwareseitigen Modells. Ein solches Priifsystem wird als Power Hardware-
in-the-Loop (PHIL)-System bezeichnet. Abbildung 1.2 zeigt die schematische
Darstellung eines PHIL-Priifstands.

PHIL-System Zx (optional) DUT
Regelmgund | | | PHIL- 3 3 .
Steuerung Unrichter 7 Leistungs-
|y elektronik
[ 4
LD
Echtzeit- —D /K I Regelung
hner E A B { L und
= Steuerung
Signalverarbeitungssystem

Abbildung 1.2:  Schematische Darstellung eines PHIL-Priifstands

Im Echtzeitrechner des PHIL-Systems wird ein Modell mit dem nachzubilden-
den Verhalten berechnet. Hierzu werden abhingig von dem nachzubildenden
Verhalten der Strom I, die Spannung U oder beide Werte des elektrischen
DUTs gemessen. Die gemessenen Werte werden dem Echtzeitrechner fiir die
Berechnung des Modells iibergeben. Mithilfe des Modells werden Sollwerte
fir den PHIL-Umrichter generiert, die an die Regelung und Steuerung des
PHIL-Umrichters iibermittelt werden. Diese verarbeiten die Sollwerte entspre-
chend, sodass der PHIL-Umrichter die gewiinschten Spannungs- oder Strom-
werte an seinen Klemmen zur Verfligung stellt. Die eingezeichnete Koppelim-
pedanz Zy zwischen PHIL-System und DUT wird nur benétigt, wenn das
PHIL-System einen Ausgang mit Stromquellencharakteristik zur Verfiigung
stellen soll. Diese Art der Nachbildung der verschiedenen Netzsituationen wird
als closed-loop-Emulation bezeichnet, da fiir die Berechnung des Klemmen-
verhaltens des PHIL-Systems im Echtzeitrechner das Verhalten des DUTs mit-
beriicksichtigt wird. Mit einem solchen PHIL-Priifstand kénnen somit alle ge-
nannten Netzsituationen nachgebildet bzw. emuliert werden.

Aus den beschriebenen Priifszenarien lassen sich mehrere Eigenschaften ab-
leiten, die das PHIL-System aufweisen muss.
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Fiir eine exakte Nachbildung von Netzfehlern bis in zweistelligen Kilohertz-
bereich wird ein hochdynamisches PHIL-System mit einer moglichst kurzen
Latenz t|  sowie einer moglichst hohen Bandbreite Bpyy;, und Spannungsflan-
kensteilheit SR bendtigt.

Das PHIL-System sollte in der Lage sein, die verschiedenen lédnderspezi-
fischen Niederspannungsnetze nachbilden zu kénnen. Aufgrund der Varianz
derer Nennspannungen und Nennfrequenzen miissen sowohl Ausgangsspan-
nung als auch Ausgangsfrequenz des PHIL-Systems frei einstellbar sein.

Des Weiteren ist eine galvanische Trennung innerhalb des PHIL-Systems not-
wendig, sodass ein Betrieb auch fiir den Fall eines Potentialbezugs des DUTs
moglich ist. Eine exakte Nachbildung setzt zudem eine moglichst kleine Aus-
gangsimpedanz des PHIL-Systems voraus, damit der DUT keinen ungewollten
Einfluss auf die Ausgangsspannung des PHIL-Systems hat.

Aufgrund der zunehmenden Bedeutung von Gleichspannungsnetzen, die z.B.
bei groBeren Ladeparks fiir E-Fahrzeuge verwendet werden, soll die Vermes-
sung eines DUTs sowohl fiir Wechselspannung (AC-Spannung) als auch fiir
Gleichspannung (DC-Spannung) mdglich sein. Somit ist es erforderlich, dass
das PHIL-System neben der Erzeugung eines dreiphasiges Wechselspan-
nungssystems auch eine Gleichspannung am Ausgang zur Verfligung stellen
kann.

Bei der Bestimmung des frequenzabhingigen Klemmenverhaltens des DUT's
muss die Ausgangsspannung des PHIL-Systems zudem einen geringen Ober-
schwingungsgehalt (THD, engl.: Total Harmonic Distortion) aufweisen, um
das gemessene Klemmenverhalten nicht zu verfilschen.

Zur Erfiillung aller beschriebenen Eigenschaften und Anforderungen wird im
Rahmen dieser Arbeit ein neuartiges Konzept eines PHIL-Systems auf Basis
eines Serien-Hybrid-Umrichters entwickelt.

1.1 Stand der Technik

Zum besseren Verstindnis der Arbeit wird nachfolgend der aktuelle Stand der
Technik von bereits existierenden PHIL-Systemen unter Betrachtung ihrer
Vor- und Nachteile diskutiert. Darauf aufbauend wird das Konzept der Hybrid-
Umrichter vorgestellt und mogliche Vorteile dieses Konzepts fiir die Anwen-
dung in einem PHIL-Priifstand werden erldutert.
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1.1.1 PHIL-Umrichter fiir Netzemulation

Existierende PHIL-Umrichter konnen in zwei Hauptkategorien unterteilt wer-
den: taktende Umrichter und lineare Umrichter. Die jeweiligen spezifischen
Eigenschaften dieser beiden Arten von Umrichtern fiihren bei deren Verwen-
dung als Netzemulatoren zu unterschiedlichen Vor- und Nachteilen, die nach-
folgend beleuchtet werden.

Taktende PHIL-Umrichter

Bei den taktenden PHIL-Umrichtern existieren verschiedene Topologien. Im
einfachsten Fall kann, wie in Abbildung 1.3 dargestellt, ein 2-Level (2L) Span-
nungszwischenkreisumrichter (VSC, engl.: Voltage Source Converter) ver-
wendet werden. Der PHIL-Umrichter ldsst sich dabei in zwei Funktionsgrup-
pen unterteilen: die Einspeisung inkl. galvanischer Trennung und der
eigentliche Emulator, der die gewiinschte Ausgangsspannung erzeugt. Die
galvanische Trennung erfolgt meist mit einem 50 Hz Transformator auf der
Einspeisungsseite.

In [14-17] werden auf 2L-VSC basierende PHIL-Umrichter als Netzemula-
toren verwendet, um unsymmetrische Netze, Spannungseinbriiche oder Span-
nungsharmonische niedriger Ordnung nachzubilden.

PHIL-Unrichter

i Emnspeisung + galv. Trennung ! Emulator i
[} 1 I
i E— : - |
- — < — - 9.
=0D=EdiTid R R LS
% Ll J_ = — Ll J_ 3
! 3T ! TTT 1
Netz |1 @l Netzfilter DT T Ausgangs- |
! _Trennung Unrichter 1 Unnrichter filter !

Abbildung 1.3:  PHIL-Umrichter auf Basis eines 2L-Umrichters

Der primire Nachteil dieser PHIL-Umrichter besteht darin, dass das Aus-
gangsfilter aufgrund des hohen harmonischen Anteils in der Ausgangsspan-
nung des 2L-VSC eine deutlich niedrigere Grenzfrequenz aufweisen muss, als
die verwendete Schaltfrequenz f; py;.,, um eine Ausgangsspannung mit einem
geringen Oberschwingungsgehalt zu erzeugen. Die in [14-17] verwendeten
2L-VSCs nutzen Si-basierte Bipolartransistoren mit isolierter Gate-Elektrode
(IGBT, engl.: Insulated-Gate Bipolar Transistor) und weisen eine Schaltfre-
quenz f pyy, von circa 10 kHz auf. Die dazugehérigen Ausgangsfilter haben
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lediglich eine Grenzfrequenz von 260 Hz bis 900 Hz. Aufgrund dieser
niedrigen Bandbreite und der damit verbundenen niedrigen Spannungssteilheit
des Emulators sind weder eine hochdynamische Nachbildung eines Netzfeh-
lers noch die Erzeugung von sinusformigen Testsignalen im zweistelligen
kHz-Bereich moglich. Selbst durch die Erhdhung der Schaltfrequenz auf
200 kHz durch die Verwendung von Siliziumcarbid-Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistoren (SiC-MOSFET, engl.: Metal Oxide Semiconductor
Field-Effect Transistor), wie in [18, 19] dargestellt, liegt die erreichbare Klein-
signalbandbreite maximal bei 2 kHz und ist somit ebenfalls unzureichend.

Eine Verbesserung der Bandbreite, der Spannungssteilheit und der Spannungs-
qualitdt wird durch die Verwendung von Multilevelumrichtern erreicht. Hier-
bei werden hauptsichlich die Modularen Multilevel Umrichter (MMC), die
Kaskadierten H-Briicken (CHB) Umrichter sowie die sogenannten Modularen-
Multiphasen-Multilevel Umrichter (MMPMC) verwendet. Letztere basieren
auf parallelen Halbbriicken. In Abbildung 1.4 ist der Emulatorteil eines PHIL-
Umrichters basierend auf einem MMPMC dargestellt.

__________________________________________________________

UL
i
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netzwerk filter

——— O O

Abbildung 1.4:  Emulator basierend auf einem Multilevelumrichter aus mehreren
parallelen Halbbriicken (MMPMC)

Mit Hilfe des Drosselnetzwerks, welches einen induktiven Spannungsteiler
darstellt, konnen bei N parallelen Zweigen N + 1 Ausgangsniveaus generiert
werden. Um ein mdglichst ideales Spannungsquellenverhalten zu erreichen,
wird das Drosselnetzwerk mit gekoppelten Induktivititen aufgebaut [20, 21].
Dadurch ist nur die Streuinduktivitit als Ausgangsinduktivitit wirksam. Die
Topologie wird sowohl fiir die Emulation von Maschinen [21-23], als auch fiir
die Emulation von Netzen verwendet [D1, 20]. Der Unterschied besteht darin,
dass ein zusétzliches Ausgangsfilter nach dem Drosselnetzwerk fiir die
Emulation von Netzen eingesetzt wird, um den Oberschwingungsgehalt der
Ausgangsspannung zu reduzieren.

6
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Dieses Konzept ermoglicht eine einfache Skalierung des Ausgangsstroms und
somit auch der Ausgangsleistung des Systems durch die Parallelschaltung
mehrerer Halbbriicken. Des Weiteren betrdgt die Modulationsfrequenz der
Ausgangsspannung im Idealfall das N-Fache der Schaltfrequenz einer Halb-
briicke. Das in [D1] vorgestellte System erreicht dabei eine Modulationsfre-
quenz von circa 125 kHz mit einer maximalen Spannungsflankensteilheit von
12,6 V/ps und einer Kleinsignalbandbreite von 15 kHz. Die Latenz bei einer
Sollwertdnderung betragt 28 ps.

Abbildung 1.5 a) zeigt das Konzept eines Emulators basierend auf einem
MMC. Im Gegensatz zum vorherigen System kann der MMC durch Hinzufii-
gen zusitzlicher Zellen in der Spannung und somit in der Leistung skaliert
werden. Er eignet sich daher auch als Emulator fir héhere Spannungen. Es
konnen 2-N + 1 Ausgangsspannungsniveaus generiert werden und die
Modulationsfrequenz der Ausgangsspannung betrdgt ndherungsweise das
N-Fache der Schaltfrequenz der Halbleiter. Dadurch ist wie beim MMPMC
eine hohe Bandbreite und Dynamik am Ausgang erreichbar.

In [24, 25] wird ein Netzemulator auf Basis eines MMCs verwendet, um un-
symmetrische Netzsituationen sowie Netzfehler zu emulieren. Dabei werden
die in Abbildung 1.5 a) gezeigten Zweiginduktivititen L, gleichzeitig als Fil-
terinduktivitit benutzt, weshalb das Ausgangsfilter nur noch aus einer Kapazi-
tdt besteht.

In [26] wird ein MMC mit rechteckformiger Einspeisung beschrieben, der so-
genannte SPMMC (siche Abbildung 1.5 c). Hier werden gekoppelte Indukti-
vitdten als Zweiginduktivititen L, verwendet, wodurch die Ausgangsimpe-
danz des MMCs klein ist. Des Weiteren erfolgt die Einspeisung iiber einen
Mittelfrequenz-Transformator bei einer Frequenz von 1,25 kHz mit einer
rechteckformigen Spannung [27]. Dies bietet den Vorteil, dass kein 50 Hz
Transformator zur galvanischen Trennung benétigt wird und der MMC eben-
falls zur Erzeugung von Gleichspannungen verwendet werden kann. Bei dem
klassischen MMC wire das aufgrund sehr groler Symmetrierungsstréme nicht
sinnvoll moglich [28]. Die Modulationsfrequenz der Ausgangsspannung die-
ses MMCs betrigt circa 120 kHz. Die erreichbare Dynamik und Bandbreite
sind somit vergleichbar mit der des MMPMC.
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Abbildung 1.5:  a ) Emulator basierend auf einem Modularen Multilevel Umrichter
(MMC); b) Zweig eines MMC; ¢) Emulator basierend auf einem
Modularen Multilevel Umrichter mit reckteckformiger Einspeisung
(SPMMC)

Neben dem MMC und MMPMC gibt es auch PHIL-Systeme, die auf einem
CHB-Umrichter basieren. In Abbildung 1.6 ist die schematische Darstellung
eines 1-phasigen CHB-Umrichters zu sehen, der z.B. in [29] beschrieben wird.
Beim CHB-Umrichter erfolgt die galvanische Trennung entweder, wie in der
Abbildung 1.6 dargestellt, durch einen 50 Hz Mehrwicklungstransformator
oder in jeder Zelle separat durch einen galvanisch trennenden Gleichspan-
nungswandler (DC/DC-Wandler), wie z.B. in [E1, 30].
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Abbildung 1.6:  PHIL-Umrichter basierend auf einem CHB-Umrichter

Der in [29] vorgestellte 1-phasige Prototyp besteht aus sechs Zellen und hat
eine Leistung von 10 kW. Die erzielte Bandbreite und Spannungsflankensteil-
heit liegen mit 100 kHz bzw. 50 V/us deutlich héher als die der bisherigen
schaltenden PHIL-Systeme. Diese hohe Dynamik wird mit Hilfe einer sehr
hohen Schaltfrequenz von 300 kHz pro Halbleiter bzw. einer effektiven
Modulationsfrequenz von 3,6 MHz am Ausgang erreicht.

Lineare PHIL-Umrichter

Neben den vorgestellten schaltenden PHIL-Umrichtern existieren auch lineare
PHIL-Umrichter. Eine schematische Darstellung eines linearen Emulators,
basierend auf einem Klasse AB-Verstirker, ist in Abbildung 1.7 dargestellt.
Abhingig von der Polaritét des Ausgansstroms leiten bei diesem linearen Emu-
lator entweder die oberen oder die unteren Transistoren. Die Differenz zwi-
schen der gewiinschten Ausgangsspannung und der Zwischenkreisspannung
fallt dabei tiber den Transistoren ab. Dies fiihrt insbesondere fiir eine kapazi-
tive oder induktive Last aufgrund des Phasenversatzes der Ausgangsspannung
zum Ausgangsstrom zu sehr hohen Verlusten. Die hochste Verlustleistung tritt
jedoch bei einem riickspeisenden DUT auf, da der Linearverstirker (LPA,
engl.: Linear Power Amplifier) nicht riickspeisefahig ist und somit die gesamte
riickzuspeisende Energie in Form von Verlusten innerhalb des LPAs abgefiihrt
wird. Da dies ein wichtiger Betriebsmodus fiir einen Netzemulator darstellt, ist

9
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die maximale Leistung eines linearen PHIL-Umrichters begrenzt [13]. Des
Weiteren fiihren die hohen Verluste zu sehr grofen Systemen mit geringer
Leistungsdichte und den hochsten Kosten pro Watt [13].

Die Vorteile von linearen PHIL-Umrichtern sind ihre hohe Bandbreite und
Spannungssteilheit sowie der geringe Oberschwingungsgehalt ihrer Ausgangs-
spannung und ihre geringe Latenz [31]. So erreicht der in [D2] vorgestellte
lineare Umrichter eine Bandbreite von 50 kHz und eine Flankensteilheit von
52 V/us bei einem maximalen Klirrfaktor von 0,2 % fiir eine Ausgangsspan-
nung von 240 V. Des Weiteren benétigen lineare PHIL-Umrichter keinen Aus-
gangsfilter, wodurch die Riickwirkung der Last auf die Ausgangsspannung des
PHIL-Umrichters geringer ausfallt als bei schaltenden PHIL-Umrichtern.

e

]

Abbildung 1.7:  Schematische Darstellung eines Emulators basierend auf einem Li-
nearverstarker

Vergleich von schaltenden und linearen PHIL-Umrichtern

Die schaltenden PHIL-Umrichter auf Basis von Multilevelumrichtern zeich-
nen sich durch ihre einfache Skalierbarkeit aus. Hierdurch kénnen Systeme bis
in den Megawattbereich sowie bis in einen zweistelligen Kilovoltbereich kon-
struiert werden [32, 33]. Des Weiteren weisen sie einen deutlich héheren
Wirkungsgrad sowie eine hohere Leistungsdichte verglichen mit linearen
PHIL-Umrichtern auf. Ein weiterer groBBer Vorteil, insbesondere fiir Netzemu-
latoren, gegeniiber linearen Systemen besteht in der Riickspeisefihigkeit von
schaltenden PHIL-Umrichtern.

Lineare Systeme bieten den Vorteil, dass sie deutlich héhere Bandbreiten,
grofere Spannungsflankensteilheiten sowie geringere Latenzen und einen
niedrigeren Oberschwingungsgehalt erreichen [31]. Es ist jedoch zu beachten,
dass durch immer hohere Schaltfrequenzen bei schaltenden PHIL-Systemen
sich der Ausgangsfilter reduziert. Dadurch ndhern sich die Bandbreite und

10
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Spannungsflankensteilheit dieser Systeme zunehmend denen linearer Systeme
an. So weist der in [29] vorgestellte schaltende PHIL-Umrichter eine dhnliche
Bandbreite und Spannungsflankensteilheit wie bereits vorhandene lineare Sys-
teme auf. Der inhdrente Nachteil von schaltenden PHIL-Systemen eines not-
wendigen Ausgangsfilters besteht jedoch auch bei diesem System. Dadurch
besitzt der PHIL-Umrichter eine grofle Ausgangsimpedanz bei der Eigenfre-
quenz des Ausgangsfilters und es entsteht eine ungewollte Riickwirkung des
DUTs auf die Ausgangsspannung des PHIL-Umrichters [30]. Dies ist vor
allem bei der Emulation von Netzfehlern von Nachteil, da in diesem Fall
dynamische Spannungsspriinge generiert werden, die durch die Riickwirkung
des DUTs auf die Ausgangsspannung des PHIL-Umrichters verfalscht werden.

Im Allgemeinen lésst sich festhalten, dass ein linearer PHIL-Umrichter zwar
eine dynamischere und geringer verzerrte Ausgangsspannung als ein schalten-
der PHIL-Umrichter erzeugen kann, gleichzeitig aber teurer ist, eine geringere
Leistungsdichte aufweist und in seiner Ausgangsleistung begrenzt ist.

1.1.2 Hybride Umrichterkonzepte

Ein Hybridumrichter besteht aus zwei Teilumrichtern: einem Hauptumrichter
(HU), der den grofiten Teil der Ausgangsleistung bereitstellt, und einem Kor-
rekturumrichter (KU), der die Verzerrungen des Hauptumrichters kompensiert
[34: S. 162ff]. Abhéngig von der Wahl der verwendeten Teilumrichter kann
zwischen einem rein schaltenden Hybridumrichter, bei dem zwei schaltende
Umrichter kombiniert werden, und dem klassischen Hybridumrichter, bei dem
ein schaltender Umrichter mit einem LPA kombiniert wird, unterschieden wer-
den. Neben dieser Unterscheidung existiert zudem eine Klassifizierung hin-
sichtlich der Verschaltungsart der beiden Teilumrichter. Hierbei kann
zwischen drei hybriden Schaltungskonzepten unterschieden werden: der
Parallel Hybrid Converter (PHC), der Series Hybrid Converter (SHC) und der
Envelope Hybrid Converter (EHC) [35: S. 20ff].

Parallel Hybrid Converter (PHC)

Das Konzept des PHCs ist in Abbildung 1.8 a) und die dazugehdrigen Strom-
und Spannungsverldufe sind in Abbildung 1.8 b) dargestellt. Der Korrektur-
umrichter ist parallel zum HU angeordnet. Der Ausgangsstrom i, entspricht
der Summe des Ausgangsstroms des KUs iy und des HUs iy;. Beide Um-
richter miissen fiir die gesamte Ausgangsspannung u, ausgelegt sein. Der KU
arbeitet beim PHC als Spannungsquelle und definiert die Ausgangsspannung

11
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des gesamten Hybridumrichters u,. Dadurch wird der HU von der Last ent-
koppelt. Dies fiihrt zu zwei Vorteilen von Hybridumrichtern, die unabhéngig
davon gelten, ob ein PHC, EHC oder SHC betrachtet wird. Zum einen kann
fiir die Auslegung der Regelung des HUs die Last vernachldssigt werden. Zum
anderen definiert der KU die Ausgangsimpedanz des Hybridumrichters, wes-
halb fiir das Kleinsignalverhalten lediglich die Charakteristik des KUs betrach-
tet werden muss.

—up —iA —IHU —IKU

Abbildung 1.8:  Parallel Hybrid Converter (PHC): a) Ersatzschaltbild, b) Strom-
und Spannungsverldufe

Der HU ist stromgeregelt und sieht die vom KU erzeugte Spannung als Gegen-
spannung. Der HU iibernimmt den groBten Teil des Ausgangsstroms i,, sodass
der KU nur den Verzerrungsblindstrom des HUs zur Verfiigung stellen muss
[E2, E3, 36]. Dies gilt jedoch nicht in allen Betriebsféllen, sodass eine Fall-
unterscheidung zwischen GrofB- und Kleinsignalfall sowie zwischen Strom-
und Spannungsverhalten durchgefiihrt werden muss. Fiir das Ausgangsspan-
nungsverhalten definiert der KU sowohl im Klein- als auch im GroBsignalfall
das Verhalten des PHIL-Umrichterausgangs. Da der KU jedoch nicht fiir den
gesamten Ausgangsstrom ausgelegt ist, muss beachtet werden, dass die Dyna-
mik des HUs fiir den GroBsignalfall des Ausgangsstroms entscheidend ist [E4].
Die Dynamik des HUs ist beim PHC geringer, da dieser moglichst effizient
und mit einer hohen Leistungsdichte aufgebaut wird. Dies kann bei einem dy-
namischen Lastwechsel dazu fiihren, dass der KU im Extremfall bis zum dop-
pelten Nennstrom fithren muss [36, 37] bzw. in einem Fehlerfall der gesamte
Fehlerstrom tiber den KU flieft, was zur Zerstérung des KUs fiihren kann.

In [37] wird der erste Aufbau eines parallelen Hybridumrichters mit einer Leis-
tung von 100 W, einer Ausgangsspannung von 20 V und einer Grenzfrequenz
von etwa 100 kHz vorgestellt. Weitere Systeme mit geringerer Leistung wer-
den in [38, 39] erwdhnt. Zudem wird in [40] ein System mit 1 KW und einer

12
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Bandbreite von 10 kHz beschrieben. Alle Aufbauten sind dabei als 1-phasiger
Prototyp konzipiert.

In [E4, ES, 41] wird der Aufbau des ersten 3-phasigen, schaltenden PHC
beschrieben. Dabei werden ein 2L-VSC als HU und ein CHB-Umrichter mit
17 Ausgangsspannungsniveaus als KU verwendet. Das System wird als
Maschinenemulator mit einer Ausgangsleistung von 50 kVA und einer Schalt-
frequenz des KUs von circa 500 kHz und des HUs von circa 10 kHz einge-
setzt.

Envelope Hybrid Converter (EHC)

Beim EHC stellt der HU eine variable Versorgungsspannung, bestehend aus
Uneg Und Up,s, flir den KU zur Verfligung. Wie in Abbildung 1.9 zu sehen ist,
wird die Versorgungsspannung so geregelt, dass sie die gewiinschte Ausgangs-
spannung umbhiillt. Hierdurch werden der Spannungsabfall iiber dem KU
minimiert und die Verluste reduziert. Da die Versorgungsspannung der Aus-
gangsspannung u, folgen muss, muss neben dem KU auch der HU eine sehr
hohe Dynamik besitzen. Entsprechend wird der HU mit einer sehr hohen
Schaltfrequenz betrieben [36]. Der KU liefert beim EHC den gesamten Aus-
gangsstrom i,. Des Weiteren wird bei der Auslegung des KUs vorausgesetzt,
dass dieser die gesamte Ausgangsspannung u, sperren muss [30].

Der EHC wird fiir Systeme kleinerer Leistung eingesetzt, beispielsweise im
Bereich von batteriebetriebenen Anwendungen, um deren Laufzeit zu verldn-
gern oder als Verstdrker fiir piezoelektrische Sensoren [29, 36]. Die Leistung
liegt im Bereich von 0,2 bis 50 W [42—45]. Neben diesen Anwendungen gibt
es auch Untersuchungen mit héheren Leistungen. So wird in [46, 47] ein
500 W EHC mit einer Ausgangsspannung von 60V und einer maximal
getesteten Ausgangsfrequenz von 2,5 kHz bei einer Schaltfrequenz des HU
von 200 kHz vorgestellt. [35, 48, 49] beschreiben einen 1 kW EHC mit einer
Ausgangsspannung von 115V und einer maximal getesteten Ausgangsfre-
quenz von 1 kHz bei einer Schaltfrequenz des HUs von 100 kHz. Alle Sys-
teme sind als 1-phasiger Prototyp aufgebaut.

13
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u, 1 —up —iA UPos — UNeg

=4

b)
Abbildung 1.9:  Envelope Hybrid Converter (EHC): a) Ersatzschaltbild, b) Strom-
und Spannungsverldufe

Series Hybrid Converter (SHC)

Das grundlegende Schaltungskonzept des SHCs ist in Abbildung 1.10 a) dar-
gestellt. Beim SHC ist der KU in Serie zum Hauptumrichter geschaltet. Beide
Umrichter miissen in der Lage sein, den gesamten Ausgangsstrom i, zu fiih-
ren. Die Ausgangsspannung u, entspricht der Summe beider Teilspannungen
Uy und ugy, wie in Abbildung 1.10 b) zu sehen ist. Der groite Teil der Aus-
gangsspannung wird dabei vom HU gestellt. Der KU muss die Differenz zwi-
schen der gewiinschten Ausgangsspannung u, und der Spannung des HU uyy
zur Verfligung stellen und kann deshalb fiir eine kleinere Spannung als die
Ausgangsspannung u, ausgelegt werden. Hinsichtlich der erreichbaren Dyna-
mik muss eine Fallunterscheidung durchgefiihrt werden. So wird das Kleinsig-
nalverhalten des SHCs durch den KU bestimmt. Fiir das Grof3signalverhalten
ist hingegen die Charakteristik des HUs entscheidend, da der KU nur fiir einen
kleinen Teil der gesamten Ausgangsspannung u, ausgelegt wird.

u, i —Up —iA —UHU —UKU
2 D\
A AN
/ N\
V/ \N
A\ 7t
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\\\ ///
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a) b)
Abbildung 1.10:  Series Hybrid Converter (SHC): a) Ersatzschaltbild, b) Strom- und

Spannungsverlaufe
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Die héufigste Anwendung fiir das Konzept des SHCs sind DC-Laborversor-
gungen. Dabei besteht das Ziel darin den Spannungsripple des schaltenden
HUs zu kompensieren, um eine mdglichst glatte DC-Spannung zu erzeugen
[34: S. 273].

Neben dieser Anwendung wurden mehrere einphasige Prototypen zur Erzeu-
gung einer dynamischen Wechselspannung mit geringem Oberschwingungs-
gehalt entwickelt. Eine Ubersicht der entwickelten einphasigen SHC ist in
Tabelle 1.1 zu finden.

Tabelle 1.1: Ubersicht der entwickelten einphasigen SHCs
Referenz Leistung Spannung Bandbreite
[36, 50] 500 W 155V 1,2 kHz
[30, 35] 1000 W 270V 10 kHz
[51,52] 1000 W 311V 400 Hz
[53] 5000 W 180V 1,5 kHz

Neben diesen klassischen SHCs wurden auch rein schaltende SHCs aufgebaut.
Dabei gibt es zwei verschiedenen Topologien. Bei der ersten Topologie wird
ein schnell taktender KU, typischerweise eine H-Briicke, direkt in Serie zum
HU eingefiigt. Neben einer theoretischen Analyse dieses Konzepts in [20, 54—
56] erfolgt in [35, 57] auch eine experimentelle Validierung.

Bei der zweiten Topologie des rein schaltenden SHCs wird der KU iiber einen
Transformator zwischen HU und Ausgang eingefiigt. Dieses Prinzip wird ver-
wendet, um ein 2 MW-System zur Emulation eines Niederspannungsnetzes
mit einer Ausgangsspannung von 325 V aufzubauen [58]. Die Schaltfrequenz
des HUs betrigt 2,5 kHz und die des KUs 8 kHz.

Gegeniiberstellung der hybriden Umrichterkonzepte hinsichtlich der
Eignung als Netzemulator

Der EHC hat den Vorteil, dass ausschlieBlich der LPA die Ausgangsspannung
definiert. Hierdurch kann theoretisch eine hochdynamische Ausgangsspan-
nung mit einem geringen Oberschwingungsgehalt erzeugt werden, was fiir die
Emulation von Netzen und Netzfehlern notwendig ist. Dabei ist zu beriicksich-
tigen, dass hierzu die Dynamik der Versorgungsspannung &hnlich der des
LPAs sein muss. Dafiir sind hohe Schaltfrequenzen notwendig [36], was dem
hybriden Konzept widerspricht, einen langsameren HU mit hoher
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Leistungsdichte und hohem Wirkungsgrad mit einem hochdynamischen KU
zu kombinieren. Problematisch an der Verwendung eines EHCs als PHIL-Sys-
tem ist zudem, dass die Bauteile des LPAs fiir die gesamte Ausgangsspannung
sowie flir den gesamten Ausgangsstrom ausgelegt sein miissen. Dies erschwert
eine Dimensionierung des LPAs fiir einen Netzemulator mit hoher Leistung
und Spannung aufgrund der Bauteilauswahl [35: S. 74, 36, 59].

Beim klassischen PHC sowie beim rein schaltenden PHC wird der Ausgang,
genau wie beim EHC, durch den KU bestimmt. Dadurch kann ebenfalls eine
hochdynamische Spannungsquelle mit geringen Oberschwingungsgehalt ge-
neriert werden [36]. Aufgrund der parallelen Struktur ist es allerdings moglich,
dass Storimpulse des HUs nicht vom KU kompensiert werden konnen und
folglich die Ausgangsspannung gestort wird [30]. Ein weiteres Problem des
klassischen PHCs besteht wie beim EHC darin, dass der LPA fiir die gesamte
Ausgangsspannung ausgelegt werden muss. Das ist aufgrund der vorhandenen
Bauteilauswahl bei den benétigten Spannungen problematisch [36].

Zusitzlich muss der KU beim PHC bei dynamischen Sollwertinderungen, wie
z.B. bei den zu emulierenden Netzfehlern, die gesamte Leistung des System
zur Verfiigung stellen [36, 37]. Dies fiihrt zu einer Uberdimensionierung des
KUs und widerspricht damit der Nutzung eines PHCs fiir die vorhandene An-
wendung. Des Weiteren miissen fiir mogliche Uberstromszenarien, die z.B.
durch den DUT in einem dynamischen Netzfehlerfall erzeugt werden, zuséitz-
liche Schutzorgane installiert werden. Diese Schutzorgane miissen den KU vor
der Zerstoérung schiitzen, da der PHC in seiner Grundstruktur dazu nicht in der
Lage ist. Aus diesen genannten Griinden wird die Verwendung eines PHCs
(klassisch und rein schaltend) fiir die angestrebte Anwendung nicht in Betracht
gezogen.

Beim SHC ist der Schutz vor einem Uberstromszenario durch die Verschaltung
des HUs in Serie zum KU gewihrleistet, da der HU den KU vom DUT trennen
kann. Durch die Verwendung eines Multilevelumrichters als HU kann die Ver-
sorgungsspannung des LPAs beim klassischen SHC entsprechend reduziert
werden, wodurch die Verluste des LPAs den Systemwirkungsgrad nur noch
geringfiigig beeinflussen [29]. Des Weiteren ist eine Uberdimensionierung des
LPAs wie beim PHC nicht notwendig, da die Versorgungsspannung des LPAs
beim SHC festgelegt wird und auch in dynamischen Betriebsfillen eine Uber-
lastung des LPAs ausgeschlossen wird. Dies fiihrt jedoch dazu, dass die Dyna-
mik des HUs beim SHC fiir einen GroBsignalsprung der Ausgangsspannung
bestimmend ist, da der LPA nur einen kleinen Teil der GroBsignaldnderung
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beisteuern kann. Aufgrund dieser Einschrankung muss der HU beim SHC die
entsprechende Dynamik bereitstellen, um die nachzubildenden dynamischen
Netzfehlerfille zu erzeugen.

Die weitaus groBere Bandbreite wird jedoch fiir die Erzeugung der sinusfor-
migen Spannungstestsignale zur Analyse des frequenzabhingigen Klemmen-
verhaltens des DUTs benétigt. Da diese Testsignale jedoch Kleinsignale sind
[60, 61] und somit im einstelligen Prozentbereich der Gesamtausgangsspan-
nung liegen, muss bei der Dimensionierung des LPAs nur garantiert werden,
dass er diesen Spannungsbereich abdeckt. Somit kénnen seine hohe Bandbreite
und Dynamik filir die Messung genutzt werden.

Im Vergleich zum schaltenden SHC weist der klassische SHC eine hohere
Bandbreite und Dynamik sowie eine geringere Ausgangsimpedanz und einen
niedrigeren Oberschwingungsgehalt auf [30, 35:S.199ff]. Aus diesen
Griinden wird das Konzept des klassischen SHCs fiir das zu entwickelnde
PHIL-System weiterverfolgt.

1.2 Zielsetzung der Arbeit

Im Rahmen dieser Arbeit soll ein hochdynamischer PHIL-Priifstand entwi-
ckelt, aufgebaut und betrieben werden, der als Netzemulator fungiert, um das
Verhalten eines DUTs unter verschiedenen Netzsituationen zu analysieren.
Besonderes Augenmerk liegt hierbei auf der Analyse des Verhaltens bei mog-
lichen Netzanomalien, wie z.B. harmonisch verzerrte oder unsymmetrische
Netzspannungen, Spannungseinbriiche oder -erhéhungen sowie schwache
bzw. instabile Netzanschlusspunkte. Zur Analyse des DUTSs soll der entwi-
ckelte PHIL-Priifstand zudem in der Lage sein, sinusformige Spannungstest-
signale zu generieren. Die Analyse soll dabei sowohl fiir DUTs mit Wechsel-
spannungs- als auch mit Gleichspannungsanschluss moglich sein. Folglich
muss der PHIL-Priifstand sowohl ein Wechsel- als auch ein Gleichspannungs-
system generieren konnen. Aufgrund der zunehmenden Schaltfrequenz der
DUTs und der damit auch héheren Bandbreite, muss das PHIL-System auch
eine hohere Dynamik und Bandbreite bei einer geringeren Latenz erzielen, als
dies mit bereits vorhandenen PHIL-Systemen moglich ist.

Als Basistopologie fiir dieses PHIL-System wird ein SHC verwendet, da mit
diesem, wie in Kapitel 1.1 beschrieben, gute Resultate mit einphasigen Proto-
typen kleiner Leistungen erzielt wurden und die inhdrenten Eigenschaften des
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1 Einleitung

SHCs vorteilhaft fiir die vorhandene Anwendung sind, insbesondere fiir die
Erzeugung sinusformiger Testsignale.

Das zu entwickelnde PHIL-System soll eine Analyse von Netzumrichtern, die
am europdischen Niederspannungsnetz angeschlossen werden, sowohl auf der
AC- als auch DC-Seite ermoglichen. Hierzu muss das PHIL-System in der
Lage sein, das dreiphasige, europdische Niederspannungssystem mit einer
Nennspannung von 400 V + 10 % bereitzustellen. Des Weiteren sollen Netz-
teilnehmer mit einer Leistung von bis zu 50 KVA getestet werden. Das fiir die
Analyse des frequenzabhingigen Verhaltens eines DUTs verwendete sinusfor-
mige Testsignal soll eine Amplitude von mindestens 10 % der Nennspannung
von 400 V bei einer Frequenz von bis zu 100 kHz besitzen. Die Latenz des
PHIL-Systems bei einer closed-loop-Emulation soll kleiner als 1 ps sein.

Bei der Verwendung des SHCs fiir diese Leistung liegt ein besonderes Augen-
merk auf den verwendeten LPA, da sie eine hohe Verlustleistung generieren
und sie fiir die Leistungsfihigkeit des SHCs maligeblich sind [30]. Folglich
muss fir den LPA ebenfalls ein neuartiges Konzept entwickelt werden, da
kommerziell verfiigbare LPA die geforderten Eigenschaften nicht erfiillen, um
einen Serien-Hybrid-Umrichter mit den genannten Leistungsdaten aufbauen
zu kénnen.

1.3 Gliederung der Arbeit

In der vorliegenden Dissertation wird in Kapitel 2 die Topologie und das
Konzept des verwendeten Serien-Hybrid-Umrichters vorgestellt, dem Series
Hybrid Cascaded H-Bridge (SHCHB) Umrichter. Daran anschlieBend werden
die Signalverarbeitungs- und Softwarestruktur sowie die Betriebsfiihrung des
SHCHB-Umrichters als PHIL-Umrichter beschrieben. Es folgt eine detaillierte
Untersuchung der drei Hauptkomponenten des Leistungspfads. Die Haupt-
komponenten sind die CHB-Zellen, die Spannungssteilheitsfilter (du/ds-Filter)
und die LPAs. Um die Anforderungen, die an den LPA als Teil des SHCHB-
Umrichters gestellt werden, bestmoglichst zu erfiillen, wird fiir den LPA ein
neues Linearverstirkerkonzept entwickelt.

In Kapitel 3 folgt die Beschreibung der praktischen Umsetzung des SHCHB-
Umrichters sowie die Verifizierung der in Kapitel 2 hergeleiteten analytischen
Beschreibungsformen. Des Weiteren erfolgt eine Charakterisierung der entwi-
ckelten Hardware. Hierbei werden sowohl quasistationire als auch dyna-
mische Messungen durchgefiihrt. Anhand dieser Messungen kann die
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1.3 Gliederung der Arbeit

Leistungsfihigkeit des PHIL-Systems basierend auf dem SHCHB-Umrichter
validiert werden.

In Kapitel 4 erfolgt die analytische Betrachtung der closed-loop-Emulation
unter Verwendung des SHCHB-Umrichters. Hierzu werden die korrespondie-
renden Ubertragungsfunktionen der entwickelten Hardware hergeleitet. Des
Weiteren wird der Einfluss von verschiedenen Schnittstellenalgorithmen (1A,
engl.: Interface Algorithm) auf Stabilitdit und Genauigkeit der closed-loop-
Emulation betrachtet. AbschlieBend werden mdgliche Bewertungskriterien
vorgestellt, anhand derer eine Gegeniiberstellung der verschiedenen IAs er-
folgt.

Neben der closed-loop-Emulation wird das entwickelte PHIL-System auch zur
Analyse des frequenzabhéngigen Verhaltens eines DUTs verwendet. Dieses
Verhalten wird auch als harmonische Impedanz des DUTs bezeichnet. In
Kapitel 5 werden die Grundlagen der impedanzbasierten Stabilitdtsuntersu-
chung erldutert und das entwickelte Messverfahren zur Bestimmung der har-
monischen Impedanz eines DUTs beschrieben. Zusitzlich wird ein analy-
tisches Modell eines DUT-Umrichters hergeleitet, um dessen harmonische Im-
pedanz zu berechnen.

Daran anschlieBend werden in Kapitel 6 die verschiedenen Priifszenarien
betrachtet, fiir die der SHCHB-Umrichter konzeptioniert ist. Hierzu zihlen die
closed-loop-Emulation eines Netzanschlusspunktes und die Nachbildung ver-
schiedener Netzfehlerfille. Des Weiteren wird das entwickelte Messverfahren
zur Bestimmung der harmonischen Impedanz anhand von Messungen vali-
diert.

AbschlieBend fasst das Kapitel 7 die Ergebnisse der vorliegenden Arbeit iiber
den SHCHB-Umrichter als Vermessungs- und PHIL-System zusammen. Zu-
dem wird anhand der gewonnenen Erkenntnisse ein Ausblick auf zukiinftige
Forschungs- und Anwendungsmdglichkeiten gegeben.
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2

Konzeptionierung und
Dimensionierung des PHIL-
Systems

Im folgenden Kapitel wird das Konzept des entwickelten PHIL-Systems zur
Netzemulation auf Basis eines Serien-Hybrid-Umrichters (SHC) erldutert. Zu-
néchst erfolgt eine Analyse der Leistungselektronikstruktur und die Auswahl
der Topologie des schaltenden HUs. Anschliefend werden die Signalverarbei-
tungs- und Softwarestruktur sowie die Betriebsfithrung des Serien-Hybrid-
Umrichters als Emulator erdrtert. Eine detaillierte Untersuchung der einzelnen
Teilkomponenten, bestehend aus dem HU, dem Spannungssteilheitsfilter und
dem KU, schliefit sich an. Dabei wird ein neues Konzept eines Linearverstir-
kers fiir den KU entwickelt.

2.1 PHIL-Systemkonzept

PHIL-Systeme bestehen grundsitzlich aus drei Hauptkomponenten: der Leis-
tungselektronik, der Signalverarbeitung und der Software [E6]. Fiir eine per-
formante closed-loop-Emulation ist ein PHIL-System mit niedriger Latenz ¢,
und hoher Bandbreite Bpyy;, erforderlich. Um dies zu erreichen, sind alle drei
Komponenten von Bedeutung. Aus diesem Grund werden nachfolgend die
Leistungselektronik-, die Signalverarbeitungs- sowie die Softwarestruktur
néher analysiert.
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

2.1.1 Leistungselektronikkonzept

Im Folgenden wird das Leistungselektronikkonzept des entwickelten PHIL-
Umrichters vorgestellt, der auf einem SHC basiert, und es werden mogliche
Topologien fiir den Hauptumrichter des SHCs hinsichtlich ihrer Eignung fiir
die vorhandene Anwendung erortert.

Der Hauptumrichter des SHCs sollte als Multilevelumrichter ausgelegt sein,
damit der LPA, wie in Kapitel 1.1.2 beschrieben, lediglich einen geringen
Anteil der Ausgangsspannung bereitstellen muss. Aufgrund der Anforderung
neben eines Wechselspannungssystems auch ein Gleichspannungssystem
erzeugen zu konnen, ist die Verwendung eines MMCs aufgrund der hohen
Symmetrierungsstrome nicht zielfithrend [28]. Der MMPMC kann grundsétz-
lich eine Gleichspannung stellen. Es muss jedoch beriicksichtigt werden, dass
aufgrund des verwendeten Drosselnetzwerks nach Abbildung 1.4 die Ver-
schaltung der Drosseln durchgehend variiert werden muss, um eine Séttigung
zu verhindern. Dies fiihrt bei der Erzeugung einer Gleichspannung zu zahl-
reichen Umschaltungen des Drosselnetzwerks, was Spannungsspriingen am
Ausgang des MMPMC verursacht. Diese miissen vom LPA kompensiert wer-
den, was wiederum hohere Verluste und einen erhéhten Oberschwingungsge-
halt in der Ausgangsspannung zur Folge hat [S1]. Fiir den entwickelten SHC
wird daher ein CHB-Umrichter verwendet, da die notwendigen Umschal-
tungen durch die vorhandene Einspeisung der Zellen auf ein Minimum redu-
ziert werden. Der resultierende Emulationsumrichter bestehend aus CHB-Um-
richter, Spannungsflankensteilheitsfilter (du/dz-Filter) und LPA wird nachfol-
gend als Series Hybrid Cascaded H-Bridge (SHCHB) Umrichter bezeichnet.
Das Blockschaltbild des entwickelten PHIL-Systems inklusive des SHCHB-
Umrichters ist in Abbildung 2.1 dargestellt.

Die CHB-Zellen werden jeweils {iber einen galvanisch trennenden LLC-
DC/DC-Wandler versorgt. Die primirseitige Eingangsspannung von 660 V
des LLC-DC/DC-Wandlers Uy, wird wiederum von drei parallel geschalte-
ten 2L-VSCs, die als aktiver Netzgleichrichter (Active-Front-End: AFE) fun-
gieren, zur Verfligung gestellt.

Zur Erzeugung der Ausgangsspannung werden pro Phase N CHB-Zellen zu
einem Strang in Serie geschaltet. Die drei Stringe bilden die Spannungen
Ucyp = [UcHB1  UcHB2 Uchp,3]T. Dabei werden die drei unteren Aus-
gangsklemmen der drei Strédnge zu einem Sternpunkt 0 zusammengefasst, der
als Klemme zur Verfiigung steht.
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2.1 PHIL-Systemkonzept
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Blockschaltbild des PHIL-Systems bestehend aus Netzeinspeisung
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Der Sternpunkt 0 kann mit dem entwickelten Konzept, abhingig von der ge-
wiinschten Anwendung, mit dem Schalter S1 geerdet oder potentialfrei ausge-
fithrt werden.

An den oberen Ausgangsklemmen der drei Strange wird jeweils ein du/d¢-Fil-
ter eingebaut, an deren Ausgingen wiederum die gefilterten Spannungen
Ucppr = [YcnBfa  Uchbfz Ucuses]T anliegen. Die Flankensteilheit dieser
Spannungen ist so weit reduziert, dass diec LPAs in der Lage sind, die
Sprungantworten der du/d¢-Filter zu kompensieren. Dadurch sind am dreipha-
sigen Ausgang des PHIL-Umrichters u,, (x = {1,2,3}) idealerweise keine
Spannungsspriinge mehr sichtbar, die durch die Taktung der CHB-Zellen ver-
ursacht werden. Die LPAs erzeugen die Spannungen u;ps , und werden zwi-
schen den du/d#-Filtern und dem dreiphasigen Ausgang des PHIL-Umrichters
eingefiigt (siche Abbildung 2.1). Jeder der drei LPAs wird von einem einpha-
sigen, galvanisch trennenden AC/DC-Umrichter versorgt. Diese Umrichter
sind iiber einphasige 400 V-zu-230 V-Transformatoren mit dem Anschluss-
punkt des PHIL-Systems verbunden.

Diese Verschaltung der CHB-Zellen, der du/d¢-Filter und der LPAs unterschei-
det sich von den bisherigen Aufbauten, bei denen die LPAs am Sternpunkt 0
angeschlossen werden [35, 50-52, 59]. Die einphasigen Blockschaltbilder der
beiden moglichen Verschaltungskonzepte sind in Abbildung 2.2 dargestellt.
Das bisher genutzte Konzept hat den Vorteil, dass die LPAs keinen Span-
nungsspriingen ausgesetzt werden und ein definiertes Bezugspotential besit-
zen. Hierdurch ist der Aufwand fiir die Spannungsversorgung der LPAs sowie
fiir das Isolationsmanagement innerhalb der LPAs geringer. Diese Verschal-
tung wirkt sich jedoch negativ auf die Stabilitit und erreichbare Dynamik aus.
Dies ldsst sich mit Hilfe der regelungstechnischen Signalflussdiagramme der
beiden Verschaltungsarten erkliren, die in Abbildung 2.3 illustriert sind. Die
Ubertragungsfunktion des LPAs Gy p, kann dabei aufgrund der deutlich hohe-
ren Bandbreite des LPAs auf seine Leerlaufverstirkung Ay 1 pa reduziert wer-
den. Es gilt:

Grpa(s) = Avorra 2.1)
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0

Einphasige Darstellung der Verschaltungskonzepte des SHCHB-
Umrichters: a) bisher genutztes SHC-Konzept, b) in dieser Arbeit
verwendete SHC-Konzept
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Regelungstechnisches Signalflussdiagramm: a) des bisher genutz-

b)

ten SHC-Konzepts, b) des in dieser Arbeit verwendeten SHC-Kon-

zepts

Die Ubertragungsfunktion Fy, 4, beschreibt die Filterwirkung des du/d¢-Filters.
V,, V; und V, sind die Ubertragungsfunktionen der einzelnen Spannungsteiler.
Die Riickkoppelpfade werden durch die Ubertragungsfunktionen FB und F B,
beschrieben. Beim bisher verwendeten Konzept existiert zusitzlich noch eine
Ubertragungsfunktion M,. Fiir die genannten Ubertragungsfunktionen gelten
folgende Zusammenhénge:

Fauac(s)

Vo(s) =

)

1
CF-S(RD+CD-S

1
_CF<S(RD+

C

#)+(LF-S)-(RD+

'S,

Ra0+ZcHB(S)
Ri10+R20+ZcHB(S)

_t

Cp's

R
Cgs

(2.2)

2.3)
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Rsp2+ZcHB(S)

h(s) = Rsp,1+Rsp,1+ZcHB(S) 24)
V= 2.5)
FB, = R1R+R2 (2.6)
FB = ;i 2.7
Mo() = ripo—s 2.8)

wobei Zqyp der Ausgangsimpedanz der CHB-Zellen einschlieBlich des du/d¢-
Filters entspricht und wie folgt berechnet wird:

(RCHB,x+5‘LF)‘ (1 +ﬁ)

2.CpLatsE EF_) . . RCHB'X.( EF_) ( ;)
s“-Cg-Lpt+s RD(1+CD +S'‘RcuB,x'Cr+ Rp 1+CD + 1+S'RD'CD

Zeug(s) = 2.9)

Der Widerstand Rcyp , kann nach Gleichung (2.16) berechnet werden und ent-
spricht dem wirksamen Widerstand aller CHB-Zellen einer Phase. Mit Hilfe
der ermittelten Ubertragungsfunktionen konnen die offenen Ubertragungs-
funktionen der LPA-Regelkreise fiir das bisherige Konzept Gg 1 pa o Sowie fiir
das hier verwendete Konzept Go 1 pa abgeleitet werden. Ebenso lassen sich die
entsprechenden geschlossenen Sollwertiibertragungsfunktionen Gigypa o und
GioLpa ableiten.

Gorpao(S) = Avpa FBo - Mo(s) = Ayorpa - R10+R2§:-OZCHB(S) (2.10)
Gopa(s) = Avpa - FB = AyqLpa 'RIRTIRZ 2.11)
Gropao(s) = —z::f,x - 1/AVZZS:1/I\I:1)O(Z)-FBO (2.12)
GioLpa(s) = f—xfx = % (2.13)
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2.1 PHIL-Systemkonzept

Unter der Annahme, dass der Kehrwert der Leerlaufverstarkung des LPAs
1/Ay 1pa sehr klein ist, konnen die Sollwertiibertragungsfunktionen verein-
facht werden zu:

~ 1 Rao+Zcup(s) RiotRzo

GioLpao(s) = Vo(s) FBy  Rig+RzotZcus(s)  Rio (2.14)
- 1 _ _ Rsp2+ZcHB(S)  RitR;

Giowpa(s) = Vi(s) = Rsp1+Rsp2+Zcnp(s)  Ra (2.15)

Nach Gleichung (2.14) und (2.15) fiihrt die Ausgangsimpedanz der CHB-Zel-
len unabhéngig von der Verschaltungsart zu einer Verfalschung der gewiinsch-
ten Sollwertiibertragungsfunktion. Da Zqyp flir den verwendeten Frequenz-
bereich deutlich kleiner als Rgp , ist (siche Kapitel 2.3.4), kann der Fehler aber
vernachlissigt werden.

Der Unterschied der beiden Verschaltungsarten wird in den offenen Ubertra-
gungsfunktionen der LPAs nach den Gleichungen (2.10) und (2.11) sichtbar.
Beim bisher umgesetzten Konzept umfasst die Regelschleife des LPAs den
gesamten Umrichter einschlieBlich der CHB-Zellen und des du/ds-Filters.
Beim hier verwendeten Konzept schlieit sich die Regelschleife innerhalb des
LPAs, wie in Abbildung 2.2 und Abbildung 2.3 zu sehen ist. Durch die kleinere
Regelschleife wird die Empfindlichkeit der LPAs gegeniiber Storungen redu-
ziert, weshalb die Bandbreite und Flankensteilheit der LPAs erh6ht werden
kann. Dariiber hinaus wird dadurch ein deterministischeres Verhalten des
LPAs und somit des gesamten SHCHB-Umrichters erreicht. Aus diesen Griin-
den wird der entwickelte SHCHB-Umrichter gemafl dem in Abbildung 2.2 b)
gezeigten Verschaltungskonzept aufgebaut.

Die fiir das Konzept benétigte CHB-Zellenanzahl Ny pro Phase kann anhand
der Anforderungen, die an das PHIL-System gestellt werden, bestimmt wer-
den. Mit dem PHIL-System soll die frequenzabhéngige Impedanz des Priif-
lings mit einem sinusformigen Testsignal ermittelt werden. Die Hohe dieses
Testsignal liegt typischerweise im einstelligen Prozentbereich der Netzspan-
nung [62]. Um sidmtliche Testsignale mit geniigend Reserve erzeugen zu kon-
nen, wird deshalb die maximale Amplitude auf 10 % Netzspannung und somit
32,5V festgelegt. Dieses Signal soll ausschlieBlich von den LPAs erzeugt wer-
den, um die hohe Bandbreite und Signalgiite der LPAs zu nutzen. Damit die
LPAs in der Lage sind, die internen Spannungsabfille sowie Stérimpulse zu
kompensieren, wird die maximale Amplitude ihrer Ausgangspannungen Uy pa
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

auf 40V und die sekundiren CHB-Zellspannungen  Upcgyy
(y ={1,2,..,Ncyg}) auf 30V festgelegt. Somit ergibt sich eine notwendige
Zellenanzahl Nqyg von 12, um das europdische Niederspannungsnetz mit einer
Nennspannung von 400V + 10 % nachbilden zu kénnen. Der SHCHB-Um-
richter besteht folglich aus 36 CHB-Zellen, drei du/dz-Filtern sowie drei LPAs.

2.1.2 Signalverarbeitungs- und
Softwarestruktur des PHIL-Systems

Ein leistungsfahiges PHIL-System erfordert nicht nur eine performante Leis-
tungselektronik, sondern auch eine leistungsfahige Signalverarbeitungsstruk-
tur sowie die darauf aufgebaute Softwarestruktur, um die bendtigten Modelle
sowie Regler mit moglichst geringer Latenz und kleiner Regelperiode in Echt-
zeit berechnen zu kdnnen.

Bei der entwickelten Signalverarbeitungsstruktur wird dabei ein zentrales Sig-
nalverarbeitungssystem eingesetzt, das aus zwei ETI-System-on-Chip- (SoC)
Systemen besteht, wie in Abbildung 2.4 dargestellt ist. Die zwei ETI-SoC-Sys-
teme basieren dabei auf einem SoC, das einen Field-Programmable-Gate-Ar-
ray (FPGA) und zwei Advanced RISC Machines (ARM) Prozessorkerne be-
inhaltet. Eine ndhere Beschreibung der Hardware findet im Kapitel 3.2 statt.
Der Prozessorkern 1 jedes Systems iibernimmt die Kommunikation zum Priif-
standsrechner. Auf dem Priifstandsrechner wird ein auf LabVIEW basierendes
Monitorprogramm ausgefiihrt, welches, gemi3 Abbildung 2.5, sowohl zur
Steuerung und Uberwachung des Priifstands, als auch zur Parametervorgabe
fiir Modelle und zur Auswertung der Messergebnisse verwendet wird [E7].

Das ETI-SoC-System 1 wird fiir die Steuerung der Leistungs- und Hilfsversor-
gung sowie flir die Steuerung der Peripherien des PHIL-Systems, wie z.B. das
Temperaturmanagement, eingesetzt. Das ETI-SoC-System 2 steuert den
SHCHB-Emulationsumrichter und ist verantwortlich fiir die Berechnung von
Netzmodellen. Das Netzmodell wird dabei abhéngig von der Komplexitit und
der benoétigten Latenz auf dem ARM-Kern 0 bzw. auf einem Echtzeitrechner
und/oder auf dem FPGA berechnet, wie in Abbildung 2.5 dargestellt. Zusétz-
lich sind die zentralen Zustandsautomaten beider ETI-SoC-Systeme auf dem
ARM-Kern 0 implementiert.
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Abbildung 2.4:  Signalverarbeitungsstruktur des PHIL-Systems mit Lichtwellenlei-
tern (griin), analogen Messgrofien (rot) und digitalen Schnittstellen

(grau)

Neben dem zentralen Signalverarbeitungssystem werden ebenfalls dezentrale
Kontrolleinheiten (Local Control Unit: LCU) verwendet. Diese besitzen eine
geringere Rechenleistung als das zentrale Signalverarbeitungssystem (siche
Kapitel 3.2.2) und werden zur Steuerung der einzelnen Komponenten des
PHIL-Systems verwendet. Die LCUs der drei AFEs iibernehmen die Stromre-
gelung sowie Uberwachungsaufgaben. Die iiberlagerte Spannungsregelung er-
folgt, geméB Abbildung 2.5, auf dem FPGA des ETI-SoC-Systems 1. Die LCU
der Hilfsbetriebe iiberwacht die verschiedenen Temperaturen des PHIL-Sys-
tems und {ibermittelt diese an das ETI-SoC-System 1, welches das Tempera-
turmanagement iibernimmt. Des Weiteren ist auf jeder CHB-Zelle eine LCU
installiert, die sowohl die CHB-Zelle als auch den LLC-DC/DC-Wandler tiber-
wacht und deren H-Briicken steuert. Zusétzlich sind die drei in Kapitel 2.2.4
vorgestellten Betriebsmodi auf den LCUs der CHB-Zellen inklusive der ent-
sprechenden Regelungen implementiert. Die LCUs kommunizieren mittels
eines speziell entwickelten UART-Protokolls (vgl. Kapitel 2.2.4) mit dem ETI-
SoC-System bzw. die LCUs der CHB-Zellen kommunizieren mit einem Pha-
sen-FPGA. Das Phasen-FPGA ist auf einer Erweiterungskarte im SoC-System
eingebettet (vgl. Anhang A.10) und ist fiir den Sortieralgorithmus sowie die
Auswertung aller 12 LCUs einer Phase zustindig.
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Abbildung 2.5:  Softwarestruktur des PHIL-Systems

2.1.3 Steuerung des SHCHB-Umrichters als
Emulator

Nachfolgend wird die Steuerung und Betriebsfithrung des SHCHB-Umrichters
fiir den Betrieb als Emulator beschrieben. Hierbei werden séimtliche Funk-
tionsblocke analysiert, die sich innerhalb der Emulationsschleife einer closed-
loop-Emulation befinden. In Abbildung 2.7 ist der Signallaufplan fiir eine
closed-loop-Emulation eines Netzanschlusspunktes unter Verwendung des
SHCHB-Umrichters dargestellt. Ein mogliches Szenario, das mit dem PHIL-
System emuliert werden soll, ist in Abbildung 2.6 abgebildet.

