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Kurzfassung

Dreipunkt-Wechselrichter sind aufgrund ihrer hohen Effizienz, der besseren Spannungsgiite gegeniiber
Zweipunktstrukturen und der Moglichkeit zur Verwendung von Halbleitern niedrigerer Sperrspannung
in einer Vielzahl unterschiedlicher Anwendungen verbreitet. Mit Einfithrung der 800 V Batteriespan-
nungsebene zur Erhohung der DC-Ladeleistung von elektrischen Fahrzeugen 6ffnet sich nun ein neuer
Einsatzbereich. Die Anforderungen an Antriebswechselrichter unterscheiden sich jedoch insbesondere im
Automobil signifikant von anderen Anwendungsgebieten, weshalb bisher keine Fahrzeuge mit klassischen
Dreipunktstrukturen auf dem Markt sind. Die vorliegende Dissertation greift daher die Fragestellung
auf, inwiefern sich Dreipunkt-Wechselrichter fiir den Einsatz in batterieelektrischen Fahrzeugen eignen.
Aufgrund des derzeit weltweit zu verzeichnenden Anstiegs in der Verbreitung elektrischer Antriebe und
fortlaufenden Bestrebungen zur Automatisierung von Fahrzeugen im Kontext des autonomen Fahrens
wird auBBerdem eine steigende Bedeutung ausfallsicherer Antriebe erwartet. Daher liegt der Fokus dieser
Arbeit zusitzlich auf dem Aspekt der Fehlertoleranz.

Als potenzielle Wechselrichtertypen werden neben der géngigen B6 Briicke die Neutral Point Clamped
(NPC), die Active Neutral Point Clamped (ANPC), die T-Type und die Flying Capacitor (FC) Struktur
mit jeweils unterschiedlicher Halbleiterbestiickung betrachtet. Des Weiteren wird die umschaltbare
Switched Open Winding (SOW) Struktur beriicksichtigt, welche die derzeit einzige schaltungstechnische
Besonderheit unter kommerziell verbauten Automobil-Antriebswechselrichtern darstellt.

Die fehlertoleranten Eigenschaften der betrachteten Strukturen werden zunéchst mit anderen Konzepten
zur Steigerung der Ausfallsicherheit verglichen. Dabei stellt sich heraus, dass unter allen diskutierten
Ansitzen und Schaltungen die ANPC Struktur den einzigen Wechselrichtertyp darstellt, der auf jeden
Halbleiterausfall reagieren kann, ohne auf teure zusitzliche Trennschalter zuriickgreifen zu miissen. Dabei
gilt das Prinzip der aktiven Redundanz, da alle Schalter im Normalbetrieb verwendet werden. Im Fehlerfall
wird die defekte Phase permanent mit dem Neutralpunkt verbunden und die Ansteuerung entsprechend
rekonfiguriert.

Aufgrund dieses Vorteils wird die ANPC Struktur als vielversprechendster Wechselrichtertyp anschlieBend
im Detail untersucht. In Abhéngigkeit des Modulationsschemas ergeben sich im Betrieb Herausforderun-
gen durch parasitire Effekte beim Schalten oder prinzipbedingte Inhomogenititen in der Verlustaufteilung.
Hierfiir werden Losungsansitze aus der Literatur aufgegriffen sowie eigene Konzepte vorgestellt.

Um die Eignung der ANPC Struktur gegeniiber anderen Alternativen zu beurteilen, werden nachfolgend
unterschiedliche Wechselrichtertypen beziiglich ihrer Performance im Betrieb und der zugehorigen Kosten
fiir das Antriebssystem verglichen. Als am besten geeignete Topologie stellt sich grundsétzlich die SOW
Struktur heraus. Werden nur auf den Wechselrichter (und indirekt auf die Batterie) bezogene Kosten
betrachtet, so offenbart sich zunichst zudem die B6 Briicke mit SiIC-MOSFETs als kostengiinstige
Variante. Generell gilt jedoch, dass unter Beriicksichtigung der Verluste in der elektrischen Maschine
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nahezu alle Dreipunkt-Wechselrichter konkurrenzfihig zur B6 Briicke sind. Entfillt ein wesentlicher
Anteil der Maschinenverluste auf den Oberschwingungsgehalt der Stranggrofien, so punkten je nach Wahl
der Randbedingungen insbesondere die SOW, T-Type, ANPC und NPC Struktur mit hoher Effizienz und
geringen Kosten.

Aufgrund der fehlertoleranten Eigenschaften des ANPC Wechselrichters folgt die Analyse des Verhal-
tens dieser Struktur im Fehlerbetrieb. Durch die permanente Neutralpunktverbindung und die damit
einhergehende starke Belastung des Zwischenkreises stellt sich eine erhohte Welligkeit des Neutral-
punktpotenzials ein. Zudem greifen gingige Regelverfahren zur Stabilisierung des Neutralpunkts auf-
grund der rekonfigurierten Ansteuerung nicht mehr. Um dennoch einen sicheren Weiterbetrieb nach dem
Ausfall eines Halbleiters zu ermoglichen, werden unterschiedliche neue Verfahren zur Regelung des
Neutralpunktpotenzials sowie zur Kompensation des resultierenden Spannungsfehlers vorgestellt. Da
die Neutralpunktverbindung den Stellbereich des Antriebs einschrinkt, werden zusétzliche Konzepte zu
dessen Erweiterung eingefiihrt. Der transiente Ubergang vom Normalbetrieb in den Fehlerbetrieb erfolgt
unter Verwendung der entwickelten Strategien ohne signifikante Einschrinkungen. Gleiches gilt fiir den
stationdren Fehlerbetrieb.

Durch die Betrachtung verschiedener Wechselrichtertypen fiir den konkreten Einsatz als Antriebswechsel-
richter in ausfallsicheren elektrischen Fahrzeugen liefert die vorliegende Arbeit demnach eine generelle
Einschitzung zur technischen und 6konomischen Eignung unterschiedlicher Konzepte. Die Ausfithrungen
zu den fehlertoleranten Eigenschaften sowie zum Betriebsverhalten im Fehlerfall zeigen insbesondere bei
Verwendung der ANPC Struktur unter Beriicksichtigung der beschriebenen Verfahren die grundsétzliche
Praktikabilitét fehlertoleranter Antriebsstringe.

Schlagworter:

ANPC Wechselrichter, batterieelektrische Fahrzeuge, Dreipunkt-Wechselrichter, Effizienz, Fehlertoleranz,
Kostenberechnung, Neutralpunktregelung




Abstract

Three-level inverters have gained widespread market share due to their high efficiency and enhanced
voltage quality relative to two-level structures. The recent introduction of the 800 V battery voltage level
with the purpose to increase the DC charging power of electric vehicles has introduced a new application
area for these inverters. However, the requirements for traction inverters in the automotive sector differ
significantly from other fields of application. Consequently, no vehicles with classic three-level structures
are currently on the market. Accordingly, this thesis seeks to address the extent to which three-level
inverters are suitable for use in battery electric vehicles. Due to the current global increase in the spread
of electric drives and ongoing efforts to automate vehicles in the context of autonomous driving, the
importance of fail-safe drives is expected to increase significantly. Thus, the present study also focuses on
the aspect of fault tolerance.

In addition to the common B6 bridge, the Neutral Point Clamped (NPC), Active Neutral Point Clamped
(ANPC), T-Type, and Flying Capacitor (FC) structures, each with different semiconductor components,
are considered as potential inverter types. Furthermore, the two-stage Switched Open Winding (SOW)
structure is considered, which is currently the only special circuit technology among commercially
installed automotive drive inverters.

The fault-tolerant properties of the aforementioned structures are then compared with other concepts
for increasing reliability. It was determined that among all the approaches and circuits discussed, the
ANPC structure is the only type of inverter that can react to any semiconductor failure without requiring
expensive additional disconnection elements. The principle of active redundancy is applicable, as all
switches are involved in normal operation. In the event of a fault, the defective phase is permanently
connected to the neutral point, and the control is reconfigured accordingly.

Due to its advantageous fault-tolerance, the ANPC structure is then examined in detail as the most
promising inverter type. However, operational challenges emerge, such as parasitic effects during switching
or the principle-related inhomogeneous loss distribution. Hence, an analysis of solution approaches from
current literature is conducted, and own concepts are presented to overcome these challenges.

In order to assess the suitability of the ANPC structure compared to other alternatives, a comparison
of different inverter types is presented in terms of their operating performance and the associated cost
for the drive system. In principle, the SOW structure proves to be the most suitable topology. When
solely considering costs associated with the inverter (and, indirectly, the battery), the B6 bridge with
SiC-MOSFETs emerges as the most cost-effective option. However, when taking into account the losses
in the electrical machine, the B6 bridge is outperformed by most three-level inverters. Moreover, if a
substantial amount of the machine losses arises from the harmonic content, SOW, T-Type, ANPC, and
NPC structures emerge as particularly efficient and cost-effective options. Nevertheless, the exact result
depends a lot on the selection of boundary conditions what is also discussed in detail.
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Abstract

Due to its fault-tolerant properties, an analysis of the behavior of the ANPC inverter in fault mode is
conducted. The analysis reveals that the permanent neutral point connection, in conjunction with the
high stress on the DC link, results in an augmented ripple of the neutral point potential. Conventional
control techniques employed for the stabilization of the neutral point become ineffective due to the
reconfigured modulation. To ensure stable and safe operation in the event of a semiconductor failure, novel
methods for controlling the neutral point potential and compensating for the resulting voltage error are
presented. Furthermore, the operational range of the drive is constrained by the neutral point connection,
necessitating the introduction of additional concepts to extend it. The transition from normal operation
to fault operation is facilitated by the strategies developed, which allow for a smooth transition without
significant restrictions. This holds true for steady-state fault operation as well.

This thesis provides a general assessment of the technical and economic suitability of different inverter
concepts for use as drive inverters in fail-safe or fail-operational electric vehicles. The analysis of
fault-tolerant properties and the operating behavior in the event of a fault demonstrates the fundamental
practicability of fault-tolerant powertrains, particularly when using the ANPC structure and taking into
account the procedures described.

Keywords:

ANPC inverter, battery electric vehicles, efficiency, fault-tolerance, neutral point control, system cost
calculation, three-level inverters

Xii



Symbole und Akronyme

Allgemeine Nomenklatur

Element Formatierung Beispiel
Variablen (zeitunabhingig) | groB, kursiv K,M,R
Variablen (zeitabhéngig) klein, kursiv u,i
Konstanten steil K, e
Komplexe Zeiger unterstrichen, kursiv u, ¥
Matrizen groB, steil, fett D
Funktionen kursiv, Abhingigkeit in runden Klammern | f(x,y)
Operatoren steil sin, max, %
Feste Indizes steil Ry, ug, iq
Laufindizes klein, kursiv qi» Ox
Amplituden mit Zirkumflex U, i
Mittelwerte iiberstrichen U, iNp
Differenzen, Abweichungen | mit vorangestelltem A AT, Au
Abgewandelte Grofie mit angehingtem " oder * q);, AU
Haufig verwendete Indizes
1H erste Harmonische C Kollektor / Kondensator
o, B, xf3 Raumzeigerkomponenten in sta- cond im leitenden Zustand (conduc-
torfesten Koordinaten ting)

o Streugrofie D Drain / Diode

X Summe DC Gleichgrofle / auf den Zwi-

akt aktiv schenkreis bezogene Grofie

avg Mittelwert (average) diff differenziell

Batt Batterie dim Auslegungs- / Dimensionie-

BP Betriebspunkt rungsgrofle

br Durchbruch (breakdown) d, q,dqg Raumzeigerkomponenten in ro-

c kapazitiv torfesten Koordinaten
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eck
eff
el
EM
err
ESR

ext

FC
fluid

ges

komp

L

LL
mech
min/max

mittel
N
norm
NP
Nutz
off

on

out
(ON)

Emitter / Energie

GroBe im Eckpunkt
Effektivwert

elektrisch

Elektrische Maschine

Fehler (error)
Kondensator-Serienwiderstand
Equivalent Series Resistance
extern

Fluid (in Kombination mit an-
deren Groflen)
Vorwirtsrichtung der Diode
(forward direction)

,,Flying Capacitor*

Fluid (einzeln)

Gate

Gesamtwert

Halbleiter

Hysterese

auf den Strom bezogene / inter-
ne Grofle
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Kapitel 1

Einfithrung

Die Anforderungen an den Antriebsstrang elektrischer Fahrzeuge unterliegen aufgrund sich dndernder
technischer sowie wirtschaftlicher Randbedingungen einem stetigen Wandel. Dieses Kapitel gibt einen
kurzen Uberblick iiber ausgewdihlte aktuelle Trends und stellt die Wichtigkeit sowie den Bedarf an neuen
Technologien fiir moderne Antriebe batterieelektrischer Fahrzeuge heraus. Aus den daraus abgeleiteten
Folgerungen wird die Motivation und die Zielsetzung der hier vorliegenden Arbeit formuliert und der
inhaltliche Aufbau vorgestellt.

1.1 Motivation und Zielsetzung

Der Begriff der Elektromobilitét pragt derzeit sowohl die technische als auch die politische Diskussion
im Bereich der Antriebstechnik. Das Ziel der Transformation des Verkehrssektors hin zu nachhaltigeren
und klimafreundlicheren Technologien wirkt hierbei als Treiber bei der Entwicklung neuer Antriebskon-
zepte. Spatestens durch den Beschluss des Europidischen Klimagesetzes im Jahr 2021 [1], welches die
verbindliche Reduktion von klimaschéadlichen Emissionen bis hin zur Treibhausgasneutralitit im Jahr
2050 vorschreibt, wurden EU-weite gesetzliche Anreize fiir den Kauf elektrisch betriebener Fahrzeuge
geschaffen. Ahnliche Bestrebungen sind auch in anderen groBen Volkswirtschaften, wie in den Vereinigten
Staaten von Amerika [2,3] und der Volksrepublik China [3] zu verzeichnen. Damit befinden sich die
drei groBten Absatzmirkte fiir Personenkraftwagen [4] im Umbruch, was sich weltweit merkbar auf
die Entwicklung der Absatzzahlen elektrischer Fahrzeuge auswirkt. In den vergangenen fiinf Jahren
erhohte sich nach [5] und [6] sowohl der weltweite Anteil an Fahrzeugen mit elektrischem Antrieb im
StraBenverkehr als auch die weltweite Anzahl der Neuzulassungen von elektrischen Fahrzeugen um mehr
als das Fiinffache. Insbesondere der chinesische Markt ist mit mehr als der Hilfte aller Neuzulassungen in
dieser Hinsicht fithrend [4, 5], wobei der Anteil batterieelektrischer Fahrzeuge (BEV, Battery Electric
Vehicle) ohne zusitzlichen Batteriespeicher gegeniiber dem von Hybrid- (HEV, Hybrid Electric Vehicle)
oder Brennstoffzellenfahrzeugen (FCEV, Fuel Cell Electric Vehicle) dominiert [5].

Der Trend in Richtung Elektromobilitit wird auch in den kommenden Jahren das bedeutendste Thema bei
der Entwicklung neuer Automobilantriebe darstellen [5,7] und die Anforderungen an den Antriebsstrang
moderner BEVs priagen, wobei die Anspriiche mit zunehmendem Marktanteil weiter steigen werden.
Die Hauptanforderungen sind dabei neben hoher Reichweite, Verfiigbarkeit, Sicherheit und Effizienz
insbesondere niedrige Kosten sowie kurze Ladezeiten [8, 9]. Dies resultiert in diversen technologischen
Ansitzen zur Optimierung der Komponenten des elektrischen Antriebsstrangs, mit denen moglichst alle
soeben formulierten Anspriiche umgesetzt werden sollen. Eine zentrale Rolle spielt dabei die Wahl der
Batteriespannungsebene, die direkt mit der erreichbaren Ladeleistung korreliert [5, 8, 10]. Zur Verringe-
rung der Ladedauer ist derzeit ein Trend zu hoheren Batteriespannungen zu verzeichnen: Wihrend die
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bisher géngige Spannungsebene von BEVs bei 400 V lag, setzen mittlerweile bereits erste Hersteller auf
eine Batteriespannung von 800 V [8, 10, 11]. Diese Entwicklung beeinflusst die Gestaltung des Antriebs-
wechselrichters unmittelbar und ermoglicht durch die Wahl geeigneter Leistungshalbleiter sowie einer
giinstigen Wechselrichterstruktur neue Freiheitsgrade, die sich ebenso auf die anderen bereits genannten
Erwartungen an den Antriebsstrang auswirken.

Das bestmoglich geeignete Wechselrichterkonzept hiingt dabei stark von den konkreten Randbedingun-
gen sowie der Gewichtung der Anforderungen untereinander ab. Daher setzt sich die hier vorliegende
Arbeit mit unterschiedlichen Konzepten und Methoden auseinander, um méglichst vielen der genannten
Anspriiche gerecht zu werden. Der Fokus der Arbeit liegt dabei auf der Verwendung von Dreipunkt-
Wechselrichtern, welche erst durch die angehobene Batteriespannungsebene interessant fiir den Einsatz
im Automobil werden. Neben hoher Effizienz weisen sie unter anderem zum Teil fehlertolerante Fi-
genschaften auf, die beispielsweise fiir den Einsatz in autonomen Fahrzeugen von Bedeutung sind [9].
In diesem Zusammenhang stellt sich primér die Active Neutral Point Clamped (ANPC) Struktur als
besonders geeignet heraus, weshalb der Schwerpunkt auf der Performance dieser Wechselrichterstruktur
sowie deren Verhalten im Fehlerfall liegt. Das Ziel der hier vorgestellten Analyse ist, die Eignung der
ANPC Struktur fiir fehlertolerante Antriebswechselrichter moderner BEVs zu ermitteln und die Vor- und
Nachteile gegeniiber anderen Wechselrichter-Topologien zu beschreiben. Da derzeit auf dem Markt be-
findliche Fahrzeuge bisher weder auf klassische Dreipunkt-Wechselrichter noch auf spezielle topologische
Konzepte zur Erhohung der Ausfallsicherheit des Antriebsstrangs setzen [12], schlieft diese Arbeit eine
bisher wenig betrachtete Forschungsliicke, die aktuell zunehmend an Bedeutung gewinnt.

1.2 Aufbau der Arbeit

Aus der soeben geschilderten Zielsetzung ergibt sich der nachfolgend beschriebene Aufbau dieser Arbeit,
die sich in sieben Hauptkapitel untergliedert. Nach der allgemeinen Einfithrung in diesem Abschnitt
folgt in Kap. 2 eine grundlegende Betrachtung des Aufbaus und der Funktionsweise von Dreipunkt-
Wechselrichtern und deren Integration in den elektrischen Antriebsstrang. Zudem erfolgt die Abgrenzung
zum Zweipunkt-Wechselrichter, die Vorstellung unterschiedlicher Ansteuerprinzipien sowie die Einfiih-
rung der hier untersuchten Wechselrichterstrukturen.

Kap. 3 beschiftigt sich speziell mit dem Thema der Fehlertoleranz elektrischer Fahrzeugantriebe. Neben
grundlegenden Begriffsdefinitionen werden zunédchst Ausfallursachen und -wahrscheinlichkeiten sowie
Mboglichkeiten zur Fehlererkennung beschrieben. Im Anschluss werden Konzepte zum Umgang mit
Ausfillen einzelner Halbleiter vorgestellt, um fehlertolerantes Verhalten zu ermdglichen.

Da die ANPC Struktur die grofite Vielfalt an Ansteuerméglichkeiten und Reaktionen auf Fehlerzustinde
bietet, thematisiert Kap. 4 deren grundsétzliche Eignung fiir den Einsatz als Traktionswechselrichter
in BEVs. Hierfiir wird zunichst auf unterschiedliche Ansteuerstrategien und die damit verbundenen
Verluste eingegangen, bevor anhand ANPC-spezifischer betrieblicher Herausforderungen verschiedene
Verfahren zur Steigerung der Performance vorgestellt werden. Des Weiteren wird der zur Verifikation der
theoretischen Uberlegungen verwendete Priifstandsaufbau beschrieben.