Die Messung der Ausgangsstrome des PHIL-Systems i, sowie der DUT-Span-
nungen upyy erfolgt iiber einen Analog-Digital-Wandler (ADC, engl.: Ana-
log-Digital-Converter) auf einer Erweiterungskarte (siche Anhang A.10). Die
Messergebnisse werden direkt auf dem FPGA ausgewertet, um eine moglichst
geringe Latenz zu verursachen. Mit den zur Verfligung stechenden Messwerten
erfolgt die Emulation eines Teilmodells.
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2.1 PHIL-Systemkonzept

Abbildung 2.6:  Beispielhafte Netzsituation, die mithilfe des PHIL-Systems nach-
gebildet wird

Die Emulation kann in zwei Teile unterteilt werden. Dabei wird die Impedanz
vom DUT bis einschlieBlich des Ortsnetztransformators (ONT) (Zg, + Zr;) auf
dem FPGA emuliert. Hierdurch wird eine minimale Latenz t;, , des Emulators
gewdhrleistet. Die Berechnung der Spannung des ONT Ugyt kann gemaf3 Ab-
bildung 2.7 auf den ARM-Kern bzw. auf einen angeschlossenen Echtzeitrech-
ner ausgelagert werden. Unter Berticksichtigung der Spannung Uqgyt und dem
Spannungsabfall Au, iiber der Impedanz Z,, werden der Sollwert fiir die CHB-
Zellen ucyp und der Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters u,.q¢ be-
stimmt. Anhand der Sollspannung der CHB-Zellen ugyg wird anschlieBend
die bendtigte Anzahl an aktiven CHB-Zellen ncyg , mit Hilfe des in Abbildung
2.8 dargestellten Algorithmus ermittelt [E8]. Dabei entspricht Rcyp, dem
wirksamen Widerstand alle CHB-Zellen einer Phase und kann wie folgt be-
stimmt werden:

Rcux = MNcuiix * RcuBeq T 2(Ncup — Ncupix) * Rosomysi (2.16)

Hierbei muss zwischen aktiver CHB-Zelle (U, cyg = * 30 V) und inaktiver
CHB-Zelle (U, cyp = 0V) unterschieden werden. Bei einer aktiven CHB-
Zelle ist der dquivalente Ersatzwiderstand Rcyp eq Wirksam, der den internen
Spannungsabfall der CHB-Zelle inklusive des LLC-DC/DC-Wandlers beriick-
sichtigt (siehe Kapitel 3.3.1). Bei einer inaktiven CHB-Zelle ist nur der Ein-
schaltwiderstand von zwei in Reihe geschalteten Si-MOSFETs der ausgangs-
seitigen H-Briicke Rpg (on),si Wirksam.
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Abbildung 2.7:  Signallaufplan des SHCHB-Umrichters fiir eine closed-loop-Emu-
lation sowie Sollwertgenerierung der CHB-Zellen und des LPAs
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Abbildung 2.8:  Algorithmus zur Bestimmung der aktiven Zellen

Die bendtigte Zellenanzahl ncyp, wird anschliefend an die drei Phasen-
FPGAs gesendet. Auf diesen wird der Sortieralgorithmus ausgefiihrt und die
bendtigten Zellen werden ausgewéhlt. Aufgrund der vorhandenen Einspeisung
aller Zellen erfolgt die Sortierung beim SHCHB-Umrichter nicht anhand der
Zellspannungen, wie z.B. bei MMCs, sondern anhand der Kiihlkérpertempe-
raturen, wie in Abbildung 2.9 exemplarisch fiir sechs CHB-Zellen dargestellt
[E8]. Hierbei werden vor jedem Umschaltzeitpunkt die momentanen Tempe-
raturen gemessen (Abbildung 2.9 a)) und aufsteigend sortiert (Abbildung
2.9b)). Die benétigte Ausgangsspannung ucyg , wird anschliefend mit den
kéltesten CHB-Zellen gebildet (Abbildung 2.9 ¢)). Durch diese Sortierung
wird eine gleichméBige Belastung aller CHB-Zellen gewahrleistet.

a) b) c)

I — Ts —

n—— | Ts

Ts Ty — -

Ty — T =

Is — T3 H

T6 T2 UDC,S,X5 : UDC,s.)ﬁ : UDC,S,,Y4 : UDC,s,xl : UDC.s,x3 : UDC,S,X2

Abbildung 2.9:  Sortieralgorithmus der CHB-Zellen

Bei der Erzeugung der Sollwertwertspannung u,..¢ muss beriicksichtigt wer-
den, dass aus dieser die Sollwertspannungen der LPAs ujp, iiber einen
Digital-Analog-Wandler (DAC) und iiber den Spannungsteiler V; (bestehend
aus Rgp; und Rgp,) mit einer Verzdgerung typsc von 170ns (siche
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Abbildung 2.7) erzeugt werden. Die Latenz der CHB-Zellen t,cyp betrégt
460 ns. Zusitzlich wird deren Ausgangsspannung Ucyg durch das du/dz-Filter
gefiltert. Die wirksame, gefilterte Ausgangsspannung ucygr folgt der ge-
wiinschten Sollwertspannung u,.; somit verzdgert und mit einer begrenzten
Flankensteilheit. Dies wiirde bei einem Sollwertsprung groBer als Upp, zu ei-
nem Sollwert der LPAs fithren, der die Aussteuergrenze der LPAs iiberschrei-
tet. Hierdurch wiirden die LPAs in Séttigung geraten und eine korrekte Funk-
tion der Schaltung wire nicht mehr gewéhrleistet (siche Kapitel 3.4). Aus die-
sem Grund wird die erzeugte Referenzspannung u,¢ in einem Band von Uy pp
um die gefilterte Ausgangsspannung Ucygr herum begrenzt. Hierzu wird ge-
maf Abbildung 2.7 die Ausgansspannung des du/d¢-Filters mithilfe eines Mo-
dells auf dem FPGA des ETI-SoC-Systems 2 berechnet. Die berechnete Span-
nung Ucypscalc Wird anschlieBend fiir eine Sollwertbegrenzung der Referenz-
spannung genutzt, um eine Sattigung der LPAs zu verhindern.

Durch die vorgestellte Struktur nach Abbildung 2.7 zur Sollwertgenerierung
wird eine sehr kurze Latenz bei der closed-loop-Emulation der Netzimpedanz
Zygy erreicht. Diese Latenz kann geméB Gleichung (2.17) berechnet werden und
betragt lediglich 1,14 ps.

tp = tycs T teapc T Lealc T tipac T+ tiLpa (2.17)
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2.2 Analyse der CHB-Zelle

In diesem Abschnitt werden die entwickelte CHB-Zelle sowie deren galva-
nisch trennende DC-Versorgung erldutert. Die galvanische Trennung kann
beim CHB-Umrichter durch einen 50 Hz Mehrfachwickeltransformator mit
mehreren sekunddren Wicklungen, wie in Abbildung 1.6 dargestellt, oder auf
Zellenebene durch dezentrale galvanisch trennende DC/DC-Wandler erfolgen.
Um ein moglichst modulares System zu erhalten, wird nachfolgend das Kon-
zept mit dezentralen DC/DC-Wandlern verfolgt. Als galvanisch trennender
DC/DC-Wandler wird ein resonanter LLC-Wandler verwendet, wie in der
Abbildung 2.10 zu sehen ist.

Transformator
Ni : Ns

Spannungsquelle
()

Abbildung 2.10:  Prinzipschaltbild einer CHB-Zelle mit galvanisch trennendem
LLC-DC/DC-Wandler

Der verwendete LLC-DC/DC-Wandler besteht aus einer primédren H-Briicke
mit den MOSFETs T; bis T, und einer sekundiren H-Briicke mit den
MOSFETs Ty bis Ty sowie aus einem Serienschwingkreis. Der Schwingkreis
ist wiederum aus der Kapazitét Cy ., der Ersatzserieninduktivitét Lg.,. und der
Hauptinduktivitit Ly aufgebaut. Fiir die Ersatzserieninduktivitit L. gilt:

Lser = Lyr+Lpcg = Loy + Lpcps +@f - (Lyz + Lpcga)  (2.18)

Np

aT=NS

(2.19)

wobei Lp die wirksame Streuinduktivitdt des Transformators und Lpcg die
wirksame parasitiare Induktivitéit der Platine sind. Diese setzten sich jeweils aus
einem priméren Anteil und einem sekundéren Anteil zusammen. Die sekundé-
ren Anteile dieser beiden Induktivititen konnen mit dem Ubersetzungsverhilt-
nis des Transformators ar auf die Primérseite transformiert werden.
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Nachfolgend werden zunichst die grundlegende Funktionsweise des LLC-
DC/DC-Wandlers erliutert sowie dessen Ubertragungsfunktion hergeleitet.
Anschlieend werden die daraus resultierenden Strom- bzw. Spannungsbelas-
tungen der einzelnen Komponenten berechnet, die im Kapitel 2.2.3 zur Aus-
wahl der entsprechenden Komponenten genutzt werden.

2.2.1 Grundlagen des LLC-DC/DC-Wandlers

Der LLC-DC/DC-Wandler besteht, wie bereits erwahnt, aus drei Teilen. Die
primdre H-Briicke dient als Wechselrichter und erzeugt die rechteckformige
Primérspannung u,. Der Serienschwingkreis dient zur Energietlibertragung
von der Primér- zur Sekundirseite. Aufgrund seiner Filterwirkung ist der im
Schwingkreis flieBende Strom i, nahezu sinusformig [63-65], wodurch ein
entlastetes Schalten der MOSFETs ermdglicht und die Schaltverluste der
MOSFETs sowie die Storaussendung reduziert werden [63, 66: S. 249ff,
67: S. 3]. Die sekunddre H-Briicke fungiert als Gleichrichter und stellt zusam-
men mit der sekundédren Zwischenkreiskapazitit Cpcs die Ausgangsgleich-
spannung Up s zur Verfligung.

Abhiéngig von der gewéhlten Schaltfrequenz f; ;¢ werden die Halbleiter des
LLC-DC/DC-Wandlers entweder stromlos ausgeschaltet (ZCS, engl.: Zero
Current Switching) oder spannungslos eingeschaltet (ZVS, engl.: Zero Voltage
Switching). Die Grenze zwischen diesen beiden Modi wird durch die zwei
Resonanzfrequenzen des LLC-Schwingkreises fres Und fies1 bestimmt.

1

fres = Zmftiiciser (2.20)
1
Jres) = Zmjtiic Gser it (2.21)

Fiir Schaltfrequenzen, die kleiner als die untere Resonanzfrequenz fi..s; sind,
wird der LLC-DC/DC-Wandler im ZCS-Modus betrieben. Fiir Schalt-
frequenzen, die groBer als die obere Resonanzfrequenz f.. sind, erfolgt ein
Betrieb im ZVS-Modus. Zwischen den beiden Resonanzfrequenzen findet der
Ubergang vom ZCS-Modus hin zum ZVS-Modus statt. Der Ubergang hingt
dabei vom Laststrom i, cyp ab.

Je nach eingesetztem Halbleiter wird einer der beiden Modi verwendet. Fiir
IGBTs, die hohe Ausschaltverluste aufgrund ihres Tailstroms aufweisen, ist
die Verwendung des ZCS-Modus sinnvoll, da hierdurch die Ausschaltverluste
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fast vollstdndig vermieden werden [67: S. 3, 68, 69: S. 951]. Beim Einsatz von
MOSFETs ist der Betrieb im ZCS-Modus nicht zielfiihrend, da eine Reduktion
der Schaltverluste nur bedingt moglich ist [70: S. 11]. Der MOSFET ermog-
licht einen bidirektionalen Stromfluss, wodurch der Strom bei einem Polari-
tatswechsel weiter durch den MOSFET flief3t und kein stromloses Ausschalten
erreicht wird. Aus diesem Grund wird bei auf MOSFETSs basierenden LLC-
DC/DC-Wandlern, wie beispielsweise dem entwickelten DC/DC-Wandler, der
ZVS-Modus verwendet.

Um einen Betrieb im ZVS-Modus unabhingig vom flieBenden Laststrom
lacyp Zu garantieren, wird in der vorhandenen Anwendung eine Schaltfre-
quenz f;11c verwendet, die grofler als die Resonanzfrequenz fis ist. Abbil-
dung 2.11 zeigt exemplarisch die priméren Strom- und Spannungsverldufe so-
wie die Ansteuersignale der MOFETs T, und T; fiir eine Schaltfrequenz f; ;¢
die 5% iiber der Resonanzfrequenz f,.s liegt. Im Umschaltvorgang bei
t = 0,5 Tg ¢ wird zunéchst der leitende MOSFET T, ausgeschaltet. Der Aus-
schaltvorgang erfolgt bei voller Zwischenkreisspannung Up p,, aber aufgrund
des sinusformigen Schwingkreisstroms i, bei reduziertem Stromwert. Dabei
erreicht der abzuschaltende Strom ein Minimum, welches der Amplitude des
Magnetisierungsstroms iy entspricht, sofern die Schaltfrequenz f; ¢ der Re-
sonanzfrequenz f.os gleicht. Um einen hohen Wirkungsgrad zu erreichen,
sollte deshalb die Schaltfrequenz mdglichst nahe der Resonanzfrequenz f,.g
liegen und die Hauptinduktivitit Ly des Transformators moglichst grof3 sein,
um einen kleinen Magnetisierungsstrom iy zu erzielen [71]. Aus diesem Grund
wird fiir die Schaltfrequenz f ;¢ ein Wert gewihlt, der 2 % iiber der Reso-
nanzfrequenz fies liegt (fs1.c = 1,02 « fres)

Aufgrund des positiven Stromflusses kommutiert der Strom durch das Ab-
schalten des MOSFETSs T; auf die antiparallele Body-Diode des MOSFETSs Ts.
Der Spannungsabfall iiber dem Transistor T; reduziert sich somit auf die
Durchlassspannung der Body-Diode. Nachdem der Strom vollstindig auf die
Body-Diode kommutiert ist, wird der Transistor T3 spannungslos eingeschal-
tet.

Durch die gewidhlte Betriebsart kénnen sowohl die Einschalt- als auch Aus-
schaltverluste stark reduziert werden, weshalb ein hoher Wirkungsgrad er-
reicht wird.
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Abbildung 2.11:  Schaltsignale der Transistoren T; und T3, Ausgangsspannung der
priméren H-Briicke u;, und Schwingkreisstrom i, sowie Magneti-
sierungsstrom des Transformators iy fiir fg;;c = 1,05 - fles

2.2.2 Analyse des LLC-DC/DC-Wandlers

Fiir die Analyse des LLC-DC/DC-Wandlers stehen verschiedene Methoden
zur Verfligung. Die Analyse findet abhingig von der gewidhlten Methode ent-
weder im Frequenzbereich oder im Zeitbereich statt. Die meist verwendete
Methode im Frequenzbereich ist die First Harmonic Approximation (FHA)
Methode [72, 73], die in [65] vorgestellt wird. Beim FHA-Verfahren werden
simtliche harmonische Einfliisse vernachlissigt und es erfolgt eine Analyse
des LLC-DC/DC-Wandlers mit Hilfe der Wechselstromtheorie. Dadurch ent-
steht eine schnelle und eingéingige Analysemdglichkeit, deren Genauigkeit je-
doch abnimmt, wenn die gewahlte Schaltfrequenz f 1 nicht in der Nihe der
Resonanzfrequenz f..¢ liegt oder ein liickender Strom auf der Sekundérseite
vorliegt [72—74]. Um die Ungenauigkeit der FHA-Methode zu reduzieren,
werden z.B. in [75] mehrere Harmonische des Stroms i, berticksichtigt oder in
[76, 77] eine teilweise Korrektur im Zeitbereich vorgenommen. Trotz dieser
Korrekturen weisen diese Verfahren weiterhin eine zunehmende Ungenauig-
keit bei zunehmender Differenz zwischen der Schaltfrequenz und der Reso-
nanzfrequenz des LLC-Schwingkreises auf [72, 73].

Fiir den Fall, dass eine héhere Genauigkeit flir einen groferen Frequenz- und
somit Spannungsbereich benétigt wird, muss die Analyse im Zeitbereich
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durchgefiihrt werden [72, 73]. Bei dieser Methode wird der zeitliche Verlauf
in mehrere Teilabschnitte untergliedert und fiir jeden Teilabschnitt werden die
entsprechenden Differentialgleichungen mit den dazugehdrigen Randbedin-
gungen aufgestellt [78, 79]. Eine geschlossene analytische Losung der Glei-
chungssysteme und somit eine geschlossene mathematische Beschreibung fiir
das Ubertragungsverhalten des LLC-DC/DC-Wandlers ist aber nicht fiir jeden
Arbeitspunkt moglich [70: S. 57].

Da der LLC-DC/DC-Wandler bei der vorhandenen Anwendung lediglich zur
Potentialtrennung und ungeregelt nahe der Resonanzfrequenz betrieben wird,
ist eine Analyse im Zeitbereich nicht notwendig. So wird in [70: S. 61ff, 72,
73] dargelegt, dass der Fehler fiir diese Bedingungen durch die Verwendung
des FHA-Verfahrens gering ist und der inhdrente Mehraufwand der anderen
Verfahren daher nicht gerechtfertigt ist. Deshalb wird nachfolgend das FHA-
Verfahren fiir die Analyse des LLC-DC/DC-Wandlers verwendet.

Abbildung 2.12 zeigt das Ersatzschaltbild des LLC-DC/DC-Wandlers mit den
fur die FHA-Methode angenommenen Spannungsverldufen up pya und Ug pra
und Stromverldufen iy pya, ispua Und i paa sowie die realen Spannungs-
verldufe u, und ug und den Ausgangsstrom I, cyp-

a Ls,GLFHA

ip,FHA IsFHA ﬂa’CHB
o—q >
. | | 'J o Is,GL
IC,DCpy 14 ’

N iC,DCs
Rc CLLC LSer DL sy
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Abbildung 2.12:  Ersatzschaltbild des LLC-DC/DC-Wandlers fiir die Analyse mit
der FHA-Methode mit den dazugehdrigen Strom- und Spannungs-
verldufen

S

Aus den angenommenen sinusféormigen Spannungs- und Stromverldufen kann
das in Abbildung 2.13 dargestellte Wechselstromersatzschaltbild abgeleitet
werden, welches die Grundlage der FHA-Methode bildet.
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Abbildung 2.13: FHA-Wechselstromersatzschaltbild des LLC-DC/DC-Wandlers

Uprua und Ugpya entsprechen dabei den Effektivwerten der Grundschwin-
gungsanteile der rechteckférmigen Ausgangsspannungen der priméiren und se-
kundéren H-Briicke. Die beiden Effektivwerte konnen aus den beiden Gleich-
spannungen Up , und Up s entsprechend den Gleichungen (2.22) und (2.23)
berechnet werden. Diese Zusammenhénge sind mit Hilfe der Fourieranalyse

der Spannungen u,, und u, ermittelbar.

T

Uprna = Upcp - (2.22)
2+/2

spua = Upcsar-—— (2.23)

Der Effektivwert des transformierten, sekundéren Grundschwingungsstroms
Iy ldsst sich aus dem flieBenden Gleichstrom I, cyp berechnen:

IsFHA _ laCHB _T

Ispua = 2.2 (2.24)

ar ar

Fir den primdren Grundschwingungsstrom I, gy, und den transformierten
Ausgangsersatzwiderstand R; gilt:

r ~ r
Iyrua = Ispua + Inrua = Ispua (2.25)
Ugrna _ 8:a% Upcs _ 8.a%
R]’_‘ — ,' — = — —_— = — . Ra (226)
Is,FHA 13 Iy i3

Mit Hilfe des Wechselstromersatzschaltbilds aus Abbildung 2.13 und den her-
geleiteten Zusammenhéngen der Spannungen sowie des Ausgangsersatzwider-
stands R; kann die Ubertragungsfunktion M des LLC-DC/DC-Wandlers be-
stimmt werden:
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Rl j2mfswly
’ 7

ar-Upcs _ UsFHA _ RL+]2”fswLH
M(fsw) = = =

2.27
Upcp Up,FHA Ro+jol RLJZHfswLH ( )
SerTl‘*’CLLC R{+j2mfswly

Die Ubertragungsfunktion M kann unter Vernachlissigung des parasitiren
Widerstands R, und unter Verwendung der Zusammenhénge aus den Glei-
chungen (2.29) bis (2.31) iiberfiihrt werden in:

M) = |(mfoZ—1)+;§L(ZL(;:L)—1>(f,z—1)fx (2.28)

k= ffﬁ (2.29)

Quc = —“LseIZCLLC (2.30)
7

m, = LLS—““ 2.31)

wobei f; der normierten Schaltfrequenz, Q;;c der Giite des Schwingkreises
und m;, dem Induktivititsverhéltnis von Serien- zu Hauptinduktivitét entspre-
chen.

Der Verlauf der Ubertragungsfunktion ist somit nur durch die Giite Q; und
durch das Induktivitdtsverhiltnis m;, beeinflussbar. Dabei ist lediglich das In-
duktivititsverhdltnis m;, ausschlieBlich durch das Design des DC/DC-Wand-
lers definierbar. Fiir die Giite Qy kann nur ein Bereich bestimmt werden, da
diese maBigeblich durch die Last beeinflusst wird. In Abbildung 2.14 a) ist die
Abhiingigkeit der Ubertragungsfunktion M von der Giite Q¢ dargestellt. Des
Weiteren ist der Bereich des ZVS- und des ZCS-Modus gekennzeichnet. Die
gestrichelte Linie stellt die normierte untere Resonanzfrequenz fi..s;, dar (vgl.
Gleichung (2.21)). Die Schaltfrequenz, bei der der LLC-DC/DC-Wandler vom
ZCS-Modus in ZVS-Modus iibergeht, ist abhingig von der Giite Q. Mit zu-
nehmender Giite verschiebt sich diese Frequenz von der unteren zur oberen
Resonanzfrequenz. Die Grenzkurve entspricht dabei den Maxima der Ubertra-
gungsfunktionen M fiir die verschiedenen Giitefaktoren Q.

41



2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

1,6 1,6
1,4 1,4
1,2 1,2
= 1 = 1
0,8 0,8
0,6 0,6
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3
fx
b)

Abbildung 2.14:  Ubertragungsfunktion fiir: a) verschiedene Giitefaktoren Qy und
ein Induktivitatsverhdltnis m;, von 15, b) verschiedene Induktivi-
tatsverhéltnisse my, und einen Giitefaktor Q¢ von 0,1

Die Abhingigkeit der Ubertragungsfunktion M vom Induktivititsverhiltnis
my, ist Abbildung 2.14 b) dargestellt. Mit zunehmendem Induktivitdtsverhalt-
nis m;, wird der Verlauf der Ubertragungsfunktion im Bereich der Resonanz-
frequenz flacher.

Da die Schaltfrequenz des LLC-DC/DC-Wandlers f; 1 1c entsprechend Kapitel
2.2.1 leicht iiber der oberen Resonanzfrequenz f, liegt und die Ubertragungs-
funktion moglichst konstant sein soll, ist das Ziel in diesem Bereich einen mdog-
lichst flachen Verlauf der Ubertragungsfunktion M zu erreichen. Dies wird
entsprechend Abbildung 2.14 a) und b) mit einem mdglichst geringen Giite-
faktor @y sowie einem groBen Induktivitidtsverhéltnis my, erreicht.

Neben der Analyse des Ubertragungsverhaltens M miissen fiir die Dimensio-
nierung des LLC-DC/DC-Wandlers auch die Strom- und Spannungsbelastun-
gen der einzelnen Komponenten bestimmt werden. Die Berechnung der Strom-
und Spannungsbelastungen erfolgt ebenfalls anhand des vorgestellten FHA-
Modells. Mittels dieses Modells konnen die effektiven Strombelastungen der
primdren und sekundéren MOSFETs (I, und Ir,) sowie der priméren und
sekunddren Zwischenkreiskapazitéten (I¢pcpund Igpcs) bestimmt werden.
Des Weiteren wird die effektive Spannungsbelastung des LLC-Schwingkreis-
kondensators Ug ¢ bestimmt, welche fiir die Dimensionierung dieses AC-
Kondensators benétigt wird.

I

~

U
_ p,FHA
Iy pua = T T (2.32)
Rgs LC+]0)Lser+RL||](ULH'

p S
+ijL
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Ip __ IpFHA
Iyp, = T%: pﬁ (2.33)
I I
Irs = aT% Ear _p'\l;;A (2.34)
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Iepes = \/fon(IS_FHA\/fsin(wt) — 1) dwt

IR

Ispua - \/fon (\/E sin(wt) — %)2

1 4

[spua /; = (2.35)
1 4

[ /; -2 (2.36)

Up,FHA 1
U = U = b - (2.37)
cLLC = UYc¢LLCFHA 1 . 11 s ) .
RJ+—ijLLC+](oLse,—+RL||]wLH Jjw CLLc

IR

IR

Iepep

Die gewonnen analytischen Zusammenhénge finden Anwendung in Kapitel
2.2.3 fiir die Dimensionierung und in Kapitel 2.2.4 fiir die Betriebsfithrung der
CHB-Zelle inklusive des LLC-DC/DC-Wandlers.

2.2.3 Dimensionierung der CHB-Zelle inklusive
des LLC-DC/DC-Wandlers

Aus den vorhandenen Nenndaten des SHCHB-Umrichters nach Kapitel 1.2,
lassen sich die Eckdaten der CHB-Zellen ableiten. Der SHCHB-Umrichter soll
eine Ausgangsleistung von 50kVA bei einem dreiphasigen 400V
AC-System erreichen. Dies fiihrt zu einem effektiven Ausgangsstrom des
SHCHB-Umrichters I, , von 72,5 A. Unter der Annahme, dass die CHB-Zel-
len mit Blocktaktung betrieben werden und die Ein- bzw. Ausschaltschwellen
Ui cup,n nach Gleichung (2.38) bestimmt werden, ergeben sich die in Abbil-
dung 2.15 a) gezeigten Verldufe {iber eine halbe Periode fiir die sinusformige
Sollwertspannung U, und fiir die Spannung der CHB-Zellen ucyp ,. Dabei
wird angenommen, dass das 400 V. AC-System eine Frequenz f; von 50 Hz
aufweist.

u S Dre
Uncupn = 5= +1-Upcs n= [O; [—f” (2.38)

2 Upcs

Uyef entspricht der Amplitude der sinusformigen Ausgangsspannung und Up
der sekundéren Zwischenkreisspannung der CHB-Zellen.
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350 70
/_\300 = Uryef 2
< 250 —UCHB,z 60
- —iaz(Pg = 0) 50
~ 200 a,z(Per

ia,x(@gr = 71'/2) 2 40

-~ 150 =
<100 \ ~
S 10

-50 0

0 2,5 5 7,5 10 —-T —7/2 0 /2 ™
t (ms) g (rad)
a) b)

Abbildung 2.15:  a) Strom- und Spannungsverlauf fiir einen sinusférmigen Sollwert
fur verschiedene cos(¢g,); b) Mittlere Effektivstrombelastung ei-
ner CHB-Zelle fiir einen sinusformigen Spannungs- und Stromver-
laufin Abhéngigkeit von cos(¢@g;)

Die entsprechenden Ein- bzw. Ausschaltwinkel kénnen wie folgt bestimmt
werden:

Uncs

IDCs 1 pnypes _
Qeinn = arcsm(#) in= [0; l:r—zf” (2.39)
N DC,s
ﬁre
Qausn = T — Qeinn sn= [0} [chs” (2.40)

Die mittlere Effektivstrombelastung einer einzelnen CHB-Zelle I, cyg kann
nach Gleichung (2.41) unter Beriicksichtigung der ermittelten Winkel berech-
net werden.

Dref
Ia,CHBZﬁ ZlUD“J aausn(\/_l ax s1n(wgrt+<pgr)) dwt

n=0 aem n

l T]refJ
— ‘/Ela,x Ubcs

n=0

| =

T—2Qeinn + l( Sir-l(Z(pgr + Zaein,n) ) (241)
2 4\ — sm(Zqogr - 2aein‘n)

el

Ncus

Die Effektivstrombelastung der CHB-Zellen ist somit vom Einschaltwinkel
der Zelle iy, und vom Winkel @q, zwischen der Ausgangsspannung der
CHB-Zellen ucyg, und dem Ausgangsstrom des SHCHB-Umrichters i, ,
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2.2 Analyse der CHB-Zelle

abhéngig. Diese Abhédngigkeit ist in Abbildung 2.15 b) gezeigt. Die maximale
Effektivstrombelastung von 60,3 A ergibt sich fiir einen Ausgangstrom i, , der
in Phase (¢ = 0) bzw. in Gegenphase (@5, = 1) mit der Ausgangsspannung
Ucyp, x ist. Neben der Effektivstrombelastung der CHB-Zellen fiir ein dreipha-
siges 400 V AC-System muss der DC-Betrieb ebenfalls betrachtet werden. Da-
bei werden zwei Phasen des SHCHB-Umirichters in Serie geschaltet, wodurch
eine maximale DC-Ausgangsspannung von 720 V erzeugt werden kann. Bei
einer Ausgangsleistung von 50 kVA fiihrt dies zu einer Effektivstrombelastung
der CHB-Zellen I, cyg von 69,4 A. Aufgrund der hoheren Effektivstrombelas-
tung im Gleichstromfall, wird dieser als Grundlage fiir diec Auslegung der
CHB-Zellen verwendet. Der korrespondierende Effektivwert des sekundéren
Schwingkreisstroms g gy betrdgt nach Gleichung (2.24) 77,1 A. Aus dem er-
mittelten maximalen Strom lésst sich nach Gleichung (2.26) der kleinste trans-
formierte Ausgangsersatzwiderstand R; berechnen, der fir die FHA-Analyse
des LLC-DC/DC-Wandlers benétigt wird und 169 Q betrégt.

Auslegung des Serienschwingkreises

Mit Hilfe des transformierten Ausgangsersatzwiderstands R; und der Ein-
gangsspannung des LLC-DC/DC-Wandlers Upc, erfolgt die Auslegung der
Serienschwingkreiselemente, bestehend aus dem Schwingkreiskondensator,
der Serieninduktivitit sowie dem Transformator. Hierbei sollen alle Elemente
fiir eine Platinenmontage ausgelegt werden, um ein moglichst modulares Kon-
zept zu erreichen.

Der Transformator basiert auf dem E-Kern £7D59 aus dem Ferritmaterial N§7
von EPCOS [D3]. Die Schaltfrequenz des Ferritmaterials N§7 sollte im Be-
reich von 25 kHz bis 500 kHz liegen [D4], wobei bei dieser Anwendung ein
Minimum an Verlusten bei etwa 70 kHz zu erwarten ist [80]. Aus diesem
Grund wird fiir die Resonanzfrequenz ein Frequenzbereich zwischen 60 kHz
und 70 kHz betrachtet. Das Ubersetzungsverhiltnis des Transformators ar
entspricht dem Verhéltnis der Eingangsspannung Upc, zur Ausgangs-
spannung Upc s von 660 Vzu 30 V (22 : 1).

Fiir die Auslegung der Schwingkreiskomponenten Cj ¢, Lo, und Ly miissen
mehrere Randbedingungen berticksichtigt werden. Die Hauptinduktivitét Ly
sollte moglichst groB und die Serieninduktivitét Ly, moglichst klein sein, um
eine groBes Induktivititsverhiltnis m;, und somit eine konstante Ubertragungs-
funktion M des LLC-DC/DC-Wandlers zu erzielen. Des Weiteren muss die
Spannungsbelastung des Schwingkreiskondensators Uc ¢ beachtet werden.
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Diese kann mit Hilfe der Gleichung (2.37) bestimmt werden und ist in Abbil-
dung 2.16 dargestellt.

Die maximale Spannungsbelastung U¢ 11,c wird durch die maximal abfiihrbare
Verlustleistung, die am Innenwiderstand des Kondensators abfillt, definiert
und nimmt aufgrund der abnehmenden Reaktanz mit zunehmender Frequenz
ab. Deshalb erfolgt nachfolgend die Auslegung der Schwingkreiselemente fiir
die maximale betrachtete Resonanzfrequenz von 70 kHz. Der gewéahlte MFP
Folienkondensator B3268346 von EPCOS mit 100 nF besitzt bei einer Fre-
quenz von 70 kHz eine maximale Spannungsbelastung von 80 V.

Bei der Betrachtung der entstehenden Spannungsbelastung bei einer Frequenz
nimmt diese nach Abbildung 2.16 mit zunehmender Serieninduktivitit Lge,
bzw. zunehmender Giite des Schwingkreises Q¢ zu. Aus diesem Grund darf
die Serieninduktivitét Lg., einen Maximalwert nicht {iberschreiten, da andern-
falls die maximale Spannungsbelastung des Schwingkreiskondensators zu
grof} wird. Die gewiéhlte maximale Spannungsbelastung Uc ;¢ wird auf 70 V
festgelegt. Die korrespondierende maximale Serieninduktivitit L. betrdgt
33 pH und kann durch Umstellen der Gleichung (2.37) bestimmt werden.

Neben dem Maximalwert fiir die Serieninduktivitit bzw. fiir die Giite existiert
auch ein Minimalwert, der durch die inhdrenten parasitiren Induktivititen der
verwendeten Bauteile und des Platinendesigns definiert wird. Aufgrund des
groBen Ubersetzungsverhiltnisses von 22:1 und der damit einhergehenden
groBBen Gewichtung der sekundéren, parasitdren Induktivititen, miissen diese
besonders betrachtet werden. So liegt die parasitdre Induktivitét der verwende-
ten TO220-Gehduse der sekundiren MOSFETS bei jeweils 10 nH [81]. Auf-
grund der H-Briickenkonstellation sind immer zwei MOSFETs stromfiihrend.
Dies fiihrt zu einer wirksamen Induktivitit auf der Primérseite und somit zu
einem unteren Grenzwert fiir die Serieninduktivitit Lg.,. von 9,7 uH. Der durch
den Minimal- und Maximalwert der Serieninduktivitit L. bestimmte zulds-
sige Bereich fiir die Schwingkreiskomponenten ist in der Abbildung 2.16 durch
die blauschraffierte Fliche gekennzeichnet. Neben der Serieninduktivitit Ly,
und der Spannungsbelastung des Schwingkreiskondensators Ug 11 ¢ ist der da-
zugehorige Kapazititswert Cy; ¢ iiber der Giite Q¢ flir eine Resonanzfrequenz
fres von 70 kHz dargestellt.
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Abbildung 2.16:  Schwingkreiskapazitit Cy ¢, Spannungsbelastung der Schwing-
kreiskapazitét Uc 11,c und Serieninduktivitit Lg, iiber der Giite
Q¢ fiir eine Resonanzfrequenz f.s von 70 kHz

Auf Grund der groflen parasitdren Induktivitdt wird der Transformator mit ei-
ner moglichst idealen Kopplung und folglich mit einer grofen Hauptindukti-
vitdt sowie einer kleinen Streuinduktivitdt entworfen. Nach Abzug der parasi-
tdren Induktivititen der sekunddren MOSFETSs ist eine maximal wirksame
Streuinduktivitdt von 23 pH zuléssig. Die Transformatordaten der 36 verbau-
ten Transformatoren sind in Tabelle 2.1 aufgefiihrt. Die Messung erfolgt mit
dem LCR-Meter PM6304 von Fluke bei einer Messfrequenz von 100 kHz. Das
gewdhlte Transformatordesign besitzt im Mittel eine Hauptinduktivitit von
3,33 mH und eine Streuinduktivitdt von 12,8 pH und ist somit fiir die Anwen-
dung geeignet. Das resultierende Induktivitdtsverhiltnis m;, betragt 148.

In Kombination mit drei 100 nF Kondensatoren ergibt sich eine Resonanzfre-
quenz fr..s von 61,3 kHz und entsprechend nach Kapitel 2.2.1 eine Schaltfre-
quenz fgyc von 62,5kHz. Die resultierende Spannungsbelastung der
Schwingkreiskondensatoren liegt bei 30,6 V und somit ebenfalls im zuldssigen
Bereich.

Tabelle 2.1: Gemessene Transformatordaten bei einer Frequenz von 100 kHz
Ly Rre oT oT
Mittelwert 3,38mH | 199,7kQ | 1,04 Q 12,86 uH
Minimum 3,08 mH | 182kQ 0,94 Q 11,3 uH
Maximum 3,5 mH 212 kQ 1,17 Q 14,6 uH

Standardabweichung 0,08 mH 5,8 kQ 0,06 Q 0,8 uH
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Auslegung der Halbleiter und Kiihlung

Die Auslegung der Halbleiter erfolgt in zwei Schritten. Zunédchst wird eine
Auswahl moglicher Halbleiter anhand der maximalen Spannungs- und Strom-
belastung sowie anhand einer Verlustleistungsbetrachtung bestimmt. An-
schlieBend erfolgt die Validierung der ermittelten Werte mit Hilfe einer para-
metrierten Simulation unter Beriicksichtigung der Halbleiterkenndaten.

Die Effektivstrombelastung der priméren und sekundéren MOSFETs Iy, und
It s kann unter Beriicksichtigung der gewiéhlten Schwingkreiselemente und de-
ren Zusammenhinge aus den Formeln (2.32) bis (2.34) zu 2,5A und 54,4 A
ermittelt werden. Unter Annahme eines sinusférmigen Stromverlaufs treten
dabei repetitive Spitzenstrome von 5 A bzw. 109 A auf. Die dabei von den
MOSFETs zu sperrenden Spannungen liegen aufgrund der Zwischenkreis-
spannungen primérseitig bei 660 V und sekundarseitig bei 30 V. Um mdgliche
Uberspannungen zu beriicksichtigen, werden deshalb 900 V SiC-MOSFETs
auf der Primérseite und 60 V Si-MOSFETs auf der Sekundérseite eingesetzt.

Angesichts der geringen Effektivstrombelastung der primédren SiC-MOSFETs
konnen die 900 V SiC-MOSFETs C3M0280090D mit einem zugelassenen
kontinuierlichen Drainstrom von 7,5 A von Wolfspeed verwendet werden [D5].

Bei der Auswahl der Si-MOSFETs fiir die sekunddre H-Briicke des LLC-
DC/DC-Wandlers sowie flir die H-Briicke der CHB-Zelle (siche Abbildung
2.10) liegt der Fokus nicht auf der optimalen Ressourcenausnutzung. Stattdes-
sen sind ein moglichst ideales Spannungsquellenverhalten des Umrichteraus-
gangs und die damit verbundene mdoglichst geringe Innenimpedanz das Ent-
wurfsziel. Folglich werden Si-MOSFETSs mit einem geringen Rpg (on)si aus-
gewdhlt. Um ein kompaktes Design mit zwei Zellen pro Platine entsprechend
Kapitel 3.3.1 zu gewéhrleisten, werden Si-MOSFETSs im TO220-Geh&use ver-
wendet. In diesem Gehduse weist der Si-MOSFET CSD18536KCS von Texas
Instruments den kleinsten Rpg on)si von 1,6 m{) auf und wird deshalb fir die
weitere Analyse herangezogen [D6].

Anhand der parametrierten Simulation werden die Stromverldufe durch die pri-
méren und sekundéren MOSFETs des LLC-DC/DC-Wandlers sowie die abzu-
schaltenden Strome ermittelt, die als Grundlage fiir die Verlustleistungsbe-
rechnung der MOSFETs dienen. Die Verldufe sind in Abbildung 2.17 abgebil-
det.
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Abbildung 2.17:  Strom durch einen a) primdren und b) sekunddaren MOSFET

Die simulativ ermittelten Effektivwerte stimmen mit den anhand der FHA-
Analyse berechneten Werten tiberein. Fiir die simulativ ermittelten Stréme im
Abschaltmoment ergeben sich fiir die Primédr- und Sekundérseite (Isyy ofrp und
Iswofrs) Werte von 1,3 A bzw. 11,2 A. Der Effektivwert der zwei stromfiih-
renden Si-MOSFETs der CHB-Zelle stimmt mit der Effektivstrombelastung
einer CHB-Zelle I, cyg von 69,4 A iiberein, da der Gleichstromfall betrachtet
wird.

Mit diesen Werten kdnnen nach Gleichung (2.42) und (2.43) die in der Tabelle
2.2 aufgelisteten Schalt- und Durchlassverluste der einzelnen MOSFETs er-
mittelt werden. Dabei entspricht Ugespp der Referenzspannung fiir die im Da-
tenblatt angegebenen Ausschaltenergien Egy .. Da bei den Si-MOSFETSs
keine Schaltverlustenergien im Datenblatt angeben sind, erfolgt die Berech-
nung der Schaltverluste nach dem in [D7] beschriebenen Verfahren. Die in den
antiparallelen Body-Dioden aufiretenden Verluste werden vernachldssigt, da
sie nur wihrend des Umschaltprozesses kurzzeitig Strom fiihren und keine
Schaltverluste aufgrund des Betriebs als resonanter LLC-DC/DC-Wandler ent-
stehen.

Pyc = Ropson) " 17 (2.42)
U
Pysw = fsiic '—Ur;CDB'Isw,off'ESW,off(Isw,off) (2.43)
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Tabelle 2.2: Auftretende Durchlass- und Schaltverluste im Gleichstromfall fir
eine positive Ausgangsspannung U, cyp

Durchlassverluste Schaltverluste
Primére H-Briicke
(MOSFETs T; bis T,)
Sekundire H-Briicke
(MOSFETs T; bis Tg)
CHB-Zelle

(MOSFETSs Ty und T;,)

P V,CLLC,p — 2,6 W P V,SW,LLCp — 0,5W

Pyciics =76 W Pyswiics = 0,4W

PV,C,CHB = 12,1 W b

Anhand der Verlustleistung kdnnen die entsprechenden Kiihlkérper dimensio-
niert werden. Hierbei werden eine Umgebungstemperatur T, von 40 °C sowie
eine maximale Sperrschichttemperatur T}, von 120 °C angenommen. Der
thermische Widerstand der SiC-MOSFETSs von Sperrschicht zu Gehéuse Ry, ;¢
betrigt 2,3 K/W [D5]. Als Ubergang von Gehiuse zu Kiihlkérper wird die
Wirmeleitpaste WLPK von Fischer Elektronik mit einem spezifischen Leit-
wert von 10 W/mK fiir die SiC-MOSFETs verwendet. Mit einer angenom-
menen Dicke von 100 um, entsprechend [82], ergibt sich ein thermischer
Widerstand Ry, ¢y von 0,05 K/W. In Kombination mit dem verwendeten pas-
siven Kithlkorper WA-T247-101E von Ohmite mit einem thermischen Wider-
stand Ry, ya von 11 K/W ergibt sich eine Sperrschichttemperatur 7jg;c von
81 °C [D8].

Um, wie in Kapitel 3.3.1 gezeigt, zwei CHB-Zellen einschlie3lich der dazuge-
horigen LLC-DC/DC-Wandler auf einer Platine zu integrieren, wird ein ge-
meinsamer Strangkiihlkorper fiir die sekunddren MOSFETSs der zwei Zellen
verwendet. Somit muss der Wiarmeeintrag von zwei sekunddren H-Briicken
des LLC-DC/DC-Wandlers und zwei H-Briicken der CHB-Zellen berticksich-
tigt werden. Zur Isolation der MOSFETs wird die Silikonfolie WB 3159 von
Fischer Elektronik mit einem thermischen Ubergangswiderstand Ry, cy von
0,34 K/W verwendet. Der maximal zulidssige thermische Widerstand des
Strangkiihlkdrpers Ry, ja max betrdgt nach Gleichung (2.44) 0,63 K/W, wes-
halb der Strangkiihlkérper LAMSK von Fischer Elektronik mit einem ther-
mischen Widerstand von 0,27 K/W verwendet wird [D9].

(Tymax—(RTHjc+RTHCH)-Pv,c.cHB—TA)

Rth,HA,max < (2-44)

8(PV,C,LLc,p +Py,CLLC,s +Pv,sw,LLc,p+Pv,sw,LLc,s)
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Auslegung der Zwischenkreiskondensatoren

Bei der Auslegung der Zwischenkreiskondensatoren miissen zwei Aspekte be-
riicksichtigt werden: Zum einen die maximal zuldssige Welligkeit der Zwi-
schenkreisspannung und zum anderen die maximale Effektivstrombelastung
der ausgewihlten Kondensatoren. Die maximale Welligkeit wird auf 1 % fest-
gelegt, um eine moglichst ideale Ausgangsspannung zu erzeugen. Aus dieser
Bedingung und den in Abbildung 2.18 dargestellten Verldufen des Stroms
durch den sekundiren Zwischenkreiskondensator i¢ pc s, des gleichgerichteten
Stroms i g, und des Ausgangsstroms I, cyp (siche Abbildung 2.10) kann die
minimale sekundire Zwischenkreiskapazitit Cpcmins bestimmt werden.
Hierzu wird zunéchst der entstehende Ladungshub Q4 aus den Strémen nach
Gleichung (2.45) bestimmt.

tiz .
Qu = ftilz Is,6L(t) — Iy cnp dt (2.45)

Die Integrationsgrenzen t;; und ¢;, entsprechen den Schnittpunkten des gleich-
gerichteten Stroms i gy, und des Ausgangsstroms I, cyp, wobei der Ausgangs-
strom I, cyp der Gleichrichtwert von Iggya darstellt. Es gilt somit:

242

lacus = —=Ispua (2.46)
is,GL(t) = \/E'IS,FHA'Sin(wrest) (2-47)
. (2
arcsin{—
tih = —wres(”) (2.48)

_arcsin(%
t, = s arcsm(n) (2.49)

Wres

—isGL —%C,DC;s = la,CcHB

0 4 4 fiy 8 12 16
t (us)

Abbildung 2.18:  Stromverlauf des gleichgerichteten Stroms ig gy, des Zwischen-
kreiskondensatorstroms ic pc s und des Ausgangsstroms I, cyp
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Durch Einsetzen der Gleichung (2.46) bis (2.49) in (2.45) kann der Energichub
Qy und die korrespondierende minimale Zwischenkreiskapazitat nach Glei-
chung (2.50) bestimmt werden.

0421V2Is FHA

QH _ Wres (250)

AUpc ~ 0,01-Upcs

CDC,min,s =

Die Bestimmungsgleichung (2.50) fiir die minimale sekundére Kapazitit
Cpc,min,s ldsst sich durch Ersetzen von Iy, durch gy, fir die minimale
primére Kapazitéit Cpc minp, anwenden. Es ergeben sich minimale Kapazitits-
werte von 398 pF flir die Sekundérseite und 1 pF fiir die Primérseite.

Neben diesen minimalen Kapazititswerten miissen bei der Dimensionierung
der Zwischenkreiskondensatoren auch die effektiven Kondensatorstrome be-
riicksichtigt werden. Diese konnen nach Gleichung (2.35) und (2.36) zu 1,5 A
und 33,6 A fiir die Primér- und Sekundarseite berechnet werden.

Aufgrund der hohen Verfiigbarkeit des 900V Folienkondensators
MHBS505500KRSD von ICEL mit einer Kapazitidt von 50 uF wird dieser als
primérer Zwischenkreiskondensator eingesetzt.

Fiir den sekundédren Zwischenkreiskondensator wird eine Kombination aus
dem Elektrolytkondensator B41693484770Q007 von EPCOS mit einer Kapazi-
tdt von 470 pF und acht Keramikkondensatoren vom Typ KRM55WR71H336
von muRata mit einer Kapazitit von 33 pF verwendet, um sowohl den gefor-
derten Kapazitdtswert als auch die erforderliche Effektivstrombelastung zu er-
fiillen [S2].

2.2.4 Betriebsfiihrung des LLC-DC/DC-
Wandlers und der CHB-Zelle

Bei der Betriebsfiihrung des LLC-DC/DC-Wandlers inklusive der CHB-Zelle
muss zwischen drei verschiedenen Betriebsmodi unterschieden werden: der
Inbetriebnahmephase, der Hochlaufphase und der Betriebsphase.

Wiéhrend der Inbetriebnahmephase wird die Schaltfrequenz des LLC-DC/DC-
Wandlers f;;;c an die resultierende Resonanzfrequenz fi.s des Serien-
schwingkreises angepasst. In der Hochlaufphase wird die sekundére Zwi-
schenkreisspannung Up ¢ auf ihren Nennwert eingeregelt und in der Betriebs-
phase wird die gewiinschte Ausgangsspannung erzeugt, um etwa eine closed-
loop-Emulation zu ermdoglichen. Abhdngig vom Betriebsmodus werden ver-
schiedene Regelstrategien bzw. Betriebsfiihrungskonzepte angewendet.
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2.2 Analyse der CHB-Zelle

Inbetriebnahmephase

Der SHCHB-Umrichter besteht in Summe aus 36 CHB-Zellen, die jeweils {iber
einen separaten LLC-DC/DC-Wandler versorgt werden. Wéhrend der Inbe-
triebnahmephase miissen somit 36 unterschiedliche Schwingkreise mit 36 ver-
schiedenen Resonanzfrequenzen f,.s eingestellt werden. Die Resonanzfre-
quenzen frs liegen, unter Beriicksichtigung der in der Tabelle 2.1 angegebe-
nen Werte flir die Streuinduktivitdten der Transformatoren, im Bereich zwi-
schen 58,9 kHz und 63,4 kHz. Um eine individuelle, optimale Schaltfrequenz
fiir jeden LLC-DC/DC-Wandler zu finden, wird ein Algorithmus entwickelt,
der automatisiert die optimale Schaltfrequenz bestimmt. Der Algorithmus ist
auch in der Lage eine Nachflihrung der Schaltfrequenz wéhrend der Betriebs-
phase bei sich dndernden Werten der Schwingkreiskomponenten durchzufiih-
ren. In Abbildung 2.19 ist das Ablaufdiagramm des Algorithmus dargestellt.

Der Algorithmus startet mit einer reduzierten Schaltfrequenz f; 11 c start> die
bei circa 80 % der Resonanzfrequenz f..¢ liegt. Anschlieend wird tiberpriift,
ob der Primérstrom I}, groBer als ein unterer Grenzwert I, 1, ist. Durch diese
zwei Bedingungen wird gewihrleistet, dass das entstehende Strommesssignal
fiir eine korrekte Berechnung der optimierten Schaltfrequenz verwendet wer-
den kann. Im néchsten Schritt wird die Zeit zwischen dem Zeitpunkt ¢; , des
Polaritdtswechsel des Primérstrom i, und dem Zeitpunkt ¢, , des Polaritéts-
wechsel der Primérspannung u,, ermittelt (siche Abbildung 2.20).

JS.LLC,start

1,02

—_—

1
. T 2 tuz— ti,z
Js.LLC start (b )

fsLc =

Abbildung 2.19:  Ablaufdiagramm des Algorithmus zur automischen Schaltfre-
quenzanpassung

Diese Zeit entspricht der halben Differenz zwischen der gewéhlten Startschalt-
periode und der Periode der Resonanzfrequenz des Schwingkreises f;... Da die
Schaltfrequenz f 11 ¢, entsprechend Kapitel 2.2.1, 2 % iiber der Resonanzfre-
quenz f,s liegt, muss das Ergebnis nach Abziehen der doppelten Zeit noch mit
1,02 multipliziert werden.
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

In Abbildung 2.20 sind die simulierten, normierten Strom- und Spannungsver-
laufe der Primérseite dargestellt. Die Stromamplitude ist aufgrund der zu ge-
ringen Schaltfrequenz zu Beginn erh6ht. Nachdem der Algorithmus zum Zeit-
punkt ¢ = 0 ps die optimierte Schaltfrequenz ermittelt und eingestellt hat, re-
duziert sich die Amplitude auf die in Kapitel 2.2.2 mittels FHA-Analyse er-
mittelte Amplitude.

1
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Abbildung 2.20:  Simulierte, primére Strom- und Spannungsverldufe wéhrend der
Schaltfrequenzanpassung des LLC-DC/DC-Wandlers

Hochlaufphase

In der Hochlaufphase des LLC-DC/DC-Wandlers wird die sekundire Zwi-
schenkreisspannung Upc s von 0 V auf ihren Nennwert eingeregelt. Aufgrund
der zu Beginn nicht existenten Gegenspannung fallt die gesamte primire Zwi-
schenkreisspannung Up , tiber dem Schwingkreis ab. Die Sekundirseite des
Transformators wird durch den entladenen Zwischenkreiskondensator Cpc
kurzgeschossen, was einem transformierten Ausgangsersatzwiderstand R; von
0 Q entspricht. Ein direktes Einschalten in den Nennarbeitspunkt mit einem
Tastverhdltnis von 50 % und der Nennschaltfrequenz f; ;¢ wiirde deshalb zu
einem zu groBen Einschaltstrom fiihren, der den LLC-DC/DC-Wandler zersto-
ren wiirde. Aus diesem Grund muss der LLC-DC/DC-Wandler mit Hilfe einer
Routine langsam in seinen Nennarbeitspunkt gebracht werden.

In der Literatur wird hierzu hiufig eine trajektorienbasierte Routine verwendet
[83, 84]. Bei dieser Methode wird die Frequenzabhiingigkeit der Ubertragungs-
funktion M des LLC-DC/DC-Wandlers (siehe Kapitel 2.2.2) verwendet, um
eine geringere Ausgangsspannung zu erzeugen und somit den Einschaltstrom
zu begrenzen. Hierzu wird die Schaltfrequenz f; ;1 c beim Aufladen der sekun-
déren Zwischenkreisspannung erhoht. In der vorhandenen Anwendung wird
der Schwingkreis, entsprechend Kapitel 2.2.3, auf einen moglichst hohen
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2.2 Analyse der CHB-Zelle

Wirkungsgrad und eine geringe Lastabhingigkeit ausgelegt, was ein groBes
Induktivitdtsverhdltnis m; von 148 zur Folge hat. Fir den maximalen
Nennstrom von 69,4 A ergibt sich nach Gleichung (2.30) eine Giite @y, von
0,05. Die entsprechende Ubertragungsfunktion M ist in Abbildung 2.21 fiir das
gegebene Induktivititsverhiltnis m;, sowie fiir die Giite Q¢ , dargestellt. Es
ist erkennbar, dass eine Regelung der Ausgangsspannung fiir die gegebenen
Kennwerte nicht méglich ist, da die Variation der Ubertragungsfunktion zu
gering ist. Auch bei einer zehnmal hdheren Giite und damit einem entspre-
chend zehnmal kleineren Lastwiderstand R; flihrt eine Verdopplung der
Schaltfrequenz f;;;c lediglich zu einer Reduktion der Ausgangsspannung
Upcs auf 76 % der Nennspannung. Aus diesem Grund wird auf die Verwen-
dung einer trajektorienbasierten Routine verzichtet und ein modellbasiertes
Verfahren entwickelt. Bei dem entwickelten Verfahren wird dabei zwischen
zwei Modi unterschieden: dem Konstantstrommodus (CI) und dem Konstant-
spannungsmodus (CV) [E1].

Zu Beginn des Verfahrens wird die sekundére Zwischenkreisspannung Up g
auf 95 % ihres Nennwerts im Konstantstrommodus aufgeladen. Hierzu wer-
den kurze Einschaltpulse verwendet, deren Léngen mittels eines Modells er-
mittelt werden, sodass sich am Ende des Impulses ein definierter Strom ein-
stellt.

1,6 -
—QLLc = QuLon

1,4F —QLLc =5 Quica

Lol —Qrrc = 10 Qrrca
= n

0.8 //

0,6 I 1 L L 1 !

0 0,5 1 1,5 2 25 3

I

Abbildung 2.21:  Ubertragungsfunktion M des LLC-DC/DC-Wandlers fiir gegebenes
Induktivitatsverhdltnis m;, von 148
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b Rs Cire Lser b L
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Abbildung 2.22:  a) Ersatzschaltbild des LLC-DC/DC-Wandlers, b) vereinfachtes
Modell fiir die Berechnung der Pulsdauer tp,;s im CI-Modus

Das verwendete Modell basiert auf dem in Abbildung 2.22 a) illustrierten Er-
satzschaltbild des LLC-DC/DC-Wandlers. Das Ersatzschaltbild wird weiter
vereinfacht, um die Berechnung auf der LCU des LLC-DC/DC-Wandlers zu
ermoglichen. Dabei wird der Schwingkreiskondensator Cj;. im CI-Modus
vernachldssigt, da nur kurze Stromimpulse verwendet werden und folglich der
Spannungsabfall iiber dem Kondensator uc ;¢ vernachléssigbar ist (vgl. Ab-
bildung 2.24). Des Weiteren muss auch der parasitire Widerstand R,; unter der
Annahme, dass die Pulsdauer tp;s der verwendeten Strompulse im CI-Modus
gegeniiber der Zeitkonstante T; g = Lgor/R, vernachlissigbar ist, nicht be-
riicksichtigt werden. Dadurch entsteht das vereinfachte Modell in Abbildung
2.22 b). Die Pulsdauer tp,s kann folglich gemiB Gleichung (2.51) ermittelt
werden.

Aip-Lser
tpys = up—uh (2.51)

Ai, entspricht dabei der gewlinschten Hohe des Stromimpulses. Nachdem der
sekundédre Zwischenkreiskondensator Cpcs auf einen Spannungswert von
95 % des Nennwerts aufgeladen ist, wechselt das Verfahren in den CV-Mo-
dus. In diesem Modus ist die sekundére Zwischenkreisspannung nahezu kon-
stant und der Aussteuergrad des LLC-DC/DC-Wandlers wird mit einem defi-
nierten Gradienten auf seinen Nennwert von 50 % erhoht. Nach dem Erreichen
des Nennwerts ist der LLC-DC/DC-Wandler betriebsbereit und wechselt von
der Hochlaufphase in die Betriebsphase.

Die Ergebnisse der simulativen Validierung des entwickelten Verfahrens sind
in Abbildung 2.23 und Abbildung 2.24 dargestellt. Dabei wird ein exempla-
rischer Verlauf mit einer Stromimpulshéhe von 4 A im CI-Modus sowie einem
Aussteuergradienten von 0,5 % pro Schaltperiode im CV-Modus betrachtet. In
Abbildung 2.23 ist die gesamte Hochlaufphase abgebildet. Mit dem verwen-
deten Modell wird die gewiinschte Stromimpulshéhe im Mittel mit einer
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2.2 Analyse der CHB-Zelle

Variation von * 5 % eingeregelt. Die Betrachtung einer einzelnen Schaltperi-
ode ist in Abbildung 2.24 dargestellt. Hierbei ist ebenfalls der Spannungsabfall
iiber dem Schwingkreiskondensator ¢ abgebildet. Die Vernachldssigung
der Kapazitdt Cy; ¢ im verwendeten Modell ist somit valide, da der Spannungs-
abfall iber dem Kondensator lediglich 0,3 % der priméren Spannung u,, be-

trigt.
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Abbildung 2.23:  Simulierte sekundire Zwischenkreisspannung Up s sowie primirer
Schwingkreisstrom i,
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Abbildung 2.24:  Primérer Strom i, sowie Spannungsabfall des Schwingkreiskon-
densators uc 1,c im CI-Modus

Betriebsphase

Nach der Hochlaufphase befindet sich der LLC-DC/DC-Wandler samt CHB-
Zelle in der Betriebsphase. In der Betriebsphase wird der Ausgang des Systems
freigeschaltet und beispielsweise die Emulation einer Netzsituation gestartet.
Eine kritische Grof3e fiir eine stabile und genaue Emulation stellt dabei die La-
tenz der Reaktion des PHIL-Systems ¢, dar (vgl. Kapitel 1). Um diese
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

moglichst gering zu halten, muss eine schnelle Reaktion des Ausgangs der
CHB-Zelle gewihrleistet sein. Hierzu wird ein serielles Kommunikationspro-
tokoll zwischen der zentralen Signalverarbeitung und der dezentralen Lo-
gikeinheit des LLC-DC/DC-Wandlers mit dem in Abbildung 2.25 dargestell-
ten Kommunikationswort entwickelt [E1].

| START |P1|[P2|[CB|DI|D2|D3|D4|PB| STOPP |

Abbildung 2.25: Kommunikationswort der seriellen Verbindung zwischen zentraler
Signalverarbeitung und dezentraler Logikeinheit

Um eine kleine Reaktionszeit zu erreichen, werden zwei Kommunikations-
kanile implementiert: ein Hochgeschwindigkeitskanal (P1 und P2) und ein
Informationskanal (D1-D4). Der Informationskanal wird verwendet, um 16
Informationsworter mit 16 Bit zu iibertragen. Hierbei wird die Adresse des
Informationswortes mit dem ersten Kommunikationswort iibertragen. In den
anschlieBenden vier Kommunikationswértern erfolgt die Ubertragung des ent-
sprechenden 16-Bit-Informationswortes. Die Unterscheidung zwischen
Adressinformation und Daten erfolgt mit dem Steuerbit CB.