Kap. 5 umfasst den Vergleich der vielversprechendsten Wechselrichterstrukturen hinsichtlich ihrer Perfor-
mance im Fahrzyklus sowie der geschétzten Kosten fiir das Gesamtsystem. Dieser Vergleich wird anhand
eines analytischen Verlustmodells fiir jeden der betrachteten Wechselrichter durchgefiihrt.

AnschlieBend liefert Kap. 6 Erkenntnisse zum Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall. Zu-
nichst wird die konkrete Rekonfigurationsstrategie vorgestellt, mit der bei Detektion eines Halbleiteraus-
falls auf den Fehler reagiert werden soll. Da sich der Fehlerbetrieb unter anderem auf das Verhalten des
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1.2 Aufbau der Arbeit

Neutralpunkts am Zwischenkreis auswirkt, werden im Anschluss die zugrunde liegenden Zusammenhinge
aufgezeigt und Folgerungen fiir den Betrieb abgeleitet. Ferner werden zwei Strategien zur Kompensation
des sich am Neutralpunkt einstellenden Spannungsfehlers sowie zur Stabilisierung des Neutralpunktpo-
tenzials vorgestellt. Nachdem im rekonfigurierten Fehlerbetrieb nicht mehr der gesamte Betriebsbereich
des intakten Wechselrichters ansteuerbar ist, werden zusitzlich zwei auf asymmetrischer Modulation
beruhende temporire Ansteuerverfahren zur Erweiterung des Stellbereichs eingefiihrt. Um das Thema
abzurunden, werden alle vorgestellten Verfahren in ein gemeinsames Ansteuerkonzept integriert und
Simulationsergebnisse sowie Messungen zu unterschiedlichen Rekonfigurationsszenarien im Zeitverlauf
betrachtet.

Kap. 7 fasst die essenziellen Aussagen und Ergebnisse abschlieBend zusammen und bietet einen Ausblick
auf potenzielle kiinftige Einsatzgebiete sowie Herausforderungen, die im Rahmen dieser Arbeit nicht
bearbeitet werden konnten.
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Kapitel 2

Dreipunkt-Wechselrichter fiir die elektrische
Antriebstechnik

Die in Kap. 1.1 skizzierten Trends betreffen alle Komponenten des elektrischen Antriebsstrangs, wobei
der Antriebswechselrichter eine entscheidende Rolle einnimmt. In diesem Kapitel werden zundichst
die Aufgaben des Wechselrichters innerhalb des Antriebsstrangs definiert und anschlieffend anhand
des elektrischen Prinzips sowie der grundlegenden Funktionsweise konkret die daraus resultierenden
Vor- und Nachteile von Dreipunkt-Wechselrichtern hervorgehoben. Unter Beriicksichtigung geeigneter
Halbleiterschalter wird in die wichtigsten Dreipunktstrukturen sowie deren Betriebsweise eingefiihrt und
somit die Grundlage fiir tiefergreifende Analysen in den folgenden Kapiteln gelegt.

2.1 Aktuelle Entwicklungen in der elektrischen Antriebstechnik

Wie bereits in der Motivation aufgegriffen wurde, verdndern sich die Randbedingungen und damit auch
die Anforderungen an den elektrischen Antriebsstrang von BEVs kontinuierlich. Dieses Kapitel gibt
zunichst einen Uberblick iiber aktuelle Trends und Entwicklungen sowie den Stand der Technik moderner
Antriebe, bevor nachfolgend auf die konkreten Aufgaben und Funktionen der am Antriebsstrang beteiligten
Einzelkomponenten eingegangen wird. Dieses Kapitel dient neben der Einordnung des bearbeiteten
Dissertationsthemas in den aktuellen Stand der Forschung auch zur Begriindung der im weiteren Verlauf
der Arbeit verwendeten Randbedingungen.

a) Batterie-Technologie

Bei der Entwicklung performanter und gleichzeitig kostengiinstiger Batterien war in den vergangenen
Jahren der wahrscheinlich grofite technologische Fortschritt aller Komponenten des elektrischen An-
triebsstrangs zu verzeichnen. Korrekterweise miisste in diesem Zusammenhang von Akkumulatoren
bzw. Sekundérbatterien gesprochen werden, um die Lade- und Entladefdhigkeit zu betonen [13]. Da der
Begriff der Traktions- oder Hochvoltbatterie jedoch insbesondere fiir die Verwendung im Automobil
weit verbreitet und auch in der entsprechenden Literatur gebrduchlich ist [9] [14], wird er in dieser
Arbeit ebenfalls genutzt und bezeichnet nachfolgend immer eine Sekundirbatterie. Die mit Abstand
hiufigste Variante in aktuellen Elektrofahrzeugen ist die Lithium (Li)-Ionen Batterie, da diese sowohl
eine hohe Leistungs- als auch Energiedichte aufweist [7,9, 15] und aufgrund diverser Optimierungen
und Weiterentwicklungen sowie der deutlich gestiegenen Stiickzahlen mittlerweile zu akzeptablen Kos-
ten produziert werden kann [5,7,16]. Insbesondere innerhalb der vergangenen zehn Jahre ist der Preis
pro Kilowattstunde bei gleichzeitiger Performanceverbesserung so weit gesunken, dass die Reichweite
von BEVs mittlerweile mit der von Fahrzeugen mit Verbrennungsmotor (ICEV, Internal Combustion
Engine Vehicle) konkurrieren kann [5, 8]. Unter der Annahme weiter sinkender Batteriepreise geht eine
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Vielzahl an Literaturquellen von weiteren positiven Entwicklungen in Bezug auf die Reichweite sowie die
Gesamtkosten von elektrischen Fahrzeugen aus [5,7, 14]. Des Weiteren beschéftigt sich die Forschung
bereits seit einigen Jahren vermehrt mit der Entwicklung alternativer Zellzusammensetzungen. Hier steht
einerseits der Ersatz von Elementen wie Cobalt [17] und andererseits die Sicherheit, die Lebensdauer
und die Moglichkeit zum Recycling [9, 13, 18] im Vordergrund. Unterschiedliche Hersteller setzen dabei
derzeit auf verschiedene Zellchemien wie Lithium-Nickel-Cobalt-Aluminium (NCA, von Tesla verbaut),
Lithium-Nickel-Mangan-Cobalt (NMC, derzeit hochster Marktanteil, verbaut von Audi, Mercedes, NIO,
Porsche, XPENG) oder Lithium-Eisenphosphat (LFP, verbaut von BYD und aktuell von Tesla), die
jeweils in unterschiedlichen Bereichen vorteilhaft sind [5, 8]. In [19] wird fiir den Einsatz in kostenmiBig
konkurrenzfahigen BEVs eine Energiedichte von 235 %‘ und eine Leistungsdichte von 470 % bei einem
Preis von weniger als 100 &ﬁ gefordert, was gemal [8,9, 15,20] entweder bereits realisierbar ist oder
erwartungsgeméf in den kommenden Jahren erreicht wird. Durch weitere Elektrolyte sowie Kathoden-
und Anodenmaterialen sind in Zukunft zusétzliche Fortschritte in dieser Hinsicht zu erwarten [21]. Die
verwendete Bauform unterscheidet sich je nach Hersteller zwischen zylindrischen, prismatischen und
Pouchzellen [9, 14]. Da sich die Wahl der Batterietechnologie unter anderem in der Reichweite und den
Kosten des Antriebsstrangs widerspiegelt, wirken sich diese Entwicklungen direkt auf die Performance
des Gesamtantriebs und damit auf die Auslegung des Wechselrichters aus.

b) Schnelles Laden als Performance-Kriterium

Eine weitere wichtige und derzeit hiufig diskutierte Anforderung an BEVs, welche ebenfalls von der
Performance der verbauten Traktionsbatterie abhingt, wird durch die Ladedauer definiert. Um den Nachteil
lingerer Ladezeiten gegeniiber der relativ kurzen Dauer von Tankvorgingen bei ICEVs zu reduzieren,
existieren Bestrebungen zur Erhohung der elektrischen Ladeleistung. Grundsitzlich muss hierbei zwischen
unterschiedlichen Arten des Ladens unterschieden werden. Das Laden an dreiphasigem Drehstrom (AC-
Laden) ist bis zu einer maximalen Leistung von 22 kW mdéglich und wird von der Mehrheit der auf dem
Markt erhiltlichen BEVs unterstiitzt. Hohere Ladeleistungen erfordern DC-Schnellladestationen, welche
Spitzenwerte von bis zu 350 kW erreichen. Aktuelle BEVs schopfen diesen Leistungsbereich allerdings
noch nicht vollstiandig aus. [8]

Generell steigt mit der Hohe der DC-Spannung die erreichbare Ladeleistung, da der Ladestrom insbe-
sondere durch die verwendeten Ladestecker und den Kabelquerschnitt der Schnellladestationen begrenzt
ist [5, 8, 10]. Aus diesem Grund ist aktuell ein Trend zu hoheren Batteriespannungsebenen zu erkennen.
Wie bereits in Kap. 1.1 erwihnt, gehen mittlerweile immer mehr Hersteller von der bisher gingigen 400 V
Spannungsebene auf eine Spannung von 800 V iiber [8,10, 11]. Dies wirkt sich merkbar auf die Ladedauer
aus, welche in [8] am Beispiel verschiedener aktueller BEVs angegeben ist. Im Durchschnitt betrigt
diese fiir die betrachteten Fahrzeuge mit 800 V Spannungsebene etwa 21 min bei einer durchschnittli-
chen nutzbaren Batteriekapazitit von 82 kWh, was einer mittleren geschitzten Reichweitenerhohung von
307 km entspricht (vergleiche auch [12]). Hierbei ist anzumerken, dass sich die Bezeichnung ,,800 V
Antriebsstrang* keinesfalls auf die nominelle Batteriespannung bezieht, sondern vielmehr einen Uberbe-
griff fiir alle Batteriespannungen darstellt, die bei maximalem Ladezustand (SOC, State Of Charge) im
Bereich von 800V liegen. Nach [8] betridgt die nominelle Batteriespannung unterschiedlicher Modelle
beispielsweise 725 V (Porsche Taycan 4S Plus, Audi e-tron GT RS), 697 V (Kia EV6 Long Range 2WD,
Hyundai IONIQ 6 LR 2AWD, Genesis GV60 Premium) oder 569 V (BYD HAN). Analoges gilt fiir
bisherige 400 V Technologien. Sollen 800 V Fahrzeuge auch an 400 V Ladestationen geladen werden
konnen, so kann dies entweder iiber einen zusétzlichen DC/DC Steller im Fahrzeug oder iiber die bereits
vorhandenen Komponenten des Wechselrichters unter Verwendung der Maschinenwicklungen realisiert
werden [22]. Hieraus ergibt sich eine weitere Anforderung an die Leistungselektronik moderner BEVs.
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Weiterhin wird seit einigen Jahren an induktiven Ladeeinrichtungen zur Verbesserung des Ladekomforts
geforscht. Da sich diese Methode jedoch nicht grundlegend auf den Antrieb auswirkt und zudem nur
niedrige Ladeleistungen und Wirkungsgrade ermdglicht, wird sie hier nicht weiter betrachtet. [23]

¢) Moderne Leistungshalbleiter

Die Hohe der Batteriespannung wirkt sich direkt auf die Anforderungen an die verwendeten Leistungs-
halbleiter aus, da der Antriebswechselrichter iiblicherweise direkt tiber den Zwischenkreis mit der Trak-
tionsbatterie verbunden ist (sieche Kap. 2.2.1). Fiir einen 400 V Antrieb betrigt die gidngige minimale
Spannungsfestigkeit der Halbleiterbauelemente 650 V, bei einem 800 V System sind 1200V iiblich [24].
Der Standard-Halbleiterschalter fiir nahezu alle Antriebswechselrichter von BEV's war iiber lange Zeit
hinweg der IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) auf Silizium (Si)-Basis. Durch die Nutzung von
Siliziumkarbid (SiC) und die damit einhergehende Entwicklung von Halbleitern mit gro3erer Bandliicke
(WBS, Wide-Bandgap Semiconductor), wurde dieser jedoch in den letzten Jahren in zahlreichen Anwen-
dungen von SiC-MOSFETs (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) abgelost [25]. Beide
Halbleitertypen sind grundsitzlich in den benétigten Spannungsklassen verfiigbar, bei hdheren Spannun-
gen hat der SiC-MOSFET allerdings Vorteile in Bezug auf sein Schaltverhalten [26,27]. Zudem bestehen
Unterschiede in den Punkten Teillasteffizienz und Kosten. Wahrend SiC-MOSFETs merkbar teurer sind
als Si-IGBTs, weisen sie einen erhohten Wirkungsgrad bei kleinen Stromen auf. Je nach Anforderung
muss demnach bei der Dimensionierung entschieden werden, welches Merkmal hoher gewichtet wird.
Eine Vorreiterrolle in Bezug auf den Einsatz von SiC-MOSFETs nahm die Firma Mitsubishi Electric mit
dem ersten Prototyp eines Antriebswechselrichters mit SiIC-MOSFETSs im Jahr 2014 [28] sowie die Firma
Tesla mit dem ersten SiC-Wechselrichter in einem Serienfahrzeug (Tesla Model 3, 2017) [29] ein. [25,30]

Alternativ zu den beiden gingigen Halbleitertypen werden in dieser Arbeit zusétzlich Superjunction (SJ)
MOSFETs auf Si-Basis fiir spezielle Anwendungen betrachtet. Als Standard-Halbleiter eignet sich diese
Variante aufgrund der hohen Schaltverluste allerdings nicht [31]. Ferner driangt derzeit mit Galliumnitrid
(GaN) ein weiteres Halbleitermaterial auf den Markt, von dem in Zukunft weitere Vorteile zu erwarten
sind [32,33]. Bisher werden GaN-Halbleiter in Form von HEMTs (High Electron Mobility Transistor)
vorwiegend fiir Schaltanwendungen bei niedrigeren Spannungen verwendet [32]. Durch Fortschritte der
letzten Jahre wird jedoch auch ein Einsatz in der 650 V Spannungsklasse erwartet, was die Verwendung
von Dreipunkt-Wechselrichtern begiinstigt [32,33]. Aufgrund bisher fehlender Erfahrungen und der oft
unzureichenden Datenlage zu den exakten Halbleitereigenschaften setzt sich diese Arbeit nicht weiter mit
GaN Halbleitern auseinander. Eine detailliertere Betrachtung des Aufbaus, des Funktionsprinzips und der
wichtigsten Eigenschaften aller hier verwendeten Leistungshalbleiter erfolgt in Kap. 2.4.

d) Elektrische Maschinen

Auch die Wahl des bevorzugten Maschinentyps fiir BEVs ist einem stetigen Wandel unterlegen. Wéhrend
Tesla bei den ersten Fahrzeugen auf Asynchronmaschinen (ASM) setzte, sind in den aktuellen Modellen
der meisten Hersteller hauptsidchlich permanentmagneterregte Synchronmaschinen (PMSM) anzutreffen
[34, 35]. Elektrisch erregte Synchronmaschinen (EESM) wurden bisher nur in einzelnen Fahrzeugen
wie dem Renault Zoe oder einigen aktuellen BMW-Modellen verwendet [35-37]. Die Dominanz der
PMSM gegeniiber allen anderen Maschinentypen ist durch deren hohe Leistungsdichte sowie den hohen
Wirkungsgrad in einem groBen Teil des Betriebsbereichs zu erklidren [20, 34]. Typischerweise werden
zur Erzeugung hoher Flussdichten NdFeB-Magnete verwendet, die auf der Seltenen Erde Neodym (Nd)
basieren [38]. Die Rohstoffpreise fiir Seltene Erden sind jedoch hoch und zudem stark volatil [38]. Da
sie zudem einen bedeutenden Anteil von 20 - 40 % an den Gesamtkosten der elektrischen Maschine
ausmachen, zeigt sich derzeit ein Trend zu Antrieben mit reduziertem Anteil an Seltenen Erden [20,34,38].
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Dies kann einerseits durch die Erh6hung des Reluktanzmoments der PMSM erfolgen (der Anteil am
Gesamtdrehmoment kann bei modernen Maschinen bei mehr als 50 % liegen [39]) oder andererseits durch
die Wahl eines Maschinentyps, der nicht auf die Verwendung von Permanentmagneten angewiesen ist. Die
ASM kommt hierfiir nach [34] aufgrund der zu geringen Leistungsdichte fiir den Hauptantrieb nicht in
Frage. Stattdessen werden aufgrund ihres einfachen Aufbaus gelegentlich Synchron-Reluktanzmaschinen
(SynRM) sowie geschaltete Reluktanzmaschinen (GRM) als Alternativen diskutiert [20, 34,40-42]. Deren
Nutzung geht jedoch immer mit erhohter Drehmomentwelligkeit sowie verringerter Laufruhe [34,41]
bzw. reduziertem maximalem Leistungsfaktor einher [34]. Daher wird sich das Einsatzgebiet kiinftig eher
auf das niedrigpreisige Segment oder Schwerlastantriebe beschrinken [20,43]. Ein Vorteil gegeniiber der
PMSM, der in @hnlicher Weise auch fiir die EESM gilt, ist der Schutz des Antriebs beim Auftreten von
Fehlern. Insbesondere bei hoheren Drehzahlen wird bei einer PMSM eine Strategie fiir den Umgang mit der
von den rotierenden Permanentmagneten in die Statorwicklungen induzierten Spannung benotigt [9,44,45].
Diese Anforderung entfillt bei anderen Bauformen. Neben dem Verhalten im Fehlerfall wirkt sich die Wahl
des Maschinentyps unter anderem aufgrund der unterschiedlichen Mechanismen zur Drehmomentbildung
auch im Normalbetrieb auf die Anforderungen an den Wechselrichter aus.

Des Weiteren gibt es bei der Entwicklung aktueller Maschinen unterschiedliche Trends, die zum einen die
Anordnung der Magnete und zum anderen die Wicklungsanordnung betreffen. Sind die Permanentmagnete
in die Rotorbleche integriert, so wird die Maschine als IPMSM (Interior Permanent Magnet Synchronous
Machine) bezeichnet. Sind sie an der Rotor-Oberfliche angebracht, so spricht man von einer SPMSM
(Surface Mounted Permanent Magnet Synchronous Machine). Bei Antrieben fiir BEVs wird insbesondere
auf vergrabene Magnete gesetzt, da diese einen hoheren Reluktanzanteil und sowohl im Grunddrehzahl-
als auch im Feldschwichbereich eine gute Performance aufweisen [35]. Bei den Statorwicklungen geht
der aktuelle Trend zur Hairpin-Technologie (Formspulenwicklung), da diese einfache Montageprozesse
sowie gute Fiillfaktoren verspricht [35,46].

e) Weitere Entwicklungen

Neben den bereits abgehandelten Themen prigt noch eine Vielzahl weiterer Entwicklungen die Anforde-
rungen an den Antriebsstrang moderner BEVs. Dies soll hier exemplarisch anhand der fortschreitenden
Integration aller Einzelkomponenten sowie anhand des autonomen Fahrens angedeutet werden.