Der Hochgeschwindigkeitskanal (P1-P2) wird zur Ubertragung des Zustands
der Ausgangsvollbriicke der CHB-Zelle verwendet. Mit den beiden Bits kann
definiert werden, ob der Ausgang ausgeschaltet ist oder entsprechend +30 V
bzw. 0 V zur Verfiigung stellt. Der verwendete LWL-Transceiver besitzt eine
Ubertragungsrate von 50 MBaud/s, weshalb der Zustand alle 200 ns vom
zentralen Signalverarbeitungssystem an die CHB-Zelle iibermittelt wird.
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2.3 Analyse des Linearverstarkers

2.3  Analyse des Linearverstarkers

Im Folgenden wird zunéchst eine Einfiihrung in die Grundlagen der analogen
Schaltungstechnik gegeben, die fiir das Verstindnis des entwickelten Linear-
verstérkers erforderlich ist. Darauf aufbauend wird anschliefend das neuartige
Konzept des entwickelten Linearverstérkers hergeleitet und dessen Funktions-
weise beschrieben.

2.3.1 Grundlagen der analogen
Schaltungstechnik

Zur Beschreibung der Funktionsweise eines Linearverstirkers wird dieser in
einzelne Funktionsgruppen untergliedert, deren Funktionen voneinander unab-
héngig betrachtet werden. Fiir die Analyse dieser Funktionsgruppen muss zu-
nichst die Funktionsweise der verwendeten Bipolartransistoren betrachtet
werden. AnschlieBend wird die grundlegende Struktur eines auf Bipolar-
transistoren basierenden Linearverstirkers beschrieben.

Bipolartransistoren

Bipolartransistoren kdnnen in Abhangigkeit der Dotierung ihres Halbleiterma-
terials in NPN- und PNP-Transistoren unterschieden werden. Die entsprechen-
den Schichtaufbauten mit den dazugehdrigen Schaltbildern sind in Abbildung
2.26 dargestellt. Unabhéngig vom Typ kann bei den Bipolartransistoren zwi-
schen fiinf Betriebsbereichen unterschieden werden: Sperrbereich, Verstir-
kungsbereich, Quasi-Sattigungsbereich, Sattigungsbereich und Inverser Ver-
stirkungsbereich [85: S. 145ff]. Welcher Betriebsbereich aktiv ist, hdngt von
den vorliegenden Spannungen und Strémen ab. Fiir den Einsatz von Bipolar-
transistoren in einem Linearverstirker ist nur der Verstirkungsbereich ent-
scheidend, der in Abbildung 2.27 im Ausgangskennlinienfeld eines NPN-
Transistors griin schraffiert ist. In diesem Bereich muss eine positive Basis-
Emitter-Spannung Ugg bei einem NPN-Transistor bzw. eine positive Emitter-
Basis-Spannung Ugg bei einem PNP-Transistor vorliegen, wodurch der PN-
Ubergang zwischen Basis und Emitter in Durchlassrichtung betrieben wird.
Des Weiteren wird eine positive Kollektor-Emitter-Spannung Ucg bzw. eine
positive Emitter-Kollektor-Spannung Ugc benétigt, die betragsméBig groBer
oder gleich Ugg bzw. Ugg ist, damit der PN-Ubergang zwischen Basis und
Kollektor in Sperrrichtung betrieben wird.
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Schichtmodell und Schaltbild des NPN- bzw. PNP Transistors
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Kleinsignal-Modell eines NPN- und PNP-Transistors

E iE
Abbildung 2.26:  Schichtmodell, Schaltbild, Kleinsignal- und GroBsignal-Modell
eines NPN-Transistors (links) und eines PNP-Transistors (rechts)

In diesem Betriebsbereich gelten die in Abbildung 2.26 dargestellten Grof3-
und Kleinsignalmodelle. Das Grof3signalmodell ist unabhingig von der Sig-
nalgroBe verwendbar, solange der Transistor im Verstirkungsbereich arbeitet.
Nachfolgend wird das GroBsignalmodell nur fiir die Arbeitspunkteinstellung
(Biasing) verwendet, welche notwendig ist, damit die Transistoren das ge-
wiinschte Verhalten besitzen. Das Kleinsignalmodell stellt ein linearisiertes
Modell dar und ist nur fiir kleine Anderungen der Eingangsspannung Ugg bzw.
Ugg verwendbar.

Zur besseren Unterscheidung wird bei der nachfolgenden Analyse des Linear-
verstirkers die folgende Nomenklatur verwendet:

o GrofisignalgroBen: GroB3e Formelzeichen
o Biasing-Grofien: Grofle Formelzeichen + nachgestellte 0 im Index
o Kleinsignalgrofen: Kleine Formelzeichen

Um die Zusammenhinge der Strome und der Spannungen analytisch beschrei-
ben zu kénnen, wird zunéchst die Funktionsweise von Bipolartransistoren be-
trachtet. Nachfolgend wird lediglich der NPN-Transistor beschrieben. Durch
die Substitution der Spannungen Ugg und Ucg durch Ugg und Ugc gelten fiir
den PNP-Transistor die gleichen Zusammenhénge.
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Aufgrund des in Durchlassrichtung betriebenen PN-Ubergangs zwischen Basis
und Emitter flieBt ein Basisstrom Ig. Der Emitter ist wesentlich stérker dotiert
als die Basis. Hierdurch flieBen mehr Ladungstrager vom Emitter in die Basis.
Infolge der unterschiedlichen Dotierung sind die Ladungstrager in der Basis,
die vom Emitter ausgehen, Minoritdtsladungstrager. Aufgrund der geringen
Dotierung rekombiniert nur ein Bruchteil der ankommenden Ladungstréger
mit den vorherrschenden Majorititsladungstriagern der Basis, wodurch ein Mi-
noritatsladungstrigeriiberschuss entsteht.

Iy, Ug=0

Is1

=0
_l’];\ > Uce

Abbildung 2.27:  Ausgangskennlinienfeld eines NPN-Transistors mit verschiedenen
Betriebsbereichen: Sattigungs- (blau), Quasi-Sattigungs- (hellblau),
Verstarkungs- (griin) und Sperrbereich (rot).

Der zwischen Kollektor und Basis vorliegende PN-Ubergang wird gleichzeitig
in Sperrrichtung betrieben. Dies hat zur Folge, dass in dieser Raumladungs-
zone sdmtliche Minoritétsladungstridger der Basis in Richtung Kollektor ab-
flieBen. Es entsteht ein Konzentrationsgefille und somit ein Diffusionsstrom
der Minorititsladungstriger innerhalb der Basis in Richtung Kollektor. Auf-
grund der geringen Dicke der Basis und seiner geringen Dotierung entspricht
dieser Strom dem Hauptstrom. Nur ein kleiner Teil der Ladungstriger rekom-
biniert innerhalb der Basis und flieBt {iber den Basisanschluss ab. Dadurch
wird gewiahrleistet, mit einem kleinen Basisstrom Iz einen wesentlichen gro-
Beren Kollektorstrom I steuern zu kdnnen. Der Zusammenhang zwischen I
und I wird durch die Stromverstirkung B (Grof3signal) bzw. f§ fiir Kleinsig-
nale beschrieben. Es gilt:

Ic = B(¢, Ucg) - Ig ic = BUco,Ucgo) - is (2.52)

Die vorliegende Stromverstirkung ist dabei sowohl von der Charakteristik des
verwendeten Transistors als auch von dem eingestellten Arbeitspunkt abhin-
gig. Der Arbeitspunkt wird so gewéhlt, dass sich die maximale Stromverstér-
kung f einstellt. Die maximale Stromverstirkung # von Kleinsignaltransisto-
ren betrdgt circa 100 bis 500 und wird bei einem Kollektorstrom I, von circa
1 — 10 mA erreicht [86: S. 46].
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Neben der Stromverstirkung ist die Transkonduktanz g, eine wichtige Cha-
rakteristik des Bipolartransistors. Sie beschreibt den Zusammenhang zwischen
den Kleinsignalgrofien uy, und i..

ic dlc

Im = - = ques (2.53)

upg dUBE

Durch Kenntnis der Transkonduktanz g,, kann die im Kleinsignalmodell dar-
gestellte Stromquelle (vgl. Abbildung 2.26) beschrieben werden. Zur Bestim-
mung der Transkonduktanz g, muss zunichst der allgemeine Zusammenhang
(GrofB3signal) zwischen Ugg und I betrachtet werden. Aufgrund des in Durch-
lassrichtung betriebenen PN-Ubergangs zwischen Basis und Emitter kann die
erweiterte Shockley-Gleichung fiir diesen Zusammenhang verwendet werden,
die den Early-Effekt mitberiicksichtigt [86: S. 43].

Use Ucg Use Ucg
IC = Is'<e Ut _1) '(1 +_> Els‘eUT '<1+_> (2.54)
‘ Ua Ua
Shockley—Gleichung  Early—Effekt

Hierbei ist I5 der Sittigungssperrstrom, der zwischen 10716 — 10712 A liegt,
Ur die Temperaturspannung, die bei 20 °C circa 26 mV betrigt, und U, die
Early-Spannung, die im Bereich zwischen 30 — 150 V liegt [86: S. 42].

Der Early-Effekt beschreibt die Abhdngigkeit des Kollektorstroms I von der
Kollektor-Emitter-Spannung U, die durch die zunehmende Breite der Raum-
ladungszonen mit zunehmender U¢g begriindbar ist. Hierdurch sinkt die Dicke
der Basis, sodass das Konzentrationsgefille und entsprechend auch der Diffu-
sionsstrom zunehmen [87: S. 110]. Die Early-Spannung U, stellt dabei den
Schnittpunkt der extrapolierten Ausgangskennlinien des Transistors dar (siche
Abbildung 2.27).

Zur Ermittlung der Transkonduktanz g, wird die Ableitung des Kollektor-
stroms I gemél der Bestimmungsgleichung (2.53) nach der Basis-Emitter-
Spannung Ugg fiir den eingestellten Arbeitspunkt bestimmt.

dic

UBEo
= =1 . l..eUr . Ucko) _ Ico
gm - dUBg - Ur IS e T (1 * Ua ) - Ut (255)

Ico
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Neben der Stromquelle miissen die beiden Widersténde 7, und 7., die den
Zusammenhang zwischen uy, und i, bzw. zwischen u., und i, beschreiben,
ermittelt werden. Fiir 1, gilt:

Upe UpeB B B-Ut

The = 2f="2C=—" = (2.56)

ip ic Im Ico

Um den Widerstand 7, zu ermitteln, wird die allgemeine Gleichung (2.54)
nach Ucg umgestellt und nach I abgeleitet. Fiir 7, gilt:

— dUcg _ Uce _ Up + Ucgo _ Up + Ucgo 2.57)
ce — - . = U - :
dlc ic Is-e o (1 N U(SEO) Igo
A

Dieser Ausdruck wird fiir die lineare Schaltungsanalyse entsprechend Glei-
chung (2.58) weiter vereinfacht unter der Annahme, dass die Kollektor-Emit-
ter-Spannung Ucg, gegeniiber der Early-Spannung U, klein ist [88: S. 146].

Ua

2.58
Iey (2.58)

Tee =
Unter Beriicksichtigung der genannten Wertebereiche fiir die Early-Spannung
U,, fiir die Stromverstirkung 5 und fiir den Kollektorstrom I liegen der Kol-
lektor-Emitter-Widerstand 7, typischerweise bei circa 100 kQ und der Basis-
Emitter-Widerstand rj,, bei circa 1 — 10 kQ.

Mit Hilfe der hergeleiteten Gro3- und Kleinsignalmodelle werden nachfolgend
die verwendeten Funktionseinheiten analysiert.

Transistorgrundschaltungen

Transistoren kénnen in drei Grundschaltungen betrieben werden: Basis-, Emit-
ter- und Kollektorschaltung. Die Grundschaltungen unterscheiden sich hin-
sichtlich ihrem Ein- und Ausgangswiderstand (73, und r,) sowie in ihrer Leer-
laufspannungsverstarkung Ay, bzw. ihrer Spannungsverstirkung Ay, weshalb
sie verschiedene Funktionen innerhalb eines LPAs erfiillen.

Mit Hilfe dieser charakteristischen GréBen (r;,, 1, und Ay bzw. Ay) koénnen
die Thévenin-Ersatzschaltung bzw. die Norton-Ersatzschaltung eines Zweitors
nach Abbildung 2.28 a) bzw. b) ermittelt werden. Diese Ersatzschaltungen
konnen nicht nur fiir die Grundschaltungen, sondern auch fiir alle spéter ana-
lysierten Funktionsgruppen eines LPAs verwendet werden. Dadurch
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

vereinfacht sich die Analyse des LPAs, da die einzelnen Funktionsgruppen zu-
néchst unabhéngig voneinander analysiert und anschlieBend zusammenge-
schaltet werden konnen, um die gewiinschte Funktionalitit zu erhalten.

iin I fin INorton ia
Uin Tin “Thﬂl Ua | |RL Uin Fin ra |ta | [RL
a)

b)

Abbildung 2.28:  a) Thévenin-Ersatzschaltschaltung und b) Norton-Ersatzschalt-
schaltung eines Zweitors

Fiir die interne Spannung Uy, und die interne Stromquelle iyqyron, gelten fol-
gende Beziehungen:

Uthey = Avo " Uin (2.59)
. Avo-Uin
INorton = V(,),a (2.60)

Des Weiteren gilt fiir die Spannungsverstirkung Ay, die den allgemeinen Zu-
sammenhang zwischen u;, und u, fiir einen Lastwiderstand R;, definiert.

Ay = 2= Ay —k 2.61)

uin_ vo RL+T3

Fiir den Leerlauffall (R;, — oo) gilt folgender Zusammenhang:

Ay = Ay =" -2 (2.62)

Uin Uin

Nachfolgend werden die drei Grundschaltungen analysiert und deren charak-
teristischen GroBen hergeleitet. Zundchst wird die Emitterschaltung mit
Stromgegenkopplung betrachtet, die in Abbildung 2.29 a) dargestellt ist. Das
dazugehdrige Kleinsignalersatzschaltbild wird in Abbildung 2.29 b) gezeigt.
Die Stromgegenkopplung wird durch den Widerstand Ry, erreicht. Sie reduziert
die Nichtlinearitdt sowie die Temperaturabhéngigkeit des Arbeitspunkts
[86: S. 114ff]. Insbesondere bei Leistungstransistoren kann es aufgrund des
negativen Temperaturkoeffizienten ohne den Widerstand Ry zu einem Mitkop-
peleffekt kommen, wodurch ein stabiler Betrieb nicht mehr gewéhrleistet wer-
den kann [89: S. 277]. Zudem fiihrt die Kleinsignaleingangsspannung u;,, zu
einer leichten Verschiebung des Arbeitspunkts und entsprechend zu einer
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2.3 Analyse des Linearverstirkers

Variation des Stroms I¢,. Dies verursacht, nach Gleichung (2.55), eine Verén-
derung der Transkonduktanz g, und somit eine Verzerrung des Ausgangs-
signals u, [88: S.211].

b)
Abbildung 2.29: a) Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung; b) Kleinsignaler-
satzschaltbild der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung

Die Auspragungen beider Effekte werden durch Hinzufligen des Widerstands
Rg reduziert. Aus diesem Grund wird die Emitterschaltung typischerweise nur
mit der Stromgegenkopplung betrieben. Zur Beschreibung der Emitterschal-
tung konnen der charakteristische Ein- und Ausgangswiderstand (r;, und 1)
sowie die Leerlaufspannungsverstarkung Ay, nach den Gleichungen (2.63) bis
(2.65) verwendet werden. Die Herleitung dieser Gleichungen ist in Anhang
A.1.1 beschrieben.

(1+B)rce+RclRL

Tin = The Tee+RE+RCIRL Rg (2.63)
B+Tbe+Rq
T
T = Rell|Tee | 1+ — 575 (2.64)
L
Re-(1--2E
P o ) (2.65)
VO™ uy, 1+R( (1+1+RC)L)R—C .
m EIm\ B e/ Tree) Trce

Diese Zusammenhénge konnen mit Hilfe den in (2.66) und (2.67) getroffenen
Annahmen zu den Gleichungen (2.68) bis (2.70) weiter vereinfacht werden.
Dabei sind die in (2.66) getroffenen Annahmen nur abhingig von den Transis-
toreigenschaften, die in (2.67) getroffenen Annahmen hingegen zusétzlich von
der Beschaltung und somit von der jeweiligen Anwendung.

B > 1; Tee > The Im Tee > 1 (2.66)
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B>»>1,
Tce>RC,RE 268
Tin = The T ,8 : RE ( )
Im-Tce>1 ‘8 . RE Tce»Rc
T, = R 1+ —— = R
a c Il Tee + RE F e + Rq C (269)
Tce> Rc, RE
A1 gmRc_ IMRE>T R (2.70)
Avo = T T T

Entsprechend der Emitterschaltung kdnnen zudem eine Analyse der Basis- und
der Kollektorschaltung erfolgen. Die Herleitung fiir die Gleichungen erfolgt
im Anhang A.1.2 und A.1.3. Die dazugehérigen Schaltungen und Kleinsignal-
ersatzschaltbilder sind in Abbildung 2.30 dargestellt.

©) d)
Abbildung 2.30: a) Kollektorschaltung; b) Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektor-
schaltung; c) Basisschaltung; d) Kleinsignalersatzschaltbild der Ba-
sisschaltung
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Die vereinfachten Zusammenhénge fiir den Eingangs- und Ausgangswider-
stand sowie flir die Leerlaufspannungsverstirkung der Kollektorschaltung
werden unter Verwendung der in (2.66) und (2.67) getroffenen Annahmen in
den Gleichungen (2.71) bis (2.73) dargelegt.

B>»1 Tee>RE

Tim = Thet(B-R)lTee = mnetf-Rg (2.71)
B>»1 Rq 1) Tee®RE /R )

nooz (B+)IRlne = (2+)IRe @72

A B+ ) I Re I 7 Sy IR 272)
B>1 Tce»RE Im-Re>1

Ayy = R Te s (2.73)

Elfce 9gm E 9gm

Fiir die Basisschaltung sind die entsprechenden Ausdriicke in den Gleichungen
(2.74) bis (2.76) angegeben.

BTce>The

B>1 Re+7ce rce?jRC 1
Tin = el E = (2.74)
BTce>The
B>1 ﬁ . Rq Tce>RC
T = Rc|| [r . (1 +—)] = R (2.75)
a C ce Rq + The C
BTce>Tpe Tce>Rc
AVO = Im " (RC I rce) = Im- RC (2'76)

Die aufgefiihrten Zusammenhénge fiir die Widerstdnde sowie fiir die Leer-
laufspannungsverstirkungen der drei Grundschaltungen werden nachfolgend
fiir die Analyse der verschiedenen Funktionsgruppen und fiir die Analyse des
gesamten Linearverstirkers verwendet.

Grundstruktur eines Linearverstirkers

Die Grundstruktur von Linearverstirkern (LPA) besteht aus drei aufeinander-
folgenden Stufen: einer Differenzverstirkerstufe (DVS), einer Spannungsver-
stirkerstufe (SVS) und einer Ausgangsstufe (AS). Ein Prinzipschaltbild eines
solchen LPAs ist in Abbildung 2.31 dargestellt. Durch diese Kombination soll
ein moglichst ideales Verhalten erreicht werden. Dies beinhaltet einen mog-
lichst groBen Eingangswiderstand 7j,1pa, e€ine moglichst grofe
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Spannungsverstirkung Ay pa, einen moglichst kleinen Ausgangswiderstand
TaLpa» €ine moglichst hohe Dynamik bzw. Spannungssteilheit SRy ps und eine
moglichst hohe Bandbreite By py.

Die Differenzverstirkerstufe (DVS) dient zur Verstirkung der Differenz-
spannung Upir = Upny — Uiy und zur Unterdriickung der Gleichtaktspan-
nung Ug, = %(Uins + Uiny-). Die zwei wichtigsten Giitekriterien der DVS
sind die Gleichtaktunterdriickung (CMRR, engl.: Common Mode Rejection
Ratio), die das Verhiltnis zwischen Differenz- Ay pir und Gleichtaktverstér-
kung Ay darstellt [86: S.364], sowie der Differenzeingangswiderstand
Tinpvs» der die Kleinsignaleingangsspannung upr belastet und dem Eingangs-
widerstand des LPAs 7, 1 pa entspricht.

Fiir das Prinzipschaltbild kénnen die in den Gleichungen (2.77) bis (2.81) ge-
zeigten Beziehungen fiir die Differenzverstirkerstufe hergeleitet werden (siche
Anhang A.2). Dabei wird davon ausgegangen, dass die Transistoren 71 und
T2 identisch sind und somit die charakteristischen Widerstinde (1,e1 = Thep =
The,DVSs Tcel = Teez = Tcepvs) Und die Transkonduktanzen (gm; = gmz =
Im,pvs) gleich grof3 sind.

Uapvs _ 1
Ay pir = Tupre | 29mpvs’ (Repvs Il Teepvs Il Tinsvs) (277)
Tce®RC,DVS
Tce>Tin,SVS 1
Ay pir = —=9mpvs - (Repvs I Tinsvs) (2.78)
2
Uapvs _  1Rcpvslrinsvs
AV'GL = ugL T2 RE,DVS (2.79)
AVDIF _ ‘R
CMRR = avg — Imovs  Repvs (2.80)
Tin,DIF = 2" Tpepvs (2.81)

Die Spannungsverstirkerstufe (SVS) soll das von der DVS erzeugte Aus-
gangssignal mit einer moglichst hohen Spannungsverstirkung Ay sys verstir-
ken und ist somit entscheidend fiir die Verstirkung des gesamten LPAS Ay | pa.
Neben der Spannungsverstirkung sind bei der SVS auch der Eingangswider-
stand 1y, sys und der Ausgangswiderstand 7, gys relevant. Der Eingangswider-
stand belastet die DVS und reduziert somit deren Verstirkung; wéhrend der
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2.3 Analyse des Linearverstirkers

Ausgangswiderstand Einfluss auf den wirksamen Ausgangswiderstand des
LPAs ra,LPA hat.

In dem gezeigten Prinzipschaltbild entspricht die SVS einer Emitterschaltung.
Fiir die Spannungsverstirkung Ay sys, den Eingangswiderstand i, sys und den
Ausgangswiderstand 7, gy gelten folgende Zusammenhénge:

Aysys = —YGmsvs" (Rc,svs [ Tin,As) (2.82)
Tinsvs = Tbesvs (2.83)
Tasvs = Resvs Il Teesvs (2.84)

Die in Abbildung 2.31 gezeigte Emitterschaltung der SVS ist um eine zuséitz-
liche Korrekturkapazitit Cy;, parallel zur Millerkapazitit des Transistors, er-
weitert. Diese Korrekturkapazitit Cy dient zur Frequenzgangkorrektur des
LPAs [86: S. 509ff]. Durch Erhéhen der Kapazitét wird die Frequenz der do-
minanten Polstelle reduziert und somit eine zusétzliche Dampfung fiir hohere
Frequenzen erreicht. Dies fithrt wiederum zu einer hoheren Phasenreserve und
folglich zu einem stabileren Betrieb [89: S. 871].

Rcpvs| |Repvs

Abbildung 2.31:  Prinzipschaltbild eines Linearverstirkers bestehend aus Differenz-
verstirkerstufe, Spannungsverstirkerstufe und Ausgangsstufe

Die letzte Stufe des LPAs ist die Ausgangsstufe (AS), welche die Leistung
des Ausgangssignals der SVS verstirkt und somit den wirksamen Ausgangs-
widerstand des LPAs 1, 1 p5 reduziert.

Fiir das gezeigte Prinzipschaltbild konnen die resultierende Spannungsverstéar-
kung Ay 45, der Eingangswiderstand 73, a5 und der Ausgangswiderstand 7, g
nach Gleichung (2.85) bis (2.87) berechnet werden. Dabei wird von einem
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

gleichen Verhalten der beiden Transistoren T, und Ty ausgegangen. Die Her-
leitung der Gleichungen wird in Anhang A.3 beschrieben.

1
Tinas = 3Theas T Bas Ry (2.85)
1 1 2'R,
Taas = 3 (RE,AS + Teeas |l (gmAS + K:)) (2.86)
Ry
Ayas = oot (2.87)

Der Innenwiderstand der Quelle R, entspricht dem Ausgangswiderstand der
SVS 1, svs. Die drei Kenngroflen des LPAs fiir das gezeigte Prinzipschaltbild
lauten somit:

TinLPA = 2 TheDVS (2.88)

1
Ayrpa = 9mpvs” (RC,DVS I T"in,svs) "Ymsvs (Rc,svs [ 7"in,As)

Ay,DIF Avsvs
AL 2.89
E +RL, ( ' )
2:9m,AS
Ay,AS
1 1 TA,SVS
TalPA = 3 (RE,AS + Teens |l (gmAs + “Bas >) (2.90)

Stromquelle und Stromspiegel

Um eine hohe Spannungsverstirkung Ay pjr und eine grofe Gleichtaktunter-
driickung CMRR zu erreichen, werden gemill Gleichung (2.77) und (2.80)
groBle Kollektor- und Emitterwiderstidnde benétigt. Die Verwendung groBerer
Widerstéinde wiirde jedoch den Spannungsabfall erh6hen und die Aussteuer-
barkeit sowie den Kollektorruhestrom I, reduzieren. Dies wiirde wiederum
zu einer geringen Transkonduktanz g, (siehe Gleichung (2.55)) und einer ge-
ringen Bandbreite fiihren [90]. Aufgrund dessen werden die Widerstéinde
durch Stromquellen bzw. Stromspiegel ersetzt. In Abbildung 2.32 a) ist die
verwendete Stromquelle dargestellt, wihrend in c¢) das vereinfachte Kleinsig-
nalersatzschaltbild unter Verwendung des Norton-Theorems abgebildet ist.
Das vereinfachte Kleinsignalersatzschaltbild sowie der dazugehorige
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Kleinsignalausgangswiderstand 7, cs werden im Anhang A.4 hergeleitet. Fiir
den Kleinsignalausgangswiderstand 7, s gilt unter Verwendung der im An-
hang beschriebenen Vereinfachungen:

B2-Rcs )
Tphezt+B2'Rcs

Tacs = Tce® (1 + B (2.91)

Der Ausgangsstrom der Stromquelle /g wird durch die Basis-Emitter-Span-
nung des Transistors T¢g, definiert und betrégt:

UBE2
ls = 2= (2.92)
Ics
Rs
Tcsi
Us C) Ucs
Tcs2
Rcs
a)
o fin,M Aimiinm  Tam
é’l Facs lucs TinM é FaM
c) d)

Abbildung 2.32:  a) Prinzipschaltbild der verwendeten Stromquelle; b) Prinzipschalt-
bild des verwendeten Stromspiegels; ¢) Norton-Ersatzschaltung der
Stromquelle; d) Norton-Ersatzschaltung des Stromspiegels

Neben Stromquellen sind auch Stromspiegel von enormer Bedeutung fiir den
Aufbau eines leistungsfahigen LPAs. Sie werden z.B. bei der Differenzverstér-
kerstufe als Ersatz fiir die Kollektorwiderstinde R als sogenannte Active Load
verwendet. In Abbildung 2.32 b) ist das Prinzipschaltbild des verwendeten
Stromspiegels dargestellt. Die dazugehorige Norton-Ersatzschaltung ist in Ab-
bildung 2.32 d) zu sehen. Die Zusammenhinge des Stromspiegels werden in
Anhang A.S5 hergeleitet.

Fiir das Verhdltnis zwischen Eingangsstrom I, y und Ausgangsstrom I v gilt
fiir den Fall, dass das Verhéiltnis der beiden Widerstinde Ry; und Ry, dem
reziproken Verhéltnis der beiden Sattigungssperrstromen Ig; und Is, der bei-
den Transistoren Ty; und Ty, entspricht, ndherungsweise folgender Zusam-
menhang:
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lam _ Is2 _ Rwa (2.93)
Iem Isi  Rme '

AI,M =
Die Gegenkopplungswiderstinde Ry, und Ry, erh6hen hierbei den Ausgangs-
widerstand und stabilisieren das Ubersetzungsverhidltnis [86: S. 314]. Der
Ausgangswiderstand 7, \; des Stromspiegels kann ndherungsweise nach Glei-
chung (2.94) bestimmt werden.

B Ruy ) (2.94)

Tam = Teez <1 * Rmi + Ruz + Thez
Der Vorteil bei der Verwendung eines Stromspiegels als Active Load bei der
DVS (siehe Abbildung 2.33) besteht darin, dass die Halbierung der Differenz-
verstirkung Ay pir (siche Gleichung (2.78)) kompensiert und somit eine Ver-
doppelung der Verstirkung verglichen zur Verwendung zweier unabhéngiger
Stromquellen erreicht werden kann. Fiir die Leerlaufverstidrkung der Diffe-
renzverstirkerstufe Ay pp unter Verwendung einer Active Load gilt mit
Stromgegenkopplungswiderstand Ry der Zusammenhang aus Gleichung
(2.95) und ohne Ry der Zusammenhang aus Gleichung (2.96). Die Zusammen-
hénge werden im Anhang A.5 hergeleitet.

Ua,DVS 9Im,n'"aM
A _ Yabvs _ nTa, (2.95)
VO0,DIF TaM Ta,M
UDIF 1+gm'n.RE.(1+ﬁnj’cen>+T:en
__ UaDVS __
Avopir = 22 = gun - (Tam Il Teen) (2.96)

Ub+

Rwve

Ie
Un-
a) b)

Abbildung 2.33:  a) Prinzipschaltbild einer DVS mit Active Load, b) Kleinsignaler-
satzschaltbild einer DVS mit Active Load
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Kaskodenschaltung

In Abbildung 2.34 a) ist eine Kaskodenschaltung bestehend aus den Transisto-
ren Ty und T, in Kombination mit einer Stromquelle /g dargestellt. Mit Hilfe
der Kaskodenschaltung kann der Millereffekt des Transistors T¢,, der als Emit-
terschaltung arbeitet, reduziert werden. Dies wird realisiert, indem der Tran-
sistor T¢,, der als Basisschaltung arbeitet, das Kollektorpotential des Transis-
tors Tc; konstant hélt. Hierdurch wird die erreichbare Bandbreite erhoht
[86: S. 3451f, 91: S. 328ff]. Des Weiteren kann der Spannungsabfall iiber dem
Transistor T¢; vermindert werden. Daraus folgend konnen kleinere Signaltran-
sistoren verwendet werden, wodurch eine hdhere Dynamik und Stromverstér-
kung erzielt werden konnen.

el

20

a)
Abbildung 2.34:  a) Kaskodenschaltung; b) Darlington-Schaltung und Schaltsymbol

Die Herleitung der Spannungsverstirkung Ay c,, der Transkonduktanz gy, ca,
des Eingangs- 73, c, und Ausgangswiderstands 7, ¢, erfolgt im Anhang A.6.
Unter Beriicksichtigung der im Anhang definierten Vereinfachungen gelten fiir
die Kenngrofien folgende Zusammenhénge:

Avea = ;‘—CC= —gm1* (B, - Tee2) Il Res) (2.97)
Imca = Im1 (2.98)
Tinca = The1 (2.99)
Taca = (B2 Tee2) Il Res (2.100)
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Darlington-Stufe

Bei der Darlington-Stufe werden zwei Transistoren in Emitterschaltung kaska-
diert, um dadurch die Stromverstarkung zu erhéhen [86: S. 1771f, 88: S. 242].
Dieser Effekt wird zum einen bei der DVS genutzt, um den wirksamen Ein-
gangswiderstand 73, 1 pa zu erhohen, und zum anderen bei der Ausgangsstufe,
um den wirksamen Ausgangswiderstand 7, 1 ps Zu reduzieren.

Das Verhalten der Darlington-Stufe kann ndherungsweise durch einen Ersatz-
transistor beschrieben werden [86: S. 183]. Das Schaltsymbol dieses Ersatz-
transistors sowie die dazugehdrige Darlington-Schaltung sind in Abbildung
2.34 b) dargestellt. Die Transkonduktanz g, p,, die Stromverstirkung fp,, der
Basis-Emitter-Widerstand 7,,p, sowie der Kollektor-Emitter-Widerstand
Tcepa des Darlingtontransistors konnen gemdfl der Gleichungen (2.101) bis
(2.104) berechnet werden. Diese Zusammenhénge kénnen mit Hilfe der im
Anhang A.7 getroffenen Annahmen vereinfacht werden zu den Gleichungen
(2.105) bis (2.108).

1+gm,D2‘(Tbe,D2 ”Rp.DZ)

gmpa = Imp1 Tig o R e (2.101)
Twepa = Thept +B1 " (Thepz | Rppz Il Teeps) (2.102)

Bpa = Thepa " ImDa (2.103)
o = (o SRR Vs @108
Impa = 222 (2.105)
Bpa = PBp1 * Po2 (2.106)
Twepa = 2" Thep1 (2.107)
Teepa = §rce,m (2.108)

Dabei ist gy, p, die Transkonduktanz des Transistors Tp,, Thep; der Basis-
Emitter-Widerstand des Transistors Tp; und 7. p, der Kollektor-Emitter-
Widerstand des Transistors Tp,.
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2.3.2 Konzeptionierung des Linearverstarkers

Beim verwendeten SHCHB-Emulationsumrichter wird die Ausgangscharakte-
ristik mafigeblich durch den verwendeten LPA bestimmt. Dabei sind sieben
Eigenschaften des LPAs fiir den Betrieb als Korrekturumrichter im SHCHB-
Umrichter wichtig:

° Die maximale AC-Ausgangsspannung Uac 1.pa max
° Die maximale DC-Ausgangsspannung Upc 1.pA max
° Der maximale Ausgangsstrom I pa max

° Der Eingangswiderstand 7j, 1.pa

° Die maximale Spannungssteilheit SR} pa

° Die Latenz ty pa

° Die Bandbreite By pp

Um die erzielbare Bandbreite By p, und Spannungssteilheit SR p, zu erhdhen,
soll der LPA aus zwei Teilverstirkern, die als H-Briicke verschaltet sind, auf-
gebaut werden. Entsprechend Abbildung 2.35 a) wird der erste Teilverstérker
als invertierender Verstirker und der zweite als nicht invertierender Verstirker
verschaltet. Die zwei Verstérker arbeiten somit gegenldufig, wodurch sich in
erster Ndherung die erreichbare Spannungssteilheit SR;p, verdoppeln lésst.
Des Weiteren muss jeder Teilverstirker nur die halbe Ausgangsspannung des
LPAs Uppa , zur Verfligung stellen. Der Nachteil dieser Verschaltung besteht
darin, dass der Eingangswiderstand des LPAs 13, 1 pa aufgrund des invertieren-
den Verstirkers dem Widerstand R entspricht. Da dessen Widerstandswert in
der gleichen GroBenordnung wie die Werte von Rgp ; bzw. Rgp , liegt, wiirde
der Widerstandsteiler belastet und ein fehlerhaftes Ubersetzungsverhiltnis des
Widerstandsteilers entstehen. Dies wiirde wiederum dazu fiihren, dass der LPA
die Spannungsstufen der CHB-Zellen nicht korrekt kompensiert und somit
grofere Storimpulse bzw. Verzerrungen in der Ausgangsspannung des
SHCHB-Umrichters sichtbar werden. Um diese Verzerrung zu verhindern,
muss der Widerstandsteiler entkoppelt werden, d.h. die Eingangsimpedanz des
LPAs maximiert werden. Der konventionelle Losungsansatz besteht aus der
Entkopplung mittels Impedanzwandler [86: S. 1189ff]. Hierdurch wiirde je-
doch eine zusitzliche Totzeit in den analogen Regelkreis eingefligt werden.
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Die Auswirkung dieser Totzeit auf die Giite der Ausgangsspannung des
SHCHB-Umrichters ist in Abbildung 2.36 a) gezeigt. In der Abbildung ist der
maximale, normierte Spannungsfehler &; am Ausgang des SHCHB-Umrich-
ters wihrend eines Umschaltevents der CHB-Zellen in Abhéngigkeit der Tot-
zeit ty pp des LPAs dargestellt.

Uretx I—[I] Rsp1
6 - - v
<2 &E *
> SR / S
duldi-Filter [&sr2 ¥ e
b o1 du/ds-Fil
: u/dt-Filter
Unuichter | |Lr Cp J_ e CHB. limm J_J_
(EE;) Rp & Unrichter ||Lr Cp &
vb v CF %
? T 0 Rp S
v v
1 + 0
a) b)

Abbildung 2.35: SHCHB-Umrichter mit Linearverstirker in H-Briicken Verschal-
tung: a) mit konventionellem Linearverstérker, b) mit neuem Line-
arverstirkerkonzept mit vier Eingéngen

Zum Vergleich dazu ist in Abbildung 2.36 b) der Spannungsfehler iiber der
maximalen Spannungsflankensteilheit SR;p, des LPAs aufgetragen. Der
Spannungsfehler wird auf die Amplitude einer Phase des SHCHB-Umrichters
fiir ein 3-phasiges 400 V System normiert und in beiden Abbildungen fiir ver-
schiedene Grenzfrequenzen des du/dt-Filters fg g,q; dargestellt.

Nach Abbildung 2.36 b) ist eine Erhohung des Spannungsfehlers selbst fiir
eine Grenzfrequenz des du/d¢-Filters von 1 MHz erst unter einer Flankensteil-
heit von ca. 65 V/us zu erkennen. Mit dem entwickelten LPA wird gemilB
Kapitel 3.3.2 eine Flankensteilheit von 120 V/us erreicht. Somit ist der
wesentlich kritischere Parameter die Latenz bzw. Reaktionszeit des LPAs
ty1pa. Der Spannungsfehler &, weist dabei eine lineare Abhéngigkeit zu der
Latenz auf.
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- fg,dudt = 200kHz - ngdudt = 200kHz
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Abbildung 2.36:  Spannungsfehler gy fiir verschiedene Grenzfrequenzen des du/d¢-
Filters fg quar: @) Uber der Latenz des LPAs t;p, fur eine Flan-

kensteilheit von 120 V/us, b) iiber der maximalen Flankensteilheit
des LPAs SRy p fiir eine Latenz ¢y pa von 150 ns

Aus diesem Grund wird von der Entkopplung mittels Impedanzwandler abge-
sehen und ein neuartiges Konzept fiir die DVS entwickelt. Dabei wird eine
klassische DVS mit zwei Eingéngen auf eine DVS mit vier voneinander unab-
héngigen Eingingen erweitert (siche Abbildung 2.35 b)). Dadurch wird eine
Entkopplung des Spannungsteilers, bestehend aus Rgp 4 und Rsp ,, iiber den
Eingang des LPAs erreicht. Der Eingangswiderstand des LPAs liegt im M(Q-
Bereich (siehe Kapitel 2.3.3) und ist somit deutlich groBer als die gewahlten
Widerstandswerte des Spannungsteilers. Durch dieses neu entwickelte Kon-
zept erfolgt die Entkopplung nicht in Serie zum Signalpfad, sondern parallel,
wodurch die Totzeit des LPAs t; | pa auf ein Minimum reduziert wird.

Ein Prinzipschaltbild des inneren Aufbaus eines Teilverstirkers des entwickel-
ten LPAs mit der entwickelten DVS ist in Abbildung 2.37 dargestellt. Im Un-
terschied zu dem in Abbildung 2.31 vorgestellten Prinzipschaltbild eines LPAs
wird bei dem entwickelten LPA ein symmetrischer Aufbau verwendet. Hier-
durch werden Verzerrungen reduziert, die durch eine Arbeitspunktverschie-
bung aufgrund des zu verstirkenden Signals sowie unterschiedlicher positiver
bzw. negativer Flankensteilheiten entstehen [89: S. 136ff]. Aufgrund dieses
symmetrischen Aufbaus existiert bei der DVS und SVS ein oberer und ein un-
terer Signalpfad, welche sich am Ausgang der SVS wieder zu einem Pfad ver-
einen und das Eingangssignal der AS U, sys bilden.

Nachfolgend werden die drei Stufen eines Teilverstirkers des LPAs — DVS,
SVS und AS — analysiert und deren KenngréBen mit Hilfe der Grundlagen aus
Kapitel 2.3.1 ermittelt.
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Abbildung 2.37:  Prinzipschaltbild des internen Aufbaus eines, der in H-Briicken
verschalteten, Teilverstirkers des entwickelten Linearverstirkers
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2.3 Analyse des Linearverstirkers

Differenzverstirkerstufe (DVS)

Die Grundlage der neu entwickelten DVS bildet das Konzept der DVS des in
[92, 93] vorgestellten sogenannten Non-Slewing Verstéirkers, der eine sehr
hohe Flankensteilheit von bis zu 300 V/us aufweist. Basierend auf diesem
Konzept ist eine DVS entwickelt worden, die eine beliebige gerade Anzahl an
Eingéngen zur Verfligung stellt [E9, E10, S1]. Im vorliegenden Anwendungs-
fall betrdgt die Anzahl der Eingénge vier.

Die Eingangstransistoren Tj, ; bis T, ¢ sind als Darlingtonstufe ausgefiihrt,
wodurch der Eingangswiderstand der DVS 7y, pys, welcher dem doppelten
Wert des Eingangswiderstands des LPAs 7, 1 pa entspricht, erhoht wird. Zu-
sétzlich wird eine Kaskodenschaltung mit den Transistoren Tj, 13 und Tj, 14
sowie Tj, 15 und Ty, 1 verwendet, mit dem Ziel den Spannungsabfall {iber der
Darlingtonstufe zu reduzieren. Dies ermdglicht einen héheren Biasstrom und
die Verwendung performanterer Signaltransistoren, was wiederum zu einer
Steigerung der erreichbaren Bandbreite und Flankensteilheit fiihrt. Der
Biasstrom der DVS I;;, g wird mittels der in Abbildung 2.32 a) dargestellten
Stromquelle erzeugt. Die Kollektorwiderstinde werden durch Stromspiegel
nach Abbildung 2.32 b) ersetzt, die um die Dioden Dy, bis Dy, , erweitert
werden. Die Dioden verhindern, dass die zwei Stromspiegel in Sittigung gera-
ten, wodurch ihre Verstarkung reduziert und die erreichbare Flankensteilheit
beeinflusst werden konnte [90].

Der mit diesem Konzept erreichbare Eingangswiderstand r;, pys entspricht der
Parallelschaltung des Eingangswiderstands des oberen bzw. unteren Pfads
Tin.pvs,u UNd 71n pys o (siehe Gleichung (2.109)). Der Eingangswiderstand eines
Pfads kann mit Hilfe der Gleichung (2.110) berechnet werden, welche der Be-
stimmungsgleichung der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung (vgl.
Gleichung (2.68)) entspricht. Der Widerstand 7y, p, und die Stromverstarkung
Ppa entsprechen den KenngroBen der Darlingtontransistoren T, 1 bis Tip 4
bzw. Tip 5 bis Tip g.

1 1
TinLPA = 3 Tinpvs = E(rin,DVS,u I Tinpvs,0) (2.109)
Tinpvsuo = 2° (Thepauso + Boauso - Ring) (2.110)

Die entsprechenden Spannungsverstirkungen der DVS Ay pys, und Ay pysy
konnen nach Gleichung (2.111) berechnet werden. Sie beschreiben den Zu-
sammenhang zwischen einer Differenzeingangsspannung und der
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Ausgangsspannung Uy pys o bzw Uy pys - Der erste Bruch entspricht dabei der
Leerlaufverstiarkung einer DVS mit Active Load nach Gleichung (2.95) und
der zweite Bruch dem entsprechenden Spannungsteiler aufgrund der Belastung
durch die SVS. Fiir die Eingangswiderstinde der SVS (i, sys,, und 73, sysy)
und fiir die Ausgangswiderstinde der DVS (1, pys, und 7, pys,,) gelten die
Zusammenhinge nach Gleichung (2.116) und (2.112).

9m,in,Ca,0/uTa,M,0/u

Aypvsou = o — (1. Fomora > oo
m,in,Ca,0/u"inE Bin,ca,o/uTajin,Cao/u/ TajinCao/u
Tin,SVS,0/u (2 111)
Ta,DVS,0/u*Tin,SVS,0/u '
Ta,DVS,o/u = Ta,M,o/u I ra,in,Ca,o/u (2.112)

Hierbei entsprechen 1, v, bzw. 7, v den Ausgangswidersténden der Strom-
spiegel, gmincao UNd Gmincau den Transkonduktanzen der Kaskodenschal-
tungen und 7, in cao DZW. T4in cau den Ausgangswiderstinden der Kaskoden-
schaltungen, welche nach Gleichung (2.113), (2.114) und (2.115) berechnet
werden konnen.

PTine/11 Rinm
T. = —_—
aMo/u = TeeTinons (1 P E—— (2.113)
Im,incCao/u = Ym,Dao/u (2.114)
TainCao/u = ﬂTin,13/15 ’ rce'Tin,13/15 (2.115)

Die Transkonduktanzen ¢gmpao bZW. Gmpau entsprechen den Trans-
konduktanzen der Darlingtontransistoren Ty, 1 bis Ty, , bzw. Ty, 5 bis Ty g.
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Spannungsverstirkerstufe (SVS)

Bei der SVS wird ebenfalls eine Kaskodenschaltung bestehend aus den Tran-
sistoren Ty und Ty, bzw. Ty3 und Ty, verwendet. Dadurch ist es wie bei der
DVS méglich, Kleinspannungstransistoren mit einer hohen Stromverstiarkung
B fur Ty, und Tg3 zu verwenden [92]. Die Transistoren Tg; und T3 sind dabei
als Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung verschaltet.

Zur Erzeugung der Bias-Spannung U, gas flir die AS wird die in Abbildung
2.38 gezeigte Schaltung verwendet [E10, S1]. Mit der Bias-Spannung wird der
Biasstrom durch die Transistoren der AS eingestellt, sodass moglichst keine
Ubernahmeverzerrungen bei der Kommutierung von den NPN-Transistoren

Ty10 — To1o auf die PNP-Transistoren Ty, — T,29 entstehen [89: S. 290ff].

Ton  Tos2 Toms

Us Bias

ﬁon,B.As

Abbildung 2.38:  Schaltung zur Erzeugung der Bias-Spannung fiir die Ausgangsstufe

Aufgrund des negativen Temperaturkoeffizienten der Basis-Emitter-Spannung
muss zudem ein thermischer Mitkoppeleffekt der Transistoren der AS verhin-
dert werden. Dafiir werden die vier Transistoren T, g 1 bis T, g 4 thermisch ge-
koppelt und in die Ndhe der Ausgangsstransistoren Ty, bis T, platziert (siche
Kapitel 3.3.2). Hierdurch reduziert die Schaltung bei einer Erwdrmung der
Transistoren Ty, bis Ty, automatisch die Bias-Spannung U, gas und verhin-
dert somit einen thermischen Mitkoppeleffekt.

Bei der Analyse der SVS konnen der obere Teil, bestehend aus den Transisto-
ren Ty, und T;,, und der untere Teil, bestehend aus T3 und Ty, , jeweils durch
eine Norton-Ersatzstromquelle (siche Abbildung A.9 a)) ersetzt werden. Folg-
lich wird die SVS durch das Ersatzschaltbild aus Abbildung 2.39 repréisentiert.
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ua,DVS,ul Fin,s,CS,u ﬁl

Abbildung 2.39:  Ersatzschaltung der SVS mit Norton-Ersatzstromquellen

Die Herleitung der Parameter stiitzt sich auf die Zusammenhénge der Emitter-
schaltung mit Stromgegenkopplung und der Kaskodenschaltung, entsprechend
Kapitel 2.3.1. Fiir die Eingangswiderstinde der Norton-Ersatzstromquellen
(Tinscs,o Und 7ip s,csu)> die den Eingangswidersténden der SVS (ri, sys,, und
Tinsvs,u) entsprechen, gilt:

Tinsvso/u = TinsCSo/u = TheTsq/s T .37“5_1/3 “Rsi/3 (2.116)

Fiir deren Ausgangsstréme (i, scs,o und iy csy) sowie deren Ausgangswider-
stdnde (r5,cs 0 Und 7,5 cs,u) gelten, unter der Annahme, dass die Widerstinde
Ry bzw. Rg; vernachldssigbar sind, folgende Zusammenhénge:

is,CS,o/u = Ymscao/u UaDvso/u = ImTg, /5 * UaDVS,0/u (2.117)

Tascso/u = TascCao/u = 3752/4 “TeeTs/4 (2.118)

Fiir den Ausgangswiderstand 7, sys der SVS, der einer Parallelschaltung der
beiden Ausgangswiderstdnde entspricht, sowie fiir die Spannungsverstir-
kungen der SVS (Ay sys,, und Ay sys) gelten folgende Zusammenhénge:

Tasvs = Tascso l Tascsu = (ﬁTSZ : rce,TSZ) l ('BT53 : Tce,ng) (2.119)
Uasvs __ .
Avsvsofs = Topwsen = ~9Imrssss  (Tasvs I Tinas) (2.120)

Der Eingangswiderstand der AS lésst sich dabei nach Gleichung (2.124) be-
stimmen. Der Biasstrom der SVS wird mit Hilfe der Spannungsquellen Uy,
und Uy, den Transistoren T und Ty sowie dem Widerstand Ry g eingestellt.
Fiir den Biasstrom Iz, durch den Widerstand R g gilt dabei ndherungsweise
folgender Zusammenhang:

82



2.3 Analyse des Linearverstirkers

. Ub4+=Up——2:(Up1+Upb2)~Uebo,Ts5~Ubeo,Tss
IS,BZ =

(2.121)

Rs,B

Dabei sind Ugpg 155 und Upeq 56 die Basis-Emitter-Biasspannung der Transis-
toren Tgs und Tye. Fiir den Fall, dass die beiden Transistoren Tg; und Tg5 bzw.
Tss und Ty die gleiche Charakteristik aufweisen, wird sich ein identischer
Basisstrom einstellen. Unter der Annahme, dass der jeweilige Basisstrom
gegeniiber dem Kollektorstrom vernachléssigbar ist, gilt:

Ly, = Iery = lery, = Isp1 (2.122)

Iy, = Ierg = lerg, = Ispa (2.123)

Somit entspricht der Biasstrom g, durch die Transistoren Ty, bis Ty, dem
Biasstrom durch den Widerstand R .

Ausgangsstufe (AS)

Als Ausgangsstufe wird ein sogenannter Triple-Emitterfolger in T-Type Kon-
figuration verwendet [94, 95]. Durch die Kaskadierung von drei Emitterfolger-
stufen wird eine sehr hohe Stromverstarkung erreicht. Durch diese ist der wirk-
same Lastwiderstand fiir die SVS sehr hoch, wodurch eine sehr hohe Span-
nungsverstirkung Ay sys erreicht werden kann. Gleichzeitig sind der wirksame
Ausgangswiderstand des LPAs und somit auch der Spannungsabfall und die
daraus resultierende Verzerrung sehr gering. Die Herleitung der Kenngrofen
nach Gleichung (2.124) bis (2.126) wird im Anhang A.8 beschrieben.

1 1 1
Tinas = STheT,, t Bry, ‘{;Tbe,To3 + Brys [—2_107‘be,T010 +

Broso - (ﬁ Rog + RL)]} (2.124)

1 1 1
~ 27beTo3 BT 3" [—Z,IOrbe,Tolo+BT010'(_2,10R0E+RL)]

Ayas = T
2:9m,Toq

1 1 1
+3"be,To3 +BTO3'[—2,10rbe,T010+ﬁT010'(_2,10R0E+RL)]

1 1
7107beTo10 +BT010'(—2,10R0E+RL)

1
29mTo3
1
—RoE+RL
2-10
1 (2.125)

T
2109mTo10 *+310RoE+RL

T T
+210"beTo10 +B7010'(2»10ROE+RL)
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~ 1 1 1 1
Taas = s -Rop+ + [
’ 2:10 2109mTo10  PTor0 [29mTos
1 1 Ta,Svs
(— + a—) (2.126)
BToz \2°9mTy; BTy

Parameter des LPAs

Aus den ermittelten Parametern der DVS, SVS und AS lassen sich der Ein-
gangswiderstand 73, 1.pa, der Ausgangswiderstand 7, pa und die Spannungs-
verstarkung Ay pa des gesamten LPAs ermitteln. Der Eingangswiderstand
TinLpa €ntspricht dabei dem halben Eingangswiderstand der DVS 7y, pys nach
Gleichung (2.109) aufgrund der eingangsseitigen Parallelschaltung der beiden
Teilverstarker:

1

1
TinLPA = 5 TinDvs = E(rin,DVS,u [ rin,DVS,o) (2.127)

Die Spannungsverstirkung des LPAs Ay pa entspricht dem doppelten Wert
des Produkts der Spannungsverstdrkung der drei einzelnen Stufen (DVS, SVS
und AS). Dabei ist zu beriicksichtigen, dass bei der DVS und der SVS zwei
Signalpfade existieren, die am Ausgang der SVS wieder zusammengefiihrt
werden. Es gilt:

AV,LPA =2 (AV.DVS,o 'Av,svs,o + AV.DVS,u 'AV,SVS.u) ' AV.AS (2.128)

Zur Bestimmung des Ausgangswiderstands des LPAs 1, 1 p4 muss dessen Be-
schaltung nach Abbildung 2.35 beriicksichtigt werden. Die beiden Teilverstir-
ker des entwickelten LPAs arbeiten als nicht invertierende Verstérker. Fiir die
Bestimmung des Ausgangswiderstands des LPAs werden das in Abbildung
2.40 gezeigte vereinfachte Ersatzschaltbild sowie der dazugehérige Signal-
flussgraph eines nicht invertierenden Verstérkers verwendet.
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ia,x Fa,int" (R1+R2)

FainttRI+R
Uint,x Ri+R> + ¥~ ULPAx
O _ —

}"m,1m+Rl+R2

Ri+R

b)
Abbildung 2.40: a) Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines nicht invertierenden Ver-
stirkers; b) Signalflussgraph eines nicht invertierenden Verstirkers

Entsprechend dem Signalflussgraph kann fiir den Ausgangswiderstand des
nicht invertierenden Verstérkers 7, ;, i,y folgender Zusammenhang hergeleitet
werden:

1
JULPAX Ta,int'(R1+R2)

ra,n.inv

(2.129)

. - 1
la,x Ta,inttR1+Rz2+5AvLPA'R1

Dieser Ausdruck kann unter der Annahme, dass die Verstirkung des LPAs
Ay pa typischerweise im Bereich von 10° liegt, die Widerstinde R; und R,
die gleiche GréBenordnung haben und R; bzw. R, groBer als 7, sind, ver-
einfacht werden zu:

~ Ta,int . R1+R, 273 int

Taninv = = : Av,n.inv (2.130)

1
>Avipa Ri Av,LPA

Der Widerstand 7, j,, stellt den internen Ausgangswiderstand des LPAs dar,
der durch die AS definiert ist (siche Gleichung (2.126)). Die durch die externe
Beschaltung des nicht invertierenden Verstérkers definierte Verstarkung wird
als Ay ninv bezeichnet. Da beim LPA zwei Teilverstirker in Serie verschaltet
sind, gilt fir den Ausgangswiderstand des LPAS 1, 1 pa:

— __ 2TaAs
Tapa = 2 Taniny = Avipa 2 Ay ninv (2.131)

Mit Hilfe der drei Parameter (i, pa, Tarpa Und Ay pa) kann die Ubertra-
gungscharakteristik des entwickelten LPA-Konzepts beschrieben und zur Be-
stimmung der Ubertragungsfunktion des gesamten SHCHB-Umrichters in Ka-
pitel 2.1.1 verwendet werden.
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2.3.3 Dimensionierung des Linearverstirkers

Die fiir die Dimensionierung des LPAs benétigten Nenndaten konnen aus den
Nenndaten des SHCHB-Umrichters entsprechend Kapitel 1.2 abgeleitet wer-
den. Da der LPA in Serie zum Ausgang geschaltet ist, entspricht der maximale
effektive Ausgangsstrom des LPAs I} py dem des SHCHB-Umrichters I, ,, von
72,5 A. Aufgrund der Ausgangsspannung einer CHB-Zelle Upcs von 30V,
entsprechend Kapitel 2.1.1, muss der LPA eine maximale DC-Ausgangsspan-
nung Upcrpamax Von £ 15V zur Verfligung stellen. Hierdurch kann die
Kompensation der Spannungsstufen der Ausgangsspannung der CHB-Zellen
Ucyprx gewihrleistet werden. Des Weiteren betréigt die maximale Amplitude
des sinusformigen Testsignals 32,5 V. Aus diesem Grund wird eine maximale
AC-Ausgangsspannung des LPAs von + 40 V gefordert.

Der verwendete LPA besteht, entsprechend der Abbildung 2.35, aus zwei Teil-
verstirkern in H-Briicken-Verschaltung, weshalb jeder Teilverstiarker nur die
halbe Ausgangsspannung zur Verfiigung stellen muss. Zur Erzeugung der Ver-
sorgungsspannungen der zwei Ausgangsstufen (U, und Up,_) werden vier
24V Netzteile vom Typ RSP-2400-34 verwendet, deren Ausgangsspannung
jeweils auf 22 V eingestellt ist [D10] (siehe Abbildung 2.37).

Die DVS und SVS werden separat mit + 40 V (Uy,. und U,,_) iiber den Line-
arregler 7L783 versorgt [D11], der wiederum von den 48 V Schaltnetzteilen
LRS-35-48 gespeist wird [D12]. Diese Trennung ist zum einen notwendig, um
eine Sattigung der SVS durch die Spannungsabfille der AS zu verhindern [95],
und zum anderen ergeben sich dadurch mehrere Vorteile: Durch die Trennung
der Versorgung der AS wird ein hoherer Wirkungsgrad erreicht, da die Ver-
sorgungsspannung flir die AS reduziert werden kann. Des Weiteren wird die
Versorgung der DVS und SVS iiber einen Linearregler ermoglicht, wodurch
die erreichbare Betriebsspannungsunterdriickung (PSSR, engl.: Power Supply
Rejection Ratio) erhoht und somit der Ausgang rauscharmer wird.

Komponentenauswahl und Biasing

Nachfolgend werden die wichtigsten Komponenten des LPAs beschrieben so-
wie die daraus resultierenden Kenngréfen bestimmt.