In einem klassischen elektrischen Antriebsstrang ist jede Komponente als einzelnes Bauteil ausgefiihrt.
Die Leistungselektronik und die elektrische Maschine erfahren jedoch aktuell wegen des begrenzten
Bauraums zur Erhohung der Leistungsdichte eine immer weiter fortschreitende Integration [34]. Beispiele
fiir Fahrzeuge mit radial bzw. axial in den Motorblock integriertem Wechselrichter sind der Chevrolet Volt
oder das Model S von Tesla. Derartige Konzepte erfordern eine hohe Belastbarkeit aller Komponenten,
stellen eine Herausforderung fiir die Warmeabfuhr dar und limitieren die Gro3e sowie die Anzahl an
verbauten Einzelteilen. [34,47]

Autonomes Fahren beschiftigt die Automobilindustrie bereits seit einiger Zeit. Vorangetrieben durch
Firmen wie Waymo (Alphabet), Apple und Uber wurden in den USA bereits teilautonome Fahrzeuge
auf den Markt gebracht [48,49]. Auch alle deutschen Hersteller haben sich ambitionierte Ziele in Bezug
auf das autonome Fahren gesetzt, die Markteinfithrung in Serienfahrzeugen scheitert hierzulande aktuell
allerdings hiufig an der Gesetzgebung, da Sicherheitsbedenken bisher nicht vollstindig ausgerdumt
werden konnten [49]. Hoch- und vollautonome Fahrzeuge sind bisweilen weltweit nicht erhéltlich [50].
Um den Fortschritt in diesem Sektor weiter voranzutreiben, spielt die Ausfallsicherheit aller verbauten
Komponenten inklusive des elektrischen Antriebsstrangs eine entscheidende Rolle [51]. Unter diesem
Aspekt riickt im Vergleich zu nicht- oder teilautonomen Fahrzeugen insbesondere die Fihigkeit zum
sicheren Weiterbetrieb im Fehlerfall (fail-operational Prinzip) in den Fokus.
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Aus den soeben vorgestellten technologischen Trends ergibt sich ein immer weiter steigender Bedarf an
hocheffizienten und hochverfiigbaren Komponenten fiir 800 V Antriebsstringe. Dies gilt insbesondere fiir
den Antriebswechselrichter, der als zentrale Einheit zur Energiewandlung alle anderen Komponenten des
Antriebsstrangs beeinflusst und umgekehrt von diesen beeinflusst wird. Daher wird nachfolgend auf den
konkreten Aufbau eines elektrischen Antriebsstrangs fiir BEVs sowie die Funktionsweise der fiir diese
Arbeit ausschlaggebenden Komponenten eingegangen.

2.2.1 Aufbau des Antriebsstrangs eines batterieelektrischen Fahrzeugs

Der Antriebsstrang eines rein elektrischen Fahrzeugs setzt sich im Wesentlichen aus den in Abb. 2.1 einge-
zeichneten Komponenten zusammen. Die Hochvoltbatterie (HV-Batterie) dient als Quelle und speist iiber
das HV-Bordnetz (hier als DC-Bus bezeichnet) den Zwischenkreis. Dieser stellt die Eingangsspannung
fiir den Wechselrichter zur Verfiigung, welcher die Wandlung zwischen DC- und AC-Gr6Ben vornimmt
und die elektrische Maschine mit Drehstrom speist. Die elektrische Maschine selbst wandelt die elek-
trische Leistung anschliefend in mechanische Antriebsleistung, indem sie bei gegebener Drehzahl das
Drehmoment stellt, das durch die vom Wechselrichter definierten elektrischen Gréen vorgegeben wird.
Der Antriebswechselrichter bestimmt dadurch auf Basis des Fahrerwunsches aktiv den Betriebspunkt
und stellt der Maschine die hierfiir bendtigte Leistung zur Verfiigung. Die dazu notwendige Ansteuerung
des Wechselrichters samt Regelung ist in Abb. 2.1 nicht beinhaltet, wird jedoch im weiteren Verlauf
dieser Arbeit noch im Detail vorgestellt. In Kap. 2.2.2 wird auf die spezifischen Aufgaben der genannten
Komponenten im Hinblick auf die Anforderungen der nachfolgenden Kapitel eingegangen.

L )

— I

HV-Batterie DC-Bus Zwischenkreis Wechselrichter Elektrische Maschine

Abb. 2.1: Schematische Darstellung des elektrischen Antriebsstrangs eines batterieelektrischen Fahrzeugs mit
Dreipunkt-Wechselrichter, abgedndert nach [52].

2.2.2 Aufgabe und Funktion wichtiger Komponenten des elektrischen Antriebsstrangs

Das Zusammenspiel aller Komponenten aus Abb. 2.1 ermdglicht es dem Antriebsstrang, die von ihm
geforderten Aufgaben zu erfiillen. Nachfolgend wird der Aufbau und die Funktionsweise der fiir diese
Arbeit ausschlaggebenden Einzelkomponenten in Bezug auf deren wichtigste Eigenschaften vorgestellt.
Batterie, DC-Bus und Zwischenkreis werden dabei nur kurz angeschnitten, wihrend fiir den Wechsel-
richter bereits die ersten Grundlagen fiir die detaillierteren Betrachtungen der nachfolgenden Kapitel
gelegt werden. Die Funktionsweise von elektrischen Maschinen wird grundlegend beschrieben, da deren
Auslegung den grofiten Einfluss aller angesprochenen Bestandteile auf den Betrieb des Wechselrichters
hat. Im weiteren Verlauf der hier vorliegenden Arbeit stehen diese allerdings nicht explizit im Fokus,
sondern dienen vorwiegend zur Definition der Anforderungen an den Wechselrichter.
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a) HYV-Batterie

Die grundlegende Aufgabe der HV-Batterie ist es, die DC-Spannung zur Verfii-
gung zu stellen. Ihr Verhalten kann vereinfacht durch eine ideale Spannungsquel-
le mit Innenwiderstand R; gemifs dem Ersatzschaltbild aus Abb. 2.2 beschrieben
werden. Die Leerlaufspannung Uy ist dabei abhiingig vom Ladezustand der Bat-
terie, wobei Uy mit zunehmendem SOC monoton steigt [53,54]. Des Weiteren
hingt die Klemmenspannung Ug,; vom Batteriestrom ab, da der Spannungs-

abfall iiber dem Innenwiderstand beriicksichtigt werden muss, wodurch sich

U, im motorischen Betrieb mit /g, > O verringert. Im generatorischen Betrieb
Abb. 2.2: Ersatzschaltbild

wihrend der Rekuperation mit negativem Batteriestrom erhoht sich die Klem- _ i
einer Batterie.

menspannung. Bei der Dimensionierung des Antriebsstrangs muss gewéhrleistet

werden, dass die Batteriespannung in jedem Betriebspunkt innerhalb der spezifizierten Grenzen bleibt, um
die Uberlastung anderer Komponenten zu vermeiden. Wie bereits in Kap. 2.1 genannt, liegt die nominelle
Batteriespannung der meisten derzeit auf dem Markt befindlichen BEVs der 800 V Spannungsklasse daher
im Bereich um 700 V [8]. Der zulédssige Spannungsbereich liegt in Abhéngigkeit der Randbedingungen
hiufig zwischen 400 V und 850 V. Die im Innenwiderstand umgesetzte Verlustleistung fiithrt zudem zur
Erwidrmung der Batterie und wirkt sich dadurch auf deren Lebensdauer aus, da die thermische Alterung
einen wesentlichen Degradationsmechanismus darstellt [52,55]. Dies limitiert zum einen den maximalen
Lade- und Entladestrom und wirkt sich zusétzlich auf den Betrieb des Wechselrichters aus, da eine durch
diesen hervorgerufene Stromwelligkeit ebenfalls zu Stromwérmeverlusten an R; fiihrt. In der Literatur
werden zudem weitere negative Effekte eines erhohten Rippelstroms auf die Lebensdauer von Li-lonen
Batterien diskutiert [52,56], wobei die Datenlage nur schwer eindeutige Aussagen zu daraus resultierenden
quantitativen Auswirkungen ermoglicht [57,58].

b) DC-Bus

Der DC-Bus verbindet die Batterie mit allen Komponenten, die an das HV-Bordnetz angeschlossen sind.
Neben der Ladeeinheit (DC-Ladebuchse oder On-Board Charger), dem DC/DC-Wandler zur Bereitstellung
von Leistung fiir das Niederspannungsbordnetz und gegebenenfalls weiteren Verbrauchern betrifft dies
insbesondere den Antriebswechselrichter und den vorgeschalteten Zwischenkreis [59, 60]. Uber den
DC-Bus konnen zudem hochfrequente Riickwirkungen des Wechselrichters auf die Batterie iibertragen
werden, was bei der Auslegung beriicksichtigt und im Betrieb — soweit moglich — unterbunden werden
muss [60,61]. In Abb. 2.1 wurde zur Modellierung ein vereinfachtes ohmsch-induktives Modell verwendet.
Im weiteren Verlauf dieser Arbeit wird nicht weiter auf den DC-Bus eingegangen, weshalb an dieser Stelle
auf eine ausfiihrlichere Beschreibung verzichtet wird.

¢) Zwischenkreis

Dem Antriebswechselrichter wird als Kurzzeit-Energiespeicher ein kapazitiver Gleichspannungszwischen-
kreis vorgeschaltet, der den pulsartigen Leistungsbedarf des Wechselrichters abdeckt und dadurch den
Leistungsfluss iiber den DC-Bus inklusive hochfrequenter Riickwirkungen glittet. Der Zwischenkreis kann
sowohl mit Elektrolyt- als auch mit Folienkondensatoren realisiert werden, wobei standardméaBig auf Foli-
enkondensatoren gesetzt wird [55,62]. Die Auslegung der Zwischenkreiskapazitit erfolgt entweder anhand
der maximalen vom Bordnetz tolerierten Spannungswelligkeit oder anhand der maximalen Effektivstrom-
belastung der Kondensatoren, welche zu einer Erwédrmung aufgrund des Kondensator-Innenwiderstands
(ESR, Equivalent Series Resistance) fiithrt [62]. Besteht der Zwischenkreis — zur Erhdhung der Sperrfahig-
keit oder zur Bereitstellung von Mittelabgriffen — aus einer Serienschaltung mehrerer Kondensatoren, so
bedarf es einer passiven und/oder aktiven Strategie zur Realisierung einer symmetrischen Spannungsauf-
teilung (Balancing) iiber alle Kondensatoren.
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d) Wechselrichter

Der Begriff Wechselrichter bezeichnet eigentlich eine Unterkategorie von Stromrichtern, die ausschlieBlich
fiir die Wandlung von DC- in AC-Groflen genutzt werden. In der Antriebstechnik ist die Bezeichnung
Wechselrichter jedoch auch fiir solche Stromrichter geldufig, die bei Leistungsriickspeisung in die Batterie
umgekehrt als Gleichrichter verwendet werden. Aus diesem Grund wird auch in der hier vorliegenden
Arbeit der Begriff des Antriebswechselrichters genutzt. Da alle aktuellen BEVs Spannungszwischen-
kreiswechselrichter verwenden [10, 63], wird an dieser Stelle ausschlieBlich diese Ausfithrungsform
betrachtet. Im Gegensatz zur bisher verbreiteten Zweipunkt-Technik [12] wird der Fokus hier allerdings
auf Dreipunktstrukturen gelegt. Die Erldauterung des Aufbaus und der Funktionsweise unterschiedlicher
Wechselrichtertypen erfolgt in den nachfolgenden Kapiteln. Die grundsitzliche Aufgabe und Funktion soll
jedoch bereits an dieser Stelle kurz angeschnitten werden. Durch das Takten von Halbleiterschaltern wird
die vom Zwischenkreis zur Verfiigung gestellte Gleichspannung gepulst an den Ausgangsklemmen des
Wechselrichters angelegt. Durch geeignete Ansteuerung ldsst sich so pro Phase eine im Kurzzeitmittelwert
sinusformige Spannung einstellen, die einen ebenso sinusformigen dreiphasigen Drehstrom in der elektri-
schen Maschine zur Folge hat. Das entstehende Drehfeld dient letztendlich zur Drehmomentbildung. Da
die verwendeten Halbleiterschalter fiir das beschriebene Funktionsprinzip hochfrequent takten miissen,
entstehen auch im Wechselrichter signifikante Verluste. Diese teilen sich neben Ansteuerverlusten auf
Durchlassverluste aufgrund des Durchlasswiderstands der Leistungshalbleiter und Schaltverluste durch
endliche Schaltgeschwindigkeiten auf. Eine ausfiihrliche Beschreibung aller vorgestellten Prinzipien folgt
in Kap. 2.3 bis Kap. 2.6

e) Elektrische Maschine

Da die PMSM gemaB [34,35] den derzeit haufigsten Maschinentyp dar-
stellt, wird diese auch hier als Grundlage fiir alle weiteren Ausfiihrungen
herangezogen. Abb. 2.3 zeigt den Aufbau einer [IPMSM mit vergrabenen
V-férmig angeordneten Magneten und einer Polpaarzahl p = 2. Die in
Stern oder Dreieck verschalteten Statorwicklungen konnen vereinfacht
als drei rdumlich um 120° versetzte Induktivititen betrachtet werden
(Abb. 2.4 links). Durch die in Gl. (2.2.1) beschriebene amplitudenin-
variante Clarke-Transformation fiir symmetrische Dreiphasensysteme

nach [64] lassen sich diese Induktivititen sowie die zugehorigen Phasen-
strome in ein statorfestes orthogonales Koordinatensystem iiberfithren. ~ Abb. 2.3: Aufbau einer PMSM.

Abb. 2.4: Definition der drei gidngigen Koordinatensysteme: statorfestes abc-System (links), statorfestes o¢/3-System
(mittig) und rotorfestes d/q-System (rechts), erweitert nach [35,42].
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Dies ermoglicht die Beschreibung des Drehstromsystems durch einen in der o/ (3-Ebene rotierenden
Zeiger mit zwei Komponenten. Zur besseren Anschaulichkeit sowie zur Reduktion der Komplexitit der
Regelung ist es ferner iiblich, das Verhalten von Drehstrommaschinen in rotorfesten Koordinaten zu
betrachten. Durch Multiplikation des ot/ 3-Koordinatensystems mit einer Rotationsmatrix entsteht das mit
dem Rotor verankerte d/q-System, wobei die Ausrichtung der d-Achse so definiert ist, dass sie fest in
Richtung des Permanentflusses liegt. Die Transformationsvorschrift vom dreiphasigen statorfesten System
in das rotorfeste d/q-System ist durch die Park-Transformation nach [65] in GI. (2.2.2) gegeben.

. 2
Lo _ 3
<iﬁ> (O i

( l:d > 2 ( cos(B)  cos(6— 27”) cos (6 — 43”)) ) iz (2.2.2)

1 Ia
jg ) i (2.2.1)
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iq 3\ —sin(6) —sin(60—2F) —sin(6—F i
In diesem Koordinatensystem lédsst sich die PMSM durch das
Ersatzschaltbild aus Abb. 2.5 beschreiben, wobei im stationédren Ly Rs
Betrieb ausschlieBlich Gleichgrofen vorliegen. Die beiden Achsen o— VY YA
werden hierbei getrennt voneinander betrachtet, sind jedoch mitein- 14 C) l Ly
ander verkoppelt, da die Strome jeweils eine Spannung in die ande- ld
re Achse induzieren. Zudem muss in der q-Achse die durch den in °
der d-Achse liegenden Permanentfluss induzierte Spannung @Yy o—fY@Y\—é—
beriicksichtigt werden. Das grundlegende Verhalten der elektri-
schen Maschine ergibt sich aus den beiden Maschinengleichungen Uq . j’ﬂ/ﬂ C)l wLgiq
in GI. (2.2.3). Eine detailliertere Betrachtung des konkreten Be- o—e O

triebsverhaltens, welches als Grundlage fiir nachfolgende Kapitel

herangezogen wird, ist in Anhang B.1 enthalten. Aufgrund der Abb. 2.5: Ersatzschaltbild der PMSM in ro-
Anordnung der Magnete sowie gegebenenfalls eingefiigten zusitz- torfesten Koordinaten.

lichen Aussparungen im Rotorblech ergibt sich mit der Definition der Lage der d-Achse eine Asymmetrie
der beiden Induktivititen Lq und Ly, wobei fiir IPMSMs immer Lg < L gilt. Durch das Stellen eines
geeigneten Stromzeigers im d/q-System kann somit ein zusitzliches Reluktanzmoment erzeugt werden,

was GI. (2.2.4) zu entnehmen ist. [35,42]

di di

ug = Riig +de7d — 0Lyig g = Ruiq +Lg-! + @Laia + 0y (2.2.3)
3 .

M, = S Pia; (Yom + (La —Lg) - id) (2.2.4)

Die elektrische Maschine ist fiir den grofiten Anteil der in einem elektrischen Antriebsstrang anfallenden
Verlustleistung verantwortlich. Da die Maschinenverluste unter anderem durch die Wahl der Wechsel-
richterstruktur sowie deren Modulationsprinzip bestimmt werden, liefert Anhang B.2 auflerdem einen
Uberblick iiber die wichtigsten Verlustmechanismen einer IPMSM. Grundsiitzlich wird nach [66] und [67]
zwischen elektromagnetischen und mechanischen Verlusten unterschieden. Elektromagnetische Verluste
beinhalten dabei ohmsche Stromwirmeverluste, Ummagnetisierungsverluste im Eisen (Hystereseverluste,
Wirbelstromverluste) und Zusatzverluste (z.B. Wirbelstromverluste in Magneten). Mechanisch fallen
Reibungsverluste an. Durch die Wahl eines geeigneten Antriebswechselrichters kann dabei vor allem
Einfluss auf die Hohe der Ummagnetisierungsverluste genommen werden, welche insbesondere bei
elektrischen Maschinen fiir 800 V Antriebe einen signifikanten Anteil an den Gesamtverlusten einnehmen
konnen [66-75].
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2.3 Grundlegende Funktionsweise und Anwendungen von Mehrpunkt-
Wechselrichtern

Aus den soeben betrachteten Eigenschaften der verschiedenen Einzelkomponenten des elektrischen An-
triebsstrangs eines BEVs ergeben sich konkrete Anforderungen an den Antriebswechselrichter. Dessen
Eigenschaften hiangen stark von der gewéhlten Wechselrichterstruktur ab, wobei insbesondere die Anzahl
der verfiigbaren Spannungsstufen einen signifikanten Einfluss auf die Performance im Betrieb hat. Aus die-
sem Grund wird in diesem Kapitel zunéchst das elektrische Grundprinzip von Mehrpunkt-Wechselrichtern
im Vergleich zum weit verbreiteten Zweipunkt-Wechselrichter vorgestellt und anschlieBend auf dessen
Vor- und Nachteile sowie derzeitige Anwendungsgebiete eingegangen.

2.3.1 Elektrisches Prinzip und Abgrenzung zum Zweipunkt-Wechselrichter

Aus Kap. 2.2.2 e) ist bekannt, dass die Wicklungen der elektrischen Maschine mit dreiphasigem Drehstrom
gespeist werden miissen, um das zur Drehmomentbildung nétige Drehfeld zu erzeugen. Die Bereitstel-
lung des an den jeweiligen Betriebspunkt angepassten Dreiphasensystems ist die Hauptaufgabe des
Antriebswechselrichters. Unabhéngig von der Wechselrichterstruktur geschieht dies iiber das hochfre-
quente periodische Schalten zwischen den verfiigbaren diskreten Spannungsstufen des Zwischenkreises,
wodurch sich an jedem Phasenausgang eine getaktete Spannung einstellt. Der iiber je eine Pulsperiode
hinweg berechnete Kurzzeitmittelwert dieser Spannung entspricht bei geschickter Ansteuerung dem stu-
fenformig abgetasteten sinusformigen Spannungsbedarf der Maschine, aus dem sich die drei Phasenstrome
ergeben. Abb. 2.6 stellt das Prinzipschaltbild eines Zweipunkt-Wechselrichters mit den beiden verfiigbaren
Spannungsstufen {DC+,DC—} sowie das eines Dreipunkt-Wechselrichters mit den Spannungsstufen
{DC+,NP,DC—} gegeniiber, wobei NP den Neutralpunkt bezeichnet, der idealerweise bei der halben
Zwischenkreisspannung (genau zwischen DC+ und DC—) liegt. Mehrpunktwechselrichter mit einer
hoheren Anzahl an Spannungsstufen besitzen entsprechend mehrere Zwischenkreisabgriffe zwischen den
Potenzialen DC+ und DC—, die alle auf den Phasenausgang geschaltet werden konnen.

(e (e,

DC+ DC+
AC, T AC
Upc T T :\'— —° Upc| NP i °: 3 °
~Se—o0 T —
o
DC- DC-

Abb. 2.6: Prinzipschaltbild eines dreiphasigen Wechselrichters in Zweipunkt- (links) und Dreipunkttechnik (rechts).

Die Abweichungen der sich aufgrund der gepulsten Ausgangsspannung des Wechselrichters einstellenden
realen Phasenstrome von ihrem idealen Sollwert hingen dabei sowohl von der Frequenz als auch von der
Spannungsdifferenz aufeinanderfolgender Pulse ab. Bei ausreichend hoher Pulsfrequenz folgt der Strom
durch die typischerweise in Stern oder Dreieck verschalteten Wicklungen der elektrischen Maschine
der quasi-sinusformigen Spannungsvorgabe. Da die Schaltfrequenz bei der Verwendung von Halbleiter-
schaltern in realen Wechselrichtern jedoch nicht beliebig hoch eingestellt werden kann, verbleibt eine
Restwelligkeit im Strom. Dieser sogenannte Stromrippel steigt geméB Gl. (2.3.1) zudem mit der Hohe der
Spannungsflanken und sinkt mit zunehmender Wicklungsinduktivitit.
AU

Ai=——
prS

2.3.1)
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2 Dreipunkt-Wechselrichter fiir die elektrische Antriebstechnik

Hieraus entsteht ein Vorteil der schaltungstechnisch aufwiindigeren Mehrpunkt-Wechselrichter, da die
Hohe der Spannungshiibe mit der Zahl der verfiigbaren Spannungsstufen sinkt, was anhand der Span-
nung gegeniiber dem (virtuellen) Neutralpunkt in Abb. 2.7 zu erkennen ist. Des Weiteren fiihrt bei
Mehrpunkt-Wechselrichtern bereits eine niedrigere effektive Schaltfrequenz der Halbleiterschalter zu
einer zur Zweipunkt-Modulation dquivalenten Pulsfrequenz am Ausgang [76].

400 M : 400 1M niL - — =
5 ™~ \\ //
\fU 0 N © 0 N .7
S /(\ = /(\
1 A ’/ N - o
-400 | . 400 [~ U SELN

t/ ms t/ms

IV

Abb. 2.7: Klemmenspannung gegeniiber dem (virtuellen) Neutralpunkt bei Zweipunkt- (links) und Dreipunkt- (rechts)
Modulation mit hinterlegten Grundschwingungen der Klemmenspannungen aller Phasen bei Upc = 800 V.

Da die Unterscheidung zwischen den verschiedenen Frequenzen der Ansteuerung, der Halbleiter und
der elektrischen GroBen insbesondere bei Mehrpunkt-Wechselrichtern essenziell fiir das Verstindnis der
Arbeitsweise ist, dient der Uberblick in Tab. 2.1 zur Definition und Abgrenzung der unterschiedlichen
GroBen. Die genaue Herangehensweise zur Erzeugung der Pulsmuster mittels PWM oder RZM wird in
Kap. 2.5 beschrieben.

Tab. 2.1: Uberblick aller wirksamen Frequenzen.

Symbol Bezeichnung Beschreibung

fel Ausgangsfrequenz / Frequenz der ersten Harmonischen der Ausgangsgrofien
(elektr.) Grundfrequenz

o Pulsfrequenz Am Ausgang wirksame Frequenz der Spannungspulse

Sseft (eff.) Schaltfrequenz /  Uber eine Grundfrequenzperiode gemittelte Anzahl an
Taktfrequenz Schalthandlungen eines Halbleiterschalters pro Zeit

fs Trigersignalfrequenz /  Frequenz des Trigersignals bei PWM /

Modulationsfrequenz Frequenz der Schaltsequenzabfolge bei RZM

2.3.2 Allgemeine Vor- und Nachteile von Mehrpunkt-Wechselrichtern

Mehrpunkt-Wechselrichter besitzen aufgrund ihrer Struktur prinzipbedingte Vorteile sowie Nachteile
gegeniiber dem klassischen Zweipunkt-Wechselrichter. Wie Kap. 2.3.3 zeigt, ergeben sich daraus bisher
deutlich unterschiedliche Einsatzgebiete. Kap. 2.1 ist jedoch zu entnehmen, dass die Randbedingungen fiir
Antriebswechselrichter in BEVs derzeit einem gewissen Wandel unterliegen. Daher werden nachfolgend
die Eigenschaften von Mehrpunkt-Wechselrichtern in Bezug auf deren Einsatz in elektrischen Fahrzeugen
bewertet.

Ein Vorteil von Wechselrichterstrukturen mit mehr als zwei Spannungsstufen liegt in der Erhéhung der
Spannungsebene bei gleichzeitiger Verwendung niedrig sperrender Halbleiter, sofern sich die Zwischen-
kreisspannung im sperrenden Zustand auf mehrere seriell verschaltete Halbleiter aufteilt. Daraus ergeben
sich einige Vorteile, die in Kap. 2.4 erneut aufgegriffen werden. AuBerdem fiihrt die bereits angesprochene
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2.3 Grundlegende Funktionsweise und Anwendungen von Mehrpunkt-Wechselrichtern

effektive Erhohung der Pulsfrequenz sowie die Verringerung der Amplitude der Spannungsflanken an den
Klemmen der elektrischen Maschine zu einer Reduktion der Spannungsoberschwingungen und dadurch
zu einer Erhohung der Stromgiite [69,77]. Als MaB fiir den auf die Grundwelle bezogenen Oberschwin-
gungsgehalt der Ausgangsspannungen und -strome wird iiblicherweise der THD,, bzw. THD; Wert aus
Gl. (2.3.2) verwendet. Beide Werte sinken mit wachsender Anzahl an geschalteten Spannungsstufen [77].
Anhang B.2 ist zu entnehmen, dass sich dadurch ein signifikanter Verlustvorteil ergeben kann.

JE U2 JER
THD, = +"=2 THD; = =2 (2.3.2)

Ui I

Da die Hohe der Spannungsflanken bei Dreipunktmodulation halb so grof ist wie bei Zweipunktmodula-
tion, reduziert sich bei Einsatz eines Dreipunktwechselrichters auBerdem das Risiko einer Schadigung
der Maschinenlager durch Ableitstrome. Diese Lagerstrome entstehen nach [78,79] auf unterschiedliche
Arten, wobei sich der Einsatz von Mehrpunktstrukturen in jedem Fall als vorteilhaft erweist. Zudem
sinkt aufgrund der geringeren Hohe der Spannungsflanken die Wahrscheinlichkeit fiir das Auftreten von
Teilentladungen in der Motorisolation, welche zur Zerstérung der Isolation und damit zum Ausfall der
elektrischen Maschine fithren konnen [80-82].

Ein weiterer Vorteil, der aus der hoheren Anzahl an Komponenten resultiert, ist die gesteigerte Toleranz
gegeniiber Ausfillen einzelner Halbleiterschalter. Abhéngig von der konkreten Wechselrichterstruktur
konnen die Aufgaben ausgefallener Einzelschalter durch andere intakte Schalter iibernommen und dadurch
unterschiedliche Ausfallszenarien abgepuffert werden [83]. Ein Uberblick iiber die fehlertoleranten
Eigenschaften verschiedener Wechselrichterstrukturen ist in Kap. 3.3 gegeben.

Die hohe Anzahl an Einzelkomponenten bringt allerdings auch Nachteile mit sich. Da jeder Schalter
einzeln angesteuert werden muss, steigt dadurch sowohl der Ansteueraufwand als auch das Bauvolumen
und damit die Kosten fiir den Wechselrichter. Zusitzlich erhohen sich zwar mit wachsender Anzahl
der Komponenten die Moglichkeiten zur Reaktion auf Ausfille, jedoch steigt die Wahrscheinlichkeit
des Auftretens eines Defekts ebenfalls an, weshalb die Einschidtzung der Ausfallsicherheit fiir jede
Wechselrichterstruktur individuell getroffen werden muss [84]. Kap. 3 beschiftigt sich am Beispiel
unterschiedlicher Wechselrichterstrukturen im Detail mit dieser Thematik.

Die Eignung eines Mehrpunkt-Wechselrichters fiir den Einsatz in einem BEV ist erst dann gegeben, wenn
die genannten Nachteile durch die zuvor angesprochenen Vorteile aufgewogen werden. Gemal [85] besteht
dabei insbesondere in Bezug auf die 6konomische Konkurrenzfihigkeit zum Zweipunkt-Wechselrichter,
das Ausreizen der maximalen Effizienz sowie den fehlertoleranten Betrieb weiterhin groBes Forschungs-
potenzial. Die zentrale Frage, unter welchen Randbedingungen der Einsatz von Mehrpunktstrukturen
sinnvoll ist, wird in Kap. 5 anhand eines breit angelegten Topologievergleichs verschiedener Wechsel-
richterstrukturen mit unterschiedlicher Halbleiterbestiickung und individuellen Ansteuerstrategien unter-
sucht. Aufgrund der hohen Komplexitit von hoherstufigen Mehrpunkt-Wechselrichtern wird die Wahl der
betrachteten Strukturen im Hinblick auf den Einsatz im Automobil jedoch auf Dreipunkt-Wechselrichter
beschrinkt [12, 86].

2.3.3 Anwendungsgebiete von Mehrpunkt-Wechselrichtern

Mehrpunkt-Wechselrichter werden vornehmlich in htheren Spannungsklassen sowie fiir Anwendungen
mit hohen Effizienzanforderungen eingesetzt. Den wohl hochsten Anspruch aller gingigen Anwendungs-
gebiete an diese beiden Kriterien stellt die Hochspannungsgleichstromiibertragung (HGU) dar. Daher
werden in diesem Bereich mit der MMC (Modular Multilevel Converter) Struktur die Stromrichter mit
der hochsten Anzahl an Spannungsstufen eingesetzt [87, 88]. Im Rahmen der zunehmenden Integration
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2 Dreipunkt-Wechselrichter fiir die elektrische Antriebstechnik

erneuerbarer Energien in das Ubertragungsnetz erfihrt diese Struktur derzeit weltweit hohe Aufmerksam-
keit [89]. Ein bedeutender Anteil der Anlagen zur Nutzung erneuerbarer Energien setzt dabei ebenfalls
auf Mehrpunkt-Wechselrichter zur Einspeisung elektrischer Energie in das Netz. Dies betrifft einerseits
Windkraftanlagen (WKAs), welche auf eine grof3e Vielfalt unterschiedlicher Wechselrichtertypen — von
Zweipunktstrukturen iiber Dreipunkt-Wechselrichter bis hin zum MMC - setzen [90]. Zum anderen nut-
zen auch Photovoltaik (PV)-Anlagen [91,92] sowie Pumpspeicherkraftwerke [93] Mehrpunktstrukturen
zur Einspeisung der dort generierten Leistung. Ein weiteres Einsatzgebiet stellen unterbrechungsfreie
Stromversorgungen (USVs) [85] dar.

Neben der Energieiibertragung finden Mehrpunkt-Wechselrichter auch in unterschiedlichen Antrieben
Anwendung. Bei groflen Industrieantrieben im Mittelspannungsbereich betrifft dies nach [94] insbe-
sondere verschiedene Dreipunktstrukturen als auch kaskadierte Stromrichter. In der Traktion werden
Mehrpunkt-Wechselrichter unter anderem in Bahnantrieben verwendet. Hier findet sich neben der klassi-
schen Zweipunktstruktur beispielsweise die dreistufige NPC (Neutral Point Clamped) Struktur. [12,95,96]
(siehe Kap. 2.6.2). Wenn auch bisher wenig verbreitet, so stellt das elektrische Fliegen ebenfalls einen
aktuellen Forschungsschwerpunkt fiir Mehrpunkt-Wechselrichter dar. Insbesondere aufgrund der ho-
hen Anforderungen an die Effizienz des Antriebs sowie an seine Ausfallsicherheit werden in diesem
Zusammenhang unterschiedliche Mehrpunkt-Topologien diskutiert [86,97,98].

Mit Ausnahme von Schnellladestationen, welche hiufig auf Dreipunktstrukturen zur Bereitstellung der DC-
Spannung setzen [99, 100], dominieren im Kraftfahrzeugbereich derzeit Zweipunkt-Wechselrichter [12].
Obwohl sich die Literatur bereits seit vielen Jahren mit der Eignung von Mehrpunkt-Wechselrichtern fiir
BEVs auseinandersetzt [101], legt erst der derzeitige Trend zu hoheren Batteriespannungen (siehe Kap. 2.1)
den Grundstein fiir einen sinnvollen Einsatz. Mit der in Kap. 2.6.6 nédher betrachteten umschaltbaren
SOW (Switched Open Winding) Struktur des Kia EV6 GT aus dem Jahr 2022 (vermarktet unter dem
Namen ,,Dual-Inverter bzw. ,,2-Stage Motor System‘‘) hat die Hyundai Motor Group zum ersten Mal
eine Wechselrichterstruktur in einem Serienfahrzeug eingefiihrt, die der Funktionsweise eines klassischen
Dreipunkt-Wechselrichters nahe kommt [102—-105].

2.4 Halbleiterbauelemente fiir Zwei- und Dreipunkt-Wechselrichter in
elektrischen Fahrzeugen

Die in Kap. 2.3.1 als ideal angenommenen Schalter zur Wahl des am jeweiligen Phasenausgang anliegen-
den Zwischenkreispotenzials werden in Wechselrichtern durch Leistungshalbleiter realisiert. Die maximale
Sperrfahigkeit dieser Halbleiter liegt bei Antrieben mit 400 V DC-Spannung in der Spannungsklasse von
650V bis 750 V. Bei 800 V-DC Antrieben betrigt sie standardméBig 1200 V, wobei durch den Einsatz der
meisten Dreipunktstrukturen auch Leistungshalbleiter der 650 V - 750 V Spannungsklasse nutzbar sind.
Daraus resultierende Vorteile werden nachfolgend erldutert. Leistungshalbleiter sind im Gegensatz zu
Halbleitern fiir Signal-Anwendungen fiir den Betrieb bei hohen Spannungen und hohen Stromen ausgelegt.
Dies duflert sich beispielsweise im vertikalen Aufbau der nachfolgend beschriebenen Halbleiterstrukturen
der wichtigsten Bauelemente.

Als Halbleitermaterialien kommen fiir Fahrzeugantriebe Silizium und Siliziumkarbid in Frage, wobei der
Si-IGBT und der SiC-MOSFET die beiden derzeit gingigen Typen steuerbarer leistungselektronischer
Ventile darstellen. Zusitzlich werden Dioden auf Si-Basis genutzt. In diesem Kapitel soll auBerdem
kurz auf Si-SJ MOSFETSs sowie in niedrigeren Spannungsklassen bereits weit verbreitete GaN-HEMTs
eingegangen werden. Erstere Technologie soll hinsichtlich ihrer Eignung fiir niederfrequent schaltende
Bauteile untersucht werden und letztere gilt als vielversprechende Alternative fiir kiinftige Dreipunkt-

16



2.4 Halbleiterbauelemente fiir Zwei- und Dreipunkt-Wechselrichter in elektrischen Fahrzeugen

Antriebswechselrichter [32, 33, 106]. Die genannten Halbleitermaterialien unterscheiden sich dabei si-
gnifikant in ihren Eigenschaften wie Bandliicke, Ladungstragerbeweglichkeit und maximaler Feldstirke.
Daraus resultieren unterschiedliche Charakteristiken, welche nachfolgend diskutiert werden sollen. Wich-
tige Anforderungen an Leistungshalbleiter sind unter anderem gute Durchlass- und Schalteigenschaften
fiir geringe Verluste (besonders im Teillastbetrieb), eine gute thermische Anbindung zur Abfiihrung der
anfallenden Verlustleistung, Robustheit gegeniiber dufferen Einfliissen sowie niedrige Kosten [32,79, 107].

2.4.1 Die Silizium-Leistungsdiode

Leistungsdioden sind nicht schaltbare Halbleiterbauelemente, die ausschliefSlich

unidirektionalen Stromfluss zulassen. Sie basieren grundlegend auf einem pn- A
Ubergang, der zur Erhhung der Spannungsfestigkeit um eine intrinsische (bzw. e
schwach n-dotierte) Schicht erweitert wird. Die Halbleiterstruktur einer solchen "
pin- bzw. psn-Diode ist in Abb. 2.9 abgebildet. Die beiden Kontakte werden UF,°¢ !
als Anode (A) und Kathode (K) bezeichnet, wobei die Diode Stromfluss von

der Anode zur Kathode erméglicht (technische Stromrichtung), wihrend sie in K Yir

Gegenrichtung Spannung aufnehmen kann. Die charakteristische Kennlinie einer
Abb. 2.8: Ersatzschaltbild

typischen Leistungsdiode ist ebenfalls in Abb. 2.9 enthalten. Fiir detailliertere der Diode

halbleiterphysikalische Grundlagen zur konkreten Funktionsweise sei auf die

Literatur verwiesen [79, 108, 109]. In einem Antriebswechselrichter wird die Diode sowohl im ersten als
auch im dritten Quadranten der Kennlinie aus Abb. 2.9 betrieben. Die Sperrkennlinie im dritten Quadranten
wird dabei aufgrund des niedrigen Sperrstroms als ideal und verlustfrei angenommen. Im Durchlassbetrieb
(erster Quadrant) wird die eigentlich durch die Shockley-Gleichung beschreibbare Kennlinie durch
eine Linearisierung angenihert. Zur Herleitung des Kleinsignalverhaltens wird eine Tangente in den
Nennpunkt der Diodenkennlinie gelegt, deren Steigung dem differenziellen Vorwirtswiderstand rg der
Diode entspricht. Der Schnittpunkt mit der Achse der Vorwirtsspannung ugr wird als Schwellenspannung
Ur,o bezeichnet. Das Ersatzschaltbild einer realen Diode kann demnach in linearisierter Form gemél3
Abb. 2.8 als Reihenschaltung des differenziellen Widerstands, einer Spannungsquelle zur Nachbildung
der Schwellenspannung sowie einer idealen Diode zur Definition der Stromflussrichtung modelliert
werden. Die daraus resultierenden Dioden-Leitverluste P.ong,p innerhalb einer Periode 7p setzen sich
demnach gemiB Gl. (2.4.1) zusammen, wobei 6p(7) den zeitlichen Verlauf des von auBen eingeprigten
Aussteuergrads der Diode beschreibt. Bei der Berechnung wird auflerdem die Temperaturabhingigkeit
von Ug o und rg berlicksichtigt. Als Referenz gilt hierfiir die Sperrschichttemperatur 7;. [79, 107, 109]

Lo Lo . .
PeondD = = / up(t) -ip(t)dt = — - | Op(t)- (Uro(T}) -in(t) +re(T;) - ig(t)) dt (2.4.1)
TP 0 TP 0
A .
e —— ip
p* ﬁ
A
n- . l Ur
If
K
n+
K Ur, Up
Halbleiterstruktur Schaltsymbol Statische Ausgangskennlinie

Abb. 2.9: Interne Halbleiterstruktur, Schaltsymbol und Durchlasskennlinie einer Si-pin-Diode.
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Neben Durchlassverlusten fallen bei jedem Ausschaltvorgang zusitzliche Schaltverluste Py, p an. Durch
den Reverse-Recovery Strom, welcher nach dem Nulldurchgang von ir durch die Diode flieBt, bis
alle Restladungen aus der Raumladungszone (RLZ) ausgerdumt sind, fillt bei jedem Schaltvorgang die
Reverse-Recovery Energie E;; an, nachdem die Diode bereits im Maximum der Riickstromspitze Spannung
aufnimmt (sieche Abb. 2.10).

"Y

Abb. 2.10: Schematischer Ausschaltvorgang einer Diode mit Reverse-Recovery Verhalten nach [79].