Fiir die Darlingtonstufe der DVS ist es wichtig, dass die Darlingtonstufenpaare
(Tin,l und Tin,4> Tin,z und Tin,Sa Tin,S und Tin,8 sowie Tin,6 und Tin,7) nahezu iden-
tisch sind. Dadurch wird eine hohe CMRR und somit ein mdglichst ideales
Verhalten erreicht [86: S. 361ff]. Um dies zu erreichen, werden sogenannte
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integrierte Doppeltransistoren eingesetzt. Bei diesen werden zwei Transistoren
auf dem gleichen Chip gefertigt, wodurch sie nahezu das gleiche Verhalten
aufweisen. Fiir den entwickelten LPA werden hierzu fiir die Eingangstransis-
toren der Darlingtonstufe die NPN-Transistoren PMP4201Y bzw. PNP-Tran-
sistoren PMP5201Y [D13, D14] und fiir die Ausgangstransistoren der Darling-
tonstufe die NPN-Transistoren FMBM555] bzw. PNP-Transistoren
FMBM5401 verwendet [D15, D16]. Diese sollten bei einem Biasstrom zwi-
schen 1 — 10 mA betrieben werden, da in diesem Bereich die Stromverstér-
kung § am groBten und der Unterschied zwischen den beiden Transistoren am
geringsten ist. Aus diesem Grund wird der Biasstrom I;, g der DVS auf 12 mA
definiert, wodurch ein Strom von 6 mA durch jeden Transistor flieit. Damit
der Stromfluss durch alle vier Darlingtontransistoren der oberen
(Tin,l’ Tin,29 Tin,39Tin,4—) bzw. unteren DVS Halfte (Tin,ss Tin,6: Tin,7: Tin,B) gle]Ch
ist, werden fiir die Transistoren Tcg, (siche Abbildung 2.32 a)) der Stromquel-
len fiir die untere bzw. obere DVS-Hilfte ebenfalls die Doppeltransistoren
PMP4201Y bzw. PMP5201Y verwendet. Dies ist notwendig, da die Eigen-
schaften der Darlingtontransistoren vom Biasstrom abhéngen und somit ein
symmetrischer Aufbau nur dann erreicht werden kann, wenn nahezu der glei-
che Biasstrom durch alle Transistoren flief3t.

Die beiden Stromspiegel der DVS werden ebenfalls mit den Doppeltransisto-
ren PMP4201Y bzw. PMP5201Y aufgebaut. Fiir alle weiteren Transistoren der
DVS werden die NPN-Transistoren 2N555/ bzw. PNP-Transistoren 2N5401
verwendet [D17, D18].

Bei der SVS miissen die beiden Transistoren Ty; und Tys bzw. Ty5 und Ty
entsprechend Kapitel 2.3.2 mdglichst identisches Verhalten aufweisen. Aus
diesem Grund werden fiir diese ebenfalls die Doppeltransistoren PMP4201
bzw. PMP5201 verwendet. Fiir die Transistoren Ty, und Ty, werden die Tran-
sistoren 2N5401 und 2N5551 eingesetzt. Die Biasspannung U, g1as (siche Ab-
bildung 2.38) wird mit Hilfe der Serienspannungsreferenz 7.431 generiert.
Der Biasstrom I g, wird nach Gleichung (2.121) auf 12 mA ausgelegt.

Bei der Ausgangsstufe werden bis auf die Transistoren T,; und T, die NPN-
Transistoren MJL4281A und die PNP-Transistoren MJL4302A4 verwendet. Fiir
die Transistoren T,; und T,, werden der NPN-Transistor KSC3503 und der
PNP-Transistor KSA1381 eingesetzt [D19, D20]. Die Grobeinstellung der
Biasstrome der AS erfolgt mit Hilfe einer SPICE-Simulation des LPAs, sodass
keine Ubernahmeverzerrungen bei der Kommutierung des Ausgangsstroms
von den PNP- auf die NPN-Transistoren bzw. von den NPN- auf die PNP-
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Transistoren entstehen (siehe Kapitel 3.3.2). Hierzu wird ein Biasstrom fiir die
Transistoren Ty, bis T,,9 von circa 500 mA eingestellt. Der Biasstrom der
Transistoren T,; und T,, betrdgt entsprechend 150 mA und von den Transis-
toren T,; und T,, circa 30 mA. Die Feinjustage der Biasstrome erfolgt an-
schlieBend anhand von Messungen am aufgebauten LPA.

Mit Hilfe der in dem Datenblatt gegebenen Charakteristiken der Transistoren
sowie der verwendeten Widerstinde lassen sich die Kenngroen der einzelnen
Funktionsgruppen nach den in Kapitel 2.3.2 hergeleiteten Gleichungen berech-
nen. Die KenngroBen der DVS, SVS und AS sowie die daraus resultierenden
Kenngroflen des LPAs sind in Tabelle 2.3 aufgefiihrt. Es erfolgt hierbei eine
Unterscheidung zwischen den erreichbaren Kenngréfen mit den minimalen,
typischen und maximalen Stromverstirkungen 8 der verwendeten Transisto-
ren. Die Berechnung erfolgt fiir einen Lastwiderstand R;, von 146 m{). Dieser
Widerstandswert filihrt bei einer Amplitude der Ausgangsspannung des LPAs
von 15V, die zur Kompensation einer Spannungsstufe der CHB-Zellen beno-
tigt wird, zu dem Nennstrom des LPAs von 72,5 A.

Mit dem entwickelten Konzept wird ein typischer Eingangswiderstand 7i, 1 pa
von 0,82 MQ erreicht, wodurch die benétigte Entkopplung des Spannungs-
teilers entsprechend Kapitel 2.3.2 entsteht. Der Ausgangswiderstand des LPAs
betriagt lediglich 1,9 pQ. Dieser Wert ist jedoch frequenzabhingig, da er von
der Spannungsverstirkung des LPAs Ay p, beeinflusst wird, die mit zuneh-
mender Frequenz abnimmt. Der Verlauf des Ausgangswiderstands 7, 1.pa liber
der Frequenz wird in Kapitel 3.3.2 betrachtet.

Die Validierung des entwickelten Linearverstirkerkonzepts und die Ermitt-
lung dessen dynamischer Eigenschaften erfolgt mit Hilfe einer SPICE-Simu-
lation. Entsprechend der SPICE-Simulation besitzt der LPA einen Eingangs-
widerstand von 956 kQ), eine Bandbreite von circa 400 kHz, eine mittlere
Flankensteilheit von 10 % auf 90 % von 130 V/us sowie eine maximale
Flankensteilheit von circa 320 V/us. Die ausfiihrliche Diskussion der SPICE-
Ergebnisse erfolgt in Kapitel 3.3.2.
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2.3 Analyse des Linearverstirkers

Tabelle 2.3:

Stromverstirkung der einzelnen Transistoren

Parameter

Eingangswiderstand DVS (obere
Pfad) 73 pys,o
Eingangswiderstand DVS

(unterer Pfad) 73, pysu
Spannungsverstirkung DVS

(obere Pfad) Ay pvs,o
Spannungsverstirkung DVS

(unterer Pfad) Ay pys.u
Ausgangswiderstand DVS

(obere Pfad) 1, pys,o
Ausgangswiderstand DVS

(unterer Pfad) 1, pys.u
Eingangswiderstand SVS
(oberer Pfad) 17, sys o
Eingangswiderstand SVS

(unterer Pfad) i, sysu
Spannungsverstirkung SVS

(oberer Pfad) Ay sys.o
Spannungsverstirkung SVS

(unterer Pfad) Ay sysu
Ausgangswiderstand SVS 7, gys
Eingangswiderstand AS 7j, as
Spannungsverstirkung AS Ay s
Ausgangswiderstand AS 7, 5g
Eingangswiderstand LPA 7y, 1 pa
Leerlaufverstirkung LPA Ay ;pa
Ausgangswiderstand LPA 7, pa

min.

1,95 MQ

1,5 MQ

56,8

39

7,62 kQ

3,94 kQ

7,1kQ

7,1 kQ

25,7-103

25,7-103

0,36 MQ
78,1 kQ
0,84
306 mQ
0,48 MQ
3,1-106
34,5 pQ

typ. B
2,52 MQ

3,35 MQ

69,3

43,4

7,66 kQ)

3,96 kQ

10,8 kQ

9,58 kQ

112-103

112-103

0,72 MQ
461 k0
0,84
95,3 mQ
0,82 MQ
14,4 - 10°
1,9 uQ

Ubersicht der Parameter des entwickelten LPAs abhingig von der

max. 8

11,7 MQ

11,3 MQ

81,1

49,8

7,68 k()

3,97 kQ

16,0 kQ

16,0 kQ

192 - 103

192 - 103

1,28 MQ
769 kQ
0,84
78,1 mQ
3,29 MQ
26,8 - 106
0,75 pQ
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Verlustleistungsanalyse

Aufgrund der hohen Stréme, die vom LPA zu Verfligung gestellt werden miis-
sen, liegt bei der Dimensionierung des LPAs ein Augenmerk auf den Verlus-
ten, die wihrend des Betriebs in der AS entstehen. Die Analyse der Verluste
des LPAs erfolgt fiir die Nennausgangsleistung des SHCHB-Umrichters von
50 kVA bei einem 3-phasigen 400 V Netz, wodurch ein effektiver Ausgangs-
strom I, , von 72,5 A vorliegt. Es wird von einer gleichmafligen Verlustleis-
tungsverteilung zwischen den Transistoren T, bis T,,9 der AS ausgegangen,
weshalb nachfolgend nur die Betrachtung der NPN-Transistoren T4 bis Ty19
erfolgt. Fiir die Verluste der NPN-Transistoren eines Teilverstirkers des LPAs
gilt allgemein:

1Y X
PyasneN = (Ubo+ - %) oy (2.132)

Die Ausgangsspannung des LPAs u; pa , kann fiir eine sinusférmige Ausgang-
spannung des SHCHB-Umrichters (uy(t) = Uy - sin(wg t)) abschnitts-
weise nach Gleichung (2.133) fiir Wgrt = [0, /2] beschrieben werden und ist
in Abbildung 2.41 fiir eine gesamte Grundschwingungsperiode dargestellt.
Aufgrund der Periodizitdt der Ausgangsspannung upps , kann der restliche
Verlauf der Ausgangsspannung von 7/2 bis 27 aus dem Verlauf von 0 bis

/2 abgeleitet werden.

Unter Annahme eines sinusformigen Ausgangsstroms des SHCHB-Umrichters
(lax(t) = fa,x - Sin(wg, t — @g)) ergibt sich ein Verlustleistungsverlauf nach
Abbildung 2.42 fiir einen Winkel ¢, = 0. Die Abhéngigkeit der Verlustleis-
tung der NPN-Transistoren von dem Winkel ¢, ist in Abbildung 2.43 darge-
stellt.

ULpax (t) = ﬁxo : Sin(wgr t)

1
fiir wet = |0, arcsin| 2 DCs
& Oxo

—~ . 1
= Uyo - Sln(wgrt) - (5 + Tl) ' UDC,s

fir wgt = [wgr * b, gy tn+1[

Lin)Upcs
t, = arcsin (%)
X0
Uxo
n= {N0| n= [0; l ”} (2.133)
Upc,s
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Upag (V)

Abbildung 2.41:
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Zeitverlauf der Ausgangsspannung des LPAs Uy p, , fiir eine sinus-
formige Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters U, mit einer
Grundfrequenz von 50 Hz und einer Amplitude von v2 - 230V

Abbildung 2.42:
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Zeitverlauf der Verlustleistung der NPN-Transistoren eines Teil-
verstérkers des LPAs bei einem sinusformigen Ausgangsstrom I, ,
und @g; = 0°

Abbildung 2.43:
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Mittlere Verlustleistung der NPN-Transistoren eines Teilverstér-
kers des LPAs in Abhéingigkeit des Winkels g, fiir einen effekti-
ven Ausgangsstrom I, , von 72,5 A
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Durch die Serienschaltung des LPAs mit den 12 CHB-Zellen ist die entste-
hende Verlustleistung im LPA nur geringfligig abhingig von dem Winkel ¢y,
Dadurch besitzt der SHCHB-Umrichter gegeniiber einem rein LPA basieren-
den Emulator den Vorteil, dass ein Vierquadrantenbetrieb ohne eine Leistungs-
reduktion in einzelnen Arbeitspunkten moglich ist. Die maximal entstehende
Verlustleistung der NPN-Transistoren eines Teilverstérkers betriagt bei einem
Winkel g, von Null 671 W. Aufgrund der Parallelschaltung von 10 NPN-
Transistoren liegt die Verlustleistung eines Transistors bei 67,1 W. Da der
LPA aus zwei Teilverstirkern aufgebaut ist, ist die Gesamtverlustleistung der
Ausgangsstufen eines LPAs fiir eine Ausgangsphase viermal so grofl und be-
tragt somit 2684 W.

Um diese Verlustleistung abzuflihren wird ein Kiihlkonzept mit Heatpipes ver-
wendet. Die Konstruktion des Kiihlkonzept sowie des gesamten LPAs wird in
Kapitel 3.3.2 beschrieben.

2.3.4 Ansteuerung des Linearverstarkers

Die Erzeugung der Referenzspannung U,..¢, entsprechend Abbildung 2.44 er-
folgt mit dem DAC LTC1667 von Analog Devices [D21] mit einer Auflésung
von 14 Bit. Der DAC wird iiber einen 16-Bit Parallelbus vom zentralen Sig-
nalverarbeitungssystem (CCU, engl.: Central Control Unit) mit einer Taktfre-
quenz von 10 MHz gesteuert. Zur Verstiarkung des Ausgangssignals des DACs
wird eine Operationsverstirkerschaltung mit dem L77363CS8 verwendet
[D22]. Die maximale Ausgangsspannung dieser Schaltung Uyefmay betrégt
circa +13,5 V [E10]. Die maximale Ausgangsspannung des SHCHB-Umrich-
ters Uyo max» die mittels U.e¢, gesteuert werden muss, betrégt 400 V. Zur Be-
stimmung der Beschaltung des LPAs (R, und R,) sowie des Spannungsteilers
(Rsp,1 und Rgp ,) muss der Zusammenhang zwischen Uy.e¢,, und U, betrachtet
werden. Nach Abbildung 2.44 gilt fiir die Ausgangsspannung der LPAs

___Rsp2tZcHB ULPAx
U = |U . U + X)) .
LPA,x refx Rsp1+Rsp, 2+ZCHB CHBfx 2

Rsp.1 _] g, RitRe (2.134)

Rsp,1+Rsp,2 Ry

AV,n.inv.
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2.3 Analyse des Linearverstirkers

Hierbei ist Ay pjny die resultierende Verstirkung des als nicht invertierenden
Verstérkers beschalteten LPAs. Fiir den Fall, dass die Widerstande R, bzw. R,
ein ganzzahliges Vielfaches von Rgp; bzw. Rgp, sind, kann die Gleichung
vereinfacht werden zu:

Rsp,2t+ZcHB Rsp,1+Rsp,2
U = . - .= = — U, 2.135
LPAx refX " Rsp1+Rsp2+ZcHB Rsp,1 CHBfx ( )
Fiir die Ausgangsspannung U, gilt somit:
Rsp,2t+ZcHB Rsp,1tRsp,2
U.. = U +U = . - - 2 (2.136)
x0 LPAx CHBfx refx Rsp 1+Rsp 2 +ZCHB Rsp1

Der Ausdruck entspricht dem Zusammenhang aus Gleichung (2.15) fiir einen
einfachen LPA ohne H-Briickenverschaltung zweier Teilverstérker. Falls Rgp 4
und Rgp , so dimensioniert werden, dass die Ausgangsimpedanz der CHB-Zel-
len Zcyp ithnen gegeniiber vernachldssigbar ist, gilt fir den Zusammenhang
zwischen Referenzspannung U, und Ausgangsspannung U,:

U
X0 _ Bz R (2.137)

Uref,x Rsp1 R

Aufgrund des vorhandenen Verhiltnisses der Referenzspannung Upee, zur
Ausgangsspannung U,, von 13,5V zu 400 V wird die Verstarkung der LPAs
Ay ninv auf 35 festgelegt. Die resultierenden Widerstandswerte filir Rgp ; und
Rsp , betragen 1 k) und 34 kQ. Entsprechend Kapitel 2.4 betrigt Zcyp maxi-
mal 9,7 Q und ist somit mindestens um Faktor 100 kleiner und folglich ver-
nachlassigbar.

Zum Abgleich eines moglichen Offsetfehlers wird mittels eines Trimmpotenti-
ometers Rp, eine einstellbare Spannung an den fiir die Funktionen nicht bend-
tigten positiven Eingang der beiden Teilverstirker angelegt (siche Abbildung
2.44). Ein moglicher Verstirkungsfehler wird iiber die Verdnderung des
Widerstands R, kompensiert.
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

LPA-Sollwertgenerator

CCU » DAC
16

*
LPA,x

U,

Urax [] Rsa

du/dt-Filter

Urpax

Uxo

CHB- o

-
Unrichter | |Lr CDJ'J_
0o || w]e

1 1
T

Uchstx

Abbildung 2.44:  Prinzipschaltbild der Ansteuerung der LPAs
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2.4 Dimensionierung des Spannungssteilheitsfilters

2.4 Dimensionierung des
Spannungssteilheitsfilters

Das Spannungssteilheitsfilter, auch du/d¢-Filter genannt, reduziert die Flan-
kensteilheit der Ausgangsspannung der CHB-Zellen ucyp, (x € {1,2,3}) so
weit, dass der LPA der jeweiligen Phase in der Lage ist, die Ausgangsspannung
der schaltenden CHB-Zellen zu kompensieren. Dadurch kann eine verzer-
rungsarme Ausgangsspannung i, generiert werden. Fiir die Dimensionierung
des du/dz-Filters miissen sowohl die KenngréBen des LPAs, wie die maximale
Flankensteilheit SRy py, die Totzeit t;;py und die Bandbreite By p,, als auch
der maximal zuléssige Storimpuls beriicksichtigt werden, der beim Umschal-
ten einer Schaltzelle in der Ausgangsspannung u,, auftritt. Die Flankensteil-
heit des LPAs SRy p, betrégt circa 120 V/us, die Laufzeit ¢, p5 90 ns und die
Bandbreite B py bzw. die 3dB-Grenzfrequenz fg;pa 398 kHz (siehe Kapitel
3.3.2). Die zuldssige maximale Flankensteilheit des Filters wird auf 80 % der
Flankensteilheit des Linearverstirkers festgelegt. Zudem soll die Hohe des am
Ausgang des SHCHB-Umrichters wirksamen Storimpulses wahrend der Um-
schaltung einer CHB-Zelle weniger als 1 % der AC-Nennspannung von 400 V
betragen. Des Weiteren soll die Grenzfrequenz hochstens 80 % der Bandbreite
des LPAs ausmachen. Um Schwingungen des Filters zu vermeiden, die durch
den Linearverstérker zusétzlich kompensiert werden miissten, wird das Filter
fiir einen asymptotischen Grenzfall mit einer Dampfung D von 1 ausgelegt.

Es werden zwei mogliche Filtertopologien flir die Umsetzung des
du/dt-Filters untersucht: zum einen ein LCR-Filter, der typischerweise bei um-
richtergespeisten Motoren als Spannungssteilheitsfilter verwendet wird [96—
98], und zum anderen ein beddmpfter LC-Filter mit einem zusétzlichen Ab-
blockkondensator Cp, der nachfolgend als LCRC-Filter bezeichnet wird. Beide
Topologien sind in Abbildung 2.45 dargestellt und die Ubertragungsfunk-
tionen in Gleichung (2.138) und (2.139) gezeigt.

Ly Lr
—illl ° —l °
Rp Rp
Uercr UaLcr Uercre Cr == UaLcre
T T
o, 0 o, 0
a) b)

Abbildung 2.45:  Spannungssteilheitsfilter: a) LCR-Filter, b) LCRC-Filter
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

1+2PLCR
_ Uaicr  _ 1+s-Rp-Cp _ “gLCR
Ger(s) = = iRl = & ibichs (2.138)
UeLcR s°-Cp-Lp+s-Rp-CF ¥ fZOLCRT .,
®gLcR “8LCR
1
1 —_—
G (S) __ UaLcrc _ +S'RD'CD
LCRC T UeLcRC  s2-Cplp+ ~L—F(1+ﬁ)+1+ L
' STEREFTS RO\, SRp-Cp
(1+59)
=% (2.139)

2_+M+(1+M)
@gLcrRC “8LCRC s
Hierbei sind Dy cg bzw. Dy crc die Démpfungen und wgicr bzw. wgcre die
Eigenkreisfrequenzen des LCR-Filters bzw. des LCRC-Filters. wgpc ist die
Eigenkreisfrequenz fiir die Serienschaltung aus R und Cp. Es gilt:

1 L
DLCR = ;'RD C_]]: (2.140)
1 L
Dicre = 7= or (2.141)
1
WgLcr = ang,LCRzJﬁ (2.142)
1
WgLcre = 2MfgLere =\/ﬁ (2.143)
1
WRe = Foop (2.144)

Fiir die Analyse des LCRC-Filters wird angenommen, dass der Filterkonden-
sator Cp gegeniiber dem Abblockkondensator Cp, sehr klein ist. Des Weiteren
wird angenommen, dass die Reaktanz des Abblockkondensators
Xcp = 1/(wCp) gegeniiber dem Diampfungswiderstand R fir den im
Sprungmoment entscheidenden Frequenzbereich vernachlissigbar ist. Somit
gilt fiir die Ubertragungsfunktion des LCRC-Filters folgender Zusammen-
hang:

Cp<Cp
Xcp<Rp 1 1
Grere(s) = o . = & 3Dicncs (2.145)
sz-CF-LF+s-R—(1+C—>+1 —————+-—LCRCZ 4
b b ®gLCcRC “8LCRC
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2.4 Dimensionierung des Spannungssteilheitsfilters

Da die Dampfung auf 1 festgelegt ist, muss fiir die vollstandige Beschreibung
des Filters nur die jeweilige Grenzfrequenz ermittelt werden. Hierzu werden
ausgehend von den Ubertragungsfunktionen (2.138) und (2.145) die
Sprungantworten flir den aperiodischen Grenzfall (Dicg = Dicrc = 1) ent-
sprechend den Gleichungen (2.146) und (2.147) ermittelt.

ua,LCR(t) = Ue_LCR * (1 + wg,LCR -t- e_wg,LCR't - e_wg,LCR't) (2146)

ua'LCRC (t) = Ue.LCRC . (1 — wg,LCRC -t e_wg,LCRC't — e_wg,LCRC't) (2147)

Die Sprunghéhe der Eingangsspannungen Ugicr und Ugpcrc entspricht der
sekundéren Zwischenkreisspannung der CHB-Zellen Ucypg pc 5. Die maximale
Steigung der Sprungantwort des LCR-Filters liegt bei ¢ = 0 und die des
LCRC-Filters bei t = 1/wgcrc. Die dazugehdrigen maximalen Spannungs-
steilheiten der Filterausgénge sind:

du

m,;””‘% = Ucugpcs * 2 WgLcr (2.148)
du u s

max z:ll;:cRc — %.wg’m{c (2.149)

Mit Hilfe der ermittelten maximalen Spannungssteilheiten der Filter konnen
die maximal zuléssigen Grenzfrequenzen des LCR-Filters fy;cr bzw. des
LCRC-Filters f1crc nach Gleichung (2.150) bzw. (2.151) ermittelt werden.
Die jeweilige Grenzfrequenz entspricht dem Minimum von drei Termen. Der
erste Term wird aus der maximalen Flankensteilheit des LPAs abgeleitet. Der
zweite Term ergibt sich aus dem maximal zuldssigen Stérimpuls der Aus-
gangsspannung U, . Hierzu wird die Spannungsianderung, die durch die ermit-
telte Spannungssteilheit des Filters wihrend der Totzeit des LPAs entsteht, be-
stimmt. Die Spannungsénderung muss kleiner als der maximal zuldssige Stor-
impuls von 1 % der Ausgangsspannung u,, sein. Der letzte Term ergibt sich
aus der Grenzfrequenz des LPAs und der Vorgabe, dass die Grenzfrequenz des
du/dt-Filters maximal 80 % von der des LPAs sein darf.

forcr = min( e A 0;8'fg.LPA) (2.150)

) )
2m-2-UcHB,DC,s 272:UCHB,DC,s Lt LPA

e-0,8'SRLpa e0,01-Uyg

foLcre = min( 0,8- fg,LPA) (2.151)

) )
2m-UcHB,DC,s 2T UCHB,DC,;sttLPA
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2 Konzeptionierung und Dimensionierung des PHIL-Systems

Beim LCR-Filter wird die Grenzfrequenz f,;cg durch den zweiten Term auf
66,4 kHz festgelegt, wihrend beim LCRC-Filter die Grenzfrequenz fgcrc
durch den dritten Term auf 318,4 kHz definiert wird. Mit Hilfe der ermittelten
Grenzfrequenzen und der gegebenen Dampfung kénnen anschlieend die not-
wendigen Bauteilwerte ermittelt werden. Als Filterinduktivitit Ly wird ein
Wert von 20 pH festgelegt. Der Abblockkondensator C, des LCRC-Filters
wird so dimensioniert, dass bei der Eigenkreisfrequenz des LCRC-Filters
wg1crc das ohmsche Verhalten der RC-Serienschaltung dominiert. Deshalb
wird die Eigenkreisfrequenz der RC-Serienschaltung wggc zwei Dekaden
unter der Eigenkreisfrequenz des LCRC-Filters gewdhlt. Fiir den Abblockkon-
densator Cpy gilt somit:

100

Cp = (2.152)

2m-fgLCRC'RD

Fiir die Bauteilwerte der beiden Spannungssteilheitsfilter ergeben sich fol-
gende theoretischen Werte:

Tabelle 2.4: Theoretische Bauteilwerte der Spannungssteilheitsfilter
Parameter LCR-Filter LCRC-Filter
Lg 20 pH 20 uH
Rp 16,7 Q 20Q
Cr 287 nF 12,5 nF
Cp - 2,5 uF

In Abbildung 2.46 a) sind die Sprungantworten des LCR- und des LCRC-Fil-
ters dargestellt. Das LCR-Filter hat gegeniiber dem LCRC-Filter den Nachteil,
dass ein Uberschwinger von 13,5 % bei einer Ddmpfung von 1 entsteht [97].
Dieser Uberschwinger muss zusitzlich durch den LPA kompensiert werden.

Das Bode-Diagramm der beiden Filter ist in Abbildung 2.46 b) dargestellt. Das
LCR-Filter besitzt einen Amplitudenabfall von nur 20 dB/Dekade. Das
LCRC-Filter hingegen hat einen Amplitudenabfall von 40 dB/Dekade,
wodurch hochfrequente Storimpulse, die beim Umschalten der CHB-Zellen
entstehen kdnnen, besser gedimpft werden.

Das LCR-Filter hat den Vorteil, dass die ohmschen Verluste im Dampfungs-
widerstand Ry bei einer Nennspannung von 400 V und einer Frequenz von
50 Hz nur 11 mW betragen. Im Vergleich dazu treten beim LCRC-Filter im
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2.4 Dimensionierung des Spannungssteilheitsfilters

gleichen Arbeitspunkt Verluste von 0,4 W im Dampfungswiderstand auf. Des
Weiteren steigen die Verluste fiir eine Ausgangsspannung von 400 V mit zu-
nehmender Frequenz beim LCRC-Filter wesentlich schneller an als beim LCR-
Filter, wie in Abbildung 2.47 a) zu sehen ist. Bei einer maximalen abfiihrbaren
Verlustleistung des Dampfungswiderstands Ry von 1800 W (vgl. Kapitel
3.3.3) muss die Ausgangsspannung des PHIL-Systems entsprechend der Ab-
bildung 2.47 b) reduziert werden.

—Grere —GLer

40 —Ua,LCRC ~ Ua,LCR %} _28 T~

& 40 \
30 £ R0

M 5

10* 10° 106 107 108

320/
3

1 o I/
0/ & 45 b
0 %’ -90
Q Y d O DO VA>3
t (us) 10 10° 106 107 108
w (1/s)

a) b)
Abbildung 2.46:  a) Sprungantwort des LCR-Filters und des LCRC-Filters; b) Bode-
Diagramm der Ubertragungsfunktion des LCR-Filters und des
LCRC-Filters

Fiir den Betrieb des SHCHB-Umrichters ist die wirksame Impedanz des du/dz-
Filters ebenfalls von Bedeutung, da die Impedanz des du/d¢-Filters bei der Soll-
wertgenerierung des LPAs zu Fehlern und somit zu einer Verzerrung der Aus-
gangsspannung fithren kann (siehe Kapitel 2.3.4). Die Impedanz kann nach
Gleichung (2.153) fir das LCR-Filter und nach Gleichung (2.154) fiir das
LCRC-Filter bestimmt werden. Die Verldufe der beiden Impedanzen (Z;cg
und Zjcgc) Uber der Frequenz sind in Abbildung 2.48 dargestellt. Die Impe-
danz des LCR-Filters Z; cg konvergiert fiir hohe Frequenzen gegen ihr Maxi-
mum, das dem Wert des Dampfungswiderstands Ry, von 16,7 € entspricht. Im
Gegensatz dazu erreicht die Impedanz des LCRC-Filters ihr Maximum von
9,73 Q bei einer Frequenz von 285 kHz. Bei einer Frequenz von 50 Hz liegt
die Impedanz beider Filter bei circa 6,3 m().

_ s-(Lg+s-Lg-Cg-Rp)
Zuer(S) = Z CorsRpcpit (2.153)
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S'Lg- (1+

)
>3pCp (2.154)

L C 1
2.Cp- ZE(q14=E
s%-Cg-Lg+s RD(1+CD)+(1+5'RD'CD)

Zicre(s) =

Zusammenfassend besitzt das LCRC-Filter einen héheren Amplitudenabfall
und somit eine hohere Dampfung der von den CHB-Zellen erzeugten Storim-
pulse als das LCR-Filter. Dariiber hinaus besitzt die Sprungantwort des LCRC-
Filters keinen Uberschwinger, der vom LPA kompensiert werden miisste. Die
Verluste des LCRC-Filters steigen jedoch mit zunechmender Frequenz schnel-
ler an als die des LCR-Filters. Da das PHIL-System zur Emulation eines 50 Hz
Systems bzw. DC-Systems konzeptioniert ist, sind die héheren Verluste des
LCRC-Filters im Vergleich zur Gesamtleistung des PHIL-Systems vernach-
lassigbar. Aus diesen Griinden wird das LCRC-Filter fiir das PHIL-System
verwendet, dessen Umsetzung im Kapitel 3.3.3 beschrieben wird.

— Py rcre — Py Ler —U.rcre —UaLcr
3000 400
2500
g 2000 ;/>\ 300 L
Z 1500 — 200
9 )
1000 100
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0 0
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/(i) /(i)
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Abbildung 2.47:  a) Verlustleistung des Dampfungswiderstands R des LCR- und
LCRC-Filters; b) maximale zuldssige Ausgangsspannung des
LCR- und LCRC-Filters

—ZLcre — ZLCR

15+
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Abbildung 2.48: Impedanzverlauf des LCR- und des LCRC-Filters
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3

Versuchsaufbau und

Charakterisierung des
SHCHB-Umrichters

In dem nachfolgenden Abschnitt werden der Versuchsaufbau des entwickelten
SHCHB-Umrichters und dessen Charakterisierung vorgestellt. Der Emulation-
sumrichter besteht dabei aus dem Leistungsteil, welcher aus den CHB-Zellen,
den LPAs und den du/d¢-Filtern gebildet wird, dem Signalverarbeitungssystem
sowie der bendtigten Peripherie. Zur Charakterisierung des SHCHB-Umrich-
ters sowie dessen Teilkomponenten werden sowohl quasistationére als auch
dynamische Messungen durchgefiihrt. Anhand dieser Messungen kann die
Leistungsfihigkeit des PHIL-Systems, basierend auf dem SHCHB-Umrichter,
unter Beweis gestellt werden.

Um die closed-loop-Fahigkeit des entwickelten PHIL-Systems zu analysieren,
wird der Versuchsaufbau durch einen Testumrichter (DUT) vervollstandigt.
Hierdurch kann das entwickelte Netzmodell, das auf dem entwickelten PHIL-
System implementiert wird (vgl. Kapitel 6), reproduzierbar getestet werden.
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

3.1 Messequipment

In der vorliegenden Arbeit werden die gezeigten Spannungs- und Strommes-
sungen mit dem Oszilloskop MDA 8058HD von LeCroy mit einer Auflosung
von 12 Bit sowie einer Bandbreite von 500 MHz gemessen [D23]. Zur Span-
nungsmessung werden die differentiellen Tastkdpfe DP/0007 von Micsig mit
einem Spannungsbereich von 70V bzw. 700V bei einem Teilerfaktor von
10:1 bzw. 100:1 verwendet [D24]. Zur Strommessung werden die Strommess-
zangen 3274 und 3276 von Hioki mit einem Messbereich von 150 A bzw. 30 A
eingesetzt [D25]. Die Wirkungsgradmessung aus Kapitel 3.3.1 erfolgt mit dem
Leistungsmessgerdt LMG 500 von Zimmer [D26]. Dabei werden die interne
Spannungserfassung sowie die Hioki Strommesszangen verwendet. Die ermit-
telten Bode-Diagramme aus Kapitel 3.3.2 werden mit dem Bode 100 von
OMICRON Lab ermittelt [D27].

3.2 Signalverarbeitungssystem

In diesem Abschnitt werden die wichtigsten Komponenten des verwendeten
Signalverarbeitungssystem nach Kapitel 2.1.2 beschrieben. Das Kernstiick bil-
den hierbei das am Institut entwickelte ETI-SoC-System sowie die dazugehd-
rigen Erweiterungskarten [E7, E11].

3.2.1 Zentrales Signalverarbeitungssystem
(CCu)

In Abbildung 3.1 a) ist das verwendete CCU basierend auf dem ETI-SoC-Sys-
tem dargestellt. Das ETI-SoC-System ist in einem 19-Zoll-Einschub unterge-
bracht und kann mit bis zu zwei Mainboards bestiickt werden. Auf jedem
Mainboard ist ein PICOZED 7030 System-on-Module (SOM) montiert, wie in
Abbildung 3.1 b) zu sehen ist. Auf dem SOM ist der SoC XC7Z030 bestehend
aus einem Dual Core ARM Cortex A9 und einem Kintex-7 FPGA mit den in
Tabelle 3.1 aufgelisteten Leistungsdaten verbaut [D28]. Der Funktionsumfang
des ETI-SoC-Systems kann mit Erweiterungskarten an die jeweilige Anwen-
dung angepasst werden. Hierzu stehen 8 Steckplidtze pro Mainboard zur Ver-
fiigung. Jeder Steckplatz wird iiber einen 16 Bit breiten Bus direkt mit dem
FPGA-Kern des SoCs verbunden. Zusitzlich existiert ein 48 Bit breiter Bus
zur Kommunikation zwischen den Steckpldtzen. Im Anhang A.10 werden die
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3.2 Signalverarbeitungssystem

Erweiterungskarten, die fiir das entwickelte PHIL-System benétigt werden und
in Abbildung 2.4 gezeigt sind, detailliert beschrieben.

Fiir den Datenaustausch zwischen den zwei Mainboards stehen pro Mainboard
4 GTX-Schnittstellen mit einer Datenrate von bis zu 6,6 GBit/s zur Verfligung
[D29]. Die Kommunikation zur HMI bzw. zum Computer erfolgt mittels
Ethernet.

ARM Erweiterungskarten-
10s GTX Steckplétze

CAN

PICOZED-
Board 7030

Versorgung

a) b)

Abbildung 3.1:  a) 19-Zoll-Einschub des ETI-SoC-Systems mit zwei Mainboards
und einer dezidierten Anzahl an Erweiterungskarten sowie Span-
nungsversorgungsplatine auf der linken Seite; b) Mainboard des
ETI-SoC-Systems

Tabelle 3.1: Leistungsdaten des PICOZED 7030 SOM bzw. des verbauten SoC
XC772030 [D28, D30]
Eigenschaft Wert
Prozessorkern Dual Core ARM Cortex A9
On-Chip Memory 256 kByte
Schnittstellen CAN, UART, I2C, GTX, Ethernet
Taktrate 667 MHz
Arbeitsgeschwindigkeit 1334 MFLOPS
Speicher 1 GByte DDR
FPGA-Kern KINTEX-7
Logikzellen 125000
Verfligbare FPGA-Pins 135
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

3.2.2 Dezentrale Kontrolleinheit (LCU)

Die dezentrale Kontrolleinheit wird fiir die Steuerung der CHB-Zellen und der
Temperaturregelungseinheit verwendet. Das Blockschaltbild sowie die Abbil-
dung der LCU ist in Abbildung 3.2 abgebildet. Die LCU besitzt einen LWL-
Sender sowie einen LWL-Empfénger, zwei optische Ausgénge, einen inte-
grierten AD-Wandler mit neun analogen Kanilen und 32 digitale Ein-/Aus-
ginge. Fir die Implementierung von Steuerungs- und Regelungsfunktionen
wird auf der LCU das FPGA 10MO8SAE 144 verwendet [D31].

Takt-
)15V generator FPGA
[Taktgenerator] [ Spannungs }— : -
versorgung LWL- £3 . 0,
3,3V Transceiver > o - AN
LWE- ' ! éln L | s., i AT ¢
Transceiver ¢ opt. ‘ = o “ﬂ |
Schnittstelle L gl 7“
_ 3 Spannungs- | f : o
9 32 versorgung | B
- B 2 == (=
Analoge Digiale Sl ! i’ -
Schnittstelle | |Schnittstelle
digitale + analoge Schnittstelle
a) b)

Abbildung 3.2:  a) Blockschaltbild der LCU; b) Abbildung der LCU

3.2.3 LPA-Sollwertgenerator und
Temperaturregelungseinheit

In Abbildung 3.3 a) und b) sind der LPA-Sollwertgenerator sowie das dazuge-
horige Blockschaltbild dargestellt. Der LPA-Sollwertgenerator wandelt die
von der Dig2Diff-Karte kommenden differentiellen Signale wieder in asym-
metrische digitale Signale um. AnschlieBend erfolgt eine Potentialtrennung
mit Hilfe des digitalen Isolators ISO7760 [D32], sodass der darauffolgende 14-
Bit DAC LTC1667 auf dem Bezugspotential des LPAs liegt [D21]. Das Aus-
gangssignal des DACs wird darauthin durch eine Operationsverstirkerschal-
tung verstirkt. Des Weiteren wird entsprechend Kapitel 2.3.4 die Spannung
iiber den CHB-Zellen mittels eines Widerstandsteilers auf das Signal des DAC
aufmoduliert. Der generierte Sollwert wird dann mit zwei SMA-Kabeln an die
Eingénge der beiden Teilverstarker eines LPAs geleitet.
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3.2 Signalverarbeitungssystem

In Abbildung 3.3 c) und d) ist Temperaturregelungseinheit sowie deren Block-
schaltbild dargestellt. Die Temperaturregelungseinheit erfasst von jedem LPA
jeweils zwei Temperaturen mit Hilfe des NTCs 70103J2K [D33]. Deren Span-
nungen (Uytcqy und Uypcz) Werden zunédchst mit Hilfe des Delta-Sigma-Wand-
lers AMC1035 digitalisiert, anschlieBend mit dem digital Isolator ISOW7821
galvanisch getrennt und von einer LCU ausgewertet [D34, D35]. Auf der LCU
sind drei Temperaturregler implementiert, welche die Temperaturen der drei
LPAs regeln. Zur Regelung der Temperatur wird die Drehzahl der Liifter der
Kiihlkorper der drei LPAs gesteuert. Dazu wird die anliegende Spannung an
den Liiftern mithilfe eines Netzteils pro LPA iiber die drei Sollwerte Ups set 123
festgelegt.

Analoger Dif. Eingang + Analoger

galv. Trennung + Analoge Abgrift Ausgang galv. Trennung Ausgang
DAC Verstérkerstufe | | Sternpunkt
16
DAC OP
Rsp,1
Rsp
DAC + Analoge
Verstirkerstufe
a) b)
ADC + galv. | Spannungs- LCU + DAC % %
Untci|  Trennung versorgung ] g
Untoo] +15V +24V S5
~—* |DAC + 2
0 -
é 5 o &
1 =6x g g ED :§J
P
L4 2= 2z
R < <
15V AN e 'Ea
2 Leu — z
11
c) d)

Abbildung 3.3:  a) Blockschaltbild des LPA-Sollwertgenerators; b) LPA-Sollwert-
generator; ¢) Blockschaltbild der Temperaturregelungseinheit;
d) Temperaturregelungseinheit
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

3.3 PHIL-Leistungsteil

Nachfolgend werden die drei Hauptkomponenten des Leistungsteils des PHIL-
Systems — CHB-Zellen, Linearverstarker und du/d¢-Filter — vorgestellt sowie
anhand von Messungen deren Funktion validiert und hinsichtlich ihrer Leis-
tungsfahigkeit beurteilt.

3.3.1 CHB-Zellen

Die entwickelte Platine der CHB-Zellen ist so konstruiert, dass zwei CHB-
Zellen einschlieBlich der dazugehdrigen LLC-DC/DC-Wandler darauf plat-
ziert sind. Die resultierende Platine ist in Abbildung 3.4 dargestellt.

primére LLC- sekunddre  Ausgang LCU-
H-Briicke ~ Schwingkreis H-Briicke  H-Briicke Steckplatz

Ubc,p 2 = B e aE— -

Abbildung 3.4:  Entwickelte Platine der CHB-Zellen einschlieB3lich der LLC-
DC/DC-Wandler

Die Eingangsspannung Up , von 660 V wird auf der linken Seite zugefiihrt.
Die Trennung zwischen den beiden CHB-Zellen wird durch die gestrichelte
horizontale Linie in der Mitter der Platine visualisiert. Wie in Kapitel 2.2.3
beschrieben, teilen sich die sekunddren MOSFETs der beiden CHB-Zellen
einen Kiihlkorper. Jede CHB-Zelle besitzt einen Steckplatz fiir eine LCU, wel-
che die CHB-Zelle einschlieflich des LLC-DC/DC-Wandlers steuert. Die
Ausgangsspannung der Serienschaltung der beiden CHB-Zellen einer Platine
wird iiber die beiden Stecker auf der rechten Seite bereitgestellt.
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3.3 PHIL-Leistungsteil

Um die CHB-Zelle bei ihrer Nennleistung betreiben zu konnen, muss zunéchst
die Schaltfrequenz des LLC-DC/DC-Wandlers f; ;1 ¢ an die Resonanzfrequenz
des LLC-Schwingkreises f,..s angepasst werden. Diese Anpassung erfolgt mit
dem im Kapitel 2.2.4 vorgestellten Algorithmus, der automatisch die Schalt-
frequenz f 11 c auf 1,02 - fis einstellt. In Abbildung 3.5 ist diese Anpassung
der Schaltfrequenz f; 1 ¢ durch den Algorithmus zu sehen. Abbildung 3.6 zeigt
die Strom- und Spannungsverldufe nach der Adaption der Schaltfrequenz fiir
das Einschalten des SiC-MOSFETs T'1 (siehe Abbildung 2.10) fiir den sekun-
ddren Nennstrom der CHB-Zelle I, cyg von 70 A .

Die Schaltfrequenzanpassung wird fiir einen Ausgangsstrom I, cyg ausgefiihrt,
der circa 40 % des Nennstroms betrédgt. Dies fiihrt nach Gleichung (2.24) zu
einem priméren Schwingkreisstrom I gy von 1,41 A (IAp‘FH A =2A). Wicin
Abbildung 3.5 zu sehen ist, stellt sich der berechnete Stromwert nach der
Adaption der Schaltfrequenz ein. Somit konnte das verwendete FHA-Modell
des LLC-DC/DC-Wandlers messtechnisch validiert werden. Des Weiteren
kann durch die in Abbildung 3.6 gezeigte Messung das gewiinschte spannungs-
lose Einschalten (ZVS) bei der gewéhlten Schaltfrequenz f; 1 bestatigt wer-
den, da die Drain-Source-Spannung upg r; vor dem Einschalten des Gates auf
nahezu 0 V abgefallen ist.

800 titz tu,z tstart

[ | 14

600 | | 13

400 | 12
— 200 | 1 —
o AN A\ AN A\ A=
3 -200 | : 1-1-&

-400 | i 1-2

-600 ! : 1-3

-800 . L ! . - . - -4

0 10 20 30 40 50 60 70 80
t (us)

Abbildung 3.5:  Messung des LLC-Stroms i;, und der priméren Eingangsspannung
up, wihrend der Schaltfrequenzanpassung
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

200 800; .8
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Abbildung 3.6:  LLC-Strom i, Gate-Source-Spannung Ugg 71, und Drain-Source-
Spannung upg 74 flir den Einschaltvorgang des priméren SiC-
MOSFETs T1

Bevor die Zelle in der Betriebsphase die Nennausgangsleistung zur Verfligung
stellen kann, muss zunéchst die sekundére Zwischenkreiskapazitit Cpc s auf
die Nennspannung Upcs aufgeladen werden. Die Aufladung erfolgt in der
Hochlaufphase, die in Abbildung 3.7 gezeigt wird. Die gewiinschte maximale
Stromimpulshéhe wihrend des Konstantstrommodus (CI) wird auf 4 A festge-
legt, welche entsprechend Abbildung 3.8 nicht {iberschritten wird. Es ist zu
beachten, dass aufgrund des langen Messbereichs und der sehr kurzen Strom-
pulse in Abbildung 3.7 die Strompulse nicht prizise erfasst werden kdonnen,
was zu einer verkleinerten Darstellung ihrer GroBe fiihrt. Die tatsdchliche
GroBe der Strompulse ist in Abbildung 3.8 zu erkennen.

] 1
404 cl R
1 [ }
1 ()
301 1o
= 1 ! —
o 20 0 =
g &
- 10 4-2
0 . . . -4
0 5 10 15 20
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Abbildung 3.7:  Sekundidre Zwischenkreisspannung Upc s und primérer Schwing-
kreisstrom i, wiihrend der Hochlaufphase, die aus dem Konstant-
strommodus (CI) und dem Konstantspannungsmodus (CV) besteht
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3.3 PHIL-Leistungsteil
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Abbildung 3.8:  Primérer Strom i, und Spannungsabfall iber dem Schwingkreis-
kondensator des LLC-DC/DC-Wandlers uc ;¢ wihrend eines
Ausschnitts der Hochlaufphase

Des Weiteren ist in der Abbildung 3.8 zu erkennen, dass der Spannungsabfall
tiber dem Schwingkreiskondensator u¢ 1cCpic, Wie in Kapitel 2.2.4 angenom-
men, gegeniiber der primiren Zwischenkreisspannung Upc, von 660V ver-
nachléssigbar ist. Die Eignung des verwendeten Modells sowie die getroffenen
Vereinfachungen nach Kapitel 2.2.4 koénnen folglich validiert werden.

Wihrend der Betriebsphase ist einerseits die Latenz der CHB-Zellen auf eine
gewiinschte Sollwertinderung im ETI-SoC-System entscheidend und anderer-
seits sind auch die quasi-stationdren Eigenschaften wie der Wirkungsgrad so-
wie der damit zusammenhéngende interne Spannungsabfall einer CHB-Zelle
maBgeblich.

Die gemessene Latenz vom Sollwertberechnungsblock im FPGA des ETI-
SoC-Systems bis zum Ausgang der CHB-Zelle (vgl. Abbildung 2.7) betrigt
circa 490 ns.

Die gemessenen Wirkungsgrade 1 aller CHB-Zellen iiber deren Ausgangs-
strom I, cyp sind in Abbildung 3.9 a) durch die gestrichelten Linien illustriert.
Die rote Linie ncypavg stellt den Mittelwert aller CHB-Zellen dar. Der
hochste Wirkungsgrad von 98,4 % wird bei einem Ausgangsstrom I, cyg von
25 A erreicht. Bei dem maximalen Ausgangsstrom von 70 A wird ein Wir-
kungsgrad von 95,9 % erzielt.

In Abbildung 3.9 b) ist die Ausgangsspannung U, cyp einer CHB-Zelle {iber
deren Ausgangsstrom I, cyg dargestellt. Beim maximalen Ausgangsstrom von
70 A betrédgt die Ausgangsspannung 28,8 V. Aus dem gemessenen Spannungs-
abfall wird ein gemittelter, dquivalenter Ersatzwiderstand Rcyp eq €iner akti-
ven CHB-Zelle einschlieBlich des LLC-DC/DC-Wandlers von 18,8 m{)
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

berechnet. Die an dem Widerstand abfallende Spannung wird im Betrieb zum
einen durch den im Kapitel 2.1.3 vorgestellten Modulator beriicksichtigt, was
zu verdnderten Umschaltzeitpunkten fiihrt. Zum anderen wird der restliche
Spannungsabfall durch den LPA und dessen analoge Regelschleife kompen-
siert, weshalb dieser am Ausgang des SHCHB-Umrichters nicht wirksam ist.
Mit den dargestellten Messungen kann somit die Funktionsfahigkeit der CHB-
Zellen fir die Verwendung im SHCHB-Umrichter nachgewiesen werden.

""" 7ICHB ™=T1]CHB,AVG v Uy cuB ==U, cHB AVG
100 30 po
5 — 295
_ s i S
IS RS sttt
= 5 29
= 96 &)
D 285
94 ¥ 28
10 20 30 40 50 60 70 10 20 30 40 50 60 70
Lcus (A) Lcus (A)
a) b)

Abbildung 3.9:  a) Wirkungsgradverlauf der CHB-Zellen; b) Spannungsabfall in-
nerhalb einer CHB-Zelle

3.3.2 Linearverstarker

Bei der Konstruktion des LPAs muss auf eine moglichst performante Kiihlung
geachtet werden, da hohe Verluste aufgrund der hohen Strombelastung des
LPAs anfallen konnen. Fiir die maximale Ausgangsleistung von 50 kVA bei
einem 3-phasigen 400 V System muss, entsprechend Kapitel 2.3.3, eine Ver-
lustleistung von 2684 W pro LPA bzw. 67 W pro Ausgangsstufentransistor
Ty10 bis Typq (vgl. Abbildung 2.37) abgefiihrt werden.

Um die entstehenden Verluste moglichst gut abfiihren zu kénnen, werden die
Transistoren Ty, bis T,,9 der AS direkt {iber Heatpipes platziert, wie in Ab-
bildung 3.10 a) zu sehen ist. Die Transistoren sind entsprechend der Einfir-
bung in Abbildung 3.10 a) und b) zwischen den zwei Teilverstirkern V; und
V, eines LPAs aufgeteilt. In Abbildung 3.10 b) werden die parallelgeschalteten
NPN-Transistoren T,,, bis T,,4 eines Teilverstirkers durch T,,; bzw. T, und
die PNP-Transistoren T bis Tgp9 durch Tpq bzw. T, zusammengefasst.

Durch die Heatpipes wird die entstehende Verlustleistung gleichmaBiger tiber
die Kupferplatten verteilt. Die Isolation der Transistoren erfolgt erst nach
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3.3 PHIL-Leistungsteil

dieser Wéarmespreizung zwischen den Kupferplatten und dem Kiihlkdrper mit
der Warmeleitfolie U85 von Kerafol [D36]. Die einzelnen Kupferplatten sind
somit mit dem Potential der Versorgungsspannung der AS (U, oder Up,_)
verbunden. Als Kithlkoérper wird der LA-V15-40 mit dem Liifter 4114 NH6
verwendet, wodurch ein thermischer Widerstand Ry, ya von 0,02 K/W fiir den
gesamten Kiihlkorper erzielt wird [D37, D38].
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du/d¢-Filter
CHB- o¢omm J_
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Abbildung 3.10: a) CAD-Zeichnung des Kiihlkonzepts einschlieBlich der Transisto-
ren, der Heatpipes, der Kupferplatten und des Kiihlkorpers; b) Prin-
zipschaltbild einer Phase des SHCHB-Umrichters mit den hervor-
gehobenen Ausgangsstufentransistoren des LPAs

Die griin gekennzeichneten Transistoren in Abbildung 3.10 a) dienen der Tem-
peraturriickkopplung bei der Generierung der Biasspannung fiir die AS (vgl.
Abbildung 2.38 T, 5, bis T,g4). Die jeweiligen Vorstufentransistoren Ty
bzw. T,, der AS sind mit der entsprechenden Farbe der von ihnen angesteuer-
ten Ausgangsstufentransistoren gekennzeichneten. Im Gegensatz zum
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

Prinzipschaltbild eines Teilverstarkers (vgl. Abbildung 2.37) werden konstruk-
tionsbedingt die Vorstufentransistoren T,; bzw T,, durch mehrere, parallele
Transistoren umgesetzt. Um diese Vorstufentransistoren sind die dazugeho-
rigen Ausgangsstufentransistoren V-formig angeordnet, wodurch ein mog-
lichst symmetrischer Aufbau erreicht wird.

In den vier nicht markierten TO247-Gehéusen in Abbildung 3.10 a) sind Dio-
den verbaut, die fiir einen mdglichen Betrieb als Klasse-G Verstarker bendtigt
werden. Dieser Klasse-G-Betrieb wird in der vorhandenen Anwendung jedoch
nicht genutzt, weshalb die Dioden kurzgeschlossen sind.

Das entwickelte Kiihlkonzept ermoglicht es, unter der Annahme einer Umge-
bungstemperatur von 30 °C und einer maximalen Sperrschichttemperatur der
Transistoren von 130 °C etwa 120 W pro Transistor abzufiihren [S1]. Da fiir
die Bereitstellung des angestrebten 3-phasigen AC-Systems mit 50 kVA ledig-
lich 67 W pro Transistor bendtigt werden, kann das entwickelte Kiihlkonzept
eingesetzt werden.

Fiir den Fall, dass eine reine DC-Spannung gestellt werden soll, muss der Aus-
gangsstrom des SHCHB-Umrichters I, , jedoch auf 55 A reduziert werden, da
nur die Hélfte der Ausgangsstufentransistoren Strom fiithren und somit die ge-
samte Verlustleistung an ihnen abféllt. Dadurch wiirde die Sperrschichttempe-
ratur der aktiven Ausgangsstufentransistoren die maximale Sperrschichttem-
peratur bei einem Ausgangsstrom von 70 A iiberschreiten.

Der entwickelte LPA — einschlieBlich der DVS, SVS und AS —ist in Abbildung
3.11 zu sehen. Die DVS und SVS der zwei Teilverstirker sind auf zwei sepa-
raten Vorstufenplatinen untergebracht. Die Sollwertspannung wird iiber ein
SMA-Kabel vom Sollwertgenerator an die zwei Vorstufenplatinen iibertragen.
Die Verbindung von den Vorstufenplatinen zu den sechs Platinen der AS, die
die Ausgangsstufentransistoren miteinander verbinden, erfolgt iiber ge-
schirmte Leitungen.

Die dynamischen Eigenschaften des LPAs werden sowohl mit Hilfe einer
SPICE-Simulation als auch durch Messungen am LPA bestimmt. Hierzu wer-
den die Bode-Diagramme fiir das GroB3- und Kleinsignalverhalten sowie die
Sprungantwort des LPAs ermittelt. Anhand der Sprungantwort werden die er-
reichbare Spannungssteilheit SR p, und die Latenz des LPAs ¢, ps bestimmt.
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3.3 PHIL-Leistungsteil

V2 (DVS + SVS)

V1 (DVS + SVS)

Abbildung 3.11:  Konstruierter Linearverstarker

Die resultierenden Bode-Diagramme fiir das GroB- und Kleinsignalverhalten
sind in der Abbildung 3.12 dargestellt. Zur Bestimmung des Kleinsignals wird
eine Amplitude der Ausgangsspannung von 1V und fiir das Grof3signal von
30V eingestellt. Der LPA wird mit einem Lastwiderstand von 2 Q belastet.
Die messtechnisch ermittelte 3 dB Grenzfrequenz flir das GroB- und Kleinsig-
nal liegt bei 398 kHz. In Abbildung 3.12 ist zudem das anhand der SPICE-
Simulation bestimmte Bode-Diagramm dargestellt (schwarz). Es ist zu erken-
nen, dass das Bode-Diagramm im Betrag iibereinstimmt. Die gemessene Phase
weilit mit zunehmender Frequenz eine hohere Phasendrehung auf. Diese zu-
sitzliche Phasendrehung kann durch die in der Simulation nicht beriicksichtig-
ten Signallaufzeiten sowie die Totzeiten der Messwerterfassung erklért wer-
den. Die zu der Phasendrehung gehdrende Totzeit betrigt circa 40 ns.

In Abbildung 3.13 a) ist exemplarisch die gemessene sinusformige Ausgangs-
spannung des LPAs fiir ein GroBsignal mit einer Amplitude von 30 V und einer
Frequenz von 100 kHz dargestellt. Die Messung erfolgt unter Belastung mit
einem Widerstand von 2 (). In Abbildung 3.13 b) ist das dazugehdrige Fre-
quenzspektrum zu sehen. Der THD-Wert der Ausgangsspannung upps , be-
tragt nur 0,26 % und kann somit vernachlassigt werden.
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters
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Abbildung 3.12:  Gemessenes Bode-Diagramm des LPAs fiir eine Ausgangsspan-

nungsamplitude Upp ax von 1V und 30 V sowie das Bode-Dia-
gramm der SPICE-Simulation des LPAs

Die Sprungantwort des LPAs wird anhand eines 100 kHz Rechtecksignals mit
einer Amplitude von 30 V gemessen. In Abbildung 3.14 ist das Rechtecksignal
iber mehrere Perioden sowie iiber einen einzelnen Sprungmoment dargestellt.
Die aus der Sprungantwort ermittelte Latenz des LPAs t.;ps betrdgt circa
90 ns und die Anstiegszeit von 10 % auf 90 % typa 1990 circa 400 ns. Die
resultierende mittlere Flankensteilheit zwischen 10 % und 90 % liegt somit
bei 120 V/us und die maximale Flankensteilheit wihrend des Sprungmo-
ments bei 251 V/us. Neben den messtechnisch ermittelten Verldufen ist auch
die durch die SPICE-Simulation erzeugte Sprungantwort zu sehen. Es wird,
wie auch beim Bode-Diagramm, eine gute Ubereinstimmung erreicht, sodass
die Korrektheit der SPICE-Simulation validiert werden kann.

Neben den dynamischen Eigenschaften wird der Eingangswiderstand des
LPAs Ry, 1pa ebenfalls simulativ und messtechnisch ermittelt. Zur messtech-
nischen Bestimmung des Widerstands wird eine Eingangsspannung von
400 mV an den LPA angelegt und der in den LPA flieBende Strom wird mit
dem Tischmultimeter DMM6500 gemessen. Der gemessene Eingangswider-
stand betrdgt 912 kQ und der per SPICE-Simulation ermittelte Wert 956 k().
Beide Werte liegen innerhalb des im Kapitel 2.3.3 analytisch bestimmten Wer-
tebereichs. Somit kdnnen das analytische und das simulative Modell des LPAs
anhand der Messungen validiert werden. Der Eingangswiderstand Ry, 1 pa ist
dabei um Faktor 1000 groBer als der resultierende Widerstand des
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3.3 PHIL-Leistungsteil

Sollwertgenerators, der der Parallelschaltung der beiden Widerstinde Rgp ;
und Rgp , entspricht (siche Kapitel 2.3.4). Die durch die Belastung des Wider-
standsteilers entstehende Verzerrung ist somit vernachlissigbar.