Aus diesem Verhalten ergibt sich die Dioden-Schaltverlustleistung Py, p nach Gl. (2.4.2). Da die Reverse-
Recovery Energie abhiingig von der Sperrschichttemperatur, der Sperrspannung und dem Strom durch
die Diode ist, muss zusétzlich eine Skalierung auf die Randbedingungen des betrachteten Betriebspunkts
erfolgen. Die Stromabhéngigkeit miisste hierfiir eigentlich bereits innerhalb des Integrals aus Gl. (2.4.2)
beriicksichtigt werden. Analog zur gingigen Herangehensweise aus der Literatur wird diese jedoch
gemil dem Verfahren aus Kap. 5.1.1 f) nachtrédglich durchgefiihrt [97,110]. Fiir die Berechnungen aus
Kap. 5 wurde zusitzlich ein kapazitiver Verlustanteil E. mit beriicksichtigt, der in dieser Darstellung der
Ubersichtlichkeit halber vernachlissigt wird. Durch die Wahl der Integrationsgrenzen und die Definition
des Stroms ip(t) wird beriicksichtigt, dass der Strom durch die Diode vom Modulationsverfahren der am
Kommutierungsvorgang beteiligten Schalter abhingt.

) 1 (T ip(s
Powp = fs - Ex (Upc,ir, T}) - T /0 Ff( ) ar (2.4.2)
F

2.4.2 Der Silizium-IGBT

Si-IGBTs werden seit Jahrzehnten in Wechselrichtern der betrachteten Leistungsklassen eingesetzt. Die
bipolaren Bauelemente bestehen im Wesentlichen aus vier unterschiedlich dotierten Gebieten zwischen
Kollektor (C) und Emitter (E). Auf einem p*-dotierten Si-Substrat wird eine n~-dotierte Driftregion
(Epitaxieschicht) aufgebracht, in welche sogenannte p-Wannen (Body Regions) eingelassen werden. In
diesen befinden sich wiederum n™-dotierte Source-Schichten. Die Metallisierung des Gate-Kontakts (G)
ist tiber eine Oxidschicht von der darunter liegenden Struktur isoliert. Solange keine ausreichend grof3e
positive Spannung Ugg zwischen Gate und Emitter angelegt wird, ist der IGBT weder im Vorwiérts-
noch im Riickwiirtsbetrieb leitfahig. Durch das Anlegen einer Spannung Ugg > Ugg  bildet sich in den
p-Wannen nahe des Gate-Oxids ein leitfihiger Kanal, der den IGBT in Vorwiértsrichtung (technische
Stromrichtung von C nach E) leitfihig macht. Da sowohl Elektronen als auch Defektelektronen als
Ladungstriger zur Verfiigung stehen, weist der IGBT ein gutes Durchlassverhalten bei hohen Strémen
auf. Bei niedrigen Stromen tragt die Vorwértsspannung der Dioden-dhnlichen pn-Struktur am Kollektor
einen wesentlichen Anteil zur gesamten Durchlassspannung Ucg iiber dem IGBT bei. Dies fiihrt zu
erhohten Verlusten, die insbesondere den Wirkungsgrad im Teillastbetrieb verringern. Weiterhin folgt
aus der pnp-Struktur zwischen Emitter und Kollektor, dass der IGBT riickwirts grundsitzlich sperrt.
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Fiir den Riickwirtsbetrieb ist demnach eine antiparallele externe Diode notwendig. Der differenzielle
Widerstand rcg, welcher anhand der linearisierten Kennlinie aus Abb. 2.11 definiert ist, sinkt aufgrund
der damit verbundenen Erweiterung des Kanals mit steigender Gatespannung. Er besitzt aulerdem einen
positiven Temperaturkoeffizienten. Der Temperaturkoeffizient der Schwellenspannung Ucg  ist negativ.
Unter Beriicksichtigung der Temperaturabhingigkeit ergibt sich fiir die Durchlassverluste die Beziehung
aus Gl. (2.4.3), wobei 6(¢) den Tastgrad des IGBTSs beschreibt. [79, 107, 109]

E G E . . .
[ Ic Linearer Bereich
n+ n+ C \ + Entsittigungsbereich
e reg /!
p p )
GJ UCE
n_
p+ E UGE
1 4 >
C B Ucko Ucg
Halbleiterstruktur Schaltsymbol Statische Ausgangskennlinie
Abb. 2.11: Interne Halbleiterstruktur, Schaltsymbol und Durchlasskennlinie eines typischen Si-IGBTs.
1T . 2
Peond,JcBT = - /0 8(t) - (Uceo(T;) - ic(r) + rce(Ty) - ig (1)) dt (2.4.3)
P

Das dynamische Verhalten eines IGBTs ist in Abb. 2.12 abgebildet. Bei einem Einschaltvorgang beginnt
der IGBT zunéchst Strom von seinem Kommutierungspartner zu iibernehmen. Durch den Stromgradienten
iber der Streuinduktivitit sinkt die Spannung iiber dem Bauteil wihrend der Stromhochlaufphase. Erst
nachdem der Strom den Laststrom erreicht hat, iibernimmt der zuvor stromfithrende Schalter die Spannung.
Umgekehrt nimmt der IGBT beim Ausschaltvorgang zunichst so lange Sperrspannung auf, bis ucg gleich
Upc ist. Bis zu diesem Zeitpunkt beginnt der Strom aufgrund kapazitiver Umladungen leicht zu sinken,
danach fillt er steil ab. Auch hier wirkt sich die Stromflanke aufgrund der Streuinduktivitiit iiber den
Zusammenhang U = LG$ auf die Sperrspannung aus und fiihrt zu einem Uberschwinger. Der Strom
lauft gegen Ende des Schaltvorgangs flach aus (sog. Tailstrom), bis das Ladungstrigerplasma vollstindig
ausgerdumt ist.

t t
Abb. 2.12: Ein- (links) und Ausschaltvorgang (rechts) eines IGBTs.

Sowohl wihrend des Ein- als auch wihrend des Ausschaltens fillt eine spezifische Verlustenergie an.
Diese wird mit E,, bzw. Eq¢ bezeichnet und fiihrt im periodisch taktenden Betrieb zu der in GI. (2.4.4)
beschriebenen Verlustleistung. Da die Verlustenergien analog zu den Reverse-Recovery Verlusten der
Diode strom-, spannungs- und temperaturabhingig sind, werden sie einmalig unter Referenzbedingungen
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bestimmt und anschlieBend entsprechend der tatsdchlich vorliegenden Bedingungen skaliert, wie bereits
anhand der Diodenverluste beschrieben. Der zusétzliche kapazitive Verlustanteil E, wird auch hier der
Ubersichtlichkeit halber vernachlissigt.

—f. . o oy L Tric(r)
P 168T = fs* (Eon (Upcic, T;) + Eofi (Upc, ic, Tj)) Bl i dr (2.4.4)

In der 650 V-750 V Spannungsklasse gilt der IGBT als kostengiinstiges, zuverldssiges und gut beherrsch-
bares Halbleiterbauelement mit hohem Wirkungsgrad im Volllastbetrieb. Mit steigender Durchbruchspan-
nung erhohen sich die Schaltverluste jedoch aufgrund der breiter werdenden Driftregion signifikant [107],
weshalb kaum ein Hersteller auf IGBTs in 800 V Antrieben fiir BEVs setzt. Diese Einschrinkung kann
durch den Einsatz von Dreipunkt-Antriebswechselrichtern umgangen werden, da nahezu alle Dreipunkt-
strukturen mit Halbleitern auskommen, die auf die halbe Zwischenkreisspannung ausgelegt sind.

2.4.3 Der Siliziumkarbid-MOSFET

MOSFETs auf SiC-Basis erlebten in den vergangenen zehn Jahren ihren Durchbruch und haben Si-IGBTs
bereits in zahlreichen Anwendungen abgeldst [25]. Der Hauptvorteil von SiC gegeniiber Si beruht auf
der groeren Bandliicke, durch die SiC-Halbleiter bei dhnlicher Bauteildicke hohere Sperrspannungen
aufnehmen konnen. Zudem sind grofere Dotierkonzentrationen moglich, was sich ebenfalls positiv auf
den Durchlasswiderstand auswirkt [107]. Zusitzlich entfillt aufgrund des n™-dotierten Substrats die
Schwellenspannung, wodurch der MOSFET im Gegensatz zum IGBT eine lineare Ausgangskennlinie
erhilt, deren Steigung durch den von der Gatespannung abhingigen Widerstand rps on beschrieben wird
(siche Abb. 2.13). Bis auf die Dotierung des Substrats unterscheidet sich die grundlegende Struktur
eines SiC-MOSFETs nicht von der eines Si-IGBTs. Durch die ersetzte p* Schicht fehlt dem MOSFET
jedoch der pn-Ubergang, welcher beim IGBT Defektelektronen in die Driftzone injiziert, weshalb der
MOSFET ein unipolares Bauelement ist, das nur auf Elektronenleitung basiert. Hieraus resultiert ein
hoherer differenzieller Widerstand als beim IGBT. Aufgrund der linearen Kennlinie weist die MOSFET
Struktur jedoch einen erheblichen Effizienzvorteil im Teillastbetrieb auf. Bei niedrigen Stromen verhalt
sich die am Bauteil abfallende Spannung direkt proportional zum Strom, wodurch die Verlustleistung
gegeniiber dem IGBT signifikant reduziert wird (siehe Gl. (2.4.5)).
Linearer Bereich
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Halbleiterstruktur Schaltsymbol Statische Ausgangskennlinie

Abb. 2.13: Interne Halbleiterstruktur, Schaltsymbol und Durchlasskennlinie eines typischen selbstsperrenden n-Kanal
SiC-MOSFETs.

1 U .
Peond MOSFET = i '/0 8(t) - ros.on(T}) - iD()de (2.4.5)

Der spezifische Widerstand der Driftzone steigt iiberproportional zur Spannungsklasse, wihrend die Ka-
nalbreite — und damit deren Widerstand — weitgehend gleich bleibt. Bei niedrigen Sperrspannungen wirkt
sich dies aufgrund des sinkenden Kanalanteils am Gesamtwiderstand positiv auf das Durchlassverhalten
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von hohersperrenden MOSFETs aus. Daher eignen sich SiC-MOSFETs der 1200 V Spannungsklasse
besonders fiir Zweipunkt-Wechselrichter mit einer Zwischenkreisspannung von 800 V. [107, 109]

Der fehlende pn-Ubergang zwischen Substrat und Epitaxieschicht beeinflusst das Riickwirtsverhalten des
MOSEFETs, da somit ein Stromfluss von Source (S) nach Drain (D) moglich ist. Dieser kann entweder bei
eingeschaltetem MOSFET (Ugs > Ugs ) und negativem Strom durch den Kanal oder im ausgeschalteten
Zustand iiber den pn-Ubergang zwischen p-Wanne und Epitaxieschicht (interne Bodydiode) flieBen.
Daher wird das MOSFET-Symbol nachfolgend ausschlieBlich in Kombination mit einem antiparallelen
Diodensymbol verwendet. Im Gegensatz zum IGBT wird der Bereich, in dem der MOSFET bei konstantem
Drainstrom weiter Spannung aufnimmt, Sattigungsbereich genannt. [107, 109]

Das Schaltverhalten in Abb. 2.14 unterscheidet sich dahingehend von dem des IGBTs, dass beim Aus-
schaltvorgang aufgrund des unipolaren Charakters kein Tailstrom vorhanden ist. Stattdessen erreicht der
fallende Drainstrom den Nulldurchgang deutlich friiher, wodurch die anfallenden Schaltverluste sinken.
Weiterhin iibersteigen die einstellbaren maximalen Spannungssteilheiten von SiC-MOSFETs die von
Si-IGBTs, was sich ebenfalls positiv auf die Verlustbilanz auswirkt. Analog zu den Ausfiihrungen bei
Diode und Si-IGBT zeigt Gl. (2.4.6) die Berechnungsvorschrift zur Bestimmung der Schaltverluste, wobei
auch hier die kapazitiven Anteile der Ubersicht wegen zunichst vernachlissigt werden. Die Skalierung der
Ein- und Ausschaltverluste geschieht nachfolgend ebenfalls geméf den Ausfithrungen aus Kap. 5.1.1 f).

>
t
Abb. 2.14: Ein- und Ausschaltvorgang eines MOSFETs.
. . 1 T iD (l)
Pavsiosrt = fo+ (Eon (Unc,io. ) + Eorr (Uoc.in, ) - 7 [ B (2.4.6)
P D

Fiir die Analyse des Betriebsverhaltens der Halbleiterschalter, die im Priifstandsaufbau aus Kap. 4.1
verwendet wurden, ist weiterhin eine Betrachtung der parasitiren Kapazititen von SiC-MOSFETs nétig.
Grundsiitzlich weisen alle Ubergiinge zwischen unterschiedlich dotierten Gebieten der MOSFET-Struktur
ein kapazitives Verhalten auf. Vereinfacht konnen diese zu den drei Hauptkapazititen Cgp, Cgs und Cpg
aus Abb. 2.15 zusammengefasst werden. Steile Spannungsflanken durch schnelle Schaltvorginge fiithren
daher zu kapazitiven Verschiebungsstromen, welche sich wiederum auf das Schaltverhalten auswirken.
So kann wihrend eines Ausschaltvorgangs iiber den kapazitiven Span-

nungsteiler auf Seite des Gate-Kontakts beispielsweise Ladung auf

die Gate-Source Kapazitit Cgg flieBen. Dadurch steigt die tiber dieser CGDJ_ |— c
Kapazitit anliegende Spannung Ugs, was in Abhingigkeit der Kapa- |<- L
zitdtsverhiltnisse zum parasitidren Einschalten des MOSFETs (PTO, C. ST |—
Farasitic Turn-On) fithren kann. Diesem Verhalten kann innerhalb ge-

wisser Grenzen durch die Wahl der vorgeschalteten Gatewiderstinde ) .
Abb. 2.15: Parasitiare Kapazititen an

RG on und Rg off sowie durch die Wahl des Gatespannungsniveaus fiir cinem MOSFET.

den ausgeschalteten Zustand Ugq entgegengewirkt werden. [111-113]
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Dem Einsatz von SiC-MOSFETsS stehen trotz der hohen Teillasteffizienz und den niedrigen Schaltverlusten
in hoheren Spannungsklassen allerdings insbesondere im Automobilbereich die htheren Bauteilkosten
gegeniiber. Diese resultieren hauptsédchlich aus dem aufwéndigen Herstellungsverfahren von SiC-Wafern
und miissen bei der Entwicklung eines kostengiinstigen Antriebs mit den genannten Vorteilen abgewogen
werden. Fiir die Zukunft werden aufgrund weiterer Optimierungen der Herstellungsprozesse sinkende
SiC-Kosten angenommen, wobei jedoch auch auf lange Sicht ein signifikanter Kostenunterschied im
Vergleich zu Si zu erwarten ist [114, 115].

2.4.4 Weitere Halbleitertypen

Neben den derzeit verwendeten Si-IGBTs und SiC-MOSFETs existieren weitere Transistor-Typen, die
in der Literatur insbesondere fiir den Einsatz in Mehrpunkt-Wechselrichtern als vielversprechende Al-
ternativen betrachtet werden [106, 116-118]. Nachfolgend wird demnach kurz auf Si-SJ] MOSFETSs
und GaN-HEMTs eingegangen. Beide Typen sind derzeit hauptsichlich in Spannungsklassen bis 650 V
erhiltlich, weshalb der Einsatz in 800 V Antrieben nur mit Dreipunkttechnik méglich ist.

a) Silizium-Superjunction MOSFETs

Si-SJ MOSFETs basieren auf dem in Abb. 2.13 vorgestellten MOSFET-Prinzip mit veridnderter Geometrie
der p-Wannen. Als Halbleiter-Material wird hier jedoch Si verwendet, was einerseits einen Kostenvorteil
mit sich bringt, andererseits allerdings aufgrund der kleineren Bandliicke sowie der strukturbedingt signifi-
kant hoheren Schaltverluste nur bedingt fiir hohere Spannungen geeignet ist [107]. Auf dem Markt sind
daher keine Si-SJ MOSFETs der 1200 V Spannungsklasse erhiltlich, weshalb ein Einsatz im 800 V BEV
nur in Kombination mit Dreipunktstrukturen in Frage kommt. Die erhéhten Schaltverluste beschrinken
zudem die Schaltfrequenz unter Last, weshalb Si-SJ MOSFETs hier nur fiir langsam taktende Schal-
ter in Betracht gezogen werden. Analog zum SiC-MOSFET entfillt die Schwellenspannung, weshalb
SJ-MOSFETs einen Vorteil im Teillastbetrieb gegeniiber IGBTs aufweisen. Der flaichenspezifische Durch-
lasswiderstand von SJ MOSFETSs kann durch gezielte Dotierung und Dimensionierung der p-Wannen
aufgrund des daraus resultierenden optimierten Feldverlauf zudem das unipolare Limit — durch welches
das Durchlassverhalten eines normalen Si-MOSFETs nach Abb. 2.13 physikalisch begrenzt ist — unter-
schreiten. Damit kann der Durchlasswiderstand zwar grofier als bei bipolaren Bauelementen aber kleiner
als bei Si-MOSFETs ohne entsprechende Anpassungen werden. [107]

b) Galliumnitrid-Halbleiter

Als Alternative zu SiC ist GaN ein weiteres vielversprechendes Halbleitermaterial mit Zhnlich groBer
Bandliicke, das derzeit viel Aufmerksamkeit in der Literatur erfihrt [32, 33]. Der Aufbau und die
Funktionsweise eines GaN-Halbleiters unterscheiden sich jedoch von den beiden bisher diskutierten
Transistorstrukturen. Die Bauform als HEMT setzt dabei auf die Ausbildung eines zweidimensionalen
Elektronengases mit hoher Elektronenbeweglichkeit an der Grenzschicht zwischen dem GaN-Kanal und
einer AlGaN-Sperrschicht [119]. Aufgrund der hohen realisierbaren Schaltgeschwindigkeiten und der
damit einhergehenden geringen Schaltverluste sind Halbleiter auf GaN-Basis in niedrigeren Spannungs-
und Leistungsklassen bereits weit verbreitet [ 120]. Fiir den Einsatz im Antriebswechselrichter eines BEVs
stellt insbesondere die zur Realisierung steiler Schaltflanken notige niederinduktive Anbindung eine Her-
ausforderung dar, die sich auf das Design des gesamten Wechselrichters auswirken kann [121]. Ahnlich
wie bei Si-SJ MOSFETs sind GaN-HEMTs bisher ebenfalls nicht in hoheren Spannungsklassen verfiigbar,
weshalb ein Einsatz in 800 V Antrieben ausschlieBlich durch die Verwendung von Dreipunktstrukturen
moglich wird.
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2.5 Ansteuerung von Dreipunkt-Wechselrichtern

Aus Kap. 2.3.1 ist bereits bekannt, dass die Hauptaufgabe eines Antriebswechselrichters darin besteht, eine
gepulste Ausgangsspannung an den Klemmen der elektrischen Maschine bereitzustellen. Die Erzeugung
des Pulsmusters erfolgt dabei durch das Takten von Halbleiterschaltern, welche entweder iiber das
Verfahren der Sinus-Pulsweitenmodulation (PWM) oder per Raumzeigermodulation (RZM) angesteuert
werden. Beide Verfahren finden in unterschiedlichen Bereichen Anwendung, wobei die RZM das in der
Antriebstechnik bevorzugte Verfahren ist, sobald der Antrieb in den Koordinatensystemen aus Kap. 2.2.2 e)
beschrieben wird [79]. Nachfolgend werden die Grundprinzipien beider Modulationsverfahren betrachtet.

2.5.1 Dreipunkt-Pulsweitenmodulation

Bei der Sinus-PWM wird zunichst fiir jede der drei Phasen eine zur gewiinschten Ausgangsspannung
passende sinusformige Sollwertvorgabe fiir die Aussteuerung M(¢) der Halbleiterschalter im Zeitbereich
definiert. Die (bei reiner Sinus-PWM als Modulationsgrad m bezeichnete) Amplitude dieser Modula-
tionsfunktion nimmt fiir maximale Ausgangsspannung den Wert 1 an und skaliert linear mit dieser.
Zur Erzeugung der pulsformigen Ansteuersignale der Halbleiter des Wechselrichters wird M(¢) jeweils
iiber eine einfache Logik mit einem hochfrequenten Sigezahn- oder Dreiecksignal verglichen. Die
Frequenz dieses Trigersignals (nachfolgend auch Carrier genannt) wird als Modulationsfrequenz f;
bezeichnet, die Amplitude ist bei Zweipunkt-Modulation im Bereich [—1 ... 1] definiert, siche Abb. 2.16
(links). [79, 108, 122]
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AN — ,\CA"’(‘;;' er 400 800
g_ > 200 > 400
=~ 0 q O s 0
= S -200 S5 -400
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N
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Modulationsfunktion und Tra- Spannung einer Phase zum Verkettete Spannung der bei-
gersignale fiir eine Phase (virtuellen) Neutralpunkt den Phasen A und B

Abb. 2.16: Modulationssignale und Spannungen bei Zweipunkt-Pulsweitenmodulation fiir einen Wechselrichter mit
Upc =800V, f;; =200Hz, fg =5kHz und m =0,9.

Liegt M(t*) zum Zeitpunkt t* oberhalb des Tragersignals, so wird als Schaltsignal fiir die betreffende
Phase des Wechselrichters der Zustand +1 ausgegeben, wihrend im entgegengesetzten Fall der Zustand
—1 an die Halbleiter weitergegeben wird. Im ersten Fall verbinden diese das DC+ Potenzial mit dem
Phasenausgang, in letzterem das DC— Potenzial. Daraus ergibt sich die getaktete Klemmenspannung
gegeniiber dem virtuellen Neutralpunkt (bei halber Zwischenkreisspannung) gemaf Abb. 2.16 (Mitte). Die
fiir die elektrische Maschine sichtbare verkettete Spannung zwischen zwei Phasen ist in der rechten Grafik
abgebildet. Je grofler das Verhiltnis zwischen Modulationsfrequenz f; und elektrischer Grundfrequenz
fe1 ist, desto genauer ndhert der Kurzzeitmittelwert dieser Spannungsform den durch M(¢) vorgegebenen
idealen sinusférmigen Verlauf an. [79, 108, 122]

Da bei Dreipunkt-Wechselrichtern neben den Schaltzustinden +1 fiir DC+ und —1 fiir das DC— Po-
tenzial noch der zusitzliche Zustand O fiir das Neutralpunktpotenzial existiert, wird das Tragersignal
der Dreipunkt-Modulation fiir die positive Halbwelle im Intervall [0... 1] und fiir die negative Halbwelle
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mit dem Wertebereich [—1...0] definiert. Die beiden Signale konnen dabei entweder vertikal zueinan-
der verschoben (phase disposition) oder an der Zeitachse gespiegelt werden (phase opposition), wobei
ersteres Verfahren aufgrund eines geringeren Oberschwingungsgehalts zu bevorzugen ist. Die Logik der
Pulsgenerierung ist an die Logik der Zweipunkt-Modulation angelehnt. Dabei wird M(¢) wihrend der
positiven Halbwelle mit dem oberen Trigersignal verglichen und wéhrend der negativen Halbwelle mit
dem unteren. Befindet sich M(¢) dazwischen, so wird der Zustand 0 ausgegeben. Hieraus resultieren die
Spannungsverldufe aus Abb. 2.17. [123-125]

1 g T 600 1200
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o 3 8
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Modulationsfunktion und Tré- Spannung einer Phase zum Verkettete Spannung der bei-
gersignale fiir eine Phase Neutralpunkt den Phasen A und B

Abb. 2.17: Modulationssignale und Spannungen bei Dreipunkt-Pulsweitenmodulation fiir einen Wechselrichter mit
Upc =800V, fo =200Hz, f; = 5SkHz und m = 0,9.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde zudem ein kombiniertes Verfahren aus Zwei- und Dreipunkt-Modulation
zur Entlastung der Neutralpunktschalter von Dreipunkt-Wechselrichtern entwickelt und zur Patentanmel-
dung eingereicht. Da dieser Prozess noch nicht abgeschlossen ist, wird an dieser Stelle jedoch auf weitere
Ausfithrungen verzichtet. Zur Ansteuerung von Mehrpunkt-Wechselrichtern héherer Stufenzahl wird das
vorgestellte Verfahren gemif [124, 125] erweitert, indem zusétzliche Trigersignale definiert werden.

Die maximale Amplitude der Strangspannung eines Wechselrichters mit reiner Sinus-PWM entspricht der
halben Zwischenkreisspannung. Diese liegt nach der Definition aus Gl. (2.5.1) bei dem Modulationsgrad
m = 1 vor. Durch die Uberlagerung der Modulationsfunktion M(¢) mit der dritten Harmonischen der
Grundfrequenz ist eine Erhohung des Modulationsgrads auf den Wert mp,x = % ~ 1,155 moglich. [79]

ﬁs,max
M= e (2.5.1)
2

2.5.2 Dreipunkt-Raumzeigermodulation

Die RZM eignet sich besonders zur Ansteuerung von elektrischen Maschinen im statorfesten oc/f3-
Koordinatensystem. Da der Wechselrichter aus drei Phasen mit je zwei Schaltzustdnden besteht, ergeben
sich 23 = 8 mogliche Schaltzustinde. Bis auf die beiden Nullzeiger {—1,—1,—1} und {+1,+1,+1}
lassen sich diese gemiB Gl. (2.5.2) als Spannungszeiger im o/ 3-Koordinatensystem definieren, wobei
jedem Zeiger ein Wert n = {1...6} zugewiesen wird, siche Abb. 2.18 (links). Die Nullzeiger stellen an
allen Phasenausgéngen das gleiche Potenzial, wodurch die verkettete Spannung zwischen allen Klemmen
immer gleich Null ist.

2 x
Uopn = 3Ubc els" (2.5.2)

Die einfachste Form der Ansteuerung aktiviert diese sechs Zeiger im Sinne der Grundfrequenztaktung
(GFT) einfach nacheinander, um ein geschaltetes Drehfeld zu erzeugen. Die RZM hingegen setzt analog
zur Sinus-PWM auf die Trigheit des Stroms in den Wicklungsinduktivititen der elektrischen Maschine und
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nihert den durch die Regelung vorgegebenen Sollwert des Spannungszeigers durch den Kurzzeitmittelwert
benachbarter Basiszeiger an. Die Modulationsfrequenz f; entspricht hier in Analogie zur Sinus-PWM der
inversen Dauer einer vollstindigen Schaltsequenzabfolge, durch die im Mittel der Soll-Spannungszeiger
gestellt wird. Die Berechnung der Schaltzeiten der einzelnen Basiszeiger basiert auf trigonometrischer
Vektoraddition nach Abb. 2.18 (links) und liefert das durch Gl. (2.5.3) - Gl. (2.5.5) beschriebene Ergeb-
nis. Bei der Abfolge der Zeiger ist darauf zu achten, die Anzahl an Schalthandlungen innerhalb einer
Pulsperiode zu minimieren. [79, 122]
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Abb. 2.18: Zweipunkt-Raumzeigerdiagramm (links) mit acht Basiszeigern und Dreipunk-Raumzeigerdiagramm
(rechts) mit 27 Basiszeigern.
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Aufgrund des Neutralpunktabgriffs bei Dreipunktwechselrichtern erhoht sich die Anzahl verfiigbarer
Basiszeiger bei Dreipunkt-RZM auf 33 = 27, unter welchen nun drei Nullzeiger enthalten sind. Jeder der
sechs Sektoren des Zweipunkt-Raumzeigerdiagramms wird bei Dreipunkt-Modulation zusétzlich in vier
Regionen Rg bis R3 unterteilt. Nach der Identifikation des Sektors und der Region, in der sich die Spitze
des zu stellenden Soll-Spannungszeigers befindet, werden analog zur Zweipunkt-RZM die umliegenden
Basiszeiger verwendet. Im Gegensatz zum bisher beschriebenen Verfahren variiert die Anzahl der an
eine Region grenzenden Basiszeiger jedoch, da die kurzen Zeiger jeweils durch zwei — aus Sicht der
Ausgangsklemmen redundante — Schaltzustinde reprédsentiert werden. Durch die zusitzlichen Basiszeiger
wird bei geschickter Ansteuerung nur noch maximal die halbe Zwischenkreisspannung geschaltet. Dies
wirkt sich — wie bereits in Kap. 2.3.1 angemerkt — positiv auf die Stromgiite in der elektrischen Maschine
aus. Die Berechnung der Schaltzeiten ist abhiingig von der Region, weshalb an dieser Stelle auf die
Ausfiithrungen in [125] verwiesen wird. [79,122,125]

Eine Erweiterung des Raumzeigerdiagramms fiir hoherstufige Mehrpunkt-Wechselrichter basiert auf dem
gleichen Prinzip, wobei das einhiillende Hexagon mit steigender Anzahl an Spannungsstufen immer weiter
untergliedert wird [125]. Unabhingig von der Anzahl an Stufen betriigt der maximale Modulationsgrad

. _ 2 ~
bei RZM mpax = W Ak 1,155 [79].
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2.6 Auswahl geeigneter Wechselrichterstrukturen

Nachdem die grundlegende Funktionsweise, das Prinzip der Ansteuerung sowie die verwendeten Kom-
ponenten von Zwei- und Dreipunkt-Wechselrichtern bereits aus den vorangegangenen Kapiteln bekannt
sind, werden nun die vielversprechendsten Strukturen fiir den Einsatz im Automobil anhand ihrer Schalt-
bilder und Schaltzustédnde vorgestellt. Die hier getroffene Auswahl bildet die Grundlage aller weiteren
Ausfithrungen hinsichtlich Fehlertoleranz, Performance und Kosten.

2.6.1 B6 Wechselrichter

Die B6 Briickenschaltung ist die bei Fahrzeugantrieben am weitesten verbreitete Struktur und in BEVs
fast ausnahmslos im Einsatz [12]. Daher dient sie auch in dieser Arbeit als Referenz-Struktur fiir den
aktuellen Stand der Technik und wird in den nachfolgenden Kapiteln wiederkehrend als Grundlage fiir
Vergleiche herangezogen. Demnach ist es von besonderer Bedeutung, zunéchst die Funktionsweise sowie
die fundamentalen Eigenschaften des B6 Wechselrichters zu beschreiben.

o o

DC+ DC+
Sar ] Sei | Ser € Siz JK}
Sa2 | N Sc2 I Sia JK}
pc e

Abb. 2.19: Dreiphasiger B6 Wechselrichter (links) und zugehorige Nomenklatur der Schalter einer beliebigen Einzel-
phase unter Beriicksichtigung der Symmetriebedingungen (rechts).

Das Ersatzschaltbild in Abb. 2.19 entspricht im Wesentlichen dem des vereinfachten Zweipunkt-
Wechselrichters aus Abb. 2.6, wobei zur Realisierung der idealen Schalter zwei Halbleiterschalter pro
Phase verwendet werden. Die Nomenklatur S,; bezieht sich auf den Schalter der Phase x mit x € {A,B,C}
und der Position j € {1,2}. Aufgrund der angestrebten Halbwellensymmetrie, der Symmetrie des Dreipha-
sensystems und der angenommenen Symmetrie des Aufbaus unterscheiden sich die sechs Schalter nicht
grundsitzlich in ihrer Betriebsweise. Daher ist es fiir die Berechnung der Verluste im weiteren Verlauf
dieser Arbeit ausreichend, einen Schalter repriasentativ fiir den gesamten Wechselrichter zu betrachten.
Aus diesem Grund wird der Index x der Phase zur Bezeichnung eines Schalters nachfolgend nur an den
Stellen verwendet, an denen eine Unterscheidung sinnvoll ist. Sofern eine Aussage fiir beide Schalter
einer Phase gilt, werden — wie in Abb. 2.19 (rechts) dargestellt — beide Indizes genutzt. Die Bezeichnung
S1; bildet somit alle Schalter des B6 Wechselrichters ab. Diese Herangehensweise erschlief3t sich bei der
nachfolgenden Betrachtung komplexerer Topologien.

Tab. 2.2: Schaltzustinde eines B6 Wechselrichters.

Zustand S; S
P 1 0
N 0 1

Die Schaltzustiinde P und N der Halbleiter einer Phase zur Realisierung der durch die PWM / RZM
vorgegebenen Spannungszustinde +1 oder —1 sind in Tab. 2.2 gegeben. Der Schaltzustand "1’ bezeichnet
dabei den eingeschalteten (leitfahigen) Zustand, wihrend 0’ den ausgeschalteten Zustand definiert.
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2.6.2 Neutral Point Clamped Wechselrichter

Der NPC Wechselrichter ist ein weit verbreiteter Dreipunkt-Wechselrichter [126], der erstmals im Jahr
1981 in [127] und [128] vorgestellt wurde. Er wird vorwiegend zur Energieilibertragung in PV- [91,92]
oder Windkraftanlagen [90] sowie fiir Industrieantriebe im Mittelspannungsbereich [129] und USV-
Anwendungen [85] eingesetzt und bildet die Basis fiir alle weiteren betrachteten Dreipunktstrukturen.
Die Verbindung zum Neutralpunkt des Zwischenkreises, welcher durch die Serienschaltung zweier
Kondensatoren realisiert wird, geschieht iiber die Klemmdioden Ds und Dg¢ (siehe Abb. 2.20).
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Abb. 2.20: Dreiphasiger NPC Wechselrichter (links) und zugehorige Nomenklatur der Schalter einer beliebigen
Einzelphase unter Beriicksichtigung der Symmetriebedingungen (rechts).

Die Schaltzustidnde der vier aktiven Halbleiterschalter fiir die entsprechenden Spannungszustinde an der
AC-Seite sind Tab. 2.3 zu entnehmen. Fiir die Zustinde P und N werden demnach die beiden oberen bzw.
unteren Schalter gemeinsam eingeschaltet, wihrend die gegeniiberliegenden Halbleiter jeweils sperren.
Der Nullzustand ergibt sich iiber das Schlieen der beiden inneren Schalter, wodurch in Abhéngigkeit der
Stromrichtung entweder der Pfad iiber D5 und S, oder iiber Dg und S3 leitfdahig wird. Die Aufteilung der
Momentanbelastung auf die Halbleiter stellt sich demnach anhand des Vorzeichens des Phasenstroms ein.

Tab. 2.3: Schaltzustinde eines NPC Wechselrichters.
Zustand S; Sp; Sz S4

P 1 1 0 O
0 0 1 1 O
N 0o o0 1 1

Aus dieser Schaltlogik ldsst sich ableiten, dass die Ansteuerung und damit auch die Belastung der beiden
duBeren Halbleiter zwar um eine Halbwelle versetzt, aber unter den angenommenen Symmetriebedingun-
gen grundsitzlich identisch ist. Gleiches gilt fiir die beiden inneren Schalter sowie fiir die Strombelastung
der Klemmdioden. Daraus resultiert die verallgemeinerte Nomenklatur aus Abb. 2.20 (rechts). Die Be-
zeichnung Dsg steht nachfolgend demnach immer représentativ fiir eine der beiden Klemmdioden einer
beliebigen Phase. Auf die aktiven Schalter wird das selbe Prinzip angewendet, woraus sich die Bezeich-
nungen S4 fiir S; und S4 bzw. Sy3 fiir S; und Sz ergeben. Da sich nach Tab. 2.3 (und auch wéhrend der
Verriegelungszeiten zwischen den aufgefiihrten Zustinden) zu jedem Zeitpunkt mindestens zwei aktive
Schalter im Sperrzustand befinden, teilt sich die Zwischenkreisspannung immer auf mindestens zwei
Bauteile auf. Somit ermdglicht die NPC Struktur den Einsatz von Halbleitern mit niedrigerer Sperrspan-
nung, da es bei ausreichender Symmetrierung geniigt, alle Schalter auf die halbe Zwischenkreisspannung
auszulegen.
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2.6.3 T-Type Wechselrichter

Der T-Type Wechselrichter ist eine Abwandlung des NPC Wechselrichters, bei dem die Neutralpunktver-
bindung nach Abb. 2.21 iiber zwei entgegengesetzt angeordnete serielle Schalter S, und S; mit jeweils
antiparalleler Diode realisiert wird. Die beiden Schalter des T-Zweigs konnen dabei sowohl in Common-
Source Ausfithrung als auch in Common-Drain Ausfithrung miteinander verkniipft werden. Je nach
Bezugspotenzial wirkt sich dies auf die Komplexitit der bendtigten Gate-Ansteuerungen aus. Die T-Type
Anordnung reduziert die Zahl der benétigten Halbleiterbauelemente, da auf die Klemmdioden des NPC
Wechselrichters verzichtet wird. Stattdessen miissen die dufleren Schalter S; und S4 auf die gesamte
Zwischenkreisspannung ausgelegt werden. Den Ausfiihrungen aus Kap. 2.4 nach ist dies einerseits nach-
teilig fiir die Verlustbilanz der duBeren Schalter, andererseits befindet sich in den Spannungszustéinden P
und N nur jeweils ein Halbleiter im Lastpfad. In Abhingigkeit der Halbleiterbestiickung der einzelnen
Schalterpositionen ergibt sich daraus ein positiver oder negativer Effekt fiir die Gesamtperformance. Im
Vergleich zur auf die gleiche Zwischenkreisspannung ausgelegten B6 Struktur fallen an den dufleren
Schaltern unter Verwendung des gleichen Halbleitertyps hingegen geringere Schaltverluste an, da aufgrund
des Neutralpunktabgriffs wihrend der aktiven Halbwelle nur die halbe Zwischenkreisspannung anliegt.
Die T-Type Struktur findet unter anderem als Wechselrichter in den Bereichen USV, PV, WKA und als
Industrieantrieb Anwendung [85].
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Abb. 2.21: Dreiphasiger T-Type Wechselrichter (links) und zugehorige Nomenklatur der Schalter einer beliebigen
Einzelphase unter Beriicksichtigung der Symmetriebedingungen (rechts).

Die zugehorige Schalttabelle fiir die drei moglichen Spannungszustinde am Phasenausgang ist in Tab. 2.4
hinterlegt. Dabei ist S, wihrend der positiven Spannungshalbwelle dauerhaft eingeschaltet, wohingegen
S1 und Sz versetzt gegeneinander takten. Die Modulation wihrend der negativen Halbwelle erfolgt analog.
Hieraus ergibt sich auch fiir den T-Type Wechselrichter eine Symmetrie beziiglich der Belastung der
Einzelschalter: Gemil Abb. 2.21 (rechts) konnen die beiden Schalter des T-Zweigs zu S»3 und die beiden
duferen Schalter zu S;4 zusammengefasst werden.

Tab. 2.4: Schaltzustinde eines T-Type NPC Wechselrichters.
Zustand S; Sp; Sz S4

P 1 1 0 O
0 0 1 1 O
N 0o o0 1 1

Es ist anzumerken, dass die T-Type Struktur durch dauerhafte Deaktivierung des T-Zweiges dquivalent zum
B6 Wechselrichter betrieben werden kann. Diese Herangehensweise stellt bereits eine mogliche Strategie
fiir den Umgang mit Fehlern an S;3 dar. Im Dreipunkt-Betrieb unterscheiden sich die Ausgangsgrofien
des T-Type Wechselrichters hingegen nicht von denen der NPC Struktur.
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2.6.4 Active Neutral Point Clamped Wechselrichter

Der ANPC Wechselrichter stellt eine weitere Abwandlung der NPC Struktur dar, bei der die Klemmdioden
— wie in Abb. 2.22 dargestellt — durch aktive Schalter ersetzt werden. Diese Struktur wurde im Jahr 2003
von Bernet und Briickner patentiert [130] und wird seitdem in diversen Anwendungen wie beispielsweise
in Windkraft- [90, 131, 132] und PV-Anlagen [85,92] oder grolen Industrieantrieben [94] eingesetzt. Des
Weiteren stellt die ANPC Struktur in Form der Dual Active Bridge (DAB) eine verbreitete Schaltung fiir
Schnellladestationen elektrischer Fahrzeuge dar [100, 133, 134] und wird des Ofteren im Zusammenhang
mit elektrischem Fliegen diskutiert [97, 135].
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Abb. 2.22: Dreiphasiger ANPC Wechselrichter (links) und zugehorige Nomenklatur der Schalter einer beliebigen
Einzelphase unter Beriicksichtigung der Symmetriebedingungen (rechts).