1.6

0,8

V)

0

*
UT,PA &

-0,8

A, [ Aok
—
o
&

Abbildung 3.13:
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1000 2000 3000 4000 5000
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b)
a) Exemplarische Messung einer sinusformigen Ausgangsspannung
des LPAs mit einer Amplitude von 30 V und einer Frequenz von
100 kHz; b) korrespondierendes Spektrum der Ausgangsspannung

Aufgrund des sehr kleinen Werts kann der wirksame Ausgangswiderstand
TaLpa Messtechnisch nicht erfasst werden. Daher ist in Abbildung 3.15 nur der
aus der SPICE-Simulation gewonnene Verlauf dargestellt. Der Ausgangswi-
derstand 7, 1 pa ist bis zu einer Frequenz von circa 1 kHz konstant und betrigt
5,5 pQ. Dieser Wert befindet sich innerhalb des analytisch bestimmten Wer-
tebereichs des Ausgangswiderstands (siche Tabelle 2.3). Ab 1 kHz nimmt der
Ausgangswiderstand bis zu einem Wert von 6,6 m(l bei 1 MHz zu.
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Abbildung 3.14: Rechteckformige Ausgangsspannung mit einer Amplitude von
30 V und einer Frequenz von 100 kHz
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Abbildung 3.15:  Ausgangswiderstand des LPAs 1,  pp tiber der Frequenz

Zusammenfassend kann anhand der messtechnisch ermittelten Werte die Ge-
nauigkeit sowohl der analytischen als auch der simulativen Betrachtung vali-
diert werden. Des Weiteren wird dargelegt, dass der entwickelte LPA in der
Lage ist, alle Anforderungen zu erfiillen, die durch die vorhandene Anwen-
dung an ihn gestellt werden. Im Vergleich zu kommerziell erhiltlichen LPAs
der entsprechenden Leistungsklasse kann insbesondere die Totzeit um den
Faktor 10 reduziert und die Spannungsflankensteilheit um den Faktor 2 erhdht
werden [D2, D39-D41]. Diese Verbesserungen der LPA-Charakteristik sind
mafgeblich fiir eine erfolgreiche Verwendung des LPAs im SHCHB-Umrich-
ter.
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3.3 PHIL-Leistungsteil

3.3.3 du/dt-Filter

Das du/dt-Filter besteht aus zwei Platinen pro Phase. Auf der ersten Platine
sind entsprechend Abbildung 3.16 a) vier Gruppen mit je zwei parallelgeschal-
teten WE-HCFT SMD-Induktivititen in Serie geschaltet. Jede Induktivitit hat
einen Wert von 10 uH und einen Sattigungsstrom von 62 A [D42]. Der resul-
tierende Induktivitdtswert entspricht somit dem geforderten Wert fiir die Fil-
terinduktivitdt Ly von 20 uH bei einem maximalen Strom von circa 124 A.

Auf der zweiten Platine sind die Kondensatoren und die Dampfungswider-
stande installiert. Die Filterkapazitdt Cr wird aus den zwei parallelen Konden-
satoren B32671L0123 und B32671L8222 mit einer resultierenden Kapazitit
von 14,2 nF umgesetzt [D43]. Der Dampfungswiderstand Ry, besteht aus zwei
Gruppen mit je fiinf parallelgeschalteten 50 0 HXP-600 Widerstinden, die in
Serie geschaltet sind [D44]. In Kombination mit dem gewahlten Kiihlkérper
LA 8 200 24 kann unter Annahme einer maximalen Temperatur des Wider-
stands von 145 °C und einer Umgebungstemperatur von 30 °C eine Gesamt-
verlustleistung von 1855 W abgefiihrt werden [D45]. In Serie zu den Damp-
fungswiderstinden wird der Kondensator B32754C4205 fiir die Kapazitét Cp
mit einem Kapazitatswert von 2 uF eingesetzt [D46].

Neben dem Filter wird auf der Platine ebenfalls das Sternpunktpotential abge-
griffen, das vom LPA-Sollwertgenerator benétigt wird, um die Sollwertspan-
nung fiir den LPA zu erzeugen.

a) b)
Abbildung 3.16: Platinen des du/dz-Filters: a) Drosselplatine, b) Sternpunktplatine
mit den Filterkapazititen und den Dampfungswiderstinden
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34 PHIL-System

Das entwickelte PHIL-System, bestehend aus dem SHCHB-Umrichter, dem
Signalverarbeitungssystem sowie der benétigten Peripherie, ist in Abbildung
3.18 dargestellt. An der Vorderseite sind die CHB-Zellen und das ETI-SoC-
System installiert, welches als zentrales Signalverarbeitungssystem dient. Die
CHB-Zellen sind hierbei in drei Baugruppentrdager untergebracht, wobei jeder
Baugruppentrédger die 12 CHB-Zellen einer Phase beinhaltet.

An der Riickseite sind im oberen Bereich die drei LPAs installiert. Vor den
LPAs sind die drei Sollwertgeneratoren befestigt. Hinter den LPAs, im Innen-
raum des Schaltschranks, sind die zu den LPAs gehdrenden Netzteile (vgl.
Kapitel 2.3.3) platziert. Unterhalb der LPAs sind die eingangs- und ausgangs-
seitigen Anschlussklemmen sowie die dazugehorigen Sicherungen installiert.
Im unteren Bereich sind die drei Sternpunktplatinen sowie die drei AFEs, die
den SHCHB-Umrichter versorgen, eingebaut. Die zu den AFEs gehoérenden
Netzinduktivititen sind auf dem Boden des Schaltschranks platziert. Jedes der
drei AFEs basiert auf einem am Institut entwickelten 2L-VSC mit einer Leis-
tung von 25 kVA (siehe Abbildung 3.25 a)) [E11, E12]. Die Induktivitétspla-
tinen das du/dz-Filter sind im Innenraum des Schaltschranks platziert.
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Abbildung 3.17:  Vorderansicht des konstruierten PHIL-Priifstands
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Abbildung 3.18: Riickansicht des konstruierten PHIL-Priifstands
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3.4 PHIL-System

Zur Charakterisierung der Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters wird
dieser zunédchst mit einem 14 ) Lastwiderstand betrieben. Dadurch wird ge-
wihrleistet, dass die Messergebnisse nicht durch Stérungen verfalscht werden,
die durch ein taktendes DUT entstehen konnen. In Abbildung 3.19 sind der
Verlauf der Ausgangsspannung des du/d¢-Filters tcype ., des LPAS U pa 5, des
gesamten SHCHB-Umrichters u,, und der Sollwert fiir die Ausgangsspan-
nung uper, dargestellt. Des Weiteren wird der Bereich eines Umschaltzeit-
punktes ndher betrachtet. Der maximale Spannungsfehler wiahrend des Um-
schaltzeitpunkts betrdgt circa 6 V und ist nach circa 2 us wieder ausgeregelt.
Somit betrdgt der relative Fehler im Umschaltzeitpunkt circa 1,8 % bezogen
auf die Nennspannung des SHCHB-Umrichters und verldsst das gewiinschte
Fehlerband von +1 %, welches bei der Auslegung des du/dz-Filters in Kapitel
2.4 definiert wird. Das Fehlerband ist in der Abbildung 2.4 durch die gestri-
chelte Linie gekennzeichnet.

~——Uref,rz = U0 ——UCHBf,z ——ULPAx

400

ULPA 2

(V)

s -20

ULPA 2

-40 | L L -40
10,164 10,166 10,168 10,17 10,172

t (ms)

Abbildung 3.19:  Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters u,, des du/dz-Filters
Ucyptyx Und des LPAs ujpp

Um die Auswirkung dieses zu groflen Spannungsfehlers im Umschaltmoment
auf die Giite der Ausgangsspannung zu ermitteln, wird ein ideales 400 V-Sys-
tem mit einer Grundschwingungsfrequenz von 50 Hz und 1000 Hz erzeugt.
Als Last wird erneut ein 14 Q Lastwiderstand verwendet. Anschliefend wer-
den die dazugehorigen Spektren und THD-Werte ermittelt. Die Spannungsver-
laufe und Spektren sind in Abbildung 3.20 dargestellt. Aus den Spektren wird
ersichtlich, dass lediglich der Grundschwingungsanteil ausgepragt ist. Der
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3 Versuchsautbau und Charakterisierung des SHCHB-Umrichters

THD-Wert betrédgt bei 50 Hz nur 0,22 % und bei 1000 Hz 0,32 %. Es kann
somit von einer nahezu idealen Sinusspannung ausgegangen werden. Daher
wird zugunsten einer héheren Bandbreite des SHCHB-Umrichters auf eine An-
passung des du/dz-Filters zur Reduktion des Spannungsfehlers im Umschalt-
moment verzichtet.
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400 400
300 300
200 200
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Abbildung 3.20: Messergebnisse eines 3-phasigen 400 V-Systems fiir eine Grund-
frequenz von a) 50 Hz und b) 1000 Hz sowie das dazugehorige
Spektrum fiir ¢) 50 Hz und d) 1000 Hz

Neben der Erzeugung eines 3-phasigen AC-Systems, soll das PHIL-System
ebenfalls in der Lage sein, die harmonische Impedanz eines DUTs zu vermes-
sen. Hierzu wird eine definierte Spannungsharmonische auf das 50 Hz AC-
System aufmoduliert. In Abbildung 3.21 a) ist ein beispielhafter Verlauf fiir
die Vermessung der 7. Harmonischen gezeigt. Das generierte Testsignal hat in
diesem Fall eine Amplitude von 10 V. Das Testsignal und die Grundschwin-
gung sind im dargestellten Spektrum mit den entsprechenden Werten existent.
Der THD-Wert ohne Beriicksichtigung der 7. Harmonischen liegt bei 0,22 %.
Es ist somit eine genaue Messung der harmonischen Impedanz fiir eine ein-
zelne definierte Frequenz moglich.
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Abbildung 3.21:

3-phasiges 400 V System mit {iberlagertem sinusférmigem Testsig-

nal mit einer Amplitude von 10 V und einer Frequenz von 350 Hz:
a) Zeitverlauf, b) Spektrum

Zusitzlich zum quasistationdren Betrieb werden die dynamischen Eigenschaf-
ten des PHIL-Systems iiberpriift. In Abbildung 3.22 a) ist die Sprungantwort
des SHCHB-Umrichters von 0 V auf 300 V dargestellt. Es erfolgt keine Be-
grenzung des LPA-Sollwerts gemal Kapitel 2.1.3, weshalb der LPA séttigt und
folglich den Uberschwmger des du/dz-Filters nicht ausregeln kann. Dies resul-
tiert in einem Uberschwinger der Ausgangsspannung u,, von circa 10 %. Die
Anregelzeit bis zum erstmaligen Erreichen des neuen Sollwerts betrédgt 3,1 ps.
Die Ausregelzeit, um das +1 % Toleranzband (dargestellt durch gestrichelte
Linien) zu erreichen, betrégt 7,5 ps.

——Uz0) — UCHBf,z — ULPAz

——Uz0) = UCHBf,z — ULPAz

400
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S

100
0

t (ps)

a)

Abbildung 3.22:  Sprungantwort des SHCHB-Umrichters: a) ohne Sollwertbegren-
zung der LPA-Spannung und b) mit Sollwertbegrenzung anhand
eines Modells des du/dt-Filters

Im Vergleich hierzu ist bei der in Abbildung 3.22 b) gezeigten Messung der
Sprungantwort auf 360 V die Sollwertbegrenzung mit Hilfe eines Modells des
du/dt-Filters aktiviert. Dabei zeigt sich, dass der LPA in der Lage ist, den
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Uberschwinger zu kompensieren, der durch das du/d-Filter entsteht. Hier-
durch wird ein Ausregelverhalten der Ausgangsspannung u,, ohne Uber-
schwinger erzielt und die Ausregelzeit (1 % Toleranzband) entspricht der An-
regelzeit von 2,3 ps. Die mittlere Spannungssteilheit der Ausgangsspannung
Uy im Bereich zwischen 10 % und 90 % der Sprunghdhe betrigt 175 V/ps.

Neben dem FiithrungsgroBenverhalten wird auch das Storgrolenverhalten des
SHCHB-Umrichters analysiert. Hierbei werden zwei Testfdlle betrachtet. Im
ersten Fall wird eine DC-Ausgangsspannung von 400 V zwischen den Phasen
1 und 2 des SHCHB-Umrichters eingestellt und ein Lastsprung von 0 auf
21 kW mit Hilfe eines zuschaltbaren Widerstands von 7,6 Q und einer in Serie
geschalteten Induktivitit von 240 pH durchgefiihrt.

Im zweiten Fall erzeugt der SHCHB-Umrichter ein 3-phasiges 400 V Netz. In
diesem Fall wird der Priiflingsumrichter als Last verwendet (siehe Kapitel 3.5),
der einen Lastsprung von —15 kW auf +20 kW erzeugt.

Die Messung der ersten Phase fiir den ersten Testfall ist in der Abbildung 3.23
dargestellt. Es ist erkennbar, dass die Spannung {iber dem du/d¢-Filter ucyps4
durch den schnellen Lastsprung mit einer maximalen Stromsteilheit von circa
4 A/ps um circa 35 V einbricht. Aufgrund von Totzeiten innerhalb des LPAs
und der Hohe des Spannungseinbruchs ist der LPA nicht in der Lage, den
Spannungsabfall iiber dem du/dz-Filter direkt im Schaltmoment vollstindig zu
kompensieren. Aus diesem Grund kann in der Ausgangsspannung u,, eben-
falls ein reduzierter Spannungseinbruch von circa 12 V beobachtet werden.
Durch den LPA wird dieser dynamische Spannungseinbruch bereits nach circa
1 ps ausgeregelt und damit deutlich bevor die Spannung des du/dz-Filters
Ucype ihren stationdren Endwert erreicht. Zudem kompensiert der LPA eben-
falls den statischen Spannungsabfall iiber dem du/dz-Filter, der durch den ho-
heren Ausgangsstroms entsteht.
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Abbildung 3.23:  Storverhalten des SHCHB-Umrichters fiir einen Lastsprung von
21 kW und einer DC-Ausgangsspannung zwischen Phase 1 und 2
von 400 V, maximale Stromsteilheit 4 A/ps

Im zweiten Testfall wird der Lastsprung durch den Testumrichter erzeugt, was
auch den spiteren Anwendungsfall widerspiegelt. Der Lastsprung von
—15kW auf +20 kW erfolgt bei 0 ms. In Abbildung 3.24 sind die Span-
nungen und Strome der zweiten Phase dargestellt. Zusitzlich sind ebenfalls die
durch den Testumrichter generierten d- und g-Strome gezeigt, anhand derer
der Lastsprung besser sichtbar wird. Die Spannung iiber dem du/dz-Filter
Ucyps, fallt um circa 10 V ab, gefolgt von einer leichten Schwingung. Die
Ausgangspannung der entsprechenden Phase u,, verlésst in diesem Fall je-
doch zu keinem Zeitpunkt das +1 % Tolerenzband um den gewtinschten Soll-
wert. Dies ldsst sich durch die geringere Stromsteilheit des Lastsprungs vergli-
chen zum ersten Testfall begriinden. Durch diese geringere Stromsteilheit ist
der LPA in der Lage den Spannungseinbruch und die Schwingung, die nach
dem Lastsprung auftritt, vollstdndig zu kompensieren.

Das Storverhalten des SHCHB-Umirichters ist folglich von der Stromsteilheit
des Lastsprungs und der Spannungsreserve des LPAs abhingig. Die verflig-
bare Spannungsreserve wird durch die vom LPA gestellte Spannung vor dem
Lastsprung definiert und liegt im Bereich von 25V bis 55 V. Die korrespon-
dierende maximale Stromsteilheit, die einen solchen Spannungseinbruch am
du/d¢-Filter erzeugt, wird anhand einer Spice-Simulation ermittelt. Sie liegt fiir
einen Spannungseinbruch von 25V bzw. 55V bei 0,74 A/us bzw. 2,7 A/ps.
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Abbildung 3.24:  Storverhalten des SHCHB-Umrichters fiir ein Lastsprung von
—15 kW auf +20 kW

Der entwickelte SHCHB-Umrichter stellt somit eine hochdynamische Span-
nungsquelle mit einer Spannungsflankensteilheit von 175 V/us dar. Dadurch
wird eine Anregelzeit von nur 2,3 ps fiir einen Spannungssprung von 360 V
erreicht. Die Totzeit bei diesem Grof3signalsprung betragt 460 ns und wird
durch die Totzeit der CHB-Zellen ¢, cyp definiert. Die Totzeit bei einem Klein-
signalsprung betrdgt hingegen lediglich 260 ns und wird in diesem Fall durch
den LPA definiert (siche Abbildung 2.7). Die durch den LPA bestimmte Klein-
signalbandbreite betrigt 398 kHz. Gleichzeitig weist die Ausgangsspannung
einen sehr geringen THD-Wert von 0,22 % fiir ein 50 Hz-System auf. Des
Weiteren besitzt der SHCHB-Umrichter aufgrund des LPAs, der den Span-
nungsabfall iiber das du/d¢-Filter teilweise kompensieren kann, ein sehr gutes
StorgroBenverhalten.
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Im Vergleich zu den in Tabelle 3.2 aufgefithrten kommerziell verfiigbaren
Netzemulatoren bietet das entwickelte System signifikante Verbesserungen:
Die Spannungsflankensteilheit kann um den Faktor 3,3 und die Kleinsignal-
bandbreite um den Faktor 5 gesteigert werden. Zudem lésst sich die Totzeit im
Vergleich zu bestehenden Systemen um den Faktor 6,5 reduzieren, was fiir
eine hochdynamische closed-loop-Emulation von entscheidender Bedeutung
ist. Zwar ist der THD-Wert im Vergleich zu einem rein linearen Netzemulator
von Spitzenberger Spies erhoht, jedoch weist er mit 0,22 % im Vergleich zu
allen anderen Netzemulatoren einen geringeren Wert auf.

Das entwickelte System ermdoglicht es somit, sowohl das frequenzabhéngige
Klemmenverhalten eines DUTSs zu analysieren als auch eine hochdynamische
Emulation unterschiedlicher Netzsituationen zu realisieren.

Tabelle 3.2: Ubersicht der Kenndaten verschiedener kommerzieller Netzemula-
toren dhnlicher Leistungsklasse ((*): gemessener Wert) [D1, D2,
D47-D53]

Kleinsig- |Spannungs-
Hersteller |Typ THD nalband- |flankensteil- | Totzeit
breite heit

Spitzenberger| \pg eric  [01%  [50kHz |52 V/ps |5 s
Spies
Egston Power |CSU 100 0,46 % ® |15kHz |12 V/us 28 us
AE Techron (8700 Serie 0,5% 80 kHz |40 V/us 3us
National
0,

Instruments NHR 9510 0,45 % 120Hz (1 V/us 50 ps
Regatron TC.ACS Serie (0,4 % 5 kHz 4 V/us 70 ps
OPAL-RT .

0,
Technologies OP1400 Serie [0,5 % 10kHz [5 V/us 5,5 us

. . GE&EL+

0
Cinergia VAC/DC SiC 0,8% 5kHz |4 V/us 130 ps
Chroma ATE (61800 S 0,5 % 2,4kHz |2 V/us 100 ps
Kikusui PCR-WEA/

0
Electronics |WEAZ2 Serie 0,5 % 5kHz (8 V/ps 40 ps
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3.5 Priifling

Als Priifling (DUT) wird der in Abbildung 3.25 a) gezeigte 2L-VSC mit einer
Leistung von 25 kVA verwendet [E11, E12]. Die Schaltfrequenz des 2L-VSCs
betrdagt 10 kHz beim Einsatz des L-Netzfilters und 50 kHz beim Einsatz des
LCL-Netzfilters. Der Priifling wird entsprechend Abbildung 3.26 in ein Um-
richtersystem eingebettet, das aus einem LLC-DC/DC-Wandler zur galvani-
schen Trennung sowie einem zweiten 2L-VSC besteht, welcher als Einspei-
sung des Umrichtersystems dient [E13, S3]. Fiir den Fall, dass ein DC-Eingang
bendtigt wird, um z.B. eine Batterie oder ein PV-System anzuschlieen, be-
steht die Moglichkeit direkt auf den DC-Zwischenkreis zuzugreifen. Beim
Priifling selbst kann zwischen einem reinen induktiven Netzfilter und einem
LCL-Netzfilter umgeschaltet werden. Die Kenndaten der beiden Netzfilter
sind in Tabelle 3.3 aufgefiihrt.

PC (HMI)

ETI-SoC-System

Hauptschalter
Leistungsrahmen
Anschlussfeld
a) b)
Abbildung 3.25:  a) Priifling basierend auf einem 2L-VSC; b) Umrichtersystem fiir
den Priifling
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Abbildung 3.26: Blockschaltbild des Umrichtersystem einschlieBlich des DUTs

Tabelle 3.3:

Parameter des L-Netzfilters bzw. des LCL-Netzfilters

L-Filter
1 mH
30 mQ

LCL-Filter
100 uH

10 mQ

4,2 uF

50 mQ

50 pH

7 m{)
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A4

Analytische Beschreibung
der closed-loop-Emulation

Um die Stabilitit einer closed-loop-Emulation beurteilen zu kénnen, miissen
die einzelnen Komponenten des PHIL-Priifstands einschlie8lich des Priiflings
(DUT) berticksichtigt werden. Das Blockschaltbild eines solchen Priifstands
ist in Abbildung 4.1 dargestellt. Fiir den Fall, dass das PHIL-System als Netz-
emulator fungiert, kann das regelungstechnische Signalflussdiagramm gemé0
Abbildung 4.2 aus dem Blockschaltbild abgeleitet werden.

PHIL-System DUT
Regelung und PHIL- .
Steuerung Umnrichter 3 Le1stung§ ’
— elektronik
t 7
LD Regels
Echtzeit- [—D /4 ot
— < und
emulator AllU& I Steuerung
Signalverarbeitungssystem

Abbildung 4.1:  Blockschaltbild eines PHIL-Priifstands bestehend aus dem PHIL-
System und dem DUT
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Abbildung 4.2:  Regelungstechnisches Signalflussdiagramm eines als Netzemulator
betriebenen PHIL-Priifstands

Wie in Abbildung 4.2 dargestellt, lasst sich das Signalflussdiagramm in drei
Teile gruppieren: dem Hardwareteil bestehend aus dem DUT reprisentiert
durch seine Ubertragungsfunktion Gpyr, dem Softwareteil bestehend aus dem
verwendeten Modell mit seiner Ubertragungsfunktion Gy und dem sogenann-
ten Schnittstellenalgorithmus (IA, engl.: Interface Algorithm), der die Verbin-
dung zwischen dem Modell (Software) und dem DUT (Hardware) herstellt.
Alle drei Teile haben einen Einfluss auf die erreichbare Stabilitit und
Genauigkeit der Emulation. Fiir den 1A gibt es verschiedene Ausfiihrungs-
formen, die jeweils unterschiedliche Manipulationen bei der Ubergabe der Da-
ten vornehmen. Grundsétzlich setzt sich der IA aus einem Hardwareteil, beste-
hend aus dem PHIL-Umrichter Gy und der Messwerterfassung Gg;, sowie
einem Softwareteil zusammen. Der Softwareteil umfasst eine Vorverarbeitung
der Messwerte fiir das verwendete Modell Gyy und eine Nachverarbeitung der
im Modell ermittelten Sollwerte fiir den PHIL-Umrichter Gyy .

Wihrend der DUT, das Modell, der PHIL-Umrichter und die Messwerterfas-
sung fiir einen gegebenen PHIL-Priifstand fest definiert sind, kann die Vor-
und Nachverarbeitung fiir den gegebenen Priifstand angepasst und somit eine
Optimierung der Genauigkeit bzw. der Stabilitit erreicht werden. Die konkrete
Implementierung dieser Vor- bzw. Nachverarbeitung hingt dabei vom gewihl-
ten IA ab und hat einen maligeblichen Einfluss auf die Eigenschaften der
closed-loop-Emulation. Aus diesem Grund muss der IA bei der analytischen
Beschreibung der closed-loop-Emulation berticksichtigt werden [99: S. 26ff].

Nachfolgend werden zunichst die Ubertragungsfunktionen des vorhandenen
PHIL-Priifstands bestehend aus dem PHIL-System und dem DUT hergeleitet.
Danach erfolgt eine Analyse der verschiedenen IAs sowie abschlieBend eine
Vorstellung moglicher Bewertungskriterien anhand derer eine Gegentiberstel-
lung der verschiedenen IAs fiir die jeweilige Anwendung erfolgen kann.
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4.1 Ubertragungsfunktionen des PHIL-
Priifstands

GemiB Abbildung 4.2 befinden sich die Ubertragungsfunktionen des PHIL-
Umrichters Gy, der Messwerterfassung Gg;, des DUTs Gpyr, der Vorverarbei-
tung des Messwerte Gyy und der Nachverarbeitung der Sollwerte Gy inner-
halb der Schleife der closed-loop-Emulation. Die Ubertragungsfunktionen der
Vorverarbeitung Gyy und der Nachverarbeitung Gy variieren je nach Wahl
des IAs und werden im Kapitel 4.2 ndher betrachtet.

Fiir die Ubertragungsfunktion des PHIL-Umrichters Gy miissen beim SHCHB-
Umrichter zwei Fille unterschieden werden. Im ersten Fall werden die ge-
wiinschten Sollwertdnderungen ausschlieBlich durch den LPA erzeugt und im
zweiten Fall werden die Sollwertdnderungen durch ein Zusammenspiel der
CHB-Zellen und des LPAs generiert. Die Dynamik der Ausgangsspannung des
SHCHB-Umrichters wird auch im zweiten Fall durch den LPA erhoht. Fiir die
Stabilitdtsuntersuchung wird jedoch das worst-case-Szenario betrachtet und
ausschlielich die Dynamik der CHB-Zellen mit dem du/d¢-Filter beriicksich-
tigt. Die Grenze zwischen den beiden Féllen liegt bei einer Spannungsénde-
rung der Ausgangsspannung u,,, von circa 30 V.

Im ersten Fall entspricht die Ubertragungsfunktion des SHCHB-Umrichters
der des LPAs. Dieser besitzt eine 3 dB Grenzfrequenz fg;ps von circa
398 kHz (siehe Kapitel 3.3.2) und wird in erster Naherung durch ein PT1-
Glied approximiert. Neben der vorhandenen Grenzfrequenz des PHIL-Um-
richters f,y muss auch dessen Totzeit ty beriicksichtigt werden. Diese setzt
sich aus der benétigten Rechenzeit des Modells ¢, ), der Totzeit durch die
Nachverarbeitung innerhalb der Software und der Signallaufzeit von den Pins
des SoC-Systems bis zum Ausgang des LPAs zusammen. Die resultierende
Totzeit t,y betréigt entsprechend Abbildung 2.7 427 ns. Fiir die Ubertragungs-
funktion des PHIL-Umrichters fiir Signale kleiner 30 V gilt somit:

S B
1+s/2nfgy 1+s/2nfgLpA

Gy(s) = e teys 4.1

Fiir den zweiten Fall muss die Charakteristik der CHB-Zellen mit dem du/d¢-
Filter beriicksichtigt werden. Somit wird die Ubertragungsfunktion des PHIL-
Umrichters Gy durch die Totzeit der CHB-Zellen und die Charakteristik des
du/d¢-Filters bestimmt. Die Totzeit der CHB-Zellen betrdgt nach Abbildung
2.7 627ns und entspricht in diesem Fall der Totzeit t.y. Unter
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4 Analytische Beschreibung der closed-loop-Emulation

Beriicksichtigung der Charakteristik des du/dt-Filters nach Gleichung (2.139)
gilt fiir die Ubertragungsfunktion Gy :

(1+259) o-tuv's (4.2)

GV(S) = s2 2-D| cRC'S (1 m)
@gLCRC “8LCRC s

Die Messwerterfassung besteht aus einem Stromsensor mit einer Bandbreite
fe,cs von 150 kHz sowie einer Totzeit t; cs von 300 ns und kann ebenfalls als
PT1-Glied angendhert werden [D54]. Neben der Totzeit des Sensors muss zu-
sitzlich die Totzeit, die durch den AD-Wandler sowie dessen Auswertung ent-
steht, ¢, apc beriicksichtigt werden. Diese betréigt 410 ns [E7]. Fiir die Uber-
tragungsfunktion der Messwerterfassung Gg; gilt:

1 . e~ ttACSs = 1

-t — = . g~(tres+tranc)s  (4.3)
1+S/2T[fg'Ac 1+S/21‘L’fg'cs

Gsi(s) =

Neben den Ubertragungsfunktionen des PHIL-Systems muss fiir eine Analyse
der closed-loop-Emulation ebenfalls die Ubertragungsfunktion des DUTs be-
trachtet werden. Als DUT wird entsprechend Kapitel 3.5 ein 2L-Umrichter mit
dazugehdrigem Netzfilter verwendet. Der Umrichter arbeitet netzfolgend mit
einer Schaltfrequenz f; pyr von 10 kHz. Der Stromregler des DUTs wird nach
dem Betragsoptimum ausgelegt, was unter Beriicksichtigung der Systemeigen-
schaften des DUTs zu einer Bandbreite des geschlossenen Stromregelkreises
von circa 1 kHz fiihrt [S3]. Da die Grenzfrequenz des PHIL-Umrichters mit
circa 398 kHz deutlich iiber der Grenzfrequenz des Stromregelkreises liegt,
kann der Einfluss der Stromregelung des DUTs bei diesen hohen Frequenzen
vernachlissigt werden. Daher wird fiir die Stabilitdtsanalyse des PHIL-Priif-
stands angenommen, dass die Ubertragungsfunktion des DUT-Umrichters
durch die Eingangsimpedanz Zp; seines Netzfilters beschrieben wird. Es gilt
somit:

1
Zpuyrt(s)

Gpyr(s) = (4.4)

Beim entwickelten DUT kann zwischen einem L- und einem LCL-Netzfilter
umgeschaltet werden. Dessen Daten sind in Tabelle 3.3 aufgefiihrt. Fiir die
entsprechende Impedanzen gelten folgende Zusammenhénge:
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Zput(S) = s-Lc+ R (4.5)

(1+S'CF'RD)'(Rc+S'Lc) (4 6)
$2.Cp'Lc+s-Cp-(Rp+Rc)+1

ZpytLe(s) = s-Lg+Rg+

Die letzte Ubertragungsfunktion innerhalb der closed-loop-Emulation ist die
des verwendeten Modells. Fiir die Netzemulation wird dabei ein passives Netz-
modell verwendet, weshalb fiir die Ubertragungsfunktion des Netzmodells Gy
gilt:

Gu(s) = Zg(s) 4.7)

Somit sind s@mtliche Ubertragungsfunktionen abgesehen von denen, die vom
IA abhiingen, beschrieben. Der Einfluss auf die Ubertragungsfunktionen durch
den TA wird nachfolgend betrachtet. Um die Ubersichtlichkeit zu erhéhen,
wird in den folgenden Formeln auf die Darstellung der Abhiéingigkeit der Uber-
tragungsfunktionen und Impedanzen von s verzichtet.

4.2 Schnittstellenalgorithmus

Es gibt verschiedene Schnittstellenalgorithmen (IAs), die entweder als span-
nungsbasierende oder als strombasierende Variante ausgefiihrt werden koénnen
[13, 100, 101]. Der am hdufigsten verwendete IA ist der Ideal Transformer
Method (ITM) Algorithmus [100]. In Abbildung 4.3 a) und b) sind die einpha-
sigen Blockschaltbilder des PHIL-Priifstands mit der spannungsbasierenden
und der strombasierenden Variante des ITM-Algorithmus dargestellt. Die
durch * gekennzeichneten Strom- und Spannungswerte entsprechen den digi-
talen Nachbildungen der physikalisch vorhandenen Strom- und Spannungs-
werte. Gg, und Gg; sind die Ubertragungsfunktionen der Spannungs- bzw.
Strommessung. Uy ist die Netzspannung am ONT und uy,p ist die emulierte
Netzspannung unter Berticksichtigung des an der Netzimpedanz Z,, vorhan-
denen Spannungsabfalls.

Bei der strombasierenden Variante wird die Spannung des DUT-Umrichters
erfasst und mit Hilfe eines Modells der zu stellende Strom des PHIL-Systems
ermittelt. Diese Variante findet Einsatz bei der Emulation von elektrischen
Maschinen, wobei in diesem Fall der DUT-Umrichter ein Antriebswechsel-
richter ist. Des Weiteren wird diese Variante bei der Analyse von spannungs-
bildenden Netzumrichtern verwendet.
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4 Analytische Beschreibung der closed-loop-Emulation

Demgegeniiber wird bei der spannungsbasierenden Variante der Strom des
DUT-Umrichters erfasst und die einzustellende Ausgangsspannung des PHIL-
Systems mit Hilfe eines Modells berechnet. Diese Variante wird bei der Emu-
lation von elektrischen Netzen verwendet. Der DUT ist in diesem Fall ein netz-
folgender, d.h. stromgeregelter Netzumrichter, dessen Verhalten in verschie-
denen Netzsituationen analysiert werden soll. Hierzu wird die Charakteristik
des Netzanschlusspunktes (NAP) mit Hilfe des PHIL-Systems emuliert. Nach-
folgend wird der Betrieb des PHIL-Systems als Netzemulator untersucht, wes-
halb fiir die weitere Analyse nur die spannungsbasierende Variante der 1As
betrachtet wird.

a) PHIL-System
Software | Hardware
-
5
Y a
|
b) PHIL-System
_ Software | Hardware
-
H
=)
a
|

Abbildung 4.3:  Blockschaltbild des ITM-Schnittstellenalgorithmus
a) spannungsbasierende und b) strombasierende Variante

Neben dem ITM-Algorithmus werden in der Literatur weitere [As vorgestellt.
Dabei sind die geldufigsten IAs: der Partial Circuit Duplication (PCD) Algo-
rithmus, der First-Order Approximation (TFA) Algorithmus, der Transmission
Line Model (TLM) Algorithmus, der Feedback Signal Filtering (FSF) Algo-
rithmus und der Damping Impedance Method (DIM) Algorithmus [99, 100,
102].

Neben diesen in der Literatur beschriebenen Algorithmen wird nachfolgend
der entwickelte Damped Ideal Transformer Method (DITM) Algorithmus
néher analysiert. Die Vor- sowie Nachteile der verschiedenen Algorithmen fiir
den Finsatz in einem hochdynamischen PHIL-System werden dargelegt.
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4.2 Schnittstellenalgorithmus

4.2.1 ITM-Algorithmus

Ein Vorteil des ITM-Algorithmus besteht in dessen einfacher Implementie-
rung, da der IA nur aus der Messstrecke und dem PHIL-Umrichter besteht, wie
in Abbildung 4.3 b) zu erkennen ist [100]. Es erfolgt weder eine Vorverarbei-
tung der Messwerte, die vom Modell benétigt werden, noch eine Nachverar-
beitung der Sollwerte, die vom Modell ausgegeben werden. Die Ubertragungs-
funktionen Gyy und Gyy weisen somit eine konstante Verstirkung von 1 auf.
In Abbildung 4.4 ist das entsprechende regelungstechnische Signalflussdia-
gramm des PHIL-Priifstands unter Verwendung des ITM-Algorithmus darge-
stellt.

Uont Unap [ Unar

Zput
Abbildung 4.4:  Regelungstechnisches Signalflussdiagramm des ITM-Algorithmus

Die korrespondierende offene und geschlossene Ubertragungsfunktion des
PHIL-Priifstands lauten:

Gv-GsiZgr

(4.8)

Gom(S) ZpuT

Geirm(s) = —OvIDUT__ 4.9

ZpuT+Gy-Gsi-Zgr

Der ITM-Algorithmus zeichnet sich zusdtzlich durch eine hohe Genauigkeit
des zu emulierenden Verhaltens aus [103]. Es muss jedoch beriicksichtigt wer-
den, dass der ITM-Algorithmus die kleinste Stabilitdtsmarge aller IAs besitzt
und deshalb Stabilititsprobleme abhingig vom Verhiltnis der Ubertragungs-
funktion des DUT-Umrichters und von der Ubertragungsfunktion des zu emu-
lierenden Modells auftreten konnen [99: S. 34f, 104, 105].

4.2.2 PCD-Algorithmus

Mit dem PCD-Algorithmus werden grof3e, komplexe Systeme in mehrere Teil-
systeme untergliedert [106, 107]. Die entstehenden Teilsysteme kénnen an-
schlieflend parallel berechnet werden. Um eine Entkopplung der Teilsysteme
zu erreichen, wird eine Koppelimpedanz Zp,; zwischen den Teilsystemen ein-
gefiigt und in beiden Teilsystemen beriicksichtigt.
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4 Analytische Beschreibung der closed-loop-Emulation

In [106] wird gezeigt, dass der Rechenfehler, der durch das Hinzufiigen der
Koppelimpedanz Z; entsteht, nach mehreren Iterationen abklingt und das Re-
chenergebnis somit gegen das urspriingliche Ergebnis ohne eingefiigte Kop-
pelimpedanz Zp,; konvergiert.

In [108] wird das Verfahren fiir den Einsatz in einem PHIL-Priifstand getestet.
Dabei entsprechen die zwei Teilsysteme zum einen dem softwareseitigen Mo-
dell und zum anderen dem hardwareseitigen Teil des PHIL-Priifstands. Da die
Koppelimpedanz Z},; entsprechend dem Algorithmus in beiden Teilsystemen
beriicksichtigt wird, muss sie sowohl hardwareseitig als auch softwareseitig
eingefiigt werden. In Abbildung 4.5 und Abbildung 4.6 sind das Blockschalt-
bild fiir einen PHIL-Priifstand mit PCD-Algorithmus und das dazugehorige re-
gelungstechnische Signalflussdiagramm dargestellt. Im Unterschied zum
ITM-Algorithmus wird beim PCD-Algorithmus nicht der Strom, sondern die
durch die Koppelimpedanz Zp,; entkoppelte DUT-Spannung up;t gemessen.
Zp, ist die softwareseitige Nachbildung der Koppelimpedanz Zp,;. Durch das
Einfiigen der Koppelimpedanz wird der PHIL-Priifstand gegeniiber dem ITM-
Algorithmus in den meisten Féllen stabilisiert [100, 109: S. 17f]. Es muss je-
doch beriicksichtigt werden, dass bei einem PHIL-Priifstand pro Zeitschritt im-
mer nur ein Messergebnis und ein Ausgabewert erzeugt werden kann und folg-
lich eine iterative Berechnung entgegen dem eigentlichen Algorithmus aus
[106, 107] nicht moglich ist. Dies hat zur Folge, dass die Ergebnisse des PHIL-
Priifstands durch das Einfiigen einer Koppelimpedanz Z; verfalscht werden
und die Genauigkeit reduziert wird [99: S. 63, 102]. Dieser inhérente Fehler
des PCD-Algorithmus kann kompensiert werden, falls als Koppelimpedanz
eine schon im System existierende Impedanz zwischen dem zu emulierenden
Modell und dem DUT-Umrichter genutzt werden kann [100]. In diesem Fall
stellt der PCD-Algorithmus eine mogliche Alternative zum ITM-Algorithmus
dar, falls der ITM-Algorithmus keine stabile Emulation ermdglicht.

Fiir die Analyse des PCD-Algorithmus werden die offene und die geschlossene
Ubertragungsfunktion benétigt. Diese lauten wie folgt:

Zgr-ZDUT

G $) = —Gu - Ge. - gr 4.10

O,PCD() V- Hsu (Zgr+2Zp1)-ZpuT+ZD1) ( )
Zp1-ZpuT-Gv 4.11)

(Zgr+Zp1)-(ZpUT+ZD1)~GVGSu-ZDUT Zgr

Ge,pcp (s) =
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PHIL-System
Software | Hardware

Modell

luoNT

Abbildung 4.5:  Blockschaltbild des PHIL-Priifstand mit spannungsbasierendem
PCD-Schnittstellenalgorithmus
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Abbildung 4.6:  Regelungstechnisches Signalflussdiagramm des PHIL-Priifstands
unter Verwendung des PCD-Algorithmus

4.2.3 TLM-Algorithmus

Der TLM-Algorithmus zielt, dhnlich wie der PCD-Algorithmus, darauf ab
groBBe Systeme in entkoppelte Teilsysteme aufzuteilen und deren parallele Be-
rechnung zu ermdglichen [110]. In [108] wird dieser Ansatz als [A verwendet,
um eine Trennung zwischen dem softwareseitigen Netzmodell und dem DUT-
Umrichter zu erreichen. Die Voraussetzung bei diesem Ansatz ist, dass zwi-
schen dem zu emulierenden Modell und dem DUT-Umrichter eine Reaktanz
in Form einer Koppelinduktivitit Ly oder einer Koppelkapazitit Cy existiert.
Diese wird mit Hilfe des Bergeron-Verfahrens fiir die Beschreibung elektrisch
langer Leitungen sowie des Thévenin-Theorems in zwei Spannungsquellen mit
Innenwiderstand tiberfiihrt, wie in Abbildung 4.7 dargestellt ist [99: S. 59ff,
109: S. 13ff, 110]. Fiir den Innenwiderstand Ry, der sowohl softwareseitig als
auch hardwareseitig implementiert werden muss, gilt folgender Zusammen-
hang [104, 109: S. 13]:

L L
Ry = X=_Ix (n €N) (4.12)

L - Tl-fL'D

7., entspricht der Signallaufzeit der virtuellen, elektrisch langen Leitung. Die
Signallaufzeit muss einem Vielfachen der Totzeit des gesamten PHIL-Systems
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4 Analytische Beschreibung der closed-loop-Emulation

t,p, bestehend aus der Totzeit des PHIL-Umrichters t;y, der Modellberech-
nung ¢y und der Messwerterfassung t; oc, entsprechen. Die softwareseitige
Nachbildung der DUT-Spannung up und die vom PHIL-System zu stellende
Spannung uysp konnen wie folgt berechnet werden [111]:

upyr(k) = unap(k —1) = Ry - ig(k — 1) (4.13)

unap(k) = upyr(k = 1) + Ry - igr (k — 1) (4.14)

dabei ist k der Laufparameter mit einer Schrittweite, die der Totzeit des PHIL-
Systems t; p entspricht. Die Berechnung der Spannungen, die fiir die Kopp-
lung des Modells mit dem Hardwareteil benétigt werden, erfolgt somit mit
Hilfe der Spannungs- und Stromwerte des vorherigen Zeitschritts.

PHIL-System
Software | Hardware o

Modell

luom

Abbildung 4.7:  Blockschaltbild des PHIL-Priifstands mit spannungsbasierendem
TLM-Schnittstellenalgorithmus

DUT

o—]

Der Vorteil des TLM-Verfahrens gegeniiber dem ITM-Verfahren ist dessen
hohe Stabilitdt [109: S. 16]. Das TLM-Verfahren hat jedoch den Nachteil, dass
das PHIL-System abhéngig vom gewiinschten Wert der Koppelinduktivitit Ly
ebenfalls hardwaretechnisch angepasst werden muss und somit dessen Vorteil,
variable Testszenarien zu ermdglichen, verloren geht. Des Weiteren wird die
Koppelinduktivitit Ly mit Hilfe eines ohmschen Widerstands Rk nachgebildet,
was bei PHIL-Systemen mit hoher Leistung zu grolen Verlusten in diesem
Widerstand fiihrt [99: S. 35]. Auf Grund dieser Nachteile wird der TLM-
Algorithmus nicht weiter betrachtet.

4.2.4 TFA-Algorithmus

Das Ziel des TFA-Algorithmus besteht darin, die Latenz sowie die Verzerrung
der Messwerterfassung zu kompensieren [112]. Beim TFA-Algorithmus wird
angenommen, dass sich das Verhalten des DUT-Umrichters durch ein PT1-

140



4.2 Schnittstellenalgorithmus

Glied beschreiben lésst. Hierbei wird in [112] zwischen ohmsch-induktiven
und ohmsch-kapazitiven Verhalten unterschieden. In Abbildung 4.8 ist das
Blockschaltbild des PHIL-Priifstands unter Verwendung des TFA-Algorith-
mus flr ein ohmsch-induktives Verhalten dargestellt.

PHIL-System
Software | Hardware

DUT

]

Abbildung 4.8:  Blockschaltbild des PHIL-Priifstands mit spannungsbasierendem
TFA-Schnittstellenalgorithmus

Zur Herleitung der Admittanz G¢q und des Stroms igq wird das angenommene
PT1-Verhalten des DUT-Umrichters nach Gleichung (4.15) mit Hilfe der bili-
nearen Transformation in die Gleichung (4.16) iiberfiihrt.

dige(®) _ . ige () + b - uyap(t) (4.15)

a-igr(k)+b-uNAp (k)+a-igr(k—1)+b~uNAp(k—1)
2

lgr(K) = ig (k= 1) + -Ts (4.16)

AnschlieBend wird angenommen, dass sich die emulierte Netzspannung auf-
grund der kleinen Abtastperiode Tg nur minimal pro Abtastzeitschritt &ndert.
Dadurch gilt, dass uyap (k) = uyap(k — 1) ist. Des Weiteren wird angenom-
men, dass der PHIL-Umrichter die gewiinschte Spannung nach einem Simula-
tionsschritt zur Verfligung stellt, sodass gilt: ugp(k) = unap(k — 1)
[99: S. 56ff, 109: S. 10f, 113]. Unter Beriicksichtigung dieser beiden Annah-
men lassen sich aus Gleichung (4.16) folgende Zusammenhénge herleiten.

lgr(k) = igr(k) = Geq ' uNAP(k - 1) + ieq(k) (417)
b-Tg
Gy = =—%
ed 1-2s (4.18)
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a-T
14+—S

ieq(k) = = —g5 (k= 1) (4.19)

2
—_———

B

Da die beiden Parameter a und b des PT1-Glieds nicht bekannt sind und sich

im Betrieb in Abhéngigkeit des DUT-Umrichters édndern konnen, werden die

beiden Parameter G¢q und f mit Hilfe vorheriger Messwerte bzw. Sollwerte
nach Gleichung (4.20) ermittelt [104].

[Geq] _ [u;‘w (k—=2) g (k~ 2)]‘1 . [igr(k -1 (420)

ﬁ ulilAP (k - 3) igr(k - 3) igr(k - 2) .

Der Vorteil des TFA-Algorithmus besteht darin, dass die Latenz der Messwert-
erfassung aufgrund der Moglichkeit, den momentanen Netzstrom ig, (k) aus
den vorherigen Werten zu berechnen, kompensiert werden kann. Vorausset-
zung hierfiir ist, dass das PT1-Verhalten das DUT-Verhalten fiir die entspre-
chende Latenz hinreichend exakt beschreibt [99: S. 57].

Diese Pradiktion ist jedoch gleichzeitig ein Nachteil dieses Verfahrens. Fiir
den Fall, dass der DUT-Umrichter kein PT1-Verhalten besitzt, nehmen der
Fehler der Préadiktion mit zunehmender Frequenz zu und die Stabilitit des
PHIL-Priifstands ab [102]. Ein weiteres Problem beinhaltet die Berechnung
der beiden Parameter GZq und . Im stationdren Zustand ist die Anderung der
Netzspannung und des Netzstroms aufgrund der hohen Abtastrate gering. Dies
fuhrt dazu, dass ugap (k — 2) = uypp(k — 3) und iy (k — 2) = iy (k — 3) ist
und somit die Berechnung der Inversen in Gleichung (4.20) zu numerischen
Problemen fiihrt [114: S. 137]. Die Berechnung der Inversen fiihrt ebenfalls
dazu, dass der TFA-Algorithmus anfillig gegeniiber Messwertrauschen ist
[99: S. 58, 104].

Zudem sind neben diesen inhdrenten Nachteilen des Algorithmus
die getroffene Annahme fir die vorliegende Anwendung, dass
unap(k) = uyap(k — 1) ist, bei der Emulation eines Netzfehlers nicht zwin-
gend erfiillt. Aufgrund der aufgelisteten Probleme des TFA-Algorithmus wird
von einer weiteren Analyse und Anwendung des TFA-Algorithmus abgesehen.
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4.2 Schnittstellenalgorithmus

4.2.5 DIM-Algorithmus

In Abbildung 4.9 ist das Blockschaltbild des PHIL-Priifstands unter Verwen-
dung des DIM-Algorithmus dargestellt. Der DIM-Algorithmus ist eine Kom-
bination des ITM-Algorithmus und des PCD-Algorithmus [100, 104, 111]. So
weist der DIM-Algorithmus fiir den Fall, dass die zusétzliche Ddmpfungsim-
pedanz Z7,, kurzgeschlossen ist (Z5, = 0), das gleiche Verhalten wie der
PCD-Algorithmus auf [114: S. 139].

PHIL-System
Software i Hardware _

DUT

Abbildung 4.9:  Blockschaltbild der PHIL-Priifstands mit dem spannungsbasieren-
dem DIM-Algorithmus

Gegeniiber dem PCD-Algorithmus hat der DIM-Algorithmus den Vorteil, dass
die Ddmpfungsimpedanz Zp; nicht notwendig ist und somit die oben erwihn-
ten Nachteile des PCD-Algorithmus vermieden werden konnen [100]. Die
Herausforderung des DIM-Algorithmus ist die Dimensionierung der virtuellen
Démpfungsimpedanz Zp), [102]. Diese sollte idealerweise identisch mit der
Ausgangsimpedanz des DUT-Umrichters Zpyr sein, damit der PHIL-Prif-
stand unabhéngig von der emulierten Netzimpedanz Z,,, immer stabil betrieben
werden kann [109: S. 19]. Fiir den Fall, dass dies nicht erfiillt ist, reduzieren
sich die Stabilitit und die Genauigkeit des PHIL-Priifstands, wobei selbst bei
einer Abweichung die Stabilitit des DIM-Algorithmus hoher ist als die des
ITM-Algorithmus [103, 104]. Falls die Charakteristik des DUT-Umrichters
bekannt ist, zeichnet sich der DIM-Algorithmus folglich durch eine hohe Sta-
bilitdt und Genauigkeit aus. Deshalb wird der DIM-Algorithmus nachfolgend
fiir die vorhandene Anwendung weiter analysiert. Fiir die weitere Analyse wer-
den die offene und die geschlossene Ubertragungsfunktion benétigt, die mit
Hilfe des in Abbildung 4.10 dargestellten regelungstechnischen Signalfluss-
diagramms ermittelt werden.
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G (S) _ Zgr(s)Gv(Gsi'ZBz—Gsu'ZDUT) (4 21)
0,DIM - (ZDUT+ZD1)'(Zgr+ZD1+Z]§2) .

3 Gv-ZpuT (ZD1+Zh7) 4.22
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Abbildung 4.10: Regelungstechnisches Signalflussdiagramm des PHIL-Priifstands
mit DIM-Algorithmus

4.2.6 FSF-Algorithmus und DITM-Algorithmus

Die Wirkungsweise des FSF-Algorithmus und des DITM-Algorithmus ist
identisch. Bei beiden wird eine Erhohung der Stabilitit durch eine zusétzliche
Filterung erreicht. Beim FSF-Algorithmus werden zusitzliche digitale Filter in
die Pfade der Messwerterfassung eingebracht und dadurch die Bandbreite der
vom Modell verarbeiteten Messwerte reduziert. Im Gegensatz dazu wird beim
DITM-Algorithmus das zu emulierende Modell geringfiigig angepasst, um die
Filterung/Bandbreitenbegrenzung direkt im Modell umzusetzen. Durch die
Filterung kann der Hauptnachteil des ITM-Algorithmus, die geringe Stabili-
titsmarge, zu Lasten der erreichbaren Dynamik und Genauigkeit reduziert
werden [103, 115, 116]. Beim Design der Filter muss daher immer ein Kom-
promiss zwischen Stabilitdtsmarge und Dynamik gefunden werden. Der Vor-
teil dieses Verfahrens gegeniiber dem DIM-Algorithmus besteht darin, dass
lediglich eine obere Grenze der Ausgangsimpedanz des DUT-Umrichters fiir
die Berechnung der Filter betrachtet werden muss. Fiir alle Werte unterhalb
dieser Grenze wird ein stabiler Betrieb des PHIL-Priifstands ermdglicht [103].
Daher sind der DITM- und FSF-Algorithmus auch bei einer geringen Kenntnis
iiber das Verhalten des DUT-Umrichters einsetzbar. Aus diesem Grund erfolgt
ebenfalls eine néhere Betrachtung der beiden Algorithmen fiir die vorhandene
Anwendung.

Das Blockschaltbild und das regelungstechnische Signalflussdiagramm fiir
den FSF-Algorithmus sind in Abbildung 4.11 und Abbildung 4.12 dargestellt.
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Das Blockschaltbild und das regelungstechnische Signalflussdiagramm des
DITM-Algorithmus entsprechen denen des ITM-Algorithmus. Lediglich die
zu emulierende Netzimpedanz Z,, wird durch die beddimpfte Netzimpedanz
Zgr,q ersetzt.
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Abbildung 4.11:  Blockschaltbild des PHIL-Priifstands mit dem spannungsbasieren-
dem FSF-Algorithmus
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Abbildung 4.12:  Regelungstechnisches Signalflussdiagramm des PHIL-Priifstands
unter Verwendung des FSF-Algorithmus

Gp; ist die Filteriibertragungsfunktion des FSF-Algorithmus fiir den Stromer-
fassungspfad und entspricht somit der Ubertragungsfunktion der Vorverarbei-
tung Gyy. Die offenen und geschlossenen Ubertragungsfunktionen der beiden
Algorithmen lauten wie folgt:

Gy GrrGsiZgr

Gorse(s) = p— (4.23)
Goprrm(s) = % (4.24)
Gerse(s) = ZDUT+G(;;.Z;FLIII;Si.Zgr (4.25)
Gepirm(s) = ZDUT(:?Z—-[;:ng (4.26)
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4 Analytische Beschreibung der closed-loop-Emulation

4.3 Bewertungskriterien fiir die
verschiedenen Schnittstellen-
algorithmen

Fiir die Beurteilung der Stabilitit der closed-loop-Emulation, abhédngig vom
verwendeten IA, wird die jeweilige offene Ubertragungsfunktion des PHIL-
Priifstands Gg 15 betrachtet. Dabei wird das Nyquistkriterium iiberpriift und so-
wohl Amplituden- als auch Phasenrand in Abhéngigkeit des IAs werden ver-
glichen. Die verschiedenen IAs sind so ausgelegt, dass sie mindestens einen
Amplitudenrand von 12 dB aufweisen, um ein stabiles Verhalten zu gewéhr-
leisten [117: S. 156]. Falls der PHIL-Priifstand mit einem gewéhlten IA einen
geringeren Amplitudenrand aufweist, wird der 1A fiir die jeweilige Emulation
als nicht geeignet erachtet.

Um die Genauigkeit und die Dynamik der Emulation zu bewerten, muss zu-
nichst die ideale geschlossene Ubertragungsfunktion Ggigear der zu emulie-
renden Situation ermittelt werden. Die Ubertragungsfunktion Ggigear be-
schreibt das Verhéltnis von Upyr/Ugyt. Fiir die zuvor betrachtete Netzemu-
lation kann die ideale geschlossene Ubertragungsfunktion aus den Gleichun-
gen (4.4) und (4.7) ermittelt werden.

U z
— Upur _ _Zour 4.27)
UoNT ZputtZgr

GG,ideal
AnschlieBend kann der relative Fehler der closed-loop-Emulation &, unter
Verwendung der verschiedenen IAs mit Hilfe der geschlossenen Ubertra-
gungsfunktion Ggja und der idealen geschlossenen Ubertragungsfunktion
Ggideal Nach Gleichung (4.28) ermittelt werden [E14].

GGIA—GG,ideal
A = = e (4.28)
Gg,ideal

Mit Hilfe des berechneten Fehlers g, und der offenen Ubertragungsfunktion
Go,1a kann somit die Giite der Emulation beurteilt werden. Dabei werden von
den sieben geldufigsten und in den Kapiteln 4.2.1 bis 4.2.6 analysierten
Schnittstellenalgorithmen nur die fiinf fiir die vorhandene Anwendung sinnvoll
nutzbaren IAs betrachtet. Diese sind der ITM-, DITM-, FSF-, PCD- und DIM-
Algorithmus.
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4.3 Bewertungskriterien fiir die verschiedenen Schnittstellenalgorithmen

Der TFA- und TLM-Algorithmus haben mehrere Nachteile fiir die vorhandene
Anwendung. Diese bestehen darin, dass eine Koppelimpedanz bendtigt wird,
sie anféllig auf Messrauschen reagieren, einen Widerstand im Leistungspfad
notwendig ist oder die Genauigkeit der Emulation reduziert wird. Entspre-
chend erfolgt keine weitere Betrachtung dieser beiden Algorithmen.

Die Beurteilung und Gegentiberstellung der verbleibenden fiinf IAs erfolgt in
Kapitel 6.1 anhand des umgesetzten Netzmodells.
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5

Harmonische Impedanz
und impedanzbasierte
Stabilitatsanalyse

Neben der Emulation von verschiedenen Netzsituationen ist die zweite Haupt-
anwendung des entwickelten PHIL-Systems die Vermessung des frequenzab-
héngigen Verhaltens eines Priiflings — die sogenannte harmonische Impedanz.
Dabei kann der Priifling ein Umrichter oder ein passives, elektrisches Betriebs-
mittel sein, wie z.B. ein Transformator, ein Netzfilter oder auch eine elektri-
sche Maschine. Mit Hilfe der harmonischen Impedanz des Priiflings sowie der
harmonischen Impedanz des vorliegenden Netzanschlusspunkts (NAP) kann
eine Stabilitdtsanalyse durchgefiihrt werden. Als Stabilitétskriterium wird da-
bei das Nyquistkriterium verwendet [118]. Der grof3e Vorteil der impedanzba-
sierten Stabilitdtsanalyse besteht darin, dass keine Vorkenntnisse iiber das vor-
liegende System erforderlich sind. Diese Tatsache erleichtert die Stabilitits-
analyse von Netzen erheblich, vor allem wenn sie von Stromrichtern dominiert
werden. Dartiber hinaus bietet die Impedanzmodellierung eines Umrichters
Einblicke in die Stabilitdtsauswirkungen von Reglerparametern, wodurch eine
designorientierte Analyse ermdglicht wird [8: S. 46ff].

Neben dieser impedanzbasierten Stabilitdtsuntersuchung werden in der Litera-
tur auch weitere Verfahren vorgestellt, wie z.B. eine Betrachtung im Zustands-
raum [119, 120] oder im Frequenzbereich unter Verwendung von Ubertra-
gungsfunktionen [121-123]. Diese Verfahren haben jedoch gegeniiber dem
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5 Harmonische Impedanz und impedanzbasierte Stabilitétsanalyse

impedanzbasierten Verfahren den Nachteil, dass simtliche Parameter der in-
stallierten Umrichtersysteme eines Netzes bekannt sein miissen. Darunter zah-
len beispielsweise die Parameter des verwendeten Netzfilters aber auch innere
SystemgroBen wie die Reglerstruktur, die Reglerparameter sowie vorhandene
Totzeiten. In einem heterogenen Netz mit Umrichtern verschiedener Hersteller
sind all die Parameter hdufig nicht bekannt, weshalb in diesem Fall nur der
impedanzbasierte Ansatz verwendet werden kann.