Die Betriebsweise der ANPC Struktur beruht grundlegend auf der des NPC Wechselrichters. Der grofite
Unterschied liegt hierbei in der Steuerbarkeit der Neutralpunktschalter, iiber die aktiv zwei unterschiedliche
Neutralpunktpfade realisiert werden konnen. Der obere Pfad iiber die Schalter Ss und S; wird in Tab. 2.5
mit dem Schaltzustand O bezeichnet, der untere Pfad iiber Sg und S3 mit 0~. Dies bietet zusitzliche
Freiheitsgrade fiir den Betrieb, da sich die Belastung der Einzelschalter (sowohl hinsichtlich der Schalt-
als auch der Durchlassverluste) iiber die Wahl des Neutralpunktpfads beeinflussen lédsst [136,137]. Eine
weitere Ansteuervariante ergibt sich durch die parallele Nutzung beider Neutralpunktpfade, indem im
Spannungsnullzustand alle inneren Schalter gleichzeitig eingeschaltet werden. Dieser Zustand wird
nachfolgend mit 0 bezeichnet.

Uber das Modulationsschema kann im Betrieb entschieden werden, welcher der verfiigbaren Neutralpunkt-
pfade gewihlt wird. Dabei beschreibt Modulationsschema 1 (MS1) die Ansteuerung mit Neutralpunktpfad
0" (bzw. 0) wihrend der positiven (bzw. negativen) Spannungshalbwelle. Modulationsschema 2 (MS2)
beschreibt dagegen die Verwendung von 0~ (bzw. 0") wihrend der positiven (bzw. negativen) Halbwelle.

Modulationsschema 3 (MS3) nutzt grundsétzlich

beide Pfade parallel wodurch sich insbesondere Tab. 2.5: Schaltzustinde eines ANPC Wechselrichters.

bei niedriger Aussteuerung und der Nutzung von Zustand S; S, Sz S4 S5 S¢
SiC-MOSFETs ein Verlustvorteil durch die Par- P 1 1 0 0 0 1
allelschaltung der Halbleiter ergibt [131]. Kap. 4 0" o 1 0 1 1 0
beschiiftigt sich genauer mit der ANPC Struktur, 0+ 0 1 1 0 1 1
da diese aufgrund der groBen Anzahl an Schaltern 0~ 1 0 1 0 0 1
ein hohes Mal3 an Ausfallsicherheit aufweist, wie N 0 O 1 1 1 0

Kap. 3 zu entnehmen ist. Die Symmetrie der An-
steuerung entspricht der des NPC Wechselrichters.
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2.6.5 Flying Capacitor Wechselrichter

Der FC Wechselrichter kommt wie die T-Type Struktur mit nur vier Halbleiterschaltern pro Phase aus.
Im Gegensatz zu den bisher betrachteten Dreipunkt-Wechselrichtern wird das Neutralpunktpotenzial
bei dieser Struktur jedoch nicht durch einen festen Zwischenkreisabgriff realisiert, sondern jede Phase
erhilt einen zusitzlichen ,fliegenden® Kondensator (siche Abb. 2.23), an welchem im unbelasteten
symmetrischen Zustand die halbe Zwischenkreisspannung anliegt. Die FC Struktur findet wie die meisten
anderen Dreipunkt-Topologien in Windkraft- und PV-Anwendungen [92] sowie generell im Bereich der
Energietibertragung [138] ihren Einsatz.
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Abb. 2.23: Dreiphasiger FC Wechselrichter (links) und zugehorige Nomenklatur der Schalter einer beliebigen
Einzelphase unter Beriicksichtigung der Symmetriebedingungen (rechts).

Fiir den FC Wechselrichter existieren nach Tab. 2.6 zwei unterschiedliche Nullzustinde. Der Zustand 0,
wird Uiber die Schalter S, und Sy gestellt, wodurch am AC-Ausgang die Spannung iiber dem ,,fliegenden*
Kondensator Ugc anliegt. Entspricht diese der halben Zwischenkreisspannung, so ist die Ausgangsspan-
nung dquivalent zur Spannung der bisher betrachteten Dreipunktstrukturen in deren Nullzustand. Wiirde
allerdings in jedem Nullzustand der gleiche Pfad verwendet, so kiime es zur Entladung des Kondensators
und zum Abdriften des Spannungsnullzustands. Da der Zustand 0, das Gegenteil zu 0; bewirkt (am
Ausgang liegt die Spannung Upc — Ugc an), wird fiir einen symmetrischen Betrieb zwischen den beiden
angegebenen Nullzustinden alterniert und die Kondensatorspannung so im Mittel konstant gehalten. Die
Frequenz, mit der zwischen beiden Zustidnden gewechselt wird, entscheidet iiber die benttigte Kapazitit,
weshalb der Ubergang teilweise innerhalb jeder Pulsperiode durchgefiihrt wird. Uber das zeitliche Verhilt-
nis der beiden Nullzeiger kann die Kondensatorspannung geregelt werden [139]. Die am Innenwiderstand
ESR des Kondensators anfallenden Verluste miissen zusétzlich zu denen der Halbleiter in die Verlustbilanz
aufgenommen werden. Aufgrund der symmetrischen Belastung werden hier die Schalter S| und S3 bzw.

S, und S4 grundsitzlich gemeinsam betrachtet.

Tab. 2.6: Schaltzustinde eines FC Wechselrichters.

Zustand S; S; S3 S4

P 1 1 0 O
01 0 1 0 1
0, 1 0 1 O
N 0 o0 1 1

Ein Nachteil der FC Struktur ist durch den groflen Bauraum der Kondensatoren gegeben, was insbesondere
im Automobilbereich ein Problem darstellen kann [8]. Des Weiteren miissen die Kondensatoren jeder
Phase beim Start zunichst aufgeladen werden, bevor der Wechselrichter einsatzbereit ist.
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2.6.6 Switched Open Winding Wechselrichter

Der SOW Wechselrichter stellt eine Ausnahme unter den betrachteten Wechselrichterstrukturen dar, da
er grundsitzlich in Zweipunkttechnik aufgebaut ist, jedoch auch gewisse Eigenschaften der betrachteten
Dreipunktstrukturen verkorpert. Er ist als Antriebswechselrichter der 800 V E-GMP Plattform im Kia EV6
GT (2022) verbaut und wird von der Hyundai Motor Group unter der Bezeichnung ,,Dual Stage Inverter*
bzw. ,,2-Stage Motor System* vermarktet. Damit ist diese Wechselrichterstruktur eine Besonderheit
unter allen auf dem Markt befindlichen Wechselrichtern in BEVs [102—-105]. Der Aufbau besteht aus
zwei Teilwechselrichtern in B6 Struktur, die beide mit dem gleichen Zwischenkreis verbunden sind
(links: WR1, rechts: WR2). Die elektrische Maschine ist mit offenen Wicklungen ausgefiihrt, wobei die
Wicklungsenden jeweils aus der Maschine herausgefiihrt sind und je eine Seite an die Ausgangsklemmen
eines Teilwechselrichters angeschlossen ist. Jede Wicklung wird demnach von einer eigenen Vollbriicke
gespeist. Zusitzlich sind drei Sternpunktschalter verbaut, um die Wicklungen der elektrischen Maschine
WR2-seitig betriebspunktabhéngig in Stern verschalten zu konnen [74, 102, 103]. Die Schalter in WR1
werden nachfolgend mit S1, bezeichnet, die Schalter in WR2 mit S/12 und die Sternpunktschalter mit Sy.
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Abb. 2.24: Dreiphasiger SOW Wechselrichter mit zugehoriger Nomenklatur der Schalter.

Das Grundprinzip der Ansteuerung des SOW Wechselrichters unterscheidet sich ebenfalls von dem der géin-
gigen Zwei- und Dreipunkt-Modulation. Der linke Teilwechselrichter WR1 arbeitet dabei kontinuierlich
im PWM-Betrieb. Wird bei grolen Drehzahlen eine hohe Spannung benétigt, so werden die Sternpunkt-
schalter deaktiviert und WR2 zur Reduktion der Schaltverluste in GFT getaktet (nachfolgend OW-Betrieb
genannt). Bei niedrigeren Drehzahlen und einem damit verbundenen geringeren Spannungsbedarf schaltet
die Ansteuerung in den Sternpunktbetrieb (Y-Betrieb). Der Umschaltzeitpunkt ist dabei iiber den Modula-
tionsgrad definiert (siche Abb. 2.25). Wird dieser nach Gl. (2.5.1) definiert, so ergibt sich in Sternschaltung
analog zu allen bisher betrachteten Strukturen ein maximaler Modulationsgrad von mpyaxy = % ~1,155.

Im OW-Betrieb erhoht sich dieser um den Faktor v/3 auf Mmax,ow = 2. Eine Aufmodulation der dritten
Harmonischen im OW-Betrieb ist aufgrund der gemeinsamen Zwischenkreisanbindung im Gegensatz zu
den verwandten Strukturen aus [140—142] jedoch nicht moglich.

Tab. 2.7: Schaltzustinde des SOW Wechselrichters mit offenen Wicklungen (links) und in Sternschaltung (rechts).

Zustand (WR1/2) S; S» S, S, Sy Zustand (WR1) S; S, S, S, Sy
P/N (OW) 1 0 0 1 0 P (Y) 1 0 0 0 1
P/P (OW) 1 0 1 0 0 N (Y) 0 1 0 0 1
N/N (OW) 0 1 0 1 0
N/P (OW) 0 1 1 0 0
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Die Ansteuerung mit RZM erfolgt mit Hilfe des in Abb. 2.25 (links) abgebildeten Raumzeigerdiagramms.
Im Gegensatz zur Dreipunkt-RZM aus Abb. 2.18 kann hier allerdings nicht beliebig zwischen den kurzen
und mittellangen Zeigern gewechselt werden. Weiterhin sind die langen Zeiger aufgrund der resultierenden
Nullkomponente bei gemeinsamer Zwischenkreisanbindung beider Teilwechselrichter verboten [177].
Stattdessen wird bis zur Spannungsgrenze des Y-Betriebs das innere Hexagon genutzt und im OW-
Modus dauerhaft auf die Zeiger a-f iibergegangen. Die hier verwendeten Modulationsprinzipien sowie die
zugehorigen Erlduterungen entsprechen zu gro3en Teilen den Ausfiithrungen aus [HBHK25].
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Abb. 2.25: Raumzeigerdiagramm des SOW Wechselrichters (links) und tibergeordneter Modulationsgrad m, auf
den jeweiligen Teilbetrieb bezogener Aussteuergrad m’ sowie normierte Aussteuerung ntnorm der SOW-
Modulation im Vergleich mit der klassischen RZM/PWM (rechts).

Bei Auslegung des Antriebsstrangs auf die gleiche Zwischenkreisspannung erhoht sich die Windungszahl
N der elektrischen Maschine durch den OW-Betrieb ebenfalls um den Faktor v/3 gegeniiber einer Maschi-

ne mit permanenter Sternschaltung. Um den gleichen Betriebspunkt mit identischem Fluss einzustellen,
1

V3

auf die gleiche Maximalleistung positiv auf die benotigte Halbleiterfliche aus. Im Gegenzug zur Ver-

ringerung des Stroms muss der Modulationsgrad im Y-Modus entsprechend um das v/3-fache erhoht
werden, wie in Abb. 2.25 aus der Gegeniiberstellung der SOW-Modulation mit der klassischen RZM
ersichtlich wird. Dabei ergeben sich iiber den gesamten Modulationsbereich von m € [0...2] die beiden
Teilbetriebs-Aussteuergrade m}, € [0...1,155] und mgy, € [0... 1], wobei im OW-Betrieb ausschlieflich
der Wertebereich mjy, € [0,577...1] genutzt wird. Als iibergeordnete AnsteuergroBe wird in dieser

geniigt demnach ein um den Faktor reduzierter Strom. Dies wiederum wirkt sich bei Auslegung

Arbeit die auf den mit RZM jeweils maximal erreichbaren Modulationsgrad normierte Aussteuerung

Mnorm = € [0...1] verwendet. Eine weitere Erhohung des jeweiligen iibergeordneten Modulations-

grads dur’gﬂdal;éMNutzung der GFT ist prinzipiell moglich, wird in dieser Arbeit jedoch nicht weiter vertieft.
Der eigentliche Vorteil dieser Schaltungsvariante gegeniiber den anderen betrachteten Wechselrichtertypen
besteht darin, dass die Ausnutzung der Halbleiter in WR1 aufgrund der geringeren verfiigbaren Spannung
im Y-Betrieb erhoht wird. Wird demnach WR1 mit moglichst effizienten Halbleitern bestiickt, so steigert
dies den Teillastwirkungsgrad gegeniiber dem Volllastbetrieb, in dem WR2 mit weniger effizienten (aber
gef. giinstigeren) Halbleitern beteiligt ist. Der niedrigere Strombedarf fiihrt zusétzlich dazu, dass die effizi-
enten Halbleiter in WR1 weniger Fldche bendtigen als in einem vergleichbaren klassischen Wechselrichter
an einer elektrischen Maschine in kontinuierlicher Sternschaltung. Die genauen Auswirkungen auf die
Kosten und den Gesamtwirkungsgrad — auch hinsichtlich der Dimensionierung der Sternpunktschalter Sy,
der Halbleiterbestiickung und der hohen Anzahl an Gesamtkomponenten — werden in Kap. 5 betrachtet.
Weiterhin ist anzumerken, dass die Notwendigkeit der zusétzlichen Motorklemmen sowohl beziiglich des
Bauraums als auch in Bezug auf die Kosten der elektrischen Maschine nachteilig sind.
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2.7 Zusammenfassung

Diverse aktuelle Entwicklungen in der elektrischen Antriebstechnik stellen immer weiter steigende
Anforderungen an den Antriebsstrang elektrischer Fahrzeuge, die sich neben allen weiteren Antriebs-
komponenten auch auf die Auslegung des Wechselrichters auswirken. Insbesondere die Erh6hung der
Batteriespannungsebene moderner BEVs auf 800 V zur Realisierung kiirzerer Ladezeiten bringt neue Frei-
heitsgrade fiir das Wechselrichterdesign mit sich. Dies betrifft unter anderem die Wahl des Halbleitertyps
in Kombination mit einer geeigneten Wechselrichterstruktur, wohingegen sich bei 400 V Antrieben auf-
grund der géngigen Spannungsklassen von Leistungshalbleitern ausschlieflich die Zweipunkt-B6 Struktur
durchgesetzt hat. Durch die Nutzung von Dreipunkt-Wechselrichtern ergibt sich die Moglichkeit, eine im
Automobilbereich bisher nicht genutzte Technologie einzusetzen, die neben der erwarteten Effizienzerho-
hung fiir Wechselrichter und Maschine teils zusétzliche vorteilhafte Eigenschaften wie Fehlertoleranz mit
sich bringt. Noch mehr als bei anderen klassischen Anwendungen fiir Dreipunkt-Wechselrichter wie PV-
und Windkraftanlagen oder Industrieantrieben besteht in der Automobilbranche allerdings der Bedarf,
Fertigungskosten und Bauraum so gering wie moglich zu halten. Beide Parameter hingen stark von der
verwendeten Struktur, den verbauten Halbleitern sowie der Betriebsweise des Wechselrichters ab. Aus
diesen Anforderungen kann die zentrale Frage abgeleitet werden, unter welchen Randbedingungen und in
welcher Konfiguration sich unterschiedliche Wechselrichter-Topologien fiir den Einsatz im Automobil
eignen. Diese Frage soll im Verlauf der nachfolgenden Kapitel mit dem Fokus auf die Zusatzbedingung
fehlertoleranter Eigenschaften anhand der in Kap. 2.6 getroffenen Auswahl an Wechselrichterstrukturen

beantwortet werden.
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Kapitel 3

Fehlertoleranz bei elektrischen Fahrzeugantrieben

Fehlertolerante Antriebe erreichen ein hohes Maf; an Verfiigbarkeit. Diese gewinnt aufgrund der zuneh-
menden Verbreitung elektrischer Fahrzeuge im Strafsenverkehr sowie im Kontext des autonomen Fahrens
fortlaufend an Bedeutung. Da Fehlertoleranz viele unterschiedliche Aspekte umfasst, bedarf es einer
klaren Definition der geforderten Eigenschaften fiir einen ausfallsicheren Antrieb. Dieses Kapitel stellt
eben diese Merkmale am Beispiel bekannter Wechselrichterstrukturen heraus und bewertet deren Eignung
fiir den Einsatz im BEV.

3.1 Steigerung der Verfiigharkeit durch Fehlertoleranz

Im Bereich der funktionalen Sicherheit, welcher sich mit Malnahmen zur Vermeidung von Ausfillen
technischer Systeme beschiftigt, existiert eine Vielzahl unterschiedlicher Begrifflichkeiten und Begriffsde-
finitionen. Daher werden nachfolgend zunéchst die wichtigsten Bezeichnungen definiert und gegeneinander
abgegrenzt, um den Fokus dieser Arbeit auf fehlertolerante Antriebe in den Gesamtkontext dieser Disziplin
einzuordnen.

Grundsitzlich beschreibt der Begriff der Verfiigbarkeit die Eigenschaft eines technischen Systems, in
einem bestimmten Zeitraum einsatzfdhig zu sein [143, 144]. Als Mal der Verfiigbarkeit wird héufig die
Zuverlissigkeit (reliability) R(t) in Form der Uberlebenswahrscheinlichkeit des Gesamtsystems iiber eine
definierte Zeitdauer verwendet. Diese berechnet sich wiederum aus der Summe der Ausfallraten A;(¢) aller
N Einzelkomponenten nach Gl. (3.1.1) und wird in der Einheit FIT angegeben [144]. 1 FIT entspricht
dabei einem Ausfall in 10° Stunden [145].