Aus diesem Grund werden nachfolgend die Grundlagen der impedanzbasierten
Stabilitdtsuntersuchung erldutert. Daran anschlieBend erfolgt die Beschreibung
der umgesetzten Messmethode zur Ermittlung der harmonischen Impedanz
eines Priiflings. Im vorliegenden Fall ist der Priifling der im Kapitel 3.5 vorge-
stellte Umrichter mit LCL-Filter. Um die Genauigkeit der Vermessung zu
iberpriifen, wird das Modell des verwendeten DUT-Umrichters hergeleitet
und verwendet, um den theoretischen Verlauf der Umrichterimpedanz zu
bestimmen.

5.1 Grundlagen der impedanzbasierten
Stabilitatsuntersuchung

Die impedanzbasierte Stabilitdtsuntersuchung ist zum ersten Mal in [118] ver-
wendet worden, um das Eingangsfilter eines DC/DC-Wandlers auszulegen.
Darauf aufbauend ist das Verfahren verallgemeinert und auch fiir AC-Systeme
mehrfach angewendet worden [62, 124, 125]. Die Grundidee des Verfahrens
ist, das zu untersuchende System in ein Last- und ein Quellensystem zu unter-
teilen. Fiir den vorliegenden Fall, bei dem ein 2L-VSC mit LCL-Filter unter-
sucht werden soll, stellt dieser das Lastsystem dar. Das Quellensystem ist dabei
das restliche Netz —reprasentiert durch das Klemmenverhalten des NAPs. An-
schlieBend wird angenommen, dass beide Systeme — Last- und Quellensystem
— durch eine frequenzabhingige Thévenin- bzw. Norton-Ersatzschaltung dar-
gestellt werden kénnen (siehe Abbildung 5.1).

1 [Nnnon,k 1 1
ak
UEL,/\' Zak Ua,k
v v

a) b)
Abbildung 5.1:  a) frequenzabhingige Thévenin-Ersatzschaltung; b) frequenzab-
héngige Norton-Ersatzschaltung
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5.1 Grundlagen der impedanzbasierten Stabilitdtsuntersuchung

Dabei wird fiir jede Frequenz f; € [fi,.., fy] mit k € [1,..,N] eine Span-
nungsquelle Urpey . bzw. Stromquelle Iyoreon  und eine Impedanz Z, ;, ermit-
telt. Bei passiven Priiflingen, bei denen weder eine Spannungsquelle noch eine
Stromquelle existiert, wird das Verhalten ausschlielich durch die Impedanz
Z, 1 beschrieben. Diese frequenzabhingige Impedanz wird auch als harmoni-
sche Impedanz bezeichnet.

Fiir den betrachteten Fall eines 2L-VSC, der an ein 400 V AC-Netz ange-
schlossen ist, wird davon ausgegangen, dass der Umrichter und der NAP des
Netzes durch eine Thévenin-Ersatzschaltung dargestellt werden koénnen.
Dadurch entstehen das in Abbildung 5.2 dargestellte einphasige Ersatzschalt-
bild und das dazugehdorige Signalflussdiagramm nach Abbildung 5.3.

Abbildung 5.2:  Einphasiges Ersatzschaltbild des Gesamtsystems bestehend aus
Lastsystem (DUT-Umrichter) und Quellensystem (Netz)
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Abbildung 5.3:  Signalflussdiagramm des betrachteten Gesamtsystems

Um die Stabilitit des Gesamtsystems zu beurteilen, muss der sich einstellende
Strom g, zwischen den beiden Teilsystemen betrachtet werden [126].

UpuTtk—UoNTk 1
Igr,k = : (5.1)

ZpyuTk 1+Zgr k/ZpUTk

Unter der Annahme, dass die beiden Teilsysteme separat betrachtet stabil sind
und die Impedanz des DUTs Zpyt, groBer Null ist, kann die Stabilitit des
Gesamtsystems mit Hilfe des Nyquistkriteriums fiir den vorhandenen Riick-
koppelpfad beurteilt werden [8: S. 49]. Somit ist fiir die Stabilitdt des Gesamt-
systems das Verhiltnis der beiden Impedanzen Zy, , und Zpyr . entscheidend.
Dabei wirkt ein héherer Wert von Zpyr , stabilisierend. Um die Stabilitit ge-
nau beurteilen zu konnen, miissen beide Impedanzen moglichst exakt ermittelt
werden. Hierzu wird das entwickelte Messverfahren zur Vermessung des
frequenzabhéngigen Verhaltens im nachfolgenden Kapitel beschrieben.
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5 Harmonische Impedanz und impedanzbasierte Stabilitétsanalyse

5.2 Messverfahren zur Ermittlung des
frequenzabhangigen Verhaltens

Zur Vermessung der frequenzabhingigen Parameter der Thévenin- bzw. Nor-
ton-Ersatzschaltung gibt es verschiedene Verfahren, die sich durch das ver-
wendete Testsignal unterscheiden. In [127, 128] werden beispielsweise im-
pulsférmige Testsignale zur Vermessung verwendet. Dadurch wird mit nur ei-
ner Messung ein groBer Frequenzbereich analysiert. Jedoch kann das impuls-
formige Testsignal Schwingungen anregen bzw. dazu fiihren, dass der Priifling
seinen stationdren Arbeitspunkt verldsst und somit das Messergebnis ver-
filscht [129].

Neben Impulssignalen kénnen auch die sogenannte Pseudorandom Binary Se-
quence (PRBS) bzw. Maximum Length Binary Sequence (MLBS) als Testsig-
nal verwendet werden [130, 131]. Das Testsignal stellt dabei eine pseudozu-
fallige, bindre Zahlenfolge dar, welches das Spektrum von weiflem Rauschen
approximiert. Dadurch ist es ebenfalls moglich, ein breites Frequenzspektrum
durch eine Messung zu erfassen. Problematisch bei dieser Messmethode ist,
dass die Energie pro Frequenz und somit auch das Signal-Rausch-Verhiltnis
(SNR, engl.: Signal-to-Noise Ratio) gering sind [129]. Zur Erhdhung des SNRs
wird in [9] die sogenannte Discrete-Interval Binary Sequence (DIBS) vorge-
stellt. Bei diesem Testsignal wird ein definierter Frequenzbereich betrachtet,
wodurch sich die Leistung pro Frequenz erhoht.

Die prizisesten Messergebnisse werden jedoch mit sinusférmigen Testsigna-
len erreicht [9, 129]. Dabei wird pro Messung nur eine Frequenz betrachtet.
Ein weiterer Vorteil der sinusformigen Testsignalen besteht, neben der hohen
Genauigkeit und dem hohen Signal-Rausch-Verhiltnis (SNR), darin, dass
Koppeleffekte zwischen verschiedenen Frequenzen, die durch Nichtlinearita-
ten verursacht werden, keinen Einfluss haben. Nachteilig ist die lange Mess-
dauer, da ein Frequenzdurchlauf iiber alle zu messenden Frequenzen durchge-
fithrt werden muss. Wéhrend der Messung muss garantiert werden, dass sich
der Arbeitspunkt des Priiflings nicht &ndert, da anderenfalls die Messergeb-
nisse verfilscht werden [129]. Dies ist beim vorhandenen Priifaufbau unprob-
lematisch, da das PHIL-System die Bedingungen fiir den Priifling fiir die ge-
samte Messdauer konstant hélt. Aus diesen Griinden werden fiir die Vermes-
sung sinusformige Testsignale verwendet.

Ein weiteres Unterscheidungsmerkmal der Verfahren ist das verwendete Be-
zugssystem. Dabei kann entweder die Vermessung im dq-Bezugssystem des
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Priiflings oder alternativ dazu im stationdren Bezugssystem unter Verwendung
der symmetrischen Komponenten erfolgen [62, 132]. Nachfolgend wird das
stationdre Bezugssystem verwendet. Dadurch wird sichergestellt, dass ein ge-
meinsames Bezugssystem existiert, falls mehrere Umrichter in einem Inselnetz
betrachtet werden.

Bei der entwickelten Messmethode werden somit sinusformige Testsignale
verwendet, deren Amplitude und Phasenlage mit Hilfe von symmetrischen
Komponenten vorgegeben werden [S4, S5]. Der genaue Ablauf der Messung
sowie der verwendete Priifaufbau werden nachfolgend néher erldutert.

In Abbildung 5.4 ist das Prinzipschaltbild des verwendeten Priifaufbaus fiir die
Vermessung des in Kapitel 3.5 vorgestellten DUT-Umrichters dargestellt.
Uber die HMI des Laborrechners werden vor der Messung die verwendeten
Parameter des PHIL-Systems, des Oszilloskops und des DUT-Umrichters fest-
gelegt. Dabei wird fiir das PHIL-System definiert, bei welchen Frequenzen
eine Messung erfolgen soll, welche Amplitude und Phasenlage das Testsignal
bezogen auf die Grundschwingung haben soll und ob das Testsignal ein Mit-,
Gegen- oder Nullsystem darstellt. Beim Oszilloskop werden die Abtastrate und
die Dampfungen der einzelnen Kanile definiert und beim DUT-Umrichter
wird der Arbeitspunkt festgelegt, an dem die Vermessung stattfinden soll.

Nachdem alle Parameter festgelegt sind, erfolgt die Vermessung. Hierzu wird
auf dem Laborrechner eine Ablaufsteuerung in Matlab ausgefiihrt. Diese sen-
det die fiir den jeweiligen Messpunkt bendtigten Daten an das Oszilloskop und
das PHIL-System. Das PHIL-System erzeugt anschlieend das gewiinschte si-
nusformige Testsignal mit entsprechender Amplitude und Phasenlage. Der
Verlauf des Testsignals wird, vergleichbar dem Verlauf des Grundschwin-
gungssignals, im Sollwertgeneratorblock im FPGA des ETI-SoC-Systems er-
zeugt (vgl. Abbildung 2.7). Dadurch wird eine korrekte Phasenlage zwischen
Testsignal und Grundschwingung garantiert [S6]. Um sicherzustellen, dass
sich der DUT-Umrichter im stationdren Arbeitspunkt befindet, wird das Trig-
gersignal fiir das Oszilloskop erst nach einer einstellbaren Wartezeit im Null-
durchgang einer Grundschwingung erzeugt. Nach der Triggerung werden die
gemessenen Zeitverldufe vom Oszilloskop an den Laborrechner gesendet, auf
dem die Ablaufsteuerung die Zeitverldufe abspeichert. Es werden alle drei
Spannungen u,, und alle drei Strome i, , erfasst (x € 1,2,3). Anschlielend
beginnt der Ablauf fiir den ndchsten Messpunkt erneut.
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5 Harmonische Impedanz und impedanzbasierte Stabilitétsanalyse

Nach der Vermessung samtlicher Messpunkte, wird ein Matlab-Auswerte-
skript gestartet, das aus den gemessenen Zeitverldufen der Strome und Span-
nungen die frequenzabhingigen Parameter der Thévenin-Ersatzschaltung be-
rechnet [S5].
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Abbildung 5.4:  Prinzipschaltbild des Priifaufbaus zur Vermessung des frequenzab-
héngigen Verhaltens mit analogen Messgrof3en (rot), digitaler
Schnittstellen (grau) und Leistungsverkabelung (schwarz)
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Das Auswerteskript berechnet zunéchst aus den Zeitverldufen der drei Strome
und Spannungen jedes Frequenzmesspunkts f;, die jeweiligen Fourierkoeffi-
zienten. Die Fourierkoeffizienten werden mit Hilfe der diskreten Fourier-
Transformation (DFT) bestimmt, wie sie in Gleichung (5.2) exemplarisch fiir
die Spannung der ersten Phase dargestellt ist.

N-1

j2mkn
UlO,k = Zulo,ne_ N (52)

n=0

AnschlieBend werden die symmetrischen Komponenten fiir die jeweilige Fre-
quenz f;, mit dem in Gleichung (5.3) dargestellten Zusammenhang aus den
Fourierkoeffizienten berechnet.

Um L 1 a a? Uioxk
Uk | = 2|1 a® a Uzok (5.3)
Uo 1 1 1 Uso

Die symmetrischen Komponenten werden anschlieend fiir die Berechnung
der Spannungsquelle und der harmonischen Impedanz der Thévenin-
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5.2 Messverfahren zur Ermittlung des frequenzabhéngigen Verhaltens

Ersatzschaltung fiir das Mit- und das Gegensystem verwendet. Pro Frequenz-
messpunkt f; sind fir die Ermittlung der beiden Parameter mindestens zwei
unabhéngige Messungen notwendig. Beim entwickelten Verfahren werden je-
weils drei Messungen durchgefiihrt. Dabei wird die Phasenlage der eingeprég-
ten harmonischen Spannung pro Messung jeweils um 120 ° gedreht. Die dritte
Messung wird genutzt, um die Genauigkeit der Messung abzuschétzen. Nach-
folgend wird exemplarisch der Zusammenhang fiir das Mitsystem fiir die Fre-
quenz fj, betrachtet. Die Zusammenhénge gelten entsprechend auch flir das
Gegensystem. Fiir die drei Messungen gilt:

Umrkas = Uburmi T lamgria - Zoutmk 5.4)
Uvkz = Uburmi T lamgriz - Zoutmk (5.5
Umrs = Uburmi *+ lamgris - Zoutmk (5.6)

Durch Umstellen der drei Gleichungen konnen jeweils drei Bestimmungsglei-
chungen (a, b und c) fiir die harmonische Impedanz und die Spannung der
Thévenin-Ersatzschaltung hergeleitet werden.

UMk1-UMk,2

Z = 5.7
DUT,Mk,a Tamgrki—TaMgr iz (5.7)

UMk2-UMk,3

Z = 5.8
DUT,M,k,b Tamgri2—lamgris (5.8)

UMk3=UMk1

Z = 5.9
DUT,M,k,c Ia,M,gr,k,3_Ia,M,gr,k,1 ( )

UM,k,z 'Ia,M,gr,k,l _UM,k,l 'Ia,M,gr,k,Z

UpurMka = (5.10)

Ia,M,gr,k,l —Ia,M,gr,k,Z

UM,k,z 'Ia,M,gr,k,l _UM,k,l 'Ia,M,gr,k,Z

U = 5.11
DUTM,k,b Ia,M,gr,k,l_Ia,M,gr,k,Z ( )

UM,k,2 'Ia,M,gr,k,l —UMk,1 'Ia,M,gr,k,Z

UpurMke = (5.12)

Ia,M,gr,k,l —Ia,M,gr,k,z

Aus den drei Bestimmungsgleichungen werden abschlieBend der Mittelwert
und die mittlere absolute Abweichung vom arithmetischen Mittel bestimmt.
Damit ist es moglich, die Genauigkeit der Messung abzuschétzen.
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5 Harmonische Impedanz und impedanzbasierte Stabilitétsanalyse

5.3 Modellierung eines 2L-Umrichters
mit LCL-Filter

Um die Genauigkeit der Messung beurteilen zu konnen, wird als Referenz der
analytisch bestimmte Verlauf der harmonischen Impedanz verwendet. Hierzu
muss zundchst ein Modell des DUT-Umrichters ermittelt werden. In Abbil-
dung 5.5 ist das Blockschaltbild des Umrichters einschlielich des Signalfluss-
diagramms der Regelung dargestellt.

DUT

in13 Lo Ro
<

"
m:

|
Wy o b B
CFEluC_Eluc,z luc,s

fa,123 Wa123 UC,123 €123 Upc %
l 6

Messwerterfassung —> Regelung ~—»  Modulator

Uy
% pLL [»
Upc-Regelung Gt
Unc UL
— DC o
UDC Id
0,123 > —1 >
—\—r
uc, 123
] D’
Uy 123 3 Udp .
f&r’ ) UC,dq lq
ia123 foda
of Uadq
dq ii‘dq

Abbildung 5.5:  Blockschaltbild des DUT-Umrichters einschlieBlich der
Regelungsstruktur
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5.3 Modellierung eines 2L-Umrichters mit LCL-Filter

Die Regelung des Umrichters erfolgt im mitrotierenden dq-Koordinatensys-
tem. Hierzu werden die 3-phasigen, netzseitigen Messgroflen (i;123, U123,
U, 123, {5123) Zundchst mit der af-Transformation (Clark-Transformation) in
das stationédre of3-Koordinatensystem und anschlieBend mit der dq-Transfor-
mation (Park-Transformation) in das mitrotierende dq-Koordinatensystem
iberfiihrt (vgl. Gleichung (5.13) und (5.14)).

1 1

Ugg =§ ! _ﬁ; _fg (2) (5.13)
0 7 —2/ \&
ug = (WS (e (5.14)

—sin(y) cos(y)

Der fiir die dq-Transformation benétigte Winkel y wird mit Hilfe einer Pha-
senregelschleife (PLL) ermittelt, deren Aufbau in [S3, S5] beschrieben wird.
Fiir die Regelung werden ein PI-Regler als Stromregler und ein weiterer als
Spannungsregler eingesetzt [S3]. Samtliche Ubertragungsfunktionen der
Regelung liegen somit in dq-Koordinaten vor. Aus diesem Grund wird die
Ubertragungsfunktion des gesamten DUT-Umrichters zunichst ebenfalls im
dg-Koordinatensystem hergeleitet. Hierzu muss die Ubertragungsfunktion des
LCL-Filters in das dq-Koordinatensystem iiberfiihrt werden. Das Signalfluss-
diagramm des LCL-Filters in dq-Koordinaten ist in Abbildung 5.6 dargestellt.

Uadq
Ui dq 2o | idg_ic.da[ g |UC dq fad

¥ q q q
% f i

Abbildung 5.6:  Signalflussdiagramm des LCL-Filters im dq-Koordinatensystem

Um die Ubertragungsfunktionen im dq- Koordmatensystem zu ermltteln wer—
den zunichst die stationiren Ubertragungsfunktionen GLC, G cr und GLG be-
stimmt. Unter der Annahme, dass alle drei Phasen des LCL-Filters identisch
sind, kann das LCL-Filter durch ein einphasiges Ersatzschaltbild dargestellt
werden. In diesem Fall beinhalten die stationiren Ubertragungsfunktionen nur
Hauptdiagonalelemente, die der einphasigen Ubertragungsfunktion entspre-
chen. Es gilt:
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(5.15)

(5.16)

(5.17)

Diese stationiren Ubertragungsfunktionen kénnen anschlieBend mit der Trans-
formationsvorschrift nach Gleichung (5.18) in das dq-Koordinatensystem

tiberflihrt werden [133].

Gl =

%(G(s +ngr) +6(s _j“’gr))
(605 +jour) = 65 = jow)

A
2
1
2

. (G(s +ja)gr) - G(s —ngr))
(G(s +ja)gr) + G(s —ngr))

(5.18)

Dabei ist G(s) die einphasige Ubertragungsfunktion im stationiren Koordina-
tensystem und entspricht somit den Matrixelementen der Hauptdiagonalen.
Die resultierenden Ubertragungsfunktionen im dq-Koordinatensystem lauten

[S5]:
d

G
d

Ger

¢4

LG
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(5.19)

(5.20)

(5.21)



5.3 Modellierung eines 2L-Umrichters mit LCL-Filter

Nachdem die Ubertragungsfunktionen des LCL-Filters in das dq-Koordinaten-
system tiiberfiihrt sind, ergibt sich das Signalflussdiagramm des gesamten Um-
richters nach Abbildung 5.7 [S5]. Nachfolgend werden die einzelnen Ubertra-
gungsfunktionen definiert und deren Bedeutung erlautert.

Ua.dq

YeiL

GrLL

i

dq
Grr

m Ii,dthc,dq l_dq|UC,dq,"\— m I.4q
GLc D1 Ger >D» G —1>
—A

s

Unpc

Eq |
— et

Jis .
Abbildung 5.7:  Signalflussdiagramm des DUT-Umrichters in dq-Koordinaten

Der Emﬂuss der PLL kann nach [123] mit Hilfe der Ubertragungsfunktionen
GPEL und YPLL entsprechend dem Signalflussdiagramm beriicksichtigt werden.

k
k +——=|-U
( p,PLL ) a,q
0 )
(kaLL+ )Uad+5 |

dg _
Gpy, | . (kaLL+k LPL )'Uad (5.22)
\ (kaLL+k )Uad+5 /
0 (kaLL"'k )Iaq
d (kp.PLL+k LI )'Ua,d+5
Yor, = (5.23)

kipLL
(kp,PLL+ - )Iad
0 79
(kaLL+ ) Uagts

Dabei sind kp, pyy, und k;pp;, die Reglerparameter der PLL, deren Auslegung
nach [134] erfolgt. U, g bzw. U, g und I, 4 bzw. I, 4 sind die Effektivwerte der
Ausgangsspannung und der Ausgangsstrome des DUT-Umrichters im
dg-Koordinatensystem.

159



5 Harmonische Impedanz und impedanzbasierte Stabilitétsanalyse

Die Ubertragungsfunktion Ggg beschreibt den Einfluss der Spannungsvorsteu-
erung der Netzspannung. Wenn die Vorsteuerung aktiv ist, betrdgt der Faktor
kgr = 1; andernfalls gilt kg = 0 [E15]. Gg% und Gg? sind die Ubertragungs-
funktionen des Spannungs- und Stromreglers, deren Auslegung mit Hilfe des
Auslegungsverfahrens nach dem Symmetrischen Optimum und dem Be-
tragsoptimum erfolgt (siehe [S3]). Mit der Ubertragungsfunktion Ggq wird die
Totzeit beriicksichtigt, die durch die Regelung und den Modulator entsteht.
Gf\% beschreibt die aktive Ddmpfung des LCL-Filters. Die Auslegung des Fak-
tors kp erfolgt in [135]. GdD% beschreibt das integrale Verhalten der Zwischen-
kreiskapazitit Cpc und ki, ist der Umrechnungsfaktor, um den wirksamen
DC-Strom aus dem AC-Strom I; 44 zu ermitteln.

keg O
d _ FF
Ger = (0 kpp) (5.24)
k.
kpy+—2 0
dq _ p.U s
GY = . (5.25)
cv ( 0 ey + 22
k.
kyp+— 0
¢la =" = s (5.26)
0 kp,l+f
dq _ (e’ Trs 0
Gr —( 0 e-rT.s) (5.27)
k 0
d _ AD
Gap = (0 kAD> (5.28)
1
Gpe = (CDOC'S g) (5.29)
3ﬁi,
kyor = EU_DZ (5.30)

Unter Verwendung des Signalflussdiagramms und den dazugehérigen Uber-
tragungsfunktionen erfolgt die Bestimmung der harmonischen Impedanz im
dg-Koordinatensystem. Hierzu wird der Strom I, 44 in Abhéngigkeit von der
Spannung U, 44 ermittelt. Es gilt:
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5.3 Modellierung eines 2L-Umrichters mit LCL-Filter

Ia,dq = qu ' Ua,dq (531)

Die Ausgangsadmittanz Y 4, wird mit Hilfe der Forward Return Loop (FRL)
Methode bestimmt [136]. AnschlieBend wird die Ausgangsimpedanz Z 44
durch Bilden der Inversen von Y 44 berechnet. Das Vorgehen fiir die Berech-
nung der Admittanz bzw. Impedanz wird im Anhang A.9 beschrieben. Auf-
grund der Komplexitit der Gleichungen wird auf eine Darstellung der Bestim-
mungsterme flir ¥ 34 bzw. Z 44 an dieser Stelle verzichtet. Aus der ermittelten
Harmonischen Impedanz Z 44 wird anschlieBend die Harmonische Impedanz
in eine mitrotierende Mit-/Gegensystemdarstellung iiberfithrt. Es gilt [123,
137, 138]:

aa _ (Zwm Zu
— — -1
ZMCE T \gda ,dq =47 Zyq- Az (5.32)
GM  4GG
-1 (L
4, = NG (1 —j) (5.33)

Da das dg-Koordinatensystem das Bezugsystem der berechneten Impedanz
VA f,qu darstellt, muss die vorhandene Frequenzverschiebung noch beriicksichtigt
werden. Es gilt [138]:

(UM(sﬂwgr)) _ (zm@ zg‘h%(s>>_<lm(s+ngr))

5.34
UG(S —ngr) Z(C}ll(\lll(s) Zgg(s) IG(S _ngr) ( )

Um die Impedanzmatrix Z ;BG im stationdren off-Bezugssystem zu erhalten,
wird (S +j a)gr) durch § substituiert. Daraus folgt:

W® e ()
(0065 2ha) = 2% 15 ) 539

(ZMM ZMG) _ (Z&?v[(g_ngr) Zl(\j/[?;(g_ngr)> (5.36)

7 - Ny rs
Zem Zgg ZemB —jwg)  Zgo(S — jwg)
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5 Harmonische Impedanz und impedanzbasierte Stabilitétsanalyse

Zmc und Zgy beschreiben die Kopplung zwischen dem Mit- und dem Gegen-
system. Die Impedanzen Zy; und Zg stellen die Impedanz im Mit- und im
Gegensystem dar. Es ist zu beachten, dass das Gegensystem um —2wg, ver-
schoben ist, weshalb das Mit- bzw. Gegensystem iiber die Impedanz Zy;g bzw.
Zgm In einer anderen Frequenz im Gegen- bzw. Mitsystem wirksam werden
und dadurch eine Frequenzkopplung entsteht.

Der Verlauf der berechneten harmonischen Impedanzen im Mit-/Gegensystem
werden in Kapitel 6.3 als Referenz fiir die messtechnisch ermittelten Verldufe
verwendet.
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6

Analyse der verschiedenen
Priifszenarien

In diesem Kapitel werden die verschiedenen Priifszenarien beschrieben, fiir die
das PHIL-System entwickelt wurde. Hierzu zdhlen die Emulation eines schwa-
chen Netzanschlusspunktes (NAP) sowie die Nachbildung der verschiedenen
Netzfehlerfille nach [139] wie z.B. ein-, zwei und dreiphasiger Spannungsein-
briiche oder eine Frequenzvariation des Netzes.

Neben der Emulation der verschiedenen Szenarien wird das entwickelte PHIL-
System hauptséchlich fiir die Vermessung verschiedener Priiflinge mit Hilfe
von sinusformigen Testsignalen verwendet. Dieser Anwendungsfall wird ab-
schlieBend in diesem Kapitel untersucht.

6.1 Emulation eines schwachen
Netzanschlusspunkts

Im Niederspannungsnetz gibt es verschiedene Netzstrukturen, die abhingig
von der Besiedlungsdichte Einsatz finden. Es kann zwischen Strahlen-, Ring-,
und Maschennetzen unterschieden werden [140: S. 493ff]. In schwach besie-
delten ldndlichen Regionen werden meist Strahlennetze verwendet, bei denen
lange Stichleitungen zum Endverbraucher existieren [141: S. 10ff].

Gleichzeitig schreibt §8 des Erneuerbaren Energien Gesetzes (EEG) vor, dass
der ,Netzbetreiber verpflichtet ist Anlagen zur Erzeugung von Strom aus
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

erneuerbaren Energien unverziiglich vorrangig an der Stelle an ihr Netz anzu-
schlieBen, die im Hinblick auf die Spannungsebene geeignet ist* und dass ,,bei
einer oder mehreren Anlagen mit einer installierten Leistung von insgesamt
hochstens 30 kW, die sich auf einem Grundstiick mit bereits bestehendem
Netzanschluss befinden, (...) der Verkniipfungspunkt des Grundstiicks mit
dem Netz als giinstigster Verkniipfungspunkt gilt” [142].

Diese Regelung in Kombination mit der vorhandenen Netzstruktur hat zur
Folge, dass mehrere Photovoltaikanlagen mit bis zu 30 KW auf verschiedenen
Grundstiicken an einer einzelnen Stichleitung angeschlossen werden konnen.
Dadurch entsteht das in Abbildung 6.1 gezeigte Szenario.

Abbildung 6.1:  Nachgebildete Netzsituation eines Photovoltaikwechselrichters, an-
geschlossen an eine Stichleitung im Niederspannung (NS)-Netz

Um das Verhalten eines moglichen Photovoltaikwechselrichters analysieren
zu konnen, soll das PHIL-System eine Stichleitung mit einer Lange von bis zu
1 km emulieren. Die Serieninduktivitit Ly, und der Serienwiderstand Ry, kon-
nen mit Hilfe des Induktivitits- und Widerstandsbelags, die nach [143: S. 36]
fiir eine Niederspannungsfreileitung 0,99 mH/km und 0,36 ©/km betragen,
berechnet werden. Die Ubertragungsfunktion des Netzmodells lautet somit:

Gm = Zg = Lgr 5+ Ry (6.1)

Als DUT wird der im Kapitel 3.5 vorgestellte 2L-VSC in Kombination mit
dem L-Netzfilter verwendet. Der Betrieb des DUTs mit dem L-Netzfilter stellt
fiir den Emulationsumrichter das anspruchsvollste Testszenario dar, da fiir die
Emulation der Stichleitung in diesem Fall die Ausgangsspannung des Emula-
tionsumrichters hochdynamische Spannungsspriinge beinhaltet.
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6.1 Emulation eines schwachen Netzanschlusspunkts

Nachfolgend werden fiir die verschiedenen Schnittstellenalgorithmen (IA) zu-
néchst die Stabilitdt und anschlieBend die Genauigkeit und Bandbreite analy-
siert und verglichen.

6.1.1 Stabilitatsbetrachtung der Netzemulation
fiir verschiedene
Schnittstellenalgorithmen

Die Stabilitdt der verschiedenen IAs wird mit Hilfe der entsprechenden Nyqu-
ist-Diagramme und des dazugehérigen Amplituden- und Phasenrands beur-
teilt. Nach [117:S. 156] wird fiir ein gutes FiihrungsgroBenverhalten ein
Amplitudenrand Ag,,q von mindestens 12 dB sowie ein Phasenrand von min-
destens 50 ° gefordert.

Zunichst wird die Stabilitit des PHIL-Priifstands unter Verwendung des ITM-
Algorithmus betrachtet. Beim ITM-Algorithmus erfolgt weder eine Vorverar-
beitung der Messwerte, die vom Modell benétigt werden, noch eine Nachver-
arbeitung der Sollwerte, die vom Modell ausgegeben werden (vgl. Kapitel
4.2.1). Dadurch wird die erreichbare Stabilitdt nur von dem zur Verfligung ste-
henden PHIL-Emulator, dem zu emulierenden Modell und der Charakteristik
des DUTSs bestimmt. Zur Erreichung einer hoheren Stabilitit wird eine Induk-
tivitdt Lge. zwischen dem PHIL-System und dem DUT eingefiigt. Der Wert
der Induktivitit entspricht dem Induktivitdtswert der kiirzesten zu untersuchen-
den Stichleitungslénge I s min von 200 m und somit circa 200 pH. Fiir alle
anderen Leitungsléngen [} s, emuliert das PHIL-System das Verhalten der rest-
lichen Stichleitungslédnge.

In Abbildung 6.2 ist das Nyquist-Diagramm fiir ein L-Netzfilter bei einer
Stichleitungslinge von 0,6 km, 0,8 km und 1 km dargestellt. Da keine der
Nyquistortskurven den kritischen Punkt (-1,0) umschlieBt, ist die Emulation
mit Hilfe des PHIL-Systems unter Verwendung des ITM-Algorithmus grund-
sétzlich stabil. Es muss jedoch beriicksichtigt werden, dass der Amplituden-
rand zu gering ist. So betrdgt der Amplitudenrand, der den Abstand vom kriti-
schen Punkt (-1,0) zum Schnittpunkt der Ortskurve mit der x-Achse darstellt,
bei einer emulierten Stichleitungsldnge von 1 km lediglich 1,2 dB.
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Abbildung 6.2:  Nyquist-Diagramme des PHIL-Priifstands unter Verwendung des
ITM-Schnittstellenalgorithmus

Um die Stabilitdit der Emulation zu erhohen, wird der ITM-IA zum
DITM-IA bzw. FSF-IA erweitert. Beim DITM-IA wird das bisherige Netzmo-
dell, bestehend aus einer Reihenschaltung aus Widerstand R, und Indlfktivitéit
Lg,, um einen parallelen Ddmpfungswiderstand Rp g erweitert. Die Ubertra-
gungsfunktion Gy 4 des resultierenden, beddmpften Netzmodells lautet:

S-Lor'R 1
— _ grfiDgr __
GM,d = Zgr,d = Rgr + ——= Rgr +s- Lgr . S (6.2)
s:Lgr+Rp gr +1
’ 21 fg DITM

Durch den Ddmpfungswiderstand Rp 4 wird das induktive Verhalten mit ei-
nem Tiefpassfilter erster Ordnung gedimpft. Um einen Amplitudenrand von
12 dB zu erreichen, muss die Grenzfrequenz dieses Filters f, piy 26 kHz be-
tragen. Der resultierende Dampfungswiderstand Rp g, hat einen Wert von
200 Q.

Beim FSF-IA koénnen verschiedene Filtertypen verwendet werden. Da jedoch
beim DITM-IA ein Tiefpassfilter erster Ordnung verwendet wird, kommt beim
FSF-IA ebenfalls ein Tiefpassfilter erster Ordnung zum Einsatz, um vergleich-
bare Resultate zu erzielen. Die Grenzfrequenz dieses Tiefpassfilters fy psp be-
tragt 40 kHz, um einen Amplitudenrand von 12 dB zu erzielen.

Bei dem PCD-Algorithmus und dem DIM-Algorithmus wird die zwischen
dem PHIL-System und dem DUT eingefiigte Induktivitit Lge. als Koppelim-
pedanz Zp, genutzt. Zusitzlich wird beim DIM-Algorithmus die Ubertra-
gungsfunktion des L-Netzfilters (vgl. Kapitel 3.5) in der Ddmpfungsimpedanz
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6.1 Emulation eines schwachen Netzanschlusspunkts

Z}, beriicksichtigt. Die Nyquist-Diagramme fiir die funf Schnittstellenalgo-
rithmen bei einer Stichleitungslédnge von 1 km sind in Abbildung 6.3 fiir das
L-Netzfilter dargestellt.

Die Nyquistortskurve des PCD-Algorithmus weist dabei einen Amplituden-
rand von lediglich 2,2 dB auf, weshalb der PCD-Algorithmus wie der
ITM-Algorithmus nicht am Priifstand untersucht wird. Die Nyquistortskurven
des DITM-Algorithmus und des FSF-Algorithmus weisen den geforderten
12 dB Amplitudenrand auf. Beim DIM-Algorithmus verlduft die Ortskurve
nur in der Nihe des Ursprungs. Dies lésst sich anhand der offenen Ubertra-
gungsfunktion Gleichung (4.21) begriinden. Fiir den Fall, dass die Dampfungs-
impedanz Zp,, der Ausgangsimpedanz des DUTs Zpt entspricht und alle an-
deren Ubertragungsfunktionen zunichst als ideal angenommen werden (Gy =
Gs; = Gg, = 1), ist die offene Ubertragungsfunktion immer 0. Der Priifstand
wire in diegem Fall immer stabil unabhingig vom Verhiltnis Zpyr zu Zg,. Da
jedoch die Ubertragungsfunktionen der Strommessstrecke Gg; und Spannungs-
messtrecke Gg, weder ideal noch gleich sind, weist die Nyquistortskurve eine
Abweichung um den Nullpunkt herum auf. Die Stabilitit des Algorithmus liegt
jedoch weit tiber der der anderen Algorithmen. So betrdgt der Amplitudenrand
des DIM-Algorithmus bei einer Stichleitungsliange von 1 km 22 dB. Aufgrund
der hohen Stabilitét wird neben dem DITM-IA und FSF-IA auch der DIM-IA
am Priifstand weiter analysiert.

15 _GO,ITM _GO,DITM GO,FSF _GO,PCD _GO,DIM

1L
0.5F
oL

Im{G,}

Abbildung 6.3:  Nyquistdiagramme des PHIL-Priifstands fiir eine Stichleitungs-
lange von 1 km
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

6.1.2 Analyse der Genauigkeit und Bandbreite
der Netzemulation fiir verschiedene
Schnittstellenalgorithmen

Neben der bisher betrachteten Stabilitdt sind ebenfalls die Genauigkeit und die
erreichbare Bandbreite entscheidend, um die Giite der PHIL-Emulation zu be-
urteilen. Hierzu werden die prozentualen Fehler €1, der Netzemulation fiir die
verschiedenen Schnittstellenalgorithmen iiber der Frequenz aufgetragen (vgl.
Kapitel 4.3). In Abbildung 6.4 sind die relativen Fehler flir einen L-Netzfilter
und fiir eine Stichleitungslange von a) 0,6 km und von b) 1 km dargestellt. Um
die verschiedenen Algorithmen qualitativ zu vergleichen, wird ein Fehlerband
von +10 % definiert und der Austrittspunkt aus diesem Band betrachtet.

Der DIM-Algorithmus weist mit einer Austrittsfrequenz von 116 kHz bei ei-
ner Leitungslédnge von 1 km die hochste Genauigkeit und Bandbreite auf. Der
ITM-IA verfligt zwar {iber die zweithdchste Bandbreite von 30 kHz, er erfiillt
aber nicht die geforderte Stabilitdtsmarge (siche Kapitel 6.1.1).

Aufgrund des &hnlichen Wirkungsprinzips sind die Fehlerkurven des
FSF- und des DITM-Algorithmus nahezu identisch. Beim Vergleich der ver-
schiedenen Leitungslidngen kann festgestellt werden, dass die Bandbreite bei-
der Verfahren fiir eine Leitungslinge von 1 km fast iibereinstimmen. Der
FSF-IA weist dabei eine Bandbreite von 13,9 kHz und der DITM-IA von
13,8 kHz auf. Fiir kiirzere Leitungslidngen besitzt jedoch der DITM-IA eine
hohere Bandbreite. Dies lédsst sich damit begriinden, dass beim DITM-IA der
Démpfungswiderstand Rp . definiert wird. Dadurch éndert sich die Grenzfre-
quenz fg pirm abhéngig von der zu emulierenden Netzimpedanz, weshalb fiir
kleinere Netzimpedanzen die Bandbreite des DITM-IA zunimmt. Dagegen
wird die Grenzfrequenz f, psr beim FSF-IA fest definiert, sodass die erreich-
bare Bandbreite konstant und unabhéngig von der zu emulierenden Netzimpe-
danz ist.

Der PCD-IA weist die geringste Bandbreite auf und hilt zudem wie der ITM-
IA nicht die geforderte Stabilitdtsmarge ein (vgl. Kapitel 6.1.1).
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Abbildung 6.4:  Prozentualer Fehler der Netznachbildung mit dem PHIL-Priifstand
fiir verschiedene IAs fiir eine Stichleitungsldnge von a) 0,6 km und
b) 1 km

Fazit

Die Verwendung des DIM-IA fiihrt unabhingig von der Stichleitungslange
zum besten Ergebnis. Der Algorithmus setzt jedoch voraus, dass das Verhalten
des DUTSs bekannt ist. Falls das Verhalten nicht bekannt ist, konnen der DITM
und FSF-Algorithmus eingesetzt werden. Diese besitzen jedoch eine deutlich
geringere Genauigkeit und Bandbreite aufgrund der zusitzlichen Dadmpfung.
Der PCD- und ITM-Algorithmus konnen aufgrund der geringen Stabilitét
(Amplitudenrand < 2,2 dB) fiir die betrachtete Stichleitungsnachbildung nicht
genutzt werden. Deshalb werden nachfolgend nur der DITM-, der FSF- und
der DIM-Algorithmus umgesetzt.

6.1.3 Umsetzung des Netzmodells auf dem
SoC-System

Bei der Umsetzung des Netzmodells wird entsprechend Abbildung 2.7 der
Spannungsabfall tiber der Netzimpedanz Z,, mit Hilfe des Modells berechnet
und von der Spannung des ONTs abgezogen. Um das zu emulierende Netzmo-
dell auf dem FPGA des SoC-Systems implementieren zu konnen, muss das
resultierende Modell unabhingig vom verwendeten IA diskretisiert werden.
Die Diskretisierung erfolgt dabei mit Hilfe der Tustin-Approximation nach
Gleichung (6.3).
2 z-1

= (6.3)

TMmoden Zz+1

S =
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

Tuoden entspricht dabei dem Kehrwert der Berechnungsfrequenz des Modells.
Beim entwickelten PHIL-System ist die Berechnungsfrequenz gleich der Ab-
tastfrequenz des verwendeten AD-Wandlers von 5 MHz.

Nach der Diskretisierung liegt das Modell in der sogenannten Direktform 1
vor, welche in Abbildung 6.5 a) dargestellt ist. Um eine hohere numerische
Robustheit zu erreichen, wird die Direktform 1 zunéchst in die transponierte
Direktform 2 liberfiihrt (siche Abbildung 6.5 b)). AnschlieBend wird die trans-
ponierte Direktform 2 in eine Serienschaltung von Ubertragungsgliedern zwei-
ter Ordnung (sogenannte Biquad-Filter) umgewandelt, falls die gewonnene
Ubertragungsfunktion eine hohere Ordnung als zwei besitzt [144].

Nachfolgend werden die diskretisierten Ubertragungsfunktionen fiir den
DITM-IA, den FSF-IA und den DIM-IA betrachtet.

Abbildung 6.5:  Blockschaltbild in a) der Direktform 1 und b) der transponierten
Direktform 2

Diskretisierung des Netzmodells mit dem DITM-IA und FSF-IA

Grundlage fiir die Diskretisierung bildet die kontinuierliche Ubertragungs-
funktion des beddmpften Netzmodells nach Gleichung (6.2). Dieses wird so-
wohl fiir den DITM-IA als auch fiir den FSF-IA verwendet. Nach der Diskre-
tisierung mittels Tustin-Approximation lautet die z-Transformierte des be-
didmpften Netzmodells:

No,d'Z+N1,d No,d+N1,d'Z_1

Gm,d,dis = (6-4)

z+D14 1+D1'd-2_1
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2
2mfgDITM Rgr +T_'(RD,gr+Rgr)
A
NO,d = (6 5)

2
21 fg DITM .

2
2mfgDITM Rgr _a'(Rgr‘*'RD,gr)

(6.6)

2
27ng,DITM+ﬁ

2
27ng,D1TM—a

Dl,d = (67)

2
27ng,DITM+a

Neben dem eigentlichen Netzmodell muss fiir den FSF-Algorithmus ebenfalls
ein Filter erster Ordnung in den Strommesspfad eingefiihrt werden. Die z-
Ubertragungsfunktion dieses Filters lautet:

NO,F‘Z+N1,F _ NO,F+N1,F'Z_1

Grrais = 74Dy F 14Dy pz=1 (6.8)
27 fg FSF
N — ek
OF ang,FSF"'i (69)
N _ 27 fg FSF
1F ang'FSF+i (6.10)
2
Dip = 2mfgrsr + - 6.11)

Mit den beiden ermittelten z-Transformierten kénnen sowohl der DITM als
auch der FSF-Algorithmus auf dem FPGA des SoC-System 1 umgesetzt wer-
den. Hierzu wird der entsprechende VHDL-Code mit Hilfe eines Matlab/Si-
mulink Modells generiert.

Diskretisierung des Netzmodells mit dem DIM-Algorithmus

Da beim DIM-Algorithmus das Verhalten des DUTs berticksichtigt wird, muss
die Berechnungsvorschrift fiir die Sollspannung des PHIL-Emulators uy,p ab-
hingig vom entsprechenden Verhalten angepasst werden. Das zugrundelie-
gende Ersatzschaltbild fiir die Berechnungsvorschrift ist in Abbildung 6.6 dar-
gestellt.
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

Abbildung 6.6:  Ersatzschaltbild fiir die Berechnungsvorschrift des DIM-Algorith-
mus

Fiir die Berechnung der Sollspannung uy,p wird zunéchst der Spannungsab-
fall iiber der zu emulierenden Netzimpedanz berechnet und von der idealen
Netzspannung abgezogen. Fiir den Spannungsabfall gilt allgemein:

Aug, = i* - Gpimg + (Wont — UpyT) * GpiM2 (6.12)
_ ZBZ‘Zgr
Gomr = 7 7 (6.13)
Zgr
Goimz = 75 525,474 (6.14)

Zp, entspricht der Impedanz der eingefiigten Serieninduktivitit Lg,. von
200 pH, Zp, der Impedanz des L-Netzfilters des DUTs und Zg, der Netzimpe-
danz. Fir Zp,, Zp, und Z,, gelten folgende Zusammenhénge:

Zpy = Lger-s (6.15)
Zp, = Zpyrn =Rct+Lc-s (6.16)
Zg = Ry +Lg s (6.17)

Mit Hilfe dieser Zusammenhinge kénnen die Gleichungen (6.13) und (6.14)
umgeformt werden zu:

(Rc+Lcs)-(Rgr+Lgr-s)

Goma (8) = (Lgr+Le+Lser)-s+(Rc+Rgr) (6.18)
G _ Rgr+Lgrs
pimz2(8) = (Lgr+Lc+Lser)s+(Rc+Rgr) (6.19)
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Die beiden Ubertragungsfunktionen Gpy; und Gpjy, Werden mit der Tustin-
Approximation diskretisiert. Die z-Transformierten der beiden Ubertragungs-
funktionen lauten:

-1 -2
NopIM1*+N1Dim1'Z “+Nz pim1'Z

Gom(2) = 5 D pvr 7 4Dy pim 22 (6.20)
Nopim1 = TZ_A (RgrLc + Rclg) + ReRgy (6.21)
Nipm = TiﬁLgrLc + 2R¢Rg, (6.22)
Nopimi = ReRgr — % (RgrLC + Rclgr) — :_ngrLC (6.23)
Dopim1 = TZ_A (LC + Lo + Lser) + Rgr + Re (6.24)
Dipma = 2(Rg +Rc) (6.25)
Dypimi = Rgr+Rc— % (L + Ly + Lyer) (6.26)

oz () = e (627)
Nopimz = Rgr t TZ_ALgr (6.28)
Nipimz = Rgr— :_ALgr (6.29)
Dopimz = Rer + R+ (Lo + Ly + Lier) (630)
Dipivz = Rgr +Re = (Lo + Ly + Lier) (631)

Mit Hilfe der gewonnen z-Transformierten kann der VHDL-Code entspre-
chend dem DITM bzw. FSF-IA unter Verwendung eines Matlab/Simulink Mo-
dells generiert und anschlieBend auf das FPGA iibertragen werden.

173



6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

6.1.4 Messtechnische Validierung des
Netzmodells

Um die analytischen Ergebnisse zu validieren, werden sowohl der DITM-IA
als auch der FSF-IA und der DIM-IA auf dem PHIL-System implementiert und
die Messergebnisse mit den Simulationsergebnissen verglichen. Hierzu wer-
den die am DUT gemessenen Stromverldufe wahrend der Emulation der Stich-
leitung als Eingangswerte flir die Simulation verwendet. Mit Hilfe der Simu-
lation werden dann die entsprechenden Spannungswerte Upyr i, ermittelt, die
idealerweise am DUT fiir den gegebenen Stromverlauf und der emulierten
Stichleitungsldnge anliegen miissten. Diese Spannungsverldufe werden an-
schlieend mit den tatséchlich durch das PHIL-System erzeugten Spannungs-
werten Upyrmess verglichen. Durch diesen Vergleich kann die Auswirkung
des PHIL-Systems in Kombination mit den verschiedenen IAs ermittelt wer-
den. In Abbildung 6.7 sind die entsprechenden Spannungen an den Klemmen
des DUT-Umrichters mit L-Netzfilter fiir den DITM-IA, FSF-IA und DIM-IA
dargestellt. Zusitzlich werden die gleitenden Mittelwerte iiber eine Schaltper-
iode des DUTs der simulierten und gemessenen Spannung (Upyt av sim Und
UpyT.av mess) g€zeigt. Die emulierte Stichleitungslinge fiir die dargestellten
Verléufe betrdgt 0,6 km.

Bei der Betrachtung der gleitenden Mittelwerte lésst sich feststellen, dass die
Verldufe der gleitenden Mittelwerte der Simulation und der Messung fiir alle
IAs iibereinstimmen. Somit sind sdmtliche IAs nutzbar, wenn lediglich eine
Betrachtung der Mittelwerte gefordert wird.

Bei den ungefilterten Spannungsverldufen treten im Umschaltmoment des
DUTs Abweichungen zwischen der gemessenen und der simulierten Spannung
auf. Diese Abweichungen sind auf die begrenzte Bandbreite und Flankensteil-
heit des PHIL-Systems zuriickzufiihren. Das Ausregelverhalten dieser Abwei-
chungen unterscheidet sich jedoch abhingig vom verwendeten IA. Beim DIM-
IA kann das PHIL-System die Abweichung nach circa 6 ps ausregeln. Bei der
Verwendung des DITM-IA und FSF-IA ist das PHIL-System nicht in der Lage
die Abweichung vollstindig auszuregeln. Dieses unterschiedliche Verhalten
entsteht durch die héhere Bandbreite des DIM-IAs verglichen zu den DITM-
IA bzw. FSF-IA.

Der entwickelte SHCHB-Umrichter kann somit als Emulationsumrichter ver-
wendet werden und ist abhéngig vom verwendeten IA auch in der Lage, die
durch die Emulation definierten springenden Spannungsverléufe abzubilden.
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=——UDUT,mess ~—UDUT,sim ~— UDUT,AV,mess = ~UDUT,AV sim

t (ms)
a) FSF-IA
=——UDUT,mess ——UDUT,sim ~— UDUT,AV,mess = ~UDUT,AV sim
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400 |
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b) DITM-IA

=——UDUT,mess —— UDUT,sim ~ UDUT,AV,mess = ~UDUT,AV sim

¢) DIM-IA
Abbildung 6.7:  DUT-Spannung upyr flir a) den DITM-IA, b) den FSF-IA und c)
den DIM-IA bei einer Ubertragungsleitungslinge von 0,6 km und
einem L-Netzfilter; schwarz: Messergebnisse, blau: simulierte
Spannung, orange: Mittelwert der gemessenen Spannung iiber eine
Schaltperiode, rot: Mittelwert der simulierten Spannung iiber eine
Schaltperiode
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

6.2 Nachbildung von Netzfehlern

Neben der Emulation einer bestimmten Netzcharakteristik ist die Nachbildung
von Netzfehlern ebenfalls wichtig, um das Verhalten des DUTs in diesen kri-
tischen Arbeitspunkten zu analysieren und mogliche Probleme des DUTs zu
detektieren. Dies ermdglicht die Ausarbeitung von Losungsansitzen im Vor-
feld des eigentlichen Betriebs und gewéhrleistet dadurch eine héhere Zuver-
lassigkeit desselben. Nachfolgend werden zundchst Spannungsfehlerfille be-
trachtet. Zu diesen zdhlen Kurzschliisse, Erdschliisse und Unterbrechungen so-
wie Spannungseinbriiche und -erh6hungen. Daran anschlieBend erfolgt die Be-
trachtung der Nachbildung von Frequenzfehlern sowie von harmonisch ver-
zerrten Netzen.

6.2.1 Spannungsfehlerfall

Das Verhalten von Netzumrichtern bei Unter- oder Uberspannungen des
Netzes, auch als Fault-Ride-Through (FRT)-Verhalten bezeichnet, ist in der
VDE-Anwendungsregel VDE-AR-N 4105 festgelegt. In dieser VDE-Anwen-
dungsregel wird zwischen statischer Spannungshaltung (Blindleistungsbereit-
stellung) und dynamischer Netzstiitzung unterschieden [139: S. 25ff]. Bei der
statischen Spannungserhaltung wird eine entsprechende Blindleistungs-Span-
nungs-Kennlinie vorgegeben [139: S. 30]. Abhingig vom vorhandenen Effek-
tivwert der Netzspannung Uy, muss der Netzumrichter einen bestimmten An-
teil seiner Nennleistung als Blindleistung zur Verfiigung stellen. Dieses Ver-
halten kann mit Hilfe des PHIL-Systems durch eine Variation der gestellten
Netzspannungsamplitude tiberpriift werden.

In der VDE-Anwendungsregel wird bei der dynamischen Netzstiitzung zwi-
schen zwei Typen von Erzeugungseinheiten unterschieden, wobei Netzum-
richter zum Typ 2 zdhlen. Diese miissen innerhalb des in Abbildung 6.8 grau
markierten Spannungsbereichs stabil arbeiten und diirfen sich nicht vom Netz
trennen [139: S. 37]. Der stabile Betrieb muss sowohl fiir 1-, 2- und 3-polige
Netzfehler garantiert werden.
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Abbildung 6.8:  FRT-Kurve fiir Erzeugungseinheit von Typ 2, rot: Unterspan-
nungsgrenzkurve, blau: Uberspannungsgrenzkurve

Fiir die in der Norm gegebenen Grenzkurven der Unter- und Uberspannung, in
Abbildung 6.8 rot und blau dargestellt, gelten fiir die normierten Spannungs-
werte x; bis x5 und fiir die Zeitwerte t, bis t, die folgenden Werte:

Tabelle 6.1: Zeitwerte und normierte Spannungswerte fiir die Unterspannungs-
sowie Uberspannungs-Grenzkurve

Zeiten (s) Normierte Spannungswerte (Ug, / UgrN)
t 0,1 X1 0,15
t, 0,15 X, 0,85
ts 3 X3 1,15
ty 5 Xy 1,2
Xs 1,25

Bei der umgesetzten Implementierung konnen neben den, durch die Norm vor-
gegebenen, Werten auch die Spannungs- und Zeitwerte iiber die HMI beliebig
definiert werden [S6]. Dadurch kénnen verschiedene Auspriagungen der Netz-
fehler nachgestellt werden. Der entsprechende Ablauf fiir die Generierung der
Spannungssollwerte ist in Abbildung 6.9 dargestellt. Im FRT-Generator wer-
den zu Beginn die Fehlerart ausgewihlt sowie die normierten Spannungs- und
Zeitwerte festgelegt. Der FRT-Generator ist so umgesetzt, dass er simtliche
Fehlerarten im Stromnetz nachbilden kann. Diese konnen entsprechend Ta-
belle 6.2 neben Unter- und Uberspannungsszenarien auch Erdschliisse, Kurz-
schliisse und Unterbrechungen sein. Dabei ist der am héufigsten aufiretende
Fehler der einpolige Erdschluss [145: S. 99].
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Abbildung 6.9:

Tabelle 6.2:

Fehlerart
Erdschluss

Erdschluss

Erdschluss
Unterbrechung
Unterbrechung
Unterbrechung
Kurzschluss

Der FRT-Generator liefert die komplexen Spannungsraumzeiger fiir die drei
Phasen U, entsprechend der Gleichung (6.32). Dabei sind der Effektivwert
U, und der Winkel ¢, zeitlich verdnderliche GréBen deren Verlauf vom aus-
gewdhlten Netzfehlerfall abhdngt. Aus den komplexen Spannungsraumzeigern
werden anschlieBend die entsprechenden symmetrischen Komponenten Uy,
nach Gleichung (6.33) berechnet und vom ARM-Kern zum FPGA {ibertragen.
Auf dem FPGA erfolgt zunichst die Umrechnung der iibertragenen symme-
trischen Komponenten zuriick in die drei komplexen Raumzeiger U, ,5 (siche
Gleichung (6.34)). Zuletzt erfolgt die Berechnung der Zeitwerte u,,5 flir die
drei Phasen nach Gleichung (6.35), die als Sollwerte fiir den SHCHB-Umrich-
ter dienen. Dabei ist Uj,5 der konjugierte, komplexe Raumzeiger von U, ,,

Sollwertgenerierung fiir die verschiedenen Netzfehlerfille

Auflistung der Fehlerarten im Stromnetz

Anzahl der Pole
1

2

N W N = W

und wy, die Kreisfrequenz des emulierten Netzes.
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U] (V2 Up(t) - e/ ®
Uip3(t) = Eo(t) = V2 Uy (t) - e92® (6.32)
Uso(t) V2 - Usy(t) - e93®

LS

Ungo(®) = Z[1 a® a| Uss(® (6.33)
1 1 1
1 1 1

Uips(®) = |28 2 1] Uye(®) (6.34)
a a 1

1 . .
u123(t) = E - Re {2123(0 -el@ert + 2*123@) . e—]wgrt} (6.35)
a = efz?” (6.36)

Die Ubertragung erfolgt mit Hilfe der symmetrischen Komponenten, da diese
spéter auch bei der Vermessung des frequenzabhéngigen Verhaltens des DUTs
bendtigt werden (siehe Kapitel 6.3). Des Weiteren lassen sich mit den sym-
metrischen Komponenten sémtliche Fehlerfille, auch unsymmetrische, ein-
fach beschreiben.

Falls das PHIL-System einen nahen Erdschluss nachbilden soll, wird der rela-
tive Spannungswert x; des FRT-Kurvengenerators fiir die entsprechende
Phase auf 0 V gesetzt. Um Kurzschliisse zwischen zwei Phasen nachzubilden,
miissen die Spannungsraumzeiger der beteiligten Phasen gedreht werden. Fiir
einen Kurzschluss zwischen Phase 1 und 2 gelten beispielsweise folgende Be-
ziehungen fiir die Spannungsraumzeiger:

Usoksi—2(t) = Uio(t) - e/” (6.37)
Uzoxsi—2(t) = Upo(t) - €/%” (6.38)
Usoksa-2(t) = Uso(t) (6.39)

Ein beispielhafter Spannungsverlauf fiir ein 2-poliges Unterspannungsszenario
der Phasen 2 und 3 mit den durch die Norm vorgegebenen Werten
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

(vgl. Abbildung 6.8 rote Linie) ist in Abbildung 6.10 dargestellt. Die beiden
Spannungen der Phasen 2 und 3 folgen den geforderten, umhiillenden Span-
nungskurven. Die Spannung der Phase 1 erfahrt entsprechend dem ausgewéhl-
ten Szenario keine Verdnderung.

U1 —U20 U0

400

] 1 1 1 1
-500 . .70 T B007 = - 1600 = - 1500 2000 2500 3000 3500

t (ms)

Abbildung 6.10:  Zeitverlauf eines Unterspannungsszenarios der Phasen 2 und 3 auf
15 % der Nennspannung

Neben dem Unterspannungsszenario ist in Abbildung 6.11 zusétzlich ein Pha-
senkurzschluss der Phasen 1 und 2 gezeigt. Es ist zu erkennen, dass sich die
beiden Spannungen aufgrund des Kurzschlusses angleichen. Dieser Anglei-
chungsprozess sollte dabei moglichst schnell erfolgen, da der Kurzschluss in
der Realitidt schlagartig auftritt.

Aufgrund der hohen Dynamik des PHIL-Systems kann ein sehr schneller An-
gleichungsprozess erreicht werden und der neue Sollwert stellt sich innerhalb
von 2 ps ein, wie in Abbildung 6.11 erkennbar ist.

Das PHIL-System ist in der Lage, sdmtliche in der Tabelle 6.2 aufgelisteten
Spannungsfehlerarten nachzubilden. Dadurch kann das Verhalten des DUTs in
diesen Fehlerfillen analysiert und mdgliche Probleme kdnnen behoben wer-
den. Dies trégt zu einer héheren Zuverldssigkeit des DUTs in der spdteren An-
wendung bei.
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Abbildung 6.11:  Zeitverlauf eines Phasenkurzschlusses zwischen Phase 1 und

Phase 2

6.2.2 Harmonisch verzerrtes Netz und
Frequenzfehler

Neben Spannungsfehlern treten im Stromnetz ebenfalls Verzerrungen der
Netzspannung auf. Um diese Verzerrungen nachzubilden, werden zwei Mog-
lichkeiten in der Software des PHIL-Systems vorgesehen. Zum einen kénnen
Spannungsharmonische auf eine sinusformige Netzspannung aufmoduliert
werden, wie in Abbildung 3.21 zu sehen ist. Zum anderen kann eine Look-Up-
Tabelle abgespeichert werden, die den Spannungsverlauf oder die Verzerrung
vorgibt, die zum idealen Sinus hinzugefligt wird.

Zusitzlich zur Moglichkeit Verzerrungen des Stromnetzes nachzubilden, kann
mit dem PHIL-System ebenfalls ein Frequenzfehler nachgestellt werden. In
der zustidndigen VDE-Anwendungsrichtlinie VDE-AR-N 4105 wird zwischen
einem dynamischen Kurzzeitbereich und einem quasistationaren Frequenzfeh-
ler unterschieden [139: S. 40ff]. Bei der quasistationédren Betrachtung muss die
Erzeugereinheit seine abgegebene Wirkleistung entsprechend einer gegebenen
Statik (Leistungsfrequenzkennlinie) bei einer Unterfrequenz erhéhen bzw. bei
einer Uberfrequenz reduzieren. Fiir den dynamischen Kurzzeitbereich wird die
in Abbildung 6.12 gezeigte Grenzkurve angegeben. Uber der Grenzkurve muss
die Erzeugereinheit die geforderte Wirkleistung bereitstellen. Unterhalb der
Kurve ist eine Reduktion der abgegebenen Wirkleistung um 10 % pro Hertz
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

moglich. Um das Verhalten des DUTs bei einer solchen Frequenzvariation zu
tuberpriifen, wird der Verlauf der Netzfrequenz f,, auf dem ARM-Kern des
SoC-Systems definiert und die aktuelle Frequenz wird an den FPGA {ibermit-

telt.
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Abbildung 6.12:  Grenzkurve der Variation der Netzfrequenz, oberhalb derer die
volle Abgabeleistung bereitgestellt werden muss (blau schraffierter

Bereich)
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6.3 Vermessung des
frequenzabhangigen Verhaltens

Nachfolgend wird das in Kapitel 5.2 vorgestellte Messverfahren zur Vermes-
sung des frequenzabhéngigen Verhaltens validiert. Hierzu wird das Messver-
fahren zundchst an einer passiven Last angewendet, um die Funktionalitit und
Genauigkeit der Messroutine zu evaluieren. AnschlieBend erfolgt die Vermes-
sung des in Kapitel 3.5 vorgestellten DUT-Umrichters mit LCL-Netzfilter.

6.3.1 Vermessung eines passiven DUTs

Um die Messmethodik zu evaluieren, wird zu Beginn eine passive RL-Last
vermessen. Dabei wird ein 10 kW-Widerstand mit einem DC-Widerstands-
wert von 14,64 () verwendet. Als Induktivitdt wird das L-Netzfilter des DUT-
Umrichters nach Kapitel 3.5 mit 1 mH verwendet und zum Widerstand in Serie
geschaltet. Bei der Vermessung wird, wie bei der Vermessung von Netzum-
richtern, ein dreiphasiges 400 V AC-System mit einer Frequenz von 50 Hz er-
zeugt und darauf ein sinusformiges Testsignal mit einer Amplitude von 10 V
aufmoduliert. Der Frequenzdurchlauf des sinusformigen Testsignals startet bei
12,5 Hz und endet bei 100 kHz. Durch das 400 V. AC-System entsteht ein
Grundschwingungsstrom von 15,7 A. In Abbildung 6.13 sind die drei Aus-
gangsspannungen des PHIL-Systems U, iiber der Frequenz dargestellt. Dabei
wird pro Frequenzmesspunkt von den drei Messungen mit unterschiedlichem
Phasenversatz (vgl. Kapitel 5.2) die Messung mit 0 ° Phasenversatz betrachtet.

Bei der Netzfrequenz von 50 Hz werden das Grundschwingungs- und das Test-
signal addiert, weshalb sich eine Summenspannung von 335V einstellt. Bei
allen anderen Frequenzen wird jeweils nur das Testsignal von 10 V wirksam.
Bis zu einer Frequenz von 10 kHz ist das PHIL-System in der Lage die ge-
wiinschte Amplitude und die Phasenlage der harmonischen Spannung auf
0,13 V und 1,2 °genau einzustellen. Ab 10 kHz nimmt der Fehler zu und be-
tragt bei 100 kHz 1,3 V bzw. 18 °. Der Grund fiir den Fehler liegt in der Band-
breite des LPAs von 398 kHz und der damit verbundenen Dampfung sowie
Phasendrehung der Ausgangsspannung bei 100 kHz (siehe Abbildung 3.12).
Der Fehler kénnte durch die Beriicksichtigung des Amplituden- und Phasen-
verlaufs korrigiert werden. Die Zunahme des Fehlers wirkt sich jedoch bei der
Vermessung der harmonischen Impedanz nicht aus, da sowohl die Spannungen
als auch die Strome gemessen werden. Dadurch wird der Fehler im
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6 Analyse der verschiedenen Priifszenarien

Auswerteskript berticksichtigt und kompensiert. Aus diesem Grund wird auf
eine Korrektur des Amplituden- bzw. Phasenfehlers verzichtet.

In Abbildung 6.14 ist der aus der Messung resultierende Impedanzverlauf dar-
gestellt. Dabei entspricht der Impedanzverlauf Zg; (pyi1) mean dem Verlauf des
Mittelwerts aus den drei Messungen pro Frequenzmesspunkt. Zusitzlich zu
ZR1(PHIL) mean Wird ebenfalls der anhand der Datenblattwerte berechnete Ver-
lauf Zgy(theory und ein mit Hilfe des Netzwerkanalysators Bodel(0 von
OMICRON gemessener Verlauf Zgy gode100) g€z€igt.

Der theoretisch berechnete Verlauf Zgy,(neor) Weicht dabei stark von den Mes-
sergebnissen Zry (priL),mean UNd ZgiBode100) @b- Dies liegt an der Tatsache,
dass die parasitdren Bauteileigenschaften fiir den berechneten Verlauf nicht
beriicksichtigt werden. Da es sich bei der Induktivitét um eine geblechte Netz-
drossel handelt, werden die Kernverluste mit zunehmender Frequenz sehr
groB. Dies hat zur Folge, dass ein ohmsch wirkender Parallelpfad zur Indukti-
vitdt entsteht, wodurch die Zunahme der Impedanz tiber der Frequenz geringer
ausfallt. Des Weiteren wird die Phasendrehung durch den ohmschen Anteil
reduziert.
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Abbildung 6.13:  Amplitude und Phase der sinusformigen Testsignale fiir die 3-pha-
sige Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters

Die ermittelten Messergebnisse des Netzwerkanalysators Bodel00 und des
entwickelten PHIL-Systems weisen jedoch eine hohe Ubereinstimmung auf.
In Abbildung 6.15 ist der Unterschied der beiden Messungen dargestellt. Der
Betragsfehler wird relativ zum ermittelten Impedanzwert des PHIL-Systems
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6.3 Vermessung des frequenzabhidngigen Verhaltens

betrachtet und ist fiir den gesamten Messbereich kleiner als 2 %. Der entspre-
chende Winkelfehler ist kleiner als 3 °. Somit kénnen die gewonnenen Mess-
ergebnisse des PHIL-Systems anhand der Messergebnisse des Bodel00 vali-
diert werden.
'e'ZRL(PHIL),mean 'Q'ZRL(Bodel()O) 'e'ZRL(theor)
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Abbildung 6.14:  Gemessener Impedanzverlauf mit Hilfe des PHIL-Systems (blau)

und des Bodel00 (griin) sowie der theoretisch berechnete Impe-
danzverlauf (rot)

Ein wichtiges MaB fiir die Giite einer Messung ist neben dem Mittelwert, der
fiir den Vergleich mit dem Bodel00 verwendet wird, die Reproduzierbarkeit
der Messung. Ein MaB fiir die Reproduzierbarkeit der Messung ist die mittlere
absolute Abweichung vom arithmetischen Mittel (eng.: Mean Absolute Devi-
ation, MAD). Nachfolgend wird die relative mittlere absolute Abweichung
MAD,, ) betrachtet, die auf den Mittelwert der ermittelten Impedanz
ZRL(PHIL) mean Dezogen wird. Fiir einen Frequenzmesspunkt k mit der Fre-

quenz f;, gilt:

1 on
— YNk |7 7
N, l_1| RL,(PHIL),i,k RL,(PHIL),mean,k| (6.40)

MAD,, =
’ ZRL,(PHIL),mean,k

N, entspricht der Anzahl von Messungen pro Frequenzmesspunkt und betragt
die ermittelten Messreihen N, = 3. In Abbildung 6.16 sind die MAD, ; sowie
die mittlere absolute Abweichung des entsprechenden Winkels dargestellt.
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Abbildung 6.15:  Abweichung zwischen den gemessenen Impedanzverlaufen mit
Hilfe des Bodel00 und des PHIL-Systems
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Die MAD, ¢, liegt fiir fast alle Frequenzen unter 0,05 % wodurch eine sehr
hohe Reproduzierbarkeit gegeben ist. Lediglich bei drei Frequenzmesspunkten
(50 Hz, 50 kHz und 100 kHz) existiert eine etwas hdhere mittlere Abwei-
chung. Bei 50 Hz betrigt die MAD ¢ 0,24 %. Dies lsst sich durch die Uber-
lagerung mit dem Grundschwingungssignal von 400 V erkldren. Die grofleren
Werte bei 50 kHz und 100 kHz (0,26 % und 0,36 %) entstehen durch Stérun-
gen, die in den AFEs des PHIL-Systems begriindet sind (vgl. Kapitel 3.4), da
diese eine Schaltfrequenz von 50 kHz aufweisen. Die relative mittlere absolute
Abweichung ist aber selbst bei diesen drei Frequenzen sehr klein.

Der Winkelfehler zeigt ein dhnliches Verhalten wie der MAD-Wert. Fiir alle
Frequenzen, mit Ausnahme von 50 Hz, 50 kHz und 100 kHz, liegt der Win-
kelfehler unter 0,09 °. Bei den drei Frequenzen betrdgt der Fehler 0,39 °,
0,84 °und 1,34 °.

Somit konnte durch die Vermessung der passiven Last eine hohe Genauigkeit
sowie eine sehr hohe Reproduzierbarkeit der Messergebnisse unter Verwen-
dung des entwickelten PHIL-Systems nachgewiesen werden.
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Abbildung 6.16: Relative mittlere absolute Abweichung vom arithmetischen Mittel-
wert zwischen den drei Messungen ermittelt mit dem PHIL-System
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6.3.2 Vermessung eines 2L-Umrichters mit
LCL-Netzfilter

Neben den Vermessungen von passiven Priiflingen wird das Messverfahren
auch verwendet, um das frequenzabhingige Verhalten von Umrichtern zu be-
stimmen. In Kombination mit dem frequenzabhingigen Verhalten des NAPs
kann das gemessene frequenzabhingige Verhalten des Umrichters verwendet
werden, um eine impedanzbasierte Stabilitdtsanalyse durchzufiihren. Entspre-
chend Kapitel 5 besteht ein Vorteil der impedanzbasierten Stabilitétsbetrach-
tung darin, dass der Einfluss einer Variation der verwendeten Regler direkt im
Impedanzverlauf erkennbar ist. Aus diesem Grund wird nachfolgend der Ein-
fluss der Regelparameter fiir den in Kapitel 3.5 beschriebenen DUT-Umrichter
aufgezeigt. Dabei wird der Einfluss des Proportionalanteils k,; des Stromreg-
lers, die Auswirkung einer Vorsteuerung der Netzspannung sowie die Auswir-
kung einer harmonischen Kompensation der 7., 9., 11. und 13. Harmonischen
betrachtet.

In Abbildung 6.17 ist der Impedanzverlauf des DUT-Umrichters im Mitsystem
fur verschiedene Proportionalanteile kp,; des Stromreglers Gg? (vgl Kapitel
5.3) dargestellt. Fiir die Vermessung wird ein sinusformiges Testsignal mit ei-
ner Amplitude von 1 % der Grundschwingung des 400 V. AC-Systems ver-
wendet.
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Abbildung 6.17: Impedanzverldufe des DUT-Umrichters mit verschiedenen Propor-
tionalanteilen k, ; des Stromreglers

Die durchgezogenen Linien stellen die, mit Hilfe des in Kapitel 5.3 hergeleite-
ten Modells, gewonnenen Impedanzverldufe dar. Die einzelnen Frequenz-
messpunkte werden durch Kreise gekennzeichnet. Es zeigt sich eine sehr hohe
Ubereinstimmung zwischen den Impedanzverldufen der Messungen und dem
Modell. Somit konnte das entwickelte Modell erfolgreich anhand der Mess-
werte validiert werden.

Unter Beriicksichtigung der Gleichung (5.1) ist das Gesamtsystem, bestehend
aus DUT-Umrichter und Netz, fiir groBere Impedanzen des DUT-Umrichters
stabiler. Somit kann entsprechend Abbildung 6.17 geschlussfolgert werden,
dass eine hohere Stabilitit des Gesamtsystems mit zunehmendem Proportio-
nalanteil des Stromreglers ky,; erreicht wird. Die Erhohung ist jedoch durch
die intrinsische Stabilitdt des DUT-Umrichters begrenzt, da die Regelung des
DUT-Umrichters fiir einen zu hohen Proportionalanteil instabil wird.

Abbildung 6.18 zeigt den Einfluss der Vorsteuerung der Netzspannung. Es ist
erneut eine hohe Ubereinstimmung zwischen den Messwerten und den anhand
des Modells gewonnenen Werten sichtbar. Lediglich fiir Frequenzen kleiner
100 Hz treten groBBere Abweichungen auf. Dies liegt an der durch die Vorsteu-
erung (kgpp = 1) sehr hohen Impedanz in diesem Frequenzbereich. Dadurch
sind die Strome, die durch die Anregung des sinusformigen Testsignals entste-
hen, sehr gering und kénnen nicht mehr mit ausreichender Messgenauigkeit
ermittelt werden.
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6.3 Vermessung des frequenzabhidngigen Verhaltens

Fiir die impedanzbasierte Stabilitdtsanalyse sind insbesondere die Frequenzbe-
reiche mit niedrigen Impedanzwerten des DUT-Umrichters von Bedeutung.
Diese niedrigen Impedanzwerte konnen in Kombination mit der Charakteristik
des NAPs zu instabilem Verhalten fiihren (vgl. Gleichung (5.1)). Aus diesem
Grund werden die Abweichungen im Bereich hoher Impedanz als weniger
relevant erachtet.

Die durch die Vorsteuerung (kg = 1) deutlich héhere Impedanz des Umrich-
ters fithrt grundsétzlich zu einer Stabilisierung des Gesamtsystems. Es muss
jedoch beriicksichtigt werden, dass die Phasendrehung ebenfalls deutlich er-
hoht wird, was je nach Impedanz des Netzes destabilisierend wirken kann.
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Abbildung 6.18:  Vergleich des Impedanzverlaufs im Mitsystem mit Vorsteuerung
(kgr = 1) und ohne Vorsteuerung (kgg = 0)

Bei der letzten Betrachtung wird der Einfluss der harmonischen Kompensation
betrachtet. Diese wird verwendet, um gezielt einzelne Harmonische im Netz-
strom zu unterdriicken. Bei der entwickelten harmonischen Kompensation sol-
len die 7., 9., 11. und 13. Harmonische unterdriickt werden.

Die in Abbildung 6.19 dargestellten gemessenen Impedanzverldufe veran-
schaulichen den Einfluss der harmonischen Kompensation. Durch Aktivieren
der harmonischen Kompensation wird die Impedanz des Umrichters fiir die
entsprechenden Frequenzen (250 Hz, 350 Hz, 550 Hz und 650 Hz) deutlich
vergrofert. Dies hat zur Folge, dass bei diesen Frequenzen durch die Harmo-
nischen der Netzspannung ein geringerer Strom erzeugt wird, wodurch die ge-
wiinschte Funktion der harmonischen Kompensation erfiillt wird.
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Abbildung 6.19:  Vergleich des Impedanzverlaufs im Mitsystem mit (blau) und ohne
(griin) harmonische Kompensation

Fazit

Mit dem entwickelten Messverfahren in Kombination mit dem entwickelten
PHIL-System kann entsprechend dem Vergleich mit dem Bode 00 eine genaue
Messung erzielt werden. Des Weiteren wird eine hohe Reproduzierbarkeit der
Messung erreicht. Es konnte ebenfalls gezeigt werden, dass mit dem Verfahren
auch aktive Priiflinge, wie beispielsweise Netzumrichter, vermessen werden
konnen. Zusitzlich konnte der Einfluss der verschiedenen Regelparameter auf
den Impedanzverlauf des DUTs nachgewiesen werden.

In Kombination mit dem Impedanzverlauf des NAPs kann somit eine Aussage
iiber die Stabilitdt des Umrichters am spdteren Einsatzort getroffen werden und
bei Bedarf eine Adaption der Regelung vorgenommen werden, um einen stabi-
len Betrieb zu gewahrleisten.
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Zusammenfassung

Durch die wachsende Anzahl an Umrichtern im Stromnetz nimmt auch die
Bedeutung deren gegenseitiger Wechselwirkung deutlich zu. So kénnen bei-
spielsweise instabiles Verhalten und Oszillationen nicht nur in Fehlerféllen wie
Spannungseinbriichen, sondern auch im reguldren, stationdren Betrieb beo-
bachtet werden. Um die hohe Verfiigbarkeit des Stromnetzes weiter aufrecht
zu erhalten, ist es daher auB3erordentlich bedeutsam, das Verhalten von leis-
tungselektronischen Systemen im gesamten Betriebsbereich und in Fehler-
situationen im Vorfeld zu kennen. Nur dadurch ist es moglich, frithzeitig Pro-
bleme zu identifizieren und bei Bedarf Anpassungen vorzunehmen. Fiir die
messtechnische Analyse der leistungselektronischen Systeme wird ein spezi-
elles Power-Hardware-in-the-Loop-System benoétigt, das in der Lage ist, ver-
schiedene Netzsituationen nachzubilden und gleichzeitig die Charakteristik
des zu analysierenden leistungselektronischen Systems zu erfassen.

In dieser Arbeit werden zunichst die Vor- und Nachteile der bekannten Topo-
logien fiir ein solches PHIL-System erldutert und ihre Eignung fiir die Analyse
der Charakteristik von Netzumrichtern wird dargelegt. Auf Grundlage dieser
Diskussion wird ein Konzept fiir ein PHIL-System entwickelt, das auf einem
Serien-Hybrid-Umrichter basiert. Es handelt sich dabei um den sogenannten
Series-Hybrid-Cascaded-H-Bridge (SHCHB) Umrichter.

Basierend auf dem entwickelten Konzept wird eine umfassende Schaltungs-
analyse aller Leistungselektronikkomponenten durchgefiihrt. Dazu gehoren
die schaltenden, kaskadierten H-Briicke-Zellen mit resonanter, galvanisch ge-
trennter Einspeisung, sowie die Linearverstirker und die Spannungssteilheits-
filter. Aufgrund der gegebenen Anforderungen ist im Rahmen dieser Arbeit
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ein neuartiges Konzept fiir Linearverstirker entwickelt und dessen Vorteile im
Vergleich zu bisherigen Konzepten herausgearbeitet worden. Parallel zum
Schaltungskonzept wird ein Signalverarbeitungskonzept entwickelt, welches
eine moglichst geringe Latenz ermdglicht. Dies ist speziell fiir den Betrieb
einer closed-loop-Emulation mit dem PHIL-System entscheidend.

Ausgehend von diesen theoretischen Vorarbeiten wird ein 3-phasiger Prototyp
des PHIL-Systems mit 12 kaskadierten H-Briicken-Zellen und einem Linear-
verstirker pro Phase mit einer Ausgangsleistung von 50 kKVA ausgelegt und
aufgebaut. Die Leistungsfahigkeit dieses Prototyps wird sowohl im quasista-
tiondren als auch im dynamischen Fall durch Messungen dargelegt. Das ent-
wickelte System zeichnet sich durch eine hohe Dynamik aus, mit einer Span-
nungsflankensteilheit von 175 V/us, einer Totzeit von lediglich 460 ns und
einer Kleinsignalbandbreite von 398 kHz. Gleichzeitig weist es einen geringen
Oberwellengehalt mit einem THD-Wert von nur 0,22 % auf.

Nach der Charakterisierung des entwickelten PHIL-Systems erfolgt die Imple-
mentierung der drei Hauptanwendungen, gefolgt von der Beurteilung der er-
zielten Ergebnisse. Die drei Hauptanwendungen umfassen:

o Closed-loop-Emulation von Netzanschlusspunkten
o Nachbildung von Netzfehlern

o Charakterisierung der frequenzabhingigen Charakteristik von
Netzumrichtern und anderen Netzteilnehmern

Um eine moglichst kleine Reaktionszeit zu gewidhrleisten, wird die closed-
loop-Emulation des Netzanschlusspunktes auf dem FPGA des Signalverarbei-
tungssystem implementiert. Um die Leistungsfihigkeit der Emulation zu ana-
lysieren, wird eine Niederspannungsfreileitung emuliert. Dieses Szenario stellt
aufgrund seiner hohen Dynamik die grofite Herausforderung fiir die Leistungs-
elektronik und die Signalverarbeitung des PHIL-Systems dar.

Des Weiteren wird ein Fehlergenerator entwickelt, mit dessen Hilfe simtliche
Netzfehlerfille geméB der VDE-Anwendungsregel VDE-AR-N 4105 generiert
werden konnen. Die Fehler umfassen unter anderem Spannungseinbriiche,
Erdschliisse, Phasenkurzschliisse und Frequenzfehler. Zusitzlich zu diesen
Fehlerfillen wird der Fehlergenerator auch verwendet, um harmonisch ver-
zerrte Netze nachzubilden.

Neben der Analyse von Netzfehlerféllen und schwachen Netzanschlusspunk-
ten, die durch die closed-loop-Emulation nachgebildet werden, ist es ebenso
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wichtig, die Charakteristik von leistungselektronischen Systemen im quasista-
tiondren Zustand zu kennen. Hierzu wird eine Messroutine entwickelt, die mit
sinusformigen Testsignalen in der Lage ist sowohl Netzumrichter als auch pas-
sive Netzteilnehmer zu analysieren. Dabei wird die spezielle Eigenschaft des
Serien-Hybrid-Umrichters genutzt, dass der Linearverstarker direkt einen Teil
der Ausgangsspannung erzeugt. Dadurch kann die hohe Bandbreite des
Linearverstirkers flir die Generierung des sinusformigen Testsignals verwen-
det werden.

Das entwickelte PHIL-System mit dem SHCHB-Umrichter dient folglich als
Priifsystem, das eine ganzheitliche Analyse von Netzumrichtern sowie anderen
Netzteilnehmern im 3-phasigen AC-System ermdglicht. Diese Arbeit tragt so-
mit dazu bei, ein besseres Verstindnis von Netzteilnehmern zu erlangen und
somit die hohe Verfligbarkeit von elektrischer Energie, auch in umrichterdo-
minierten Inselnetzen, sicherzustellen.

Ausblick

Ausgehend von der vorliegenden Arbeit soll das entwickelte Priifsystem zu-
kiinftig verwendet werden, um die Auswirkung verschiedener Regelverfahren
sowie Filtertopologien auf die Stabilitdt von umrichtergespeisten AC-Netzen
zu analysieren. Dabei soll die Giite der closed-loop-Emulation durch die Re-
duktion der Reaktionszeit noch weiter verbessert werden. Dies kann durch eine
schnellere Messwerterfassung erreicht werden.

Um neben den Betriebsmitteln auch den Netzanschlusspunkt eines Netzes ana-
lysieren zu kdnnen und somit eine systemische Betrachtung eines AC-Systems
zu ermoglichen, soll das entwickelte System so erweitert werden, dass ein si-
nusformiges Stromsignal generiert werden kann. Mit Hilfe des Stromsignals
kann anschlieBend die Spannungsantwort des Netzanschlusspunkts bestimmt
werden.

Zudem ist geplant, das System als spannungsformenden Umrichter in ein um-
richtergespeistes Inselnetz zu integrieren, um potenzielle Betriebsstrategien
des Inselnetzes zu analysieren und zu optimieren.

Aufgrund der vorliegenden Topologie ist es moglich, das System auch fiir die
Analyse von DC-Netzen sowie von DC-Betriebsmitteln, wie beispielsweise
Batterien, zu verwenden. Hierzu soll die entwickelte Softwarearchitektur er-
weitert werden, um die harmonische Impedanz von DC-Betriebsmitteln zu be-
stimmen.
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A Anhang

A.1 Herleitung der KenngrofBBen der
drei Grundschaltungen

Nachfolgend werden die drei wichtigsten KenngréBen der drei Grundschaltun-
gen ermittelt. Diese sind die Leerlaufspannungsverstirkung Ay,, der Ein-
gangswiderstand r;, und der Ausgangswiderstand 7.

A.11 Emitterschaltung

Fiir die Herleitung der Leerlaufspannungsverstirkung Ay, werden die beiden
Knotenpunkte K1 und K2 im Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung
betrachtet (siche Abbildung A.1).

:I Re |ua

Abbildung A.1:  Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung zur Ermittlung der
Leerlaufspannungsverstirkung Ay,
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Knotenpunkt K1:
0 = ic+ip, +ig, (A.1)
Knotenpunkt K2
e = Uy, Tictin, (A.2)
lc = 9m " Upe = ImUin — Ue) (A.3)
. Ug—UuU
bree = T (A4)
. Uijn—Ue
lrbe = The (AS)
. Uy
Re = 7e (A.6)

Unter Verwendung der Zusammenhénge aus (A.3) bis (A.6) folgt fiir die Kno-
tengleichung (A.2) der in Gleichung (A.7) dargestellte Zusammenhang. Die
Knotengleichung (A.1) wird zur Ermittlung von u, genutzt und anschlieBend
in (A.2) eingefligt. Hiermit kann die Leerlaufspannungsverstirkung Ay, der
Emitterschaltung entsprechend Gleichung (A.9) ermittelt werden.

Ue Ujn—Ue

A2 b Gon (Ui — ue) + 222 (A7)

Rg The Tce

1 1
ua(ﬁ*'_)*'uin ‘Im

U, = —SE—— (A.8)
Imtreg
R
gmRe(1-5E-)
BTce
Ayo = — 1 R 1\ R (A9)
1+Re (gm (14 G+ Mg

Unter der Annahme, dass 1. > R, Rgund > 1, kann die Gleichung (A.9)
vereinfacht werden zu (A.10). Fiir den Fall, dass 1 < gy, - Rg ist, kann der
Ausdruck noch weiter vereinfacht werden zur Gleichung (A.11).

9mRc

Ayy = — T+om Ry (A.10)
Rc
Ay = — R (A.1D)
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A.1 Herleitung der KenngroBen der drei Grundschaltungen

Welcher Ausdruck fiir die Leerlaufspannungsverstiarkung Ay, verwendet wer-
den kann, ist abhéngig von der in der Anwendung vorhandenen Beschaltung.

Zur Ermittlung des Eingangswiderstands werden die in der Abbildung A.2 a)
dargestellten Maschen des Kleinsignalersatzschaltbilds verwendet. R¢ = R¢ |l
R), ist hierbei der wirksame Kollektorwiderstand bei einer angeschlossenen
Last.

ix ia

Ux I:I Rc Ua

Abbildung A.2:  Kleinsignalersatzschaltbild zur Ermittlung von a) dem Eingangswi-
derstand r;, und b) dem Ausgangswiderstand 7,

Aus der Analyse der drei Maschen folgt:

Masche 1:
ln = I (A.12)
Un = lin " The + (in —12) - Rg (A.13)
Masche 2:
0 = Rg-(iy —ijy) + 7 (i —i3) + R iy (A.14)
Masche 3:
I3 = —lc==9m Upe = —9m " lin " The (A.15)

Durch Einsetzen der Gleichung (A.15) in die Gleichung (A.14) kann eine Be-
stimmungsgleichung fiir i, ermittelt werden. Diese wird in die Gleichung
(A.13) eingefiigt und entsprechend nach dem Eingangswiderstand umgestellt.
Der Ausdruck fiir den Eingangswiderstand r;, kann unter der Bedingung, dass
Tee > Rg, R und B > 1 ist, zur Gleichung (A.17) vereinfacht werden.
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_ Uin _ (1+B) Tce+RE )
T = 5, = e ¥ Re (A.16)
w
Ty = Tl:::rbe'i'ﬁ'RE (A.17)

Um den Ausgangswiderstand 7, zu ermitteln, werden die in Abbildung A.2 b)
gezeigten Maschen analysiert. Hierzu wird zunichst der Kollektorwiderstand
R vernachlissigt und der Widerstand r;, ermittelt. Der Ausgangswiderstand 1,
entspricht der Parallelschaltung von 7, und R.

Masche 1:
iy = I (A.18)
Uy = Tee (ix - iz) + RE : (ix - i3) (A19)
Masche 2:
I = ic=0m Upe = —l3 The ' Im (A.20)
Masche 3:
0 = i3 (The T Rg) + Rg- (i3 — iy) (A21)

Mit Hilfe der Gleichung (A.21) kann i; in Abhingigkeit von i, ermittelt wer-
den. Dieser Zusammenhang wird in die Gleichung (A.20) eingesetzt, um eben-
falls eine Bestimmungsgleichung fiir i, in Abhéngigkeit von i, zu erhalten.
Beide Zusammenhinge werden anschlieBend in die Gleichung (A.19) einge-
setzt, um 7, und anschlieBend den Ausgangswiderstand 7, zu berechnen. Es
gilt:

+rbe+Rq
T, = ?zrce<1+ﬁ> (A.22)
X 1+T
Th +Rq
_ R 145 e
Ta = Rell|Tee| 1+ 57, (A.23)

Dieser Ausdruck kann unabhéngig von dem Emitter- bzw. Kollektorwider-
stand vereinfacht werden, falls 7., > 1, + Rq und f > 1 ist.
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r = Rell [rce (1 +&)] (A.24)

RE+Tpet+Rq

Eine weitere Vereinfachung ist moglich, falls der Kollektorwiderstand R klei-
ner als der Kollektor-Emitter-Widerstand 7., des Transistors ist.

r, = Rc (A.25)

A.1.2 Kollektorschaltung

Zur Ermittlung der Leerlaufspannungsverstiarkung Ay, der Kollektorschaltung
muss der Knotenpunkt K1 aus Abbildung A.3 a) betrachtet werden. Dabei wer-
den die beiden Widerstinde Ryp und 71, zusammengefasst zu
Ré = Rg |l 7.

K1 L
Foe |Ube . l‘ 1
le a
Uin - Toe Tubc
fe RE Ua
e R,
b) ¢)

Abbildung A.3:  Kleinsignalersatzschaltbild zur Ermittlung von a) der Leerlaufspan-
nungsverstiarkung Ay, b) dem Eingangswiderstand 73, und ¢) dem
Ausgangswiderstand 7,

Knotenpunkt K1:
u Upe Uin — U,y
R—Z = gm'ube+azgm'(uin_ua)+T (A.26)
Ayp = Moo R A27
win  Tbeypp (T (A.27)

Dieser Ausdruck kann unabhéngig von der Beschaltung vereinfacht werden,
falls § > 1 ist.
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_ Ya _ _Rg

Avo = Un  ——+Rf
n Im E

(A.28)

Zur Ermittlung des Eingangswiderstands r;, werden die beiden Maschen aus
Abbildung A.3 b) analysiert. Es gilt:

Masche 1:
Uiy = iin *The + R]C: : (iin - iz) (A29)

Masche 2:
I = —ic=—9m Upe = —9m " lin " Toe (A.30)

Durch das Einsetzen der Gleichung (A.30) in die Gleichung (A.29) ergibt sich
fiir den Eingangswiderstand r;,, die Bestimmungsgleichung (A.31). Diese kann
unter der Annahme, dass g, - Rg > 1 ist, in die Gleichung (A.32) iiberfiihrt
werden.

B>»1
Tin = Tbe+(ﬁ+1) 'Ré = T'be-l-,[g'Ré (A.31)
Tn = B-Rg (A.32)

Fir den Ausgangswiderstand r, wird der Knotenpunkt K1 aus Abbildung
A.3 c) betrachtet. Es gilt:

_ : P Ua la Cu

L, = lrbe + lR]I:‘, +i.= Tbe+Rq + R]I:‘, T 9mUa ThetRg (A33)
_ ua _ ooy (thetR) F21 1 Rq

=g TR T = Rell (gm + ﬁ) (A.39)

A.1.3 Basisschaltung

Die Berechnung der Leerlaufspannungsverstarkung Ay, erfolgt bei der Basis-
schaltung Anhand des Knotenpunkts K1 der Abbildung A.4 a).

Knotenpunkt K1:
Ua . Uin—Ua Ua Uin—Ua
0 :R_C+lc_—:__gm'uin_— (A.35)

Tce Rc Tce
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1 ) TheKB Tce

Avg = Relnd) (E40) "= " Relined gm  (A36)

Tce

Fiir den Fall, dass 7., > R ist, kann der Ausdruck fiir die Leerlaufspannungs-
verstarkung vereinfacht werden zu:

Ayo = Rc' gm (A.37)

Der Eingangswiderstand kann mittels der Analyse der beiden Maschen aus
Abbildung A.4 b) ermittelt werden. Hierbei wird zunéchst der Widerstand 7y,
nicht beriicksichtig und nur der Widerstand r;, ermittelt, der parallel zu 7y, ist.

Masche 1:
Uy = Tee  (ix— i) +ix R (A.38)
Masche 2:
lp = —lc=0gm U (A.39)
Ux _ rce+R(':
T = 5 T 14BTce (A.40)

"be

Der Eingangswiderstand 73, kann entsprechend Gleichung (A.41) bestimmt
werden. Die Gleichung kann unter der Bedingung, dass 7., > R und 7., >
Tpe 18t, weiter vereinfacht werden zur Gleichung (A.42).

Rc+7ce

Tiprce (A.41)

"be
ix Ia
Tee
o

3 r I_Jl] 7 ie
. (o 00
Uin I:ITVbe V% Uin I:Ibee Ux Rc |
e~
a) b) c)
Abbildung A.4:  Kleinsignalersatzschaltbild zur Ermittlung von a) der Spannungs-

verstdrkung Ay, b) dem Eingangswiderstand r;, und ¢) dem Aus-
gangswiderstand 7,

Tin = Tbe I

S

| S|
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Zur Berechnung des Ausgangswiderstands 7, werden die drei Maschen aus
Abbildung A.4 c) analysiert. Hierzu wird der Widerstand R zunéchst nicht
beriicksichtigt und der Widerstand 7, ermittelt. Mit Hilfe der dritten Maschen-
gleichung (A.45) kann der Strom i; in Abhéngigkeit von i, ermittelt werden.
Dieser Zusammenhang wird dann verwendet, um i, in der Gleichung (A.44)
ebenfalls in Abhangigkeit von i, zu beschreiben. Beide Zusammenhénge wer-
den in die Gleichung (A.43) eingefiigt und die Bestimmungsgleichung fiir 7,
entsprechend Gleichung (A.46) ermittelt.

Masche 1:
uy = (x— i) Tee +(ix —i3) " Ry (A.43)

Masche 2:
I = lc=9gm Upe = —9m  The " i3 (A.44)

Masche 3:
0 = i3 The + R~ (i3 — &) (A.45)

R BTcetTbe

R = Te(l4 7t e (A.46)

Fiir den resultierende Ausgangswiderstand r, gilt:

R .
n, = RC ” [rce-<1 +_qm>:| (A47)

Tce Rq+rbe

Diese Bestimmungsgleichung kann unabhingig von der Beschaltung unter der
Annahme, dass f§ - 1., > 1} ist, vereinfacht werden zu der Formel (A.48). Fiir
den Fall, dass 7., » R ist, kann eine weitere Vereinfachung vorgenommen
und der Ausgangswiderstand entspricht dem Kollektorwiderstand R (siche
Gleichung (A.49)).

r. = Rl [rce : (1 +£+—Rr‘:’>] (A.43)

r, = Rg (A.49)
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A.2 Herleitung der
Differenzverstarkerstufenkenn-
groBBen

Nachfolgend wird die Herleitung der DVS-Kenngroen (Ay g, Ay pir und
CMRR) fiir die Abbildung 2.31 gezeigte DVS beschrieben. Fiir die Herleitung
wird das Prinzipschaltbild aus Abbildung A.5 a) in das Kleinsignalersatz-
schaltbild aus Abbildung A.5 b) iiberfiihrt. Hierbei wird angenommen, dass die
Transistoren T1 und T2 identische KenngroBen besitzen (1heq = Thep =
The,pVss Tee1 = Teez = Teepvs UNA Im1 = Ima = Gmpvs). Aufgrund der vor-
handenen Symmetrie, die durch die rote Symmetrielinie gekennzeichnet ist,
kann das Ersatzschaltbild sowohl fiir das Differenzverhalten als auch Gleich-
taktverhalten vereinfacht werden. Fiir das Differenzverhalten kann aufgrund
der Symmetrie fiir kleine Anderungen der Eingangsspannung Up,r angenom-
men werden, dass sich das Potential E und die Spannung U, nicht &ndern. So-
mit ist fiir die Kleinsignalgroen das Potential E identisch dem Kleinsignal-
massepotential M. Hierdurch kann das Kleinsignalersatzschaltbild zu dem
in Abbildung A.5 ¢) gezeigten Ersatzschaltbild vereinfacht werden. Die vorhe-
rige Kopplung der beiden Differenzverstirkerzweige durch den Widerstand
RE pys entfillt, wodurch eine getrennte Analyse ermdglicht wird. Jeder Diffe-
renzverstirkerzweig verhilt sich dabei wie die Emittergrundschaltung ohne
Stromgegenkopplung. Uber jeden Basisemitterwiderstand fillt die halbe Dif-
ferenzspannung Up;r ab. Fiir die Ausgangsspannung u, pys und die Differenz-
verstirkung Ay p;r gilt:

1
Uapvs = Gmovs yuoir " (Repvs | Teepvs) (A.50)
_ Uapvs _ 1
Ay pir = wom — 29mDvs (Repvs Il Teepys) (A.51)
Tce,DVS>RcC 1
Ay pir = > 9mpvs - Repvs (A.52)
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Ub+ MAC
Reovs | | ue
RE pvs e P
f ic | i
Fbel T Feel | Tee2 Tbe2
Uin+ i 7> i !
Ubir : luDIF | -
Uin- - 0
[
Rcpvs Rc,DvslUA'DVS | lua.nvs
U |
a)
T Mac
ic | i
Fbel T Feel |rce2 T T'be2
Uin+ i
UDIF !
Uin. !
Rc.pvs | Rcpvs lu“’[’vs
Mac |
< |
c)

Abbildung A.5:  a) Prinzipschaltbild der Differenzverstirkerstufe, b) Kleinsignaler-
satzschaltbild der Differenzverstarkerstufe mit roter Symmetrie-
linie, c) vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild mit roter Sym-
metrieline fiir Differenzverhalten, d) Kleinsignalersatzschaltbild
des Gleichtaktverhaltens

Der Differenzeingangswiderstand 7y, pys, der das Differenzeingangssignal
upr belastet entspricht dem doppelten Eingangswiderstand einer Emitter-
schaltung ohne Stromgegenkopplung. Es gilt:

TinDvs = 2 TheDVS (A.53)

Bei der Analyse des Gleichtaktverhaltens der DVS sind die beiden Eingéinge
der DVS miteinander verbunden und eine Gleichtaktspannung U wird ange-
legt. In diesem Fall kann der Emitterwiderstand Rg pys nicht vernachléssigt
werden. Aus diesem Grund wird der Emitterwiderstand zur Herstellung der
Symmetrie durch eine Parallelschaltung von zwei Widerstédnden mit dem dop-
pelten Wert ersetzt (siche Abbildung A.5 d)). Aufgrund der Symmetrie kann
der ausgegraute Teil der Schaltung vernachléssigt werden und die Schaltung
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entartet zu einer Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung. Es kdnnen somit
die in Abschnitt A.1.1 hergeleiteten Beziechung verwendet werden. Fiir die
Gleichtaktverstirkung Ay g1, und den Gleichtakteingangswiderstand 73, pys gL,
gelten somit Beziehungen (A.54) und (A.55).

A _ UADVS _ 9m'Rc,Dvs
GL UGL 1+2:gm,pDVS RE,DVS
2:9m,pVS'RE,DVS>1
~ Rc,pvs (A 54)
- 2'RE,DVS '
_ Uin _
Tin,DVS,GL = — =Thepvs T B - Repys (A.55)

lin

Mit Hilfe der berechneten Gleichtakt- Ay g, und Differenzverstirkung Ay pp
kann die Gleichtaktunterdriickung CMRR berechnet werden zu:

1
__ Apir _ 29mpvsRcpvs
CMRR = 7 = =""TRepvs = Impvs " Repvs (A.56)

2'Rg,DVS
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A.3 Herleitung der
AusgangsstufenkenngrofBBen

Das Kleinsignalersatzschalbild fiir das in Abbildung 2.31 gezeigte Prinzip-
schaltbild einer AS ist in Abbildung A.6 a) gezeigt. Unter Annahme, dass der
NPN- und PNP-Transistor dhnliche Eigenschaften besitzen und durch das Er-
setzen des Lastwiderstands R}, durch die Parallelschaltung zweier Widerstande
mit dem doppelten Wert, wird ein symmetrischer Aufbau der AS erreicht. Das
Kleinsignalersatzschaltbild kann entsprechend Abbildung A.6 b) vereinfacht
werden.

Ua,SVS l"be“ R ’besl UaSVS  Ua,SVS
E,AS

!
REAs !
1 1 1
v i — ! — i v < i
Feed 2°RU|[ ||| |2°RL 7ees -
I
Mac <

a)
Abbildung A.6: a) Kleinsignalersatzschaltbild der Ausgangsstufe; b) vereinfachtes
Kleinsignalersatzschaltbild unter Verwendung der Symmetrie

Mit Hilfe des vereinfachten Ersatzschaltbildes kann der Eingangswiderstand
Tinas und die Spannungsverstirkung Ay 45 ermittelt werden. Der Ausgangswi-
derstand des vereinfachten Ersatzschalbildes muss aufgrund der Parallelschal-
tung halbiert werden, um den Ausgangswiderstand r, 55 der Ausgangsstufe zu
erhalten. Zur Bestimmung der Widerstandswerte kénnen die aufgrund der an-
deren Position des Emitterwiderstand Rg 55 angepassten Bestimmungsglei-
chungen aus Kapitel A.1.2 verwendet werden. Fiir die Spannungsverstirkung
Ay as sowie den wirksamen Ein- und Ausgangswiderstand (1j, s und 1, as)
gilt somit:

1
Tin,AS = > (rbe,AS + Bas - (Teens | (Rpas +2- RL))
Tce, AS>RL>RE,AS 1
= 7 Toeas + Bas - Ry, (A.37)
1 1 2'R,
TAAS = “{Re+7cens |l (— + —q) (A.58)
’ 2 ’ Imas  Bas
A - TeoaslRe+2-R)  TeeASTRPRE gy (A.59)
AS - mﬂ”ae,As”(REJrZ'RL) m“ﬁ ’
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A4 Herleitung des Ausgangs-
widerstands der Stromquelle

Nachfolgend wird die Herleitung des Ausgangswiderstands 7, cs der verwen-
deten Stromquelle nach Abbildung A.7 a) beschrieben. Hierzu wird das Klein-
signalersatzschaltbild, welches in Abbildung A.7 b) dargestellt ist, verwendet.
Fiir die dargestellten Maschen gelten die in Gleichung (A.60) bis (A.65) be-
schriebenen Zusammenhénge.

Ies ics
Rs Teel

Tcsi
UBlCD Tcs2 Ues njelT @ @ ucs
Res i ll: Toe2 I:I Rcs
Ri

a) b)
Abbildung A.7:  a) Prinzipschaltbild der Stromquelle; b) Kleinsignalersatzschalbild
der Stromquelle

| S

Masche 1:
Ues = (ics - iz) “Teer T (ics - i3) “Res (A.60)
Masche 2:
I = lcx = ~ly " Ther " Im1 (A.61)
Masche 3:
0 = (i3 — i) Ther + (i3 — ics) * Res (A.62)
Masche 4:
0 = Theq i+ (g —is) - Rp + (iy — i3) * Thez (A.63)
Rg = Rpll ez (A.64)
Masche 5:
s = i = (i3 —14) " Thez * Im2 (A.65)
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Unter Verwendung der Maschengleichung (A.65) und (A.63) kann eine Be-
stimmungsgleichung fiir den Strom i, als Funktion des Stroms i ermittelt wer-
den. Dieser Zusammenhang kann wiederrum in Verbindung mit der Maschen-
gleichung (A.62) verwendet werden, um den Strom i5 als Funktion des Stroms
ics zu beschreiben.

. B2'Rp+Tbez .
— . A.
ta The1+Thez +Rp(1+52) t3 ( 66)
R RE(1
iy = CS(rbe1+rbe2+ B( +Bz)) iy (A.67)

Thez(Tbe1+Rp)+Rcs(Tber +Tbez +RE (1+52))

Durch Einsetzen der Maschengleichung (A.61) und der beiden Zusammen-
hénge aus Gleichung (A.66) und (A.67) in die Maschengleichung (A.60) kann
der Ausgangswiderstand 7, c5 ermittelt werden zu:

-
B1Rcs (Tbez +ﬁz'R1'3)+;E‘eech5'(Tbe1+R1'3)

Tbe2 '(rbe1+R{?)+RCS'(rbe1+rbe2+Rl’3 (1+ﬁz))

Tacs = Teer |1 (A.63)

Unter der Annahme, dass f;, 8, » 1 und .o, > 1y, ist, kann der Ausdruck
entsprechend Gleichung (A.69) weiter vereinfacht werden. Fiir die vorhandene
Anwendung gilt zudem, dass Rp > 1}, ist. Dadurch lasst sich die Bestim-
mungsgleichung fiir den Ausgangswiderstand weiter vereinfachen zur Glei-
chung (A.70).

~ B1Rcs(rvez+B2Rp)
Tacs = Teer [1 Thez(Tbe1+Rp)+Rcs(The1 +Tbez +B2Rp) (A.69)
B2Rcs
Tacs = Teer [1 + B m] (A.70)
e2 2
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A5 Stromspiegel als Active Load

In der vorhandenen Schaltung wird der Stromspiegel als Active Load innerhalb
der Differenzverstirkerstufe (DVS) verwendet. Um das Verhalten der DVS
mit Active Load analysieren zu kdnnen, muss zunéchst der Stromspiegel iso-
liert betrachtet werden. In Abbildung A.8 ist sowohl das Prinzipschaltbild des
Stromspiegels als auch das Kleinsignalersatzschaltbild zu Bestimmung des
Ausgangswiderstands 7, \;, des Eingangswiderstands 73,y und der Stromver-
starkung A; v dargestellt.

TinM TaM TinM

1
UinM UinM | Re
H

c) d)

Abbildung A.8:  a) Prinzipschaltbild des Stromspiegels sowie Kleinsignalersatz-
schaltbild zur Ermittlung b) des Ausgangswiderstand 7, v, c) des
Eingangswiderstands 73, \ und d) des Stromiibertragungsverhilt-
nisses Aj v

Das Verhiltnis zwischen Eingangsstrom [, y und Ausgangsstrom I, kann
anhand des Prinzipschaltbildes hergeleitet werden. Es gilt:

Linm = Iy +1gq + Ip; (A.71)

Ia,M = I =1y B, (A.72)
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1 1
Upgr = Ur-In(2);  Usg = Ur-In (2) (A73)
1
Urmi = Il (1 + B_l) *Rwy (A.74)
1
Urmz = lc2 (1 + 3_2) Ry (A.75)
Uy = Uggr + Urm1 = Upgz + Urmz (A.76)

Dabei entspricht Ig; und Ig, den Sperrstromen der Transistoren Ty; und Ty,.
Durch Einsetzen von (A.73) bis (A.75) in (A.76) folgt:

Up - In (Z_i) +1e; (14 Bil) Ryy = Up - In (:—j) +1e (14 Biz) Rvz (A77)

Hierbei konnen zwei Félle unterschieden werden. Im ersten Fall ist der Wider-
standsterm dominant. Im zweiten Fall sind die Widerstédnde Ry;; und Ry, ver-
nachléssigbar klein und der logarithmische Term ist dominant. Hierbei gelten
folgende Beziehungen zwischen den Kollektorstromen I, und I¢,:

B1,B;>1
Fall 1: 2—1 V2T R, Fall 2: 16 = I8t (A.78)

2 RM1 cz2 Is2

Falls das Widerstandsverhiltnis reziprok zum Verhéltnis der Sperrstrome (Ig;
und Ig,) ist, ergibt sich das gleiche Verhiltnis der Kollektorstrome. Die Ge-
genkopplungswiderstinde Ry; und Ry, stabilisieren in diesem Fall das Uber-
setzungsverhéltnis. Durch Einsetzen der in (A.78) dargestellten Zusammen-
hinge in (A.71) kann das Verhiltnis zwischen Eingangs- I}, \y und Ausgangs-
strom I, \y hergeleitet werden zu:

B1,Bp>»1
el el (A.79)
— R 1 1 -
I; M2 S R '
in,M RM1(1+51)+BZ M2
bzw. fiir den zweiten Fall
B1,By>»1
laM  _ 1 V27 Isy (A.80)
= T 1 1 = .
I S1fqp 2\ I
inM 152(1+Bl)+32 S1
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Fiir die Ermittlung des Kleinsignalausgangswiderstands 7, \y kann das in Ab-
bildung A.8 b) dargestellte Kleinsignalersatzschaltbild verwendet werden.
Hierbei wird angenommen, dass der Stromspiegel von einer Stromquelle ge-
speist wird und somit der Eingang einem Leerlauf entspricht. Das Ersatzschalt-
bild stimmt nahezu mit dem der Emitterschaltung (siche Kapitel A.1.1) {iber-
ein. Fiir den Ausgangswiderstand gilt entsprechend Gleichung (A.24):

aM = Tcez” (1 +&) (A.81)

RM2+7T1+RM1+"pe2

Der Widerstand 7, ist der Ersatzwiderstand des in Diode geschalteten Tran-
sistors Ty, - Es gilt folgender Zusammenhang fiir 74 :

B1>1
>
T - r ” T ” The1 Teel :Tbel The1l __ 1 (A82)
T1 — lcel be1l B1 = B1 - ImiM

Falls 8; » 1 kann die Gleichung (A.81) vereinfacht werden zu:

B2-Rm2 )

RM2+tRM1+7be2

Tam = Tcez-(1+ (A.83)

Fiir die Ermittlung des Eingangswiderstands 7y, y wird der Ausgang kurzge-
schlossen, wodurch das in der Abbildung A.8 c) gezeigte Ersatzschalbild ent-
steht. Der Eingangswiderstand des Stromspiegels 73, y entspricht der Parallel-
schaltung des in Kapitel A.1.1 ermittelten Eingangswiderstands der Emitter-
schaltung und der Serienschaltung aus 7, und Ry .

Tnm = (rz_jl + RMl) I (hez + B2 - Rmz) (A.84)
P 7
=rt1+RM1
B1B2>1 L
Tmm = Tri+Rwi = T + Rviy (A.85)

Bei der Herleitung des Stromiibertragungsverhiltnis A;y wird das von der
Emitterschaltung ermittelte Spannungsiibertragungsverhéltnis entsprechend
Kapitel A.1.1 als Ausgangspunkt verwendet. Hierbei gilt:
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_ YaMm _ __gm2MRc
AV'M - Uin,M - 1+gm2,M RMm2 (A'86)
Uam = lam - Rc (A.87)
Unm = linm * TinM (A.88)

AI,M — 9mzM  1+gmiM-Rm1 (A.89)

ImiM  1+gmzMRMm2

Fir die Transkonduktanz g,,,; und g, gilt:

Ica Ic2

Imim = 5o und Imem =7 (A90)

Da die Widerstdnde nach der GroBsignalanalyse dem Kehrwert des Verhilt-
nisses der beiden Kollektorstrémen entsprechen, gilt folgender Zusammen-
hang:

gmiM _ Ici _ Rmz

== (A.91)

Imz,M Icz  Rm

Das Stromiibertragungsverhiltnis A; kann entsprechend vereinfacht werden
zu:

1+g Im2RMmz
Ay = m2. " om _Im_la (A.92)
’ Im1 1+gm2 RMm2 Im1 Ica

Die Kleinsignalstromverstirkung Aj y ist somit identisch zum Verhéltnis der
eingestellten Bias-Strome I, und I¢,.

Fiir die Analyse der Differenzverstirkerstufe mit Active Load entsprechend
Abbildung 2.33 wird nachfolgend der Stromspiegel durch sein Norton-Aqui-
valent ersetzt (siche Abbildung A.9 a)). Das Kleinsignalersatzschaltbild der
DVS mit Active Load fiir das Differenzverhalten ist in Abbildung A.9 b) dar-
gestellt.
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a)
Abbildung A.9:  a) Norton-Ersatzschaltbild des Stromspiegels; b) Kleinsignalersatz-
schaltbild der DVS fiir das Differenzverhalten

Zunéchst wird die linke Seite der DVS analysiert und der Eingangsstrom des
Stromspiegels i;,, ;y sowie der daraus resultierende Ausgangsstrom i, ermit-
telt. Die linke Seite entspricht der Emitterschaltung mit Gegenkopplung. Es
gilt:

i _ _UpiF 9mnTinmM _1 _ _UDIF _ Imn (A.93)
inM 2 1+gmn'RE TinM 2 1+9mn'RE ’
. . UDIF Im, Imz,M
lam = Apmlinm = —— T TR (A.94)
’ ’ ’ 2 1+9mn'RE ImiM
[ ———
Ax

Mit Hilfe des ermittelten Ausgangsstroms i, kann anschlieBend die rechte
Seite der DVS analysiert und die Bestimmungsgleichung fiir die Ausgangs-
spanung u, pys hergeleitet werden. Das dazugehorige Ersatzschaltbild ist in
Abbildung A.10 dargestellt. Es unterscheidet sich von dem Ersatzschaltbild
der Emitterschaltung (Abbildung A.1) lediglich durch die zusitzliche Strom-
quelle des Stromspiegels.

:I FaM | UaDVS

Abbildung A.10: Kleinsignalersatzschaltbild der rechten Seite der DVS mit Active
Load
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Fiir die Herleitung werden die beiden Knotengleichungen fiir K1 und K2 auf-
gestellt.

Knotenpunkt K1:
0 = letip,, Tiamtiry (A.95)
Knotenpunkt K2:
ig = bintic+in,, (A.96)
lam = Ui - Ay (A.97)
. Ua,DVS
. = (A.98)
__ UaDvs—Ue
lrce,n - Teen (A99)
i = = (254 u) g (A.100)
;o UE
g = (A.101)
i o= _% (A.102)
mo Tben ’

Mit Hilfe der Knotengleichung (A.95) kann durch das Einsetzen der Zusam-
menhinge aus Gleichung (A.97) bis (A.100) eine Bestimmungsgleichung fiir
u, ermittelt werden.

ua,DVS(L*‘L)_%(Qm,n*'AX)

U, = Lot A (A.103)

+9mn

Tcen

Durch Einsetzen dieses Zusammenhangs sowie der in den Gleichungen (A.99)
bis (A.102) definierten Zusammenhénge kann die Spannungsverstiarkung der
DVS Ay pr aus der Knotengleichung (A.96) ermittelt werden.

RE )
ram(1-oE—)+Axram(1+gmn-R
Uapvs _ lgm,n a,M( BTcen X a,M( dm,n E)

1, TaM 1 \,"aM
UDIF 2 14R ( (1+ o >+ +=
E{Jm,n Bn BTcen/ Tcen/ Tcen

(A.104)
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Dieser Ausdruck kann unter der Annahme, dass Rg < 7o, und f > 1 ist, und
dem Einsetzen von A, vereinfacht werden zu:

Im2,M
Tam+ = TaM"
ua,DVS _ 9mn'TaM ImiM a,M'9Im,n A 105
u " 14gmnR (1+ "aM ) TaM (A.103)
DIF 9mnKE Bnrcen/ Tcen

Bei der Verwendung des Stromspiegels als Active Load betragt die Stromver-
starkung und somit auch das Verhéltnis gy, m/gmim €ins, weshalb sich die
Spannungsverstirkung Ay pir der DVS weiter vereinfacht.

__ Uabvs __ Im,n'Ta,M
Apyy = Ha0us T — (A.106)
PIF 1+gm'nRE(1+ﬁn'Tcen> Tcen

Fiir den Fall, dass R vernachldssigbar klein ist, gilt fiir die Spannungsverstar-
kung:

Apir = ZaDvs — Imn * (ra,M [ rce,n) (A.107)

UDIF
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A.6 Analyse der Kaskodenschaltung

Nachfolgend werden die drei KenngroBen der Kaskodenschaltung (Eingangs-
widerstand 73, c,, Ausgangswiderstand 7, ¢, sowie Spannungsverstirkung
Ay ca) hergeleitet. Der Eingangswiderstand 73, ¢, ist entsprechend dem Klein-
signalersatzschaltbild (siche Abbildung A.11 b)) gleich dem Basis-Emitter-
Widerstand 13,¢; des Transistors T¢;.

©) d)

Abbildung A.11: a) Kaskodenschaltung; b) Kleinsignalersatzschaltbild der Kas-
kodenschaltung; c) Kleinsignalersatzschaltbild zur Ermittlung der
Ausgangsspannung U, c,; d) Kleinsignalersatzschaltbild zur Er-
mittlung der Schaltungstranskonduktanz G, c,

Der Ausgangswiderstand 7, c, entspricht der Parallelschaltung des Wider-
stands der Stromquelle Rcg und dem Widerstand 7, der anhand der in Abbil-
dung A.11 c) dargestellten drei Maschen hergleitet werden kann.

Masche 1:

Uy = (ix - iz) “Teez T (ix - i3) *Tee1 (A-108)
Masche 2:

lp = L =—l3"p, (A.109)
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Masche 3:
0 = i3 Ther + (i3 — ix) * Teer (A.110)

Aus der dritten Maschengleichung (A.110) kann der Strom i; in Abhéngigkeit
von i, hergeleitet werden. Durch Einsetzen dieses Zusammenhangs sowie der
zweiten Maschengleichung (A.109) in die erste Maschengleichung (A.108)
lasst sich die Bestimmungsgleichung fiir den Widerstand 7, ermitteln.

T . T
e = Tow (1+Lﬁz>+rcel (1—L) (A.111)
Tee1 + The2 Tee1 + The2

Unter der Annahme, dass 7.q; > Tye 18t, ldsst sich die Gleichung vereinfachen
zu dem Ausdruck:

v

B2>>1
T = Teed(1+B) = Tz B (A.112)

Der wirksame Ausgangswiderstand , ¢, der Kaskodenschaltung entspricht so-
mit:

Taca = Tl Res = (B2 * Teez) | Res (A.113)

Zur Ermittlung der Spannungsverstirkung Ay c, wird zundchst die Trans-
konduktanz G, ¢, der Kaskodenschaltung ermittelt, welche den Zusammen-
hang zwischen der Eingangsspannung u;;, c, und dem Ausgangsstrom i, ¢, be-
schreibt. Zur Bestimmung der Transkonduktanz wird der Ausgang entspre-
chend Abbildung A.11 d) kurzgeschlossen. Der Ausgangsstrom i,c, kann
nach Gleichung (A.114) ermittelt werden. Durch Einsetzen der Bestimmungs-
gleichung fiir die Spannung u, (siche Gleichung (A.118)) kann die Trans-
konduktanz G, ¢, entsprechend Gleichung (A.119) ermittelt werden.