N
Ages(1) = Y 24i(1) (3.1.1)
i=1

Die Ausfallrate eines Bauteils kann mit Hilfe der Weibull-Verteilung prognostiziert werden, wobei
zwischen Friihausfillen, zufilligen Ausfillen im Betrieb und Alterungsausfillen unterschieden werden
muss. Die Uberlagerung der Weibull-Verteilungen dieser drei Ausfallmechanismen resultiert in der
charakteristischen Badewannenkurve fiir die Ausfallrate der verwendeten Bauteile. [143, 146]

Zur Erhohung der Zuverldssigkeit (und damit der Verfiigbarkeit) eines aus mehreren Teilkomponenten
bestehenden technischen Systems werden in der Literatur unterschiedliche Vorgehensweisen genannt, wel-
che sich auf die Anwendung in der Leistungselektronik iibertragen lassen. So vermindert beispielsweise
die Verwendung hochwertiger Komponenten oder die Uberdimensionierung von Bauteilen ein friihzeitiges
Ausfallen aufgrund von Alterungserscheinungen. Aktives Temperaturmanagement im Betrieb fiihrt zu
einer geringeren Belastung von Kontaktflichen mit Materialien unterschiedlicher thermischer Ausdeh-
nungskoeffizienten und reduziert somit ebenfalls das Risiko von Alterungsausfillen. Durch kontinuierliche
Uberwachung der Systemeigenschaften kann ferner eine Prognose von Ausfillen erfolgen, um gealterte

35



3 Fehlertoleranz bei elektrischen Fahrzeugantrieben

Komponenten rechtzeitig ersetzen zu konnen. AuBlerdem ist die Fehlerdiagnose ein unumgénglicher
Bestandteil, um bei einem Defekt in Echtzeit die richtige Reaktion einleiten zu konnen. Hierfiir muss
der Fehler zunéchst erkannt und lokalisiert werden, bevor die betroffene Stelle vom intakten Restsystem
isoliert und eine Rekonfiguration von Software und/oder Hardware erfolgen kann. [144, 145]

Das Konzept der Fehlertoleranz setzt an diesem Punkt an und beschreibt die Eigenschaft eines technischen
Systems, auf Ausfille von Einzelkomponenten reagieren zu konnen, um damit die Verfiigbarkeit des
Gesamtsystems zu erhohen [144, 145]. Die Notwendigkeit einer hohen Verfiigbarkeit durch Fehlertole-
ranz variiert je nach Anwendungsgebiet. So besteht in untergeordneten und nicht sicherheitskritischen
Anwendungen kaum Bedarf an fehlertoleranten Eigenschaften, wihrend diese in Bereichen mit hdherem
Gefahrenpotenzial durchaus angestrebt werden oder gar vorgeschrieben sind. Neben dem elektrischen
Fliegen [147], der Energieversorgung [148] oder dem Militdr [149] betrifft dies unter anderem auch den
Fahrzeugsektor. Hier sind sowohl fehlertolerante elektrische Lenksysteme [150] als auch der Hauptantrieb
von BEVs betroffen, weshalb insbesondere fehlertolerante Wechselrichter ein hiufig diskutiertes Thema
in der Literatur darstellen [151-153]. Besonders in Situationen, in denen ein Ausfall des Antriebsstrangs
ernsthafte Sicherheitsrisiken birgt (wie bei einem Uberholmandver mit hoher Geschwindigkeit), ist ein Mo-
dus wiinschenswert, der zumindest eine Teilfunktionalitit des Antriebs aufrechterhilt und die Weiterfahrt
nach Hause oder bis zur nidchsten Werkstatt ermoglicht [154]. Durch Trends wie das autonome Fahren und
den steigenden Anteil elektrisch betriebener Fahrzeuge im Straenverkehr gewinnt die Ausfallsicherheit
leistungselektronischer Komponenten in Form von Fehlertoleranz zusétzliche Bedeutung.

Fehlertolerante Systeme lassen sich in zwei Unterkategorien einteilen: Soll durch die Reaktion auf den
Ausfall ausschlieBlich ein sicherer Zustand eingestellt werden, ohne die grundlegende Funktionalitit
aufrechtzuerhalten, so spricht man von einem fail-safe System. Ermdglicht die Reaktion hingegen einen
sicheren Weiterbetrieb, so wird der Begriff fail-operational verwendet. Der Funktionsumfang kann in
diesem Fall entweder voll erhalten bleiben oder in Form eines degradierten Weiterbetriebs bei reduzierter
Leistung, Effizienz oder Giite relevanter Groflen reduziert werden.

In dieser Arbeit wird der Fokus auf Wechselrichter mit fail-operational Fehlertoleranz gelegt, um einen
geregelten Weiterbetrieb nach Ausfall einer Teilkomponente gewihrleisten zu konnen. Hierfiir eignen
sich zwei unterschiedliche Konzepte: Die Partitionierung setzt auf die Aufteilung des Gesamtsystems in
Teilsysteme, wobei die Funktionalitét der Teilsysteme unabhingig voneinander ist, sodass im Fehlerfall
nur einzelne Funktionen wegfallen. Das Prinzip der Redundanz hingegen beruht auf der Verwendung einer
grofleren Anzahl an Ressourcen als es fiir den Normalbetrieb notig ist. Daraus entsteht die Moglichkeit,
die Aufgaben defekter Komponenten auf andere Bauteile aufzuteilen. Werden die zusétzlich verbauten
Bestandteile auch im Normalbetrieb genutzt, um beispielsweise die Belastung zu verteilen, so spricht man
von aktiver oder heiler Redundanz. Bleiben diese ungenutzt, so werden die Bezeichnungen passive oder
kalte Redundanz verwendet. Zwischen beiden Extrema existieren beliebige Mischformen, die als warme
Redundanz bezeichnet werden. Eine Mehrfachausfiihrung des gesamten zugrundeliegenden Systems nennt
sich vollstandige Redundanz, wihrend bei partieller Redundanz nur ausfallkritische Komponenten oder
Teilsysteme mehrfach vorhanden sind.

Aus GI. (3.1.1) folgt, dass sich durch einen redundanten Aufbau aufgrund der hoheren Anzahl an Bau-
teilen grundsitzlich zuniéchst die Ausfallwahrscheinlichkeit fiir Teilkomponenten erhoht. Wird der fail-
operational Ansatz verwendet, besteht jedoch die Mdoglichkeit, dass die Verfiigbarkeit des Gesamtsystems
dennoch steigt [84].

36



3.2 Ausfallverhalten elektrischer Antriebsstringe

3.2 Ausfallverhalten elektrischer Antriebsstringe

Bevor auf geeignete Konzepte zur Realisierung fehlertoleranter Antriebswechselrichter eingegangen
werden kann, bedarf es einer Abschitzung, an welchen Bauteilen Ausfille zu erwarten sind und wodurch
diese hervorgerufen werden. Anhand dieser Informationen lassen sich anschlieBend die wichtigsten
Randbedingungen fiir fehlertolerante Antriebe ableiten.

3.2.1 Ausfallwahrscheinlichkeiten und Ausfallursachen verschiedener Komponenten

Die Bestandteile eines elektrischen Antriebsstrangs nach Abb. 2.1 werden unterschiedlich beansprucht
und weisen daher auch stark voneinander abweichende Merkmale beziiglich der Wahrscheinlichkeiten
und Ursachen von Ausfillen auf. In der Literatur liegt der Fokus hauptsichlich auf der Betrachtung von
Halbleitern, Motorwicklungen und Kondensatoren, wobei Ausfille der Ansteuerung den Halbleiterdefek-
ten zugeordnet werden. Sonstige Komponenten wie Leiterplatten, Stecker, Magnete oder mechanische
Lager werden seltener unter dem Aspekt der Ausfallsicherheit diskutiert.

Die mit Abstand hochsten Ausfallraten unter den genannten Bauteilen sind bei den Leistungshalbleitern
zu erwarten. Dies gilt sowohl fiir IGBTs [155, 156] als auch fiir MOSFETs [157], wobei eine exakte
Abschitzung der absoluten FIT-Raten stark vom Rechenmodell abhéngt und nur durch umfangreiche
Alterungstests bestimmt werden kann [157, 158]. Als Ursachen fiir Halbleiterausfille kommen neben
der einmaligen Uberschreitung elektrischer Bauteilgrenzen und der kumulierten Anhéufung kleinerer
Schiadigungen im Betrieb aufgrund von Materialermiidung auch die mechanische Beanspruchung durch
Vibrationen sowie Korrosion zum Tragen [156]. Insbesondere die thermische Wechselbeanspruchung der
Lotstellen stellt aufgrund der grofSen Zahl an Temperaturzyklen eine Hauptausfallursache dar [107, 159].
Wihrend die Wahrscheinlichkeit des Eintretens der genannten Ausfallgriinde entweder durch das Einhalten
der Spezifikationsgrenzen aller Einzelkomponenten reduziert oder anhand bekannter Alterungsmecha-
nismen abgeschitzt werden kann, sind zusétzlich spontane Defekte aufgrund von kosmischer Strahlung
moglich [160,161]. Ein Ausfall der Gate-Ansteuerung sorgt fiir ein dhnliches Fehlerbild und kann ebenfalls
durch die genannten Ursachen hervorgerufen werden.

Passive Komponenten fallen den Literaturangaben [155-157] zufolge deutlich seltener aus. Daraus
wird ersichtlich, dass der grote Nutzen fiir den Entwurf eines fehlertoleranten Antriebsstrangs in der
Kompensation von Halbleiterfehlern liegt. Daher ist es unabdingbar, das Verhalten unterschiedlicher
Leistungshalbleiter im Fehlerfall zu kennen, um Ausfille zu detektieren und in angemessener Weise
darauf reagieren zu konnen.

3.2.2 Ausfallverhalten und Fehlerzustinde von Leistungshalbleitern

Zunichst ist es ausschlaggebend, alle moglichen Fehlerzustinde eines ausgefallenen Halbleiters zu
kennen, um seinen Einfluss auf die verbleibenden intakten Schaltungsteile einschitzen zu konnen. In
Bezug auf das elektrische Verhalten muss an dieser Stelle zwischen niederohmigen Kurzschluss-Ausfillen,
hochohmigen Offen-Ausfillen und undefinierten Zwischenzustinden unterschieden werden. Generell gilt,
dass der Kurzschluss-Ausfall bei den géngigen Bauformen den hiufigsten Fehlerzustand darstellt [162].
Er resultiert beispielsweise aus Uberspannungsfehlern, einem Lawinendurchbruch, Ionisierung oder dem
Ubersteigen der maximalen Sperrschichttemperatur. In der Folge entsteht jeweils ein Uberstrom, durch
dessen Verlusteintrag der Halbleiter thermisch zerstort wird und als Kurzschluss ausfillt [156]. Offen-
Ausfille werden hingegen vorrangig durch Ausfille der Gate-Treiber oder Bonddrahtabheben aufgrund
gealterter oder iiberlasteter Lotstellen hervorgerufen [156, 163].

Auch das Modul-Design hat Einfluss auf die Art des Halbleiterausfalls. Wihrend Presspack- und Sandwich-
Module eine nahezu ideale Kurzschluss-Ausfallcharakteristik vorweisen, fallen gebondete Module sowie
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Gehiuse in TO- oder SMD-Technik (TO: Transistor Outline; SMD: Surface Mounted Device) hiufig
weder ideal offen noch ideal kurzgeschlossen aus [164, 165]. Trotz der hoheren Wahrscheinlichkeit eines
Kurzschlussausfalls kann dieser demnach nicht als sicherer Fehlerzustand angesehen und das betroffene
Bauteil darf im Fehlerfall nicht weiter belastet werden [162, 165]. Eine Ausnahme stellt hierbei der Aktive
Kurzschluss (AKS) als temporire Reaktion eines nicht-fehlertoleranten Wechselrichters auf den Ausfall
eines Halbleiterschalters im Betrieb dar. Dieser Zustand wird in Kap. 6.1.1 genauer betrachtet.

Um Sekundirschiden zu vermeiden, muss der defekte Halbleiter so schnell wie moglich von der iibrigen
Schaltung isoliert werden. Sofern die Wechselrichterstruktur diese Funktionalitéit nicht von sich aus mit
sich bringt (spéter zeigt sich, dass die ANPC Struktur diesbeziiglich einen deutlichen Vorteil aufweist),
bedarf es dem Einsatz zusitzlicher Trennelemente wie Sicherungen, Schiitze oder Relais. Diese benotigen
nach [166] jedoch viel Bauraum, sind schwer und teuer, weshalb sie fiir den Einsatz im Automobil
nur bedingt geeignet sind. Daraus folgt, dass fehlertolerante Eigenschaften nur dann wirtschaftlich zu
erreichen sind, wenn die Schaltung an sich bereits die nétigen Grundvoraussetzungen bietet und keine
teuren oder groflen Zusatzkomponenten verbaut werden miissen.

Das transiente Ausfallverhalten sowie das Risiko von Sekundirausfillen unterscheidet sich bei Kurzschluss-
und Offen-Ausfillen ebenfalls, weshalb eine Differenzierung zwischen beiden Fehlerzustinden einerseits
grundsitzlich moglich und andererseits teils zwingend notwendig ist [167]. Dies erlaubt bei bestimmten
fehlertoleranten Ansétzen eine Erweiterung des Leistungsumfangs im Fehlerbetrieb (siehe Kap. 3.3). Um
eine Reaktion einzuleiten, die das Gesamtsystem schiitzt, ist allerdings eine schnelle Fehlererkennung
notig. Hierfiir existieren unterschiedliche Verfahren, welche darauf beruhen, dass defekte Bauteile von
den typischen charakteristischen Kennlinien abweichen. Kap. 3.2.3 gibt einen Uberblick iiber giingige
Methoden und deren Funktion.

3.2.3 Fehlererkennung im Wechselrichterbetrieb

Zur Detektion von Halbleiterausfillen im taktenden Wechselrichterbetrieb sind in der Literatur zahlreiche
Verfahren beschrieben. Wihrend einige Ansitze aus Kostengriinden auf die Uberwachung der Halbleiter-
schalter an sich verzichten und stattdessen die Analyse der Ausgangsgroflen zur Erkennung von Fehlern
verwenden, ist fiir eine sinnvolle Rekonfiguration eines fehlertoleranten Antriebs die Betrachtung jedes
Einzelschalters notig [144, 145]. Nur so ist es moglich, die Position und den Zustand des ausgefallenen
Schalters zu erkennen und eine geeignete Reaktion einzuleiten.

Zur Detektion von Offen-Ausfillen eignet sich unter anderem die Uberwachung der Kollektor-Emitter
(bzw. Drain-Source) Spannung inklusive eines Abgleichs mit den im jeweiligen Schaltzustand erwar-
teten GroBen [167]. Speziell fiir die T-Type Struktur schligt [168] auBerdem die Uberwachung des
Neutralpunktstroms vor, um als Leerlauf ausgefallene Schalter zu erkennen. [169] nutzt einen Ansatz,
um mit kiinstlicher Intelligenz anhand der Ausgangsgréfen Offen-Ausfille zu detektieren. Zur exakten
Lokalisierung des Defekts — insbesondere bei komplexeren Wechselrichterstrukturen — sind jedoch beide
Herangehensweisen ungeeignet.

Das wohl géngigste Verfahren zur Kurzschlussdetektion beruht auf der Erkennung der Sittigungs- bzw.
Entséttigungscharakteristik (je nachdem, ob MOSFETSs oder IGBTs verwendet werden) [170]. Bei diesem
Verfahren wird nach dem Einschaltvorgang und einer kurzen Totzeit tiberpriift, ob sich die Durchlassspan-
nung in einem auf Basis der Durchlasskennlinie zu erwartenden Wertebereich befindet oder ob sie einen
hoheren Wert annimmt und sich der Halbleiter somit im (Ent-)Séttigungsbereich nach Abb. 2.11 bzw.
Abb. 2.13 befindet. Mit dieser Methode lassen sich sowohl Fehler erkennen, die bereits vor bzw. wihrend
des Einschaltens vorliegen (hédufig als Kurzschlussfall 1 oder KS1 bezeichnet), als auch solche, die im
leitenden Betrieb eintreten (KS2). Grundsétzlich gilt das beschriebene Verfahren als robust und zuverléssig.
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Die Detektion erfolgt bei Halbleitern, die den linearen Bereich erst bei hohen Stromen verlassen — wie es
beispielsweise bei SiC-MOSFETs der Fall ist — jedoch erst, sobald die Detektionsspannung iiberschritten
wird. Dies kann zu einer hohen Belastung anderer Bauteile und zu moglichen Folgeschiden fiihren. Bei der
Auslegung des Wechselrichters ist darauf zu achten, dass die Erkennung dennoch in jedem Betriebszustand
voll funktionsfihig ist.

Neben der (Ent-)Séttigung ermoglichen auch andere Verfahren die Detektion von Kurzschliissen. So kann
beispielsweise das Fehlen des Miller-Plateaus der Gatespannung wihrend des Einschaltvorgangs eines
kurzgeschlossenen Halbleiters zur Erkennung des KS1 genutzt werden. Hierfiir wird die Gateladung als
Integral des Gatestroms wihrend des Einschaltens berechnet und mit einem Schwellwert verglichen [171].
Ein KS2 ist mit diesem Verfahren allerdings nicht detektierbar. Ferner bietet die Messung des Stroms an
jedem topologischen Schalter (entweder iiber Shunts, Rogowski-Spulen, Stromspiegel oder das % an der
parasitiren Induktivitdt zwischen Source und Hilfs-Source bzw. Emitter und Hilfs-Emitter) die Moglichkeit
zur direkten Erkennung von Uberstromen durch Kurzschliisse. Dabei bietet jedes Verfahren gewisse Vor-
und Nachteile beziiglich der realisierbaren Messgenauigkeiten, Zusatzverlusten oder zusétzlich benotigter
Hardware [172]. Insbesondere fiir den Einsatz von SiC-MOSFETSs soll hier auflerdem das in [172] fiir
IGBTs vorgestellte und in [173] auf SiC-MOSFETs iibertragene 2D-Detektionsverfahren erwihnt werden,

welches zur Detektion von KS1 und KS2 auf eine Kombination des Gatespannungs- und des %—Signals

setzt. Das Prinzip beruht darauf, dass bei einem intakten Schalter zu keinem Zeitpunkt ein positives %
auftritt, wihrend die Gatespannung gleichzeitig oberhalb des Miller-Plateaus liegt. Durch die Betrachtung
beider Grofien sinkt die Detektionszeit, da Kurzschliisse bereits im linearen Bereich der Durchlasskennlinie

erkannt werden.

Unabhiéngig vom konkreten Detektionsprinzip ist festzuhalten, dass geeignete Verfahren zur Echtzeiter-
kennung und zur Lokalisierung von Halbleiterfehlern bekannt sind und auch in derzeitigen leistungselek-
tronischen Schaltungen Anwendung finden. Es soll also davon ausgegangen werden, dass Kurzschliisse
rechtzeitig abgeschaltet werden und die Ansteuerung eines fehlertoleranten Wechselrichters innerhalb
einer Taktperiode von dem vorliegenden Ausfall erfahrt und eine Reaktion einleiten kann.

3.3 Konzepte fiir fehlertolerante Wechselrichter

Die in Kap. 3.1 vorgestellten Prinzipien zur Realisierung fehlertoleranter Wechselrichter fiir einen fail-
operational Antrieb werden nun auf konkrete Schaltungskonzepte tibertragen. Neben der Unterscheidung
zwischen passiver und aktiver Redundanz wird zusitzlich die Leistungsfihigkeit des Gesamtsystems nach
Ausfall einer Teilkomponente bewertet und als Kriterium zur Beurteilung des jeweiligen Ansatzes verwen-
det. Verringert sich die Maximalleistung des Antriebs im Fehlerbetrieb, so wird zwischen einer Reduktion
des erreichbaren Stroms und einer Einschrinkung der verfiigbaren Spannung unterschieden. Welches von
beiden Szenarien eintritt, hiingt dabei vom Redundanz-Konzept ab. Eine Differenzierung zwischen beiden
Ausprédgungen ist sinnvoll, da sich die Auswirkungen auf den Betriebsbereich des Antriebs geméf Abb. 3.1
unterscheiden. Steht im Fehlerfall nur noch die halbe Spannung zur Verfiigung, so verschiebt sich nach
Gl. (B.1.5) die Eckfrequenz und damit die Grenze zwischen Grunddrehzahl- und Feldschwichbereich in
Richtung niedrigerer Drehzahlen. Im Anfahrpunkt steht demnach unter Vernachlidssigung zusitzlicher
Einfliisse (siehe Kap. 6.2) weiterhin das volle Drehmoment zur Verfiigung. Die Leistungsreduktion wirkt
sich erst bei hoheren Geschwindigkeiten aus. Im Gegensatz dazu bewirkt die Reduktion des erlaubten
Maximalstroms eine Verringerung des verfiigbaren Drehmoments, was sich insbesondere bei niedrigen
Drehzahlen negativ auf die Performance auswirkt. Bei hohem Reluktanzanteil der PMSM sinkt das Dreh-
moment durch die Halbierung des Stroms sogar um mehr als 50 %. Mit steigender Frequenz und dem damit
einhergehenden erhdhten Spannungsbedarf verringert sich je nach Auslegung des Antriebs gegebenenfalls
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die Einschrinkung des Drehmoment-Stellbereichs gegeniiber der Spannungsreduktion. Insbesondere fiir
gingige Auslegungen mit k ~ 0,9 (siehe Gl. (B.1.6)) ist die Spannungsreduktion jedoch hinsichtlich