Ux

faca = Thez Tl = Uk Gmz T (A.114)
Uy = (2 —ic1) " (Feer I Teez |l Thez) (A.115)
le1 = Uing " Im1 (A.116)
ez = —Ux* Im (A.117)
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Im1 (rce1llrcezllTpe2)

u, = — C Y A.ll
X 1+gm2 (ce1llTcezlITpe2) inC ( 8)
1
Gm o = iaca __ Im1 (Tee1llrcez ||Tbe2)'(gm2 +@) (A 1 19)
' Uin,Ca 1+gm2: (rce1lrce2lITbez)

Unter Annahme, dass 7cey, Tee1 > Thez iSt, folgt filir die Transkonduktanz der

Kaskodenschaltung:
Ba>1
G — _9miTbe2dmz _ _ gmiB2 "L
mca 1+gm2 Tbe2 1+B2 gm1 (A.120)

Aufgrund des linearen Kleinsignalverhaltens der Kaskodenschaltung kann sie
durch das Norton-Aquivalent ersetzt werden (siche Abbildung A.9 a)). Die
Spannungsverstirkung des Norton-Aquivalents entspricht dem Produkt aus
der Transkonduktanz Gy, ¢, und dem Ausgangswiderstand 7, c,. Fiir die Span-
nungsverstirkung Ay c, der Kaskodenschaltung gilt somit:

AV,Ca = GM,Ca "Taca = Y9m1° ((.82 : rcez) I RCS) (A.121)
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A7 Analyse der Darlington-Schaltung

Nachfolgend wird die Transkonduktanz g, p,, der Basis-Emitter-Widerstand
Tpe,pa Und der Kollektor-Emitter-Widerstand 7. p, des Ersatztransistors der
Darlington-Schaltung hergeleitet. In Abbildung A.12 a) ist das entsprechende
Kleinsignalersatzschaltbild der Darlington-Schaltung dargestellt.

iﬂ,Da
>

>

Uin,Da

[] Fee,D2 | Ua,Da

iy ia, Da
>

Uin,Da Uy I:I FeeD2 |UaDa

<)
Abbildung A.12: a) Kleinsignalersatzschaltbild der Darlington-Schaltung; b) verein-
fachtes Kleinsignalersatzschaltbild zur Herleitung von 7y,¢ pa; ©)
vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild zur Herleitung von 7 p,

Zur Ermittlung der Transkonduktanz g, p, wird der Ausgang kurzgeschlos-
sen, wodurch der Widerstand 7. p, vernachldssigt werden kann. Fiir die bei-
den Kollektorstrome i; und i., gilt:

le1 = Ym1 (Uinpa — Uy) (A.122)
Iz = Gmz " Ux (A.123)

Die Spannung u, kann wie folgt hergeleitet werden:

Ujn,D~Ux .
Uy = [ Tbe D1 + lcl] : (rbe,DZ I Rp,DZ I rce,Dl)
B1.B2>1
Tce, 1Ry The,D1 gm,p1'(Tbe,p2lIRp,D2) (A.124)
~ in,Da *

1+9m,D1'(Tbe,D2 ”Rp,DZ)
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Unter Vernachldssigung des Stroms durch den Widerstand 7, p; gilt fiir den
Ausgangsstrom i, p,:

1+9m,p2'(Tbe,n2IIRp,D2)

la,Da = icl + ic2 = uin,Da . gm,Dl . Ttgm Dl,(rbe oalRp [)2) (A125)
Fiir die Transkonduktanz g, p, folgt somit:
ia,Da 1+gm,p2"("be,p2/IRp,p2)
= —= : - A.126
gmpa Uin,Da Gmp1 1+gm,D1'(Tbe,Dz”Rp,Dz) ( )

Unter Annahme, dass der Widerstand Rp,p, > Thepy ist, gilt fiir die beiden
Kollektorstrome I¢; und I, folgender Zusammenhang:

Ie; = Balca (A.127)

Hieraus folgt:

Ici _ Icz2 _ 9mp2

Inpt = Yy T g =B (A.128)
BiUr _ BrfaU

Thepr = =BTy (A.129)
U B2-U

Teept = ===y Teep2 (A.130)

Ica Icz

Unter Beriicksichtigung des Zusammenhangs der beiden Transkonduktanzen
Imp1 und gy, p, aus Gleichung (A.128) folgt fiir die Transkonduktanz der
Darlington-Schaltung:

1
1+—— B2»1

Impa = Gmpz —3> = =2 (A.131)

Fiir die Herleitung des Basis-Emitter-Widerstands 7, p, wird der Ausgang
ebenfalls kurzgeschlossen. Das Kleinsignalersatzschaltbild kann entsprechend
Abbildung A.12 b) vereinfacht werden. Der Ersatzwiderstand R’ entspricht da-
bei der Parallelschaltung von Ry, by, Tcep1 Und e p- Es gilt:

Uin,Da = linDa * Thep1 T (iin,Dl — i) R (A.132)
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i2 = _icl = _iin,Da : .81 (A133)
Uin,Da __
rbe,Da = iin Da - rbe,Dl + .81 (rbe,DZ " Rp,DZ " 7"Ce,Dl)

Rp,D2.7ce,D1>Tbe,D2 2

~ * The,D1 (A.134)

Die Ermittlung des Kollektor-Emitter-Widerstands 7, p, erfolgt anhand des
Ersatzschaltbilds aus Abbildung A.12 ¢). Der Widerstand R'' entspricht der
Parallelschaltung von 1y, pq, Rp p, und 7, p,- Fiir den Widerstand . p, gilt:

Ua,Da

Teeba = [ 471 Il 7ee,p2 (A.135)

ix+icz

Fiir die Strome i, und i., gelten folgende Zusammenhénge:

ez = Uy Gmpz = ix " R" Gmp2 (A.136)
Ugpa = (x —ict1) “Teepr +ix " R” (A.137)
Uppa = (ix +ixR" - Gmip1)  Teepr +ix - R” (A.138)

, Ua,Da Tcep1»R"! Ua,Da

i, = Tce,Dl'(1+gn'1,D1'R”)+R” ~ m (A.139)

Fiir den Kollektor-Emitter-Widerstand gilt somit:

. 1+gm,D1'R”
1+gmp2-R"

Tcepa = (rcel )” Tce,D2 (A.140)

Unter der Annahme, dass R,p; > Tpep, ist und den darausfolgenden
Zusammbhingen aus den Gleichungen (A.128) bis (A.130), folgt fiir den Kol-
lektor-Emitter-Widerstand:

N

TeceDa = 3 TeeD2 (A.141)
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A.8 Analyse der Triple Emitterfolger
Ausgangsstufe

Fiir die Analyse der AS wird zunéchst des Prinzipschaltbild aus Abbildung
A.13 des Tipple Emitterfolgers in das Kleinsignalersatzschaltbild nach Abbil-
dung A.14 tberfiihrt. Zur Vereinfachung dieses Kleinsignalersatzschaltbild
werden zwei Annahmen getroffen:

1. Die Widerstinde R,; bis R,, sind gegeniiber den Basis-Emitter-
("he,To1 — TheTozo) und Kollektor-Emitter-Widerstinde (7ceTo1 —
TeeToz20) Vernachléssigbar und kénnen somit ndherungsweise durch ei-
nen Kurzschluss ersetzt werden.

2. Die NPN- (Ty; — Ty19) und PNP-Transistoren (T, — Ty,0) besitzen
dhnliche Eigenschaften, wodurch die letzte Stufe der AS einen symmet-
rischen Aufbau besitzt. Hierdurch kénnen die Emitterwiderstéinde R
in den Pfad des Lastwiderstands R;, verschoben werden.

Durch diese beiden Annahmen vereinfacht sich des Kleinsignalersatzschalt-
bild zu dem in Abbildung A.15 dargestellten Ersatzschaltbild.

ot
Uasvs ¢

Abbildung A.13: Prinzipschaltbild der Triple Emitterfolger Ausgangsstufe
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Abbildung A.14: Kleinsignalersatzschaltbild der Triple Emitterfolger Ausgangsstufe

Fbe,AS1 Fbe,AS2 Fbe,AS3 ROE.AS3
I AS Ic,AS e, AS
UASVS AS1 B AS2 ) AS3 . RL
3 g 3
& & &
s L
1. Stufe 2. Stufe 3. Stufe 10x
Abbildung A.15: Vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild der Triple Emitterfolger
Ausgangsstufe

Die vorhandenen Widerstinde sowie Stromquellen aus Abbildung A.15 kén-
nen anhand des in Abbildung A.14 dargestellten Kleinsignalersatzschaltbild
hergeleitet werden. Es gelten folgende Zusammenhénge:

lcast = lotey T lcTo, (A.142)
lcasz = loTey TlcTy, (A.143)
icass = leTory tlcToy WX =ENg[0<y<9} (A.144)
Theast = TheTo, l Thero, (A.145)
Theasz = TheTos Il TheTo, (A.146)
Theass = ToeTory Il TheTosy (A.147)
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Teeast = TeeTor | Teets, (A.148)
Teeasz = TeeTos Il TeeTos (A.149)
Teeass = TeeTony I TeeTony (A.150)
Rogass = %ROE (A.151)

Entsprechend dem vereinfachten Kleinsignalersatzschalbild besteht die AS aus
drei Stufen. Die Herleitung der Kenngréfen ist dhnlich der fiir eine Kollektor-
stufe entsprechend Kapitel A.1.2. Fiir den Eingangswiderstand 73, a5; und
Ausgangswiderstand 7, s; sowie flir die Spannungsverstirkung Ay 4s; der
ersten Stufe gilt:

Tinast = Theast T (1 + The,as1 (gm,r(,1 + gm,Toz)) :
(Tce,ast Il Tin,as2) (A.152)
1 .
AV.ASl — Tbe'Ast(gm'T()l-'—gm'TOZ) Tbe,AS1 (A.153)

—DeASl g (gmTer +ImT s )T
Tce,AS1/Tin,AS2 (9m 701 +9m.T02) Tbe As1

("be,aS1+7a,5VS) Tce,AS1 (A.154)

T. =
a,AS1 Tbe,AS117a,SVS*+Tce,AS1 (1+(gm,T01 +.9m,T02)'rbe,A51)

Unter Annahme, dass 1 < (gm‘To .t gm.Toz) “ Theas1 1St, lassen sich die Glei-
chungen vereinfachen zu:

Tin,AS1 = Theast T Theast (gm,T01 + gm,Toz) :
(Tce,ast Il Tin,as2) (A.155)
~ T T
Avasi = . ce,As1lITin,AS2 (A.156)
7 +7ce,As1lIinas2
(gm,T01+gm,T02)

(Tbe.As1+Tasvs) Teeast (A.157)

IR

T.
a,AS1
Tbe,AS117a,SVS +Tce,AS1'(9m,T01 +gm,T02)'Tbe,AS1
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Fiir den Fall, dass die Eigenschaften der NPN-und PNP-Transistoren identisch
sind folgt:

Tce,To1 I

1
Tinast = STheTo, T Bry, - (—2 rin,ASZ) (A.158)

.
ceTqgq
> lITin,As2

A =
V,AS1 T A.l
3 TeeTory, (A.159)
29m,Toq 2 ’
1 Ta SVS) TceTo1
T, = +— I A.160
O v el L (A.160)
Fiir die zweite Stufe gilt entsprechend:
~ 1 TceTo3
Tasz = 3Themos + Bro (22 N Tinass ) (A.161)
TceT
A - —2 037y as3 Al6D
vAs2 = TeeTos .
S +-CT0% 1y, 4 ( )
z‘gn’l,Tog 2 !
1 Ta ASl) TceTo3
sy = 4 Tadst) A.163
a,AS2 (2'gm,T03 BTos 2 ( )

Bei der dritten Stufe muss beriicksichtigt werden, dass zehn Emitterfolger
parallelgeschaltet sind. Aufgrund der Symmetrie dieser Stufen gilt fiir die
Kenngrofien:
1 Tce,To 1
Tinass = 55TbeToro T Proso (Tom I (mRoE + RL)) (A.164)

MQ;LQ" (LROE"'RL)

~ 210 "\2:10
Aypss = 1 .Tce.Tolo..( T ontL) (A.165)
21090, 210 '\z:10 CETEL
1 1 Ta,AS2 TceTo10
T = —Rygp+ + =
a,AS3 210 ©E [(2-10-gm_7~010 Broto I 2-10 (A.166)

Hierbei gilt, dass 1g, 1., . > Ry, Rog ist, wodurch sich die Zusammenhénge fiir
die dritte Stufe vereinfachen lassen zu:
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1
Tnass = TheToro + Broso " (< Roe + RL) (A.167)
~ R0E+RL
Avass = 1“" P —— (A.168)
2:10:9m,Toq 210
~ 1 1 Ta,AS2
Taass = SoRoe ™t <2~10~gmrm + BTON) (A.169)

Zur Bestimmung der Parameter der gesamten AS werden die Gleichungen der
einzelnen Stufen (A.158) bis (A.163) und (A.167) bis (A.169) verwendet. Der
Eingangswiderstand 1, o5, Ausgangswiderstand 7, o5 sowie die Spannungs-
verstiarkung Ay a5 kénnen nach den Gleichung (A.170) bis (A.172) ermittelt
werden. Dabei wird angenommen, dass die vorhandenen Kollektor-Emitter-
Widerstdnde der AS wesentlich grofer sind als die restlichen Widerstdnde der
AS.

o1 1 1
Tinas = STbeTo; T Bryy - {‘Tbe Tos T Bros [_2.10 TheToro T

Broso (2 ToRoe RL)]} (A.170)

1 1 1
27beTo3 BT 3" [—2,10Tbe,'r010 +ﬁT010'(—2,10RoE+RL)]

IR

AV,AS

T2 En (FroRoe+ru)
P 27beTo3 tBT o3| 510"be To10 BT 010 \Z1gROETRL

> 10Tbe To10 1 PTo10° (2 10R0E+RL)

T
29m,To3

——Rog+R
1210 AR (A.171)

R0E+RL

+2 10rbe To10TPTo10° (2 10R0E+RL)

2109mTo10 t710

1 1 1 1
T = ———R '+ + [
a,AS 210 °F T 210:9m 1010 | Brose [2:9mTos

1 ( 1 Ta,svs
BTos \2:9mTy;  BToq

(A.172)
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A.9 Herleitung der Umrichterimpedanz
mittels Forward Return Loop
Methode

Die Forward Return Loop (FRL) Methode stellt eine Erweiterung der Mason
Rule dar und ist auch auf mehrdimensionalen Signalflussdiagramme anwend-
bar [136]. Nachfolgend wird das Verfahren anhand des Signalflussdiagramms
des DUT-Umrichters (vgl. Abbildung 5.7) erldutert [S5]. Mit Hilfe der FRL-
Methode kann dabei die Ubertragungsfunktion von U adq nach I 4q ermittelt
werden. Dies entspricht der Admittanz des Umrichters ¥ 44. Die gesuchte Im-
pedanz des Umrichters Z 44 entspricht der Inversen der Admittanz ¥ 44. Fir das
Verfahren wird das Signalflussdiagramm in die alternative Darstellungsform
nach Abbildung A.16 iiberfiihrt. Dabei stellt jeder Knotenpunkt eine System-
variable dar, wodurch die FRL-Methode leichter nachvollziehbar ist.

Ua,dq
D
YI?EL
GSEL
Grt
-E
d d J d d d | £ d
Ui ol q q 4, I, q a7,
X E Gcu oE Y Gl ) Gr M Gic Pl Gcr o E ‘.'GLG ol
o 4 Uidqg Uicgq Ucgqy ULc,q
. ~Gib -E
—“E
]* dq _ . dq
P Gpc .e kxor* Gpe
Upc
Abbildung A.16: Alternative Darstellungsform des Signalflussdiagramms des DUT-
Umrichters

Zur Ermittlung einer Ubertragungsfunktion innerhalb eines Signalflussdia-
gramms werden folgende Schritte durchgefiihrt:

1. Auflisten aller Vorwértspfade, die vom gewiinschten Quellknoten U, 44
zum Zielknoten I, 4q fiihren. Dabei muss die Reihenfolge beachtet,
werden, da die Matrizenmultiplikation nicht kommutativ ist.
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P, = GY.E (A.173)
P, = 6. E-¢M.E-6M.63%. 6N (A.174)
Py = G E-Ggp E- Gl G- Goy (A.175)
P, = G- E-GM-E-G3 G- GM-ve (A.176)
2. Bestimmung der Knotenbeitrdge entlang der ermittelten Vorwirts-

pfade. Dabei muss fiir jeden Knoten, der Teil eines Vorwartspfads ist,
der Knotenbeitrag ermittelt werden. Der Knotenbeitrag entspricht der
Inversen der Schleifendifferenz. Die Schleifendifferenz wird ermittelt,
indem beim betrachteten Knoten alle Knoten, die ndher Richtung
Senke/Ausgang liegen, entfernt werden. Anschliefend wird die Schlei-
fenverstirkung des Knotens berechnet, d.h. es werden alle geschlosse-
nen Schleifen, die beim entsprechenden Knoten starten und enden, be-
stimmt. Fiir den Fall, dass innerhalb der Schleife weitere Knoten mit
Schleifen enthalten sind, miissen die Knotenbeitrige dieser Knoten in
der Schleifenverstarkung beriicksichtigt werden. Zur Bestimmung der
Schleifendifferenz wird die ermittelte Schleifenverstarkung von der
Einheitsmatrix E abgezogen

Knoten I; 4q:
-1
Ligq = [E + Gﬂ(cil ) G’?‘q ) Gg? E- Gg% “E - kyor - Gl[j)t(l; (A.177)
Knoten I¢ 4q
dq  dq dg17t
Icaq = [E+E Tigq G- Gyl Gy (A.178)
Knoten U¢ 44
d d -1
Ucaq = |[E+Gep - Icaq E-Iigq - Grg - E] (A.179)
Knoten I, 44
d d d
Iaq = [E+ GLg "E-Ucqq- Gcg Teaq  E-Tigq- GLE’
d d d d
) GTq ) Gc? E+ GLg "E-Ucqq- Gcg Tcaq
E|” (A.180)
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A.9 Herleitung der Umrichterimpedanz mittels Forward Return Loop Methode

3. Die Knotenbeitrage werden in die ermittelten Vorwirtspfade an die ent-
sprechenden Stellen eingefiigt und anschlieBend alle Vorwiartspfade ad-
diert, um die Ubertragungsfunktion vom Quellknoten U, 4q zum Ziel-
knoten —I, 44 zu erhalten. Dabei ist der Strom I, 44 negiert, da laut
Blockschaltbild dieser als Strom vom Umrichter zum Netz definiert ist.
Um die Admittanz zu erhalten, muss der Stromfluss vom Netz in den
Umrichter betrachtet werden.

dq

Yoo = tloaq - Gig
d

=1 adq ’ GLG
dq

I idq ° GLC ’
d

=1 adq ’ GLG
dq

I idq ° Gic-
d

=1 adq ’ GLG
dq

1 idq ° Gic-

-E

d
q'E‘Uc,dq'Gcg‘Ic,dq‘E‘

dq  ~dq
GT 'GFF

d

q‘E‘Uc,dq'Gcg‘Ic,dq‘E‘

dq  ~dq
GT GPLL

d
q‘E‘Uc,dq'Gcg‘Ic,dq‘E‘

dq  ~dq  y,dq
GT GCI YPLL

(A.181)

Die gesuchte Impedanz des Umrichters Z4q ist die Inverse der ermittelten

Admittanz ¥ 44. Somit gilt:

(A.182)
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A Anhang

A.10 Beschreibung der verwendeten
ETI-SoC-Erweiterungskarten

Zur Steuerung des aufgebauten PHIL-Systems werden unterschiedliche Erwei-
terungskarten fiir das ETI-SoC-System bendtigt. Nachfolgend werden diese
zum besseren Verstindnis ausfiihrlicher erlautert.

A.10.1 ADC-Karte

Die ADC-Karte wird in Abbildung A.17 gezeigt. Aufihr ist dreimal der ADC-
Baustein L7C2325-16 verbaut. Der ADC-Baustein stellt vier analoge Kanéle
zur Verfigung mit einer Auflosung von 16 Bit bei einer Abtastrate von
5 MSPS/s [D55]. Mit einer ADC-Karte konnen somit bis zu 12 analoge Ka-
néle digitalisiert werden. Das analoge Front-End ermdglicht einen Messbe-
reich von +10,24 V. Die erzeugte Latenz durch die Digitalisierung sowie
Clock-Domain-Crossing innerhalb des FPGAs betrdgt 410 ns [E7].

Analoges Spannungs-
Front-End ADC versorgung

o

M8 wandler

Abbildung A.17: ADC-Karte

A.10.2 I0-Karte

Die in der Abbildung A.18 abgebildete 10-Karte besitzt 16 digitale Kanile.
Die Signalrichtung (Eingang oder Ausgang) und die Spannungsklasse (3,3 V
oder 5V) konnen fiir jeden Kanal unabhéngig voneinander mit dem Level-
Shifter SN74LVCI1T45 und mit zwei DIP-Mehrfachschaltern eingestellt wer-
den [E7, D56]. Dariiber hinaus verfiigt die [O-Karte iiber einen Steckplatz fiir
eine zusétzliche Anpasskarte, um weitere Spannungsniveaus bereitzustellen.
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A.10 Beschreibung der verwendeten ETI-SoC-Erweiterungskarten

Die I0-Karte wird zur Steuerung von Leistungsschiitzen und Anzeige-
elementen sowie zur Auswertung von Tastern und Schaltern des Schalt-
schranks verwendet.

DIP-Mehrfachschalter

Steckplatz fiir
Anpasskarte

Abbildung A.18: 10-Karte

A.10.3 LWL-Karte und Phasen-FPGA-Karte

Die LWL-Karte ist in der Abbildung A.19 a) dargestellt und kann mit bis zu
acht Sendern AFBR-1624Z und acht Empfingern AFBR-2624Z mit je 50
MBaud bestiickt werden [D57]. Sie wird fiir die Kommunikation mit der Tem-
peraturregelungseinheit und mit den drei AFEs verwendet. Die Phasen-FPGA-
Karte besitzt 12 Sender und 12 Empfénger (siehe Abbildung A.19 b)). Aufihr
ist entsprechend Kapitel 2.1.3 der Sortieralgorithmus implementiert und es
werden sdamtliche Informationen aller CHB-Zellen einer Phase auf ihr gebiin-
delt. Diese Aufgaben iibernimmt das installierte MAX10 Phasen-FPGA
10MOS8SAE 144 mit 8000 Logikzellen [D31]. Beide Platinen verwenden fiir die
Kommunikation iiber die Lichtwellenleiter das in Kapitel 2.2.4 beschriebene
UART-Protokoll.

LWL-Sender + Empfianger Phasen-FPGA
i -_""‘Jﬂ ME_II!W-?“H | 5

-
i
i
il
-

a) b)
Abbildung A.19: a) LWL-Karte und b) Phasen-FPGA-Karte
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A Anhang

A.10.4 Dig2Diff-Karte

In Abbildung A.20 ist die Dig2Diff-Karte abgebildet. Sie wird zur Ansteue-
rung des LPA-Sollwertgenerators verwendet. Hierzu werden die vom SoC
kommenden, asymmetrischen, digitalen Signale in differentielle Signale um-
gewandelt, welche anschlielend iiber ein 37-poliges DSUB-Kabel an den
LPA-Sollwertgenerator iibertragen werden.

Dif. Bus-
Transceiver

Pegelwandler

Abbildung A.20: Dig2Diff-Karte
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Symbolverzeichnis

Abkiirzungen

AC WechselgroBe (eng.: Alternating Current)

ADC Analog-Digital-Wandler (engl.: Analog-Digital-Converter)

AFE Frequenzumrichter mit geregeltem Netzgleichrichter (engl.:
Active Front End)

ARM Advanced RISC Machine

AS Ausgangsstufe des LPAs

CCu Zentrales Signalverarbeitungssystem (engl.: Central Control
Unit)

CHB Kaskadierte H-Briicke (engl.: Cascaded H-Bridge)

CI Konstantstrommodus in der Hochlaufphase der CHB-Zelle

CMRR Gleichtaktunterdriickung (engl.: Common Mode Rejection
Ratio)

Ccv Konstantspannungsmodus in der Hochlaufphase der
CHB-Zelle

DAC Digital-Analog-Wandler (engl.: Digital Analog Converter)

DC GleichgroBe (engl.: Direct Current)

DC/DC- Gleichspannungswandler

Wandler

DIBS Discrete Interval Binary Sequences

DIM Damping Impedance Method
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Symbolverzeichnis

DITM
du/d¢-Filter
DUT
DVS
EEG
EHC
ETI
FHA
FPGA
FRL
FRT
FSF
HMI
HU
IA
IGBT
IT™M
KU
LCU
LE
LPA
MAD

MLBS
MMC
MMPMC
MOSFET
NAP
ONT
PCD

234

Damped Ideal Transformer Method
Spannungssteilheitsfilter

Device Under Test

Differenzverstirkerstufe

Erneuerbaren Energien Gesetz

Envelope Hybrid Converter

Elektrotechnisches Institut

First Harmonic Approximation
Field-Programmable-Gate-Array

Forward Return Loop

Fault Ride Through

Feedback Signal Filtering

Human Machine Interface

Hauptumrichter

Schnittstellenalgorithmus (engl.: Interface Algorithm)
Insulated-Gate Bipolar Transistor

Ideal Transformer Method

Korrekturumrichter

Dezentrale Kontrolleinheit (engl.: Local Control Unit)
Leistungselektronik, leistungselektronisch
Linearverstirker (engl. Linear Power Amplifier)

Mittlere absolute Abweichung vom arithmetischen Mittel
(eng.: Mean Absolute Deviation)

Maximum Length Binary Sequence

Modular Multilevel Converter

Modular Multiphase Multilevel Converter
Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor
Netzanschlusspunkt

Ortsnetztransformator

Partial Circuit Duplication



Abkiirzungen

PHC
PHIL
PLL
PRBS
PSSR

SHC
SHCHB
Si

SiC
SNR
SPMMC

SoC
SR
SVS
TFA
THD
TLM
VSC

ZCS
ZVS

Parallel Hybrid Converter
Power-Hardware-in-the-Loop
Phasenregelschleife (engl. Phase-Locked-Loop)
Pseudorandom Binary Sequence

Betriebsspannungsunterdriickung (engl.: Power Supply Re-
jection Ratio)

Series Hybrid Converter

Series Hybrid Cascaded H-Bridge

Silizium

Siliziumcarbid

Signal-Rausch-Verhiltnis (engl.: Signal-to-Noise-Ratio)
Modularer Multilevel-Umrichter mit Rechteckspeisung

(engl.: Square-wave Powered Modular Multilevel
Converter)

System-on-Chip

Spannungssteilheit (engl.: Slew Rate)
Spannungsverstirkerstufe des LPAs

Time-variant First-Order Approximation
Oberschwingungsgehalt (engl.: Total Harmonic Distortion)
Transmission Line Model

Spannungszwischenkreisumrichter (engl.: Voltage Source
Converter)

Stromloses Schalten (engl.: Zero Current Switching)

Spannungsloses Schalten (engl.: Zero Voltage Switching)
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Symbolverzeichnis

Formelzeichen

Allgemeine GroBBen

e
n
S
t

Eulerzahl
Laufparameter
Laplace-Transformierte

Laufparameter Zeit

Spezifische GroBBen

AI,M
ARand
AV,AS
AV,Ca
AV,DIF
AV,DVS,o
AV,DVS,u
AV,DVS
AV,GL
AV,LPA
AV,n.inv
AV,SVS,o
AV,SVS,u
AV,SVS
Ay

AVO,DIF

AVO,LPA
Avo

236

Stromverstirkung des Stromspiegels
Amplitudenrand des offenen Regelkreises
Spannungsverstirkung der Ausgangstufe
Spannungsverstirkung der Kaskodenschaltung
Differenzspannungsverstirkung
Spannungsverstirkung des oberen Pfads der DVS
Spannungsverstirkung des unteren Pfads der DVS
Resultierende Spannungsverstarkung der DVS
Gleichtaktspannungsverstirkung
Spannungsverstirkung des LPAs

Verstirkung eines nicht invertierenden Verstérkers
Spannungsverstirkung des oberen Pfads der SVS
Spannungsverstirkung des unteren Pfads der SVS
Resultierende Spannungsverstirkung der SVS
Spannungsverstirkung einer Transistorschaltung

Differenzleerlaufspannungsverstirkung einer Transistor-
schaltung

Leerlaufspannungsverstirkung des LPAs

Leerlaufspannungsverstirkung einer Transistorschaltung



Formelzeichen

ar Ubersetzungsverhiltnis des Transformators

Bipa Bandbreite des LPAs

BppiL Bandbreite des PHIL-Systems

Cp Entkoppelkapazitit des Dampfungswiderstands des
du/d¢-Filters

Coc,minp Minimale primére Zwischenkreiskapazitit

Cpcmins Minimale sekundére Zwischenkreiskapazitit

Cpcs Sekunddre Zwischenkreiskapazitét

Cpc Zwischenkreiskapazitit des DUT-Umrichters

Cr Filterkapazitit des Spannungssteilheitsfilter

Cx Kopplungskapazitit des TLM-1As

Ciic Kapazitit des LLC-Serienschwingkreis

Cum Millerkapazitét der SVS

Dicr Déampfung des LCR-Filters

Dicre Déampfung des LCRC-Filters

Esw off Ausschaltenergie eines MOSFETs

Fauat Ubertragungsfunktion des du/d¢-Filters

fecs Grenzfrequenz/Bandbreite des Stromsensors

fe,piTM™ Grenzfrequenz des beddmpften Netzmodells

fe,dudt Grenzfrequenz des du/dz-Filters

fa sk Grenzfrequenz des Tiefpassfilters des FSF-IA

feLcr Grenzfrequenz des LCR-Filters

feLcrC Grenzfrequenz des LCRC-Filters

ferpa Grenzfrequenz des LPAs

fav Grenzfrequenz des PHIL-Umrichters

Jor Netzfrequenz

fresin normierte untere Resonanzfrequenz des LLC-DC/DC-
Wandlers

fres) Untere Resonanzfrequenz des LLC-Schwingkreises
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Symbolverzeichnis

fres
fs,DUT

fs,LLC,start

fS,LLC

fS,PHIL

fx

fr
FB

o

GG,DIM
GG,ITM
GG,PCD
GG,DITM

GG,FSF

238

Resonanzfrequenz des LLC-Schwingkreises
Schaltfrequenz des DUT-Umrichters

Startschaltfrequenz des Algorithmus zur Ermittlung der
optimalen Schaltfrequenz

Schaltfrequenz des LLC-DC/DC-Wandlers
Schaltfrequenz des PHIL-Umrichters

Normierte Schaltfrequenz des LLC-DC/DC-Wandlers
Betrachteter Messfrequenzpunkt

Ubertragungsfunktion des Riickkoppelpfads des bekann-
ten Serien-Hybrid-Umrichterkonzepts

Ubertragungsfunktion des Riickkoppelpfads des verwen-
deten Serien-Hybrid-Umrichterkonzepts

Ubertragungsfunktion der Aktiven Dampfung

Ubertragungsfunktion der Filterkondensators des LCL-
Netzfilters

Ubertragungsfunktion des Stromreglers
Ubertragungsfunktion des Spannungsreglers
Ubertragungsfunktion des Spannungszwischenkreises
Teiliibertragungsfunktion des DIM-IAs
Teiliibertragungsfunktion des DIM-IAs
Ubertragungsfunktion des DUTs

Aquivalente Koppeladmittanz des TFA-IAs
Ubertragungsfunktion der Spannungsvorsteuerung
Ubertragungsfunktion des Filters des FSF-1As
Geschlossene Ubertragungsfunktion des DIM-I1As
Geschlossene Ubertragungsfunktion des ITM-1As
Geschlossene Ubertragungsfunktion des PCD-IAs
Geschlossene Ubertragungsfunktion des DITM-IAs
Geschlossene Ubertragungsfunktion des FSF-IAs



Formelzeichen

Ggia Geschlossene Ubertragungsfunktion der closed-loop-
Emulation unter Verwendung eines 1As

GG ideal Ideale, geschlossene Ubertragungsfunktion des zu emu-
lierenden Modells

GioLpao Geschlossene Sollwertiibertragungsfunktion des
SHCHB-Umrichters mit dem bekannten Verschaltungs-
konzept

GioLpa Geschlossene Sollwertiibertragungsfunktion des
SHCHB-Umrichters mit dem verwendeten Verschal-
tungskonzept

(;gg Ubertragungsfunktion der umrichterseitigen Induktivitit
des LCL-Netzfilters

Gicr Ubertragungsfunktion des LCR-Filters

Gicre Ubertragungsfunktion des LCRC-Filters

Gﬁﬁ Ubertragungsfunktion der netzseitigen Induktivitit des
LCL-Netzfilters

Gipa Ubertragungsfunktion des LPAs

Imca Transkonduktanz der Kaskodenschaltung

Gmca Transkonduktanz der Kaskodenschaltung

Gma Ubertragungsfunktion des bedimpften Netzmodells

Im,p2 Transkonduktanz des Transistors Ty, der Darlington-
Schaltung

ImDao Transkonduktanz der oberen Darlingtonschaltung

ImDau Transkonduktanz der unteren Darlingtonschaltung

ImDa Transkonduktanz der Darlington-Schaltung

IminCao Transkonduktanz der oberen Kaskodenschaltung

ImiinCau Transkonduktanz der unteren Kaskodenschaltung

IminCa Transkonduktanz der Kaskodenschaltung der DVS

Im Transkonduktanz eines Transistors

Gy Ubertragungsfunktion des Netzmodells
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Symbolverzeichnis

Ubertragungsfunktion der Nachverarbeitung der Sollwert
fiir den PHIL-Umrichter innerhalb des 1As

Offene Ubertragungsfunktion des DIM-IAs

Offene Ubertragungsfunktion der closed-loop-Emulation
unter Verwendung eines [As

Offene Ubertragungsfunktion des ITM-IAs

Offene Sollwertiibertragungsfunktion des SHCHB-Um-
richters mit dem bekannten Verschaltungskonzept

Offene Sollwertiibertragungsfunktion des SHCHB-Um-
richters mit dem verwendeten Verschaltungskonzept

Offene Ubertragungsfunktion des PCD-IAs
Ubertragungsfunktion der PLL

Ubertragungsfunktion der Messstrecke
Ubertragungsfunktion der Stromerfassungsmessstrecke

Ubertragungsfunktion der Spannungserfassungsmessstre-
cke

Ubertragungsfunktion des Totzeitglieds
Ubertragungsfunktion des PHIL-Umrichters

Ubertragungsfunktion der Vorverarbeitung der Mess-
werte innhalber des 1As

Dreiphasiger netzseitiger Strom des LCL-Netzfilters des
DUT-Umrichters

Kleisignalausgangsstrom der Kaskodenschaltung
Ausgangsstrom der CHB-Zelle
Effektivstrombelastung einer CHB-Zelle

D-Anteil des Ausgangsstroms des DUT-Umrichters
Kleisignalausgangsstrom der Darlington-Schaltung
Ausgangsstrom des DUT-Umrichters
Ausgangsstrom des DUT-Umrichters

Kleinsignalausgangsstrom des Stromspiegels



Formelzeichen

la,s,CS,o

la,s,CS,u

Ausgangsstrom des Stromspiegels
Q-Anteil des Ausgangsstroms des DUT-Umrichters

Ausgangsstrom der oberen Norton-Ersatzstromquelle der
SVS

Ausgangsstrom der unteren Norton-Ersatzstromquelle
der SVS

Ausgangsstrom des SHCHB-Umrichters

Effektivwert des Ausgangsstroms des SHCHB-Umrich-
ters

Dreiphasiger Ausgangsstrom des PHIL-Systems
Ausgangsstrom eines hybriden Umrichters
Kleinsignal Basisstrom eines Transistors
Basisstrom eines Transistors

Summenstrom erste Stufe der AS
Summenstrom zweite Stufe der AS
Summenstrom dritte Stufe der AS

Strom durch den sekundiren Zwischenkreiskondensator
des LLC-DC/DC-Wandlers

Effektivstrombelastung des sekundiren Zwischenkreis-
kondensators des LLC-DC/DC-Wandlers

Effektivstrombelastung des primiren Zwischenkreiskon-
densators des LLC-DC/DC-Wandlers

Kondensatorstrom des LCL-Netzfilters
Kleinsignalkollektorstrom eines Transistors
Kollektorstrom eines Transistors
Bias-Kollektorstrom eines Transistors
Kleinsignalausgangsstrom der Stromquelle
Ausgangsstrom der Stromquelle
Zwischenkreisstrom des DUT-Umrichters

Koppelstrom des TFA-Algorithmus
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Symbolverzeichnis

Iy
Igr,k
lgr
Iy

lqy

li123

lidq

Ii,dq
Iin,B
iin,M
Iin,M

iKU

iLLC
[LPA,maX
[LPA

[Norton,k

INorton
Ip,FHA
Ip.FHA

Ip,min

Emitterstrom eines Transistors

Netzstrom fiir eine gegebene Frequenz f;
Netzstrom

Magnetisierungsstrom des Transformators
Strom des Hauptumrichters

Dreiphasiger umrichterseitiger Strom des LCL-Netzfil-
ters des DUT-Umrichters

Umrichterseitiger Strom des LCL-Netzfilters des DUT-
Umrichters

Umrichterseitiger Strom des LCL-Netzfilters des DUT-
Umrichters

Biasstrom der DVS
Kleinsignaleingangsstrom des Stromspiegels
Eingangsstrom des Stromspiegels

Strom des Korrekturumrichters

Strom im LLC-Schwingkreis

Maximaler Ausgangsstrom des LPAs
Effektivstrom des LPAs

Stromquelle der Nortonersatzschaltung fiir eine
gegebene Frequenz f;

Interne Stromquelle der Norton-Ersatzschaltung
Primére LLC-Strom nach dem FHA-Modell
FHA-Effektivwert des primédren Schwingkreisstroms

Minimaler Laststrom, bei dem der Algorithmus zur
Schaltfrequenzermittlung aktiviert wird

Primére LLC Strom

Effektivwert des Primérstroms des LLC-DC/DC-Wand-
lers

Biasstrom der SVS

Biasstrom der SVS



Formelzeichen

IsGLFHA Gleichgerichteter LLC-Strom nach dem FHA-Modell

IsGL Gleichgerichteter LLC-Strom des LLC-DC/DC-Wand-
lers

IsFHA Sekundérer LLC-Strom nach dem FHA-Modell

IsrHA Effektivwert des sekundéren Schwingkreisstroms

I§ppa Transformierter Effektivwert des sekundiren Schwing-
kreisstroms

Ig Sattigungssperrstrom eines Transistors

Isw oftp Primérer Abschaltstrom der MOSFETs des LLC-
DC/DC-Wandlers

Isw ofts Sekundidrer Abschaltstrom der MOSFETSs des LLC-

DC/DC-Wandlers
Effektivwert des Stroms durch die primdren MOSFETs

P
It Effektivwert des Stroms durch die sekundiren
MOSFETs
kap Verstarkungsfaktor der aktiven Dampfung
Kep Verstarkungsfaktor der Spannungsvorsteuerung
kipLL Integralanteil des PLL-PI-Reglers
Kyor Korrekturterm fiir die Umrechnung der dq-Strdme zum
wirksamen DC-Strom
ko Proportionalanteil des Stromreglers
koL Proportionalanteil des PLL-PI-Reglers
L Filterinduktivitit des Spannungssteilheitsfilter
Lgr Seriennetzinduktivitit
Ly Hauptinduktivitit des Transformators
Ly Kopplungsinduktivitét
I, st min Minimale emulierte Leitungslédnge
Iy st Emulierte Leitungslénge
PCB Parasitdre Induktivitit der Platine
Lger Serieninduktivitit zwischen PHIL-System und DUT
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Lser
Ly

!
LO‘T

NcHB,x
Ncug
Qu
Quicn
Quic
Ta,AS
Ta,Ca
Ta,cs

Ta,DVS,0
Ta,DVS,u

Ta,pVs

ra,in,Ca,o
Ta,in,Ca,u
Ta,in,Ca

ra,int
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Serieninduktivitdt des Schwingkreises
Zweiginduktivitit

Streuinduktivitét des Transformators
Kleinsignalmassepotential
Induktivitatsverhiltnis

Ubertragungsfunktion einer Widerstandsbeschaltung des
bekannten SHCHB-Umrichterkonzepts

Ubertragungsfunktion des LLC-DC/DC-Wandlers
Relative mittlere absolute Abweichung bei einer Fre-

quenz fj,
Anzahl der aktiven CHB-Zellen

Anzahl der in Serie geschalteten CHB-Zellen
Ladungshub im Zwischenkreiskondensator

Giite des Schwingkreises im Nennarbeitspunkt

Giite des LLC-Schwingkreises
Kleinsignalausgangswiderstand der AS
Kleinsignalausgangswiderstand der Kaskodenschaltung
Kleinsignalausgangswiderstand der Stromquelle

Kleinsignalausgangswiderstand des oberen Pfads der
DVS

Kleinsignalausgangswiderstand des oberen Pfads der
DVS

Kleinsignalausgangswiderstand der DVS

Kleinsignalausgangswiderstand des oberen Kaskoden-
schaltung

Kleinsignalausgangswiderstand des unteren Kaskoden-
schaltung

Kleinsignalausgangswiderstand der Kaskodenschaltung
der DVS

Interner Kleinsignalausgangswiderstand des LPAs



Formelzeichen

TaLPA

ra,M,o

ra,M,u

Ta,M

a,n.inv

ra,s,CS,o

Ta,s,CS,u

Ta,svs

Tpe,D1

Tpe,D2

Tbe,Da

Tpe

RCHB,eq

RCHB,x

rce,Dl

rce,DZ

Kleinsignalausgangswiderstand des Linearverstirkers

Kleinsignalausgangswiderstand des oberen Stromspie-
gels

Kleinsignalausgangswiderstand des unteren Stromspie-
gels

Kleinsignalausgangswiderstand des Stromspiegels

Kleinsignalausgangswiderstand eines nicht invertieren-
den Verstirkers

Kleinsignalausgangswiderstand der Norton-Ersatzstrom-
quelle

Kleinsignalausgangswiderstand der Norton-Ersatzstrom-
quelle

Kleinsignalausgangswiderstand der Spannungsverstar-
kerstufe

Kleinsignalausgangswiderstand einer Transistorschal-
tung

Basis-Emitter-Kleinsignalwiderstand des Transistors T
der Darlington-Schaltung

Basis-Emitter-Kleinsignalwiderstand des Transistors Tp,
der Darlington-Schaltung

Basis-Emitter-Kleinsignalwiderstand des Ersatztransis-
tors der Darlington-Schaltung

Basis-Emitter-Kleinsignalwiderstand eines Transistors
Kollektorwiderstand
Wirksamer Kollektorwiderstand

Gemittelter dquivalenter Ersatzwiderstand einer
CHB-Zelle

Wirksamer Widerstand aller CHB-Zellen einer Phase

Kollektor-Emitter-Kleinsignalwiderstand des Transistors
Tp1 der Darlington-Schaltung

Kollektor-Emitter-Kleinsignalwiderstand des Transistors
Tp, der Darlington-Schaltung
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rce,Da

rce

RCS

RD,gr

Rp

Rps (om) si
Rps (on),sic
RE,AS

Rg pvs

Rg

Rg

Rpe

Rgy

Tin,AS
Tin,Ca

Tin,DVS,GL
Tin,DVS,0
Tin,DVS,u
Tin,DVS

Tin,LPA
RinLpa

7"in,M
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Kollektor-Emitter-Kleinsignalwiderstand des Ersatztran-
sistors der Darlington-Schaltung

Kollektor-Emitter-Kleinsignalwiderstand eines Transis-
tors

Ausgangswiderstand der Stromquelle

Dampfungswiderstand des beddmpften Netzmodells des
DITM-1As

Dampfungswiderstand des Spannungssteilheitsfilter
Kanalwiderstand der Si-MOSFETs
Kanalwiderstand der SiC-MOSFETs
Emitterwiderstand der AS

Emitterwiderstand der DVS

Emitterwiderstand zur Stromgegenkopplung
Wirksamer Emitterwiderstand

Verlustwiderstand des Transformators
Serienwiderstand des Netzanschlusses
Kleinsignaleingangswiderstand der Ausgangsstufe
Kleinsignaleingangswiderstand der Kaskodenschaltung

Gleichtakteingangswiderstand der Differenzverstirker-
stufe

Kleinsignaleingangswiderstand des oberen Pfads der
DVS

Kleinsignaleingangswiderstand des unteren Pfads der
DVS

Differenzeingangswiderstand der Differenzverstérker-
stufe

Kleinsignaleingangswiderstand des LPAs
Eingangswiderstand des LPAs

Kleinsignaleingangswiderstand des Stromspiegels
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Tins,CS,0 Kleinsignaleingangswiderstand der Norton-Ersatzstrom-
quelle

TinsCSu Kleinsignaleingangswiderstand der Norton-Ersatzstrom-
quelle

TinsVS.0 Kleinsignaleingangswiderstand des oberen Pfads der
SVS

Tin,sVS,u Kleinsignaleingangswiderstand des unteren Pfads der
SVS

Tinsvs Kleinsignaleingangswiderstand der SVS

Tin Kleinsignaleingangswiderstand einer Transistorschaltung

Rk Innenwiderstand der Thévenin-Ersatzspannungsquelle
des TLM-IAs

R, Lastwiderstand

Ry1 Gegenkopplungswiderstand des Stromspiegels

Ry Gegenkopplungswiderstand des Stromspiegels

Rk Emitterwiderstand der AS

Rpp2 Bypass-Widerstand fiir Transistor Tp,

Rp, Widerstand des Trimmpotentiometers

Rq Innenwiderstand der Quellenspannung

Rsp Widerstand zur Einstellung des Biasstroms der SVS

Rsp 1 Widerstand des Spannungsteilers zur Sollwertgenerie-
rung

Rsp, Widerstand des Spannungsteilers zur Sollwertgenerie-
rung

Tr1 Kleinsignalersatzwiderstand des als Diode geschalteten
Transistors

R cn Thermischer Ubergangswiderstand Gehiuse-Kiihlkorper

Ry HA max Maximaler zuldssiger thermischer Widerstand des Kiihl-
korpers

Rinua Thermischer Ubergangswiderstand Kiihlkérper-Umge-
bung
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Rinjc

Ror
R,

R
rX
SRipa
Ta

g

TCSZ
ti,z

tix

Liz
T],max
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[5))
tLPA,10,90
Tmodell
tPuls
Tsiic
Ts

trac
tyapc
ticHB
tecs
ttpac
teLpa

tem
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Thermischer Ubergangswiderstand Sperrschicht-Ge-
héuse

Parasitirer Serienwiderstand des Transformators

Transformierter Ausgangsersatzwiderstand der FHA-
Methode

Parasitdrer Widerstand des LLC-Schwingkreises
Kleinsignalteilwiderstand

Flankensteilheit des LPAs
Umgebungstemperatur

Transistor der Stromquelle

Zeitpunkt des Nulldurchgangs des priméren Stroms des
LLC-DC/DC-Wandlers

Integrationsgrenze

Integrationsgrenze

Maximal zuldssige Sperrschichttemperatur
Sperrschichttemperatur der SiC-MOSFETs
Latenz des PHIL-Systems

Anstiegszeit von 10 % auf 90 % des LPAs
Kehrwert der Berechnungsfrequenz des Modells
Pulsdauer im CI-Modus

Periodendauer des LLC-DC/DC-Wandlers
Abtastperiode des AD-Wandlers

Totzeit der Messwerterfassung

Totzeit des AD-Wandlers inkl. dessen Auswertung
Totzeit der CHB-Zellen

Totzeit des Stromsensors

Totzeit des Digital-Analog-Wandlers

Totzeit der LPAs

Totzeit des Modells



Formelzeichen

tey Totzeit des PHIL-Umrichters einschlieBlich der Totzeit
der Modellberechnung

tuz Zeitpunkt des Polarititswechsel der primédren AC-Span-
nung des LLC-DC/DC-Wandlers

Ujp3 Dreiphasige Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters

Uias Komplexer Spannungsraumzeiger der drei Ausgangspha-
sen des SHCHB-Umrichters

Uyo Ausgangsspannung der zweiten Phase

U123 Dreiphasige Netzspannung am Anschlusspunkts des
LCL-Filters

Uacus Ausgangsspannung einer CHB-Zelle

Uaq D-Anteil der Ausgangsspannung des DUT-Umrichters

Uy dq Ausgangsspannung des DUT-Umrichters

Usqq Spannung an den Anschlussklemmen des DUT-Umrich-
ters

Uy pys Ausgangsspannung der DVS

Uapvs,o Ausgangsspannung des oberen Pfads der DVS

Uapvsu Ausgangsspannung des unteren Pfads der DVS

UavLcr Ausgangspannung des LCR-Filters

UaLcre Ausgangspannung des LCRC-Filters

Uaq Q-Anteil der Ausgangsspannung des DUT-Umrichters

Uasvs Ausgangsspannung der SVS

Up Ausgangsspannung eines hybriden Umrichters

Ug Early-Spannung

Uac LPA max Maximale AC-Ausgangsspannung des LPAs

Up-— Negative Versorgungsspannung der DVS und SVS

Up+ Positive Versorgungsspannung der DVS und SVS

Up1 Biasspannung zur Einstellung des Biasstroms der SVS

Uy, Biasspannung zur Einstellung des Biasstroms der SVS

Upe Basis-Emitter- Kleinsignalspannung
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Uce
UCEO

Ucug,pc,s
UCHB,x

UcHB
Ucyp
UcHg
UcHBf,2

uCHBf,calc
UcHBfx

UcHpf
UDC,LPA,max
UDC,p
UDC,s,xy

UDC,s
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GroBsignal Basis-Emitter-Spannung
Basis-Emitter-Biasspannung

Negative Versorgungsspannung der AS

Positive Versorgungsspannung der AS

Spannung iiber den Filterkapazititen des LCL-Filters

Spannung iiber dem Filterkondensator des LCL-Netzfil-
ters

Spannung des LLC-Schwingkreiskondensators

Effektivwert der Spannung iiber der Kapazitit des LLC-
Schwingkreises

Kollektor-Emitter- Kleinsignalspannung
GroBsignal Kollektor-Emitter-Spannung
Kollektor-Emitter-Biasspannung

Sekundire Zwischenkreisspannung der kaskadierten H-
Zelle

Ausgangsspannung der kaskadierten H-Briicken Zellen
einer Phase

Dreiphasige Ausgangsspannung der CHB-Zellen
Dreiphasiger Sollwert fiir die CHB-Zellen
Sollspannung der CHB-Zellen

Ausgangsspannung des du/dz-Filters der zweiten Phase

Dreiphasige berechnete Ausgangsspannung der du/dz-
Filter

Gefilterte Ausgangsspannung der CHB-Zellen einer
Phase

Dreiphasige Ausgangsspannung der du/d¢-Filter
Maximale DC-Ausgangsspannung des LPAs
Primére Zwischenkreisspannung der CHB-Zelle
Sekundére Zwischenkreisspannung der CHB-Zelle
Sekundére Zwischenkreisspannung der CHB-Zelle
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Upc

UpiF

Upir

Ups,T1
uDUT,AV,mess
UpyT,AV,sim

UDUT,k

uDUT,mess
UpUuT,sim
Upyr
Upyr
Upyr
Upyt

Ue Lcr

Ue,LCRC

Zwischenkreisspannung des DUT-Umrichters
Kleinsignaldifferenzeingangsspannung
Differenzspannung am Eingang des LPAs
Drain-Source-Spannung des SiC-MOSFETs T'1
Gleitender Mittelwert der gemessenen DUT-Spannung
Gleitender Mittelwert des simulierten DUT-Spannung

Effektivwert der Ausgangsspannung des DUTs fiir eine
gegebene Frequenz f;,

Gemessenen DUT-Spannung

Simulierte DUT-Spannung

Dreiphasige DUT-Spannung

Spannung an den Klemmen des DUTs

Effektivwert der Ausgangsspannung des DUT's
Softwaretechnische Nachbildung der DUT-Spannung
Eingangsspannung des LCR-Filters
Eingangsspannung des LCRC-Filters
Kleinsignalspanungsabfall {iber der Emitterbeschaltung
Spanungsabfall iiber der Emitterbeschaltung
GroBsignal Emitter-Basis-Spannung

GroBsignal Emitter-Kollektor-Spannung
Gleichtaktspannung

Nennspannung des Netzes

Effektivwert der Netzspannung
Gate-Source-Spannung des SiC-MOSFETs T'1
Ausgangsspannung des Hauptumrichters
Kleinsignaleingangsspannung der Kaskodenschaltung
Spannung am negativen Eingang des LPAs

Spannung am positiven Eingang des LPAs
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Uin

Ukuy
ULpA,x
Urpax
Upa
Uipa
Uvpa
Unmico
Unap

.
Unap

Unarp
uNeg
Uo,B1as
UoNT
Uont
Uonr

Up FHA

Up,rHa

Upos
uref,x

URef,DB

Uref,max

Uref,x
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Kleinsignaleingangsspannung einer Transistorgrund-
schaltung

Ausgangsspannung des Korrekturumrichters
Ausgangsspannung des Linearverstérkers
Grofisignalausgangsspannung des LPAs
Dreiphasiger Sollwert fiir die LPAs

Sollspannung des LPAs

Maximale Amplitude des LPAs

Symmetrische Komponenten des emulierten Netzes
Netzspannung am NAP

Softwaretechnische Nachbildung der Netzspannung am
NAP

Spannung am NAP

Negative DC-Spannung des EHCs
Biasspannung der Ausgangsstufe
Spannung am ONT

Effektivwert der Netzspannung am ONT
Raumzeiger der Spannung am ONT

Grundschwingung der priméiren Rechteckspannung nach
der FHA-Methode

Effektivwert der Grundschwingung der priméren Recht-
eckspannung

Primére Ausgangsspannung der H-Briicke des LLC
DC/DC-Wandlers

Positive DC-Spannung des EHCs
Sollwertspannung einer Ausgangsphase

Referenzspannung fiir die Schaltenergien aus dem Da-
tenblatt

Maximale Referenzspannung des Sollwertgenerators

Referenzspannung des Sollwertgenerators
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Uper Dreiphasiger Sollwert fiir den Ausgang des SHCHB-
Umrichters

Uyer Amplitude der Referenzspannung

Us FHA Grundschwingung der sekundéren Rechteckspannung
nach der FHA-Methode

Us rua Effektivwert der Grundschwingung der sekundéren
Rechteckspannung

Ug Sekundire Ausgangsspannung der H-Briicke des LLC-
DC/DC-Wandlers

Ur Temperaturspannung

Uth,cuBn Ein- bzw. Ausschaltschwelle der CHB-Zellen

UThev Interne Spannung der Thévenin-Ersatzschaltung

Uthév.e Spannungsquelle der Thévenin-Ersatzschaltung fiir eine

gegebene Frequenz

Uso,max Maximale Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters

Uso Ausgangsspannung des PHIL-Umrichters

Uso Ausgangsspannung des SHCHB-Umrichters

1A Ubertragungsfunktion der Vorverarbeitung

v, Ubertragungsfunktion der Vorverarbeitung

A Ubertragungsfunktion der Vorverarbeitung

Yyq Ausgangsadmittanz des DUT-Umrichters

ygEL Ubertragungsfunktion der PLL

Zak Ausgangsimpedanz fiir eine gegebene Frequenz f;

Zcus Ausgangsimpedanz der CHB-Zelle inklusive du/dz#-Filter

Zp1 Dampfungswiderstand des PCD-1As zwischen PHIL-
System und DUT-Umrichter

VA Nachbildung des Dampfungswiderstands des PCD-1As
zwischen PHIL-System und DUT-Umrichter

Zho Déampfungswiderstand des DIM-1As

Zyq Ausgangsimpedanz des DUT-Umrichters
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ZDUT,k

ZDUT

ZLCR

ZLCRC

ZRL(BodelOO)

ZRL(theor)

ZRL(PHIL),mean

ZTr

aaus,n

aein,n

ﬂDa
ﬂin,Ca

€pIM

EpITM
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Impedanz des DUTs fiir eine gegebene Frequenz f;,
Impedanz der DUTs

Impedanz im Gegensystem

Koppelimpedanz zwischen Gegen- und Mitsystem
Bedampfte emulierte Netzimpedanz

Impedanz des Netzes fiir eine gegebene Frequenz f;,
Netzimpedanz vom NAP bis zum DUT-Umrichter
Koppelimpedanz zwischen PHIL-System und DUT
Ausgangsimpedanz des LCR-Filters
Ausgangsimpedanz des LCRC-Filters
Koppelimpedanz zwischen Gegen- und Mitsystem

Impedanz im mitrotierenden Mit- und Gegensystem
Impedanz im Mit- und Gegensystem

Impedanz im Gegensystem

Gemessener Impedanzverlauf einer RL-Last mit dem
Bodel00

Analytisch bestimmter Impedanzverlauf einer RL-Last

Gemessener Impedanzverlauf einer RL-Last mit dem
SHCHB-Umrichter

Wirksame Impedanz des Ortsnetztransformator auf der
Niederspannungsseite

Ausschaltwinkel der n-ten CHB-Zelle
Einschaltwinkel der n-ten CHB-Zelle
Stromverstirkung der Darlingtonstufe
Stromverstirkung der Kaskodenschaltung der DVS

Relativer Fehler des DIM-Algorithmus bezogen auf das
ideale Verhalten

Relativer Fehler des DITM-Algorithmus bezogen auf das
ideale Verhalten
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ERSF Relativer Fehler des FSF-Algorithmus bezogen auf das
ideale Verhalten

A Relativer Fehler der closed-loop-Emulation mit einem
bestimmen [A

ET™ Relativer Fehler des ITM-Algorithmus bezogen auf das
ideale Verhalten

&pch Relativer Fehler des PCD-Algorithmus bezogen auf das
ideale Verhalten

&y Maximaler Spannungsfehler im Sprungmoment

TCHBAVG Genmittelter Wirkungsgrad aller CHB-Zellen

NcHB Wirkungsgrad einer CHB-Zelle

TL Signallaufzeit einer elektrisch langer Leitung

TLR Zeitkonstante der LR-Serienschaltung

Dgr Winkel zwischen Ausgangsstrom und Ausgangsspan-
nung

®Rand Phasenrand des offenen Regelkreises

Oy Winkel des komplexen Spannungsraumzeigers fiir die
Phase x

Wg DITM Grenzfrequenz des beddmpften Netzmodells

Wg Fil Eigenkreisfrequenz des Spannungssteilheitsfilter

Wg FSF Grenzfrequenz des Tiefpassfilters im Messerfassungs-
pfad des FSF-IA

Wg1.cR Eigenkreisfrequenz des LCR-Filters

Wg1.CRC Eigenkreisfrequenz des beddmpften LC-Filters

Wg rC Eigenkreisfrequenz des RC-Serienglied

Wgr Kreisfrequenz des Netzes

Wres LCL Eigenkreisfrequenz des LCL-Netzfilters

Ai,, Stromimpulshéhe im CI-Modus

Au, Spannungsabfall iiber der emulierten Impedanz
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Au, Dreiphasiger Spannungsabfall {iber der emulierten Impe-
danz
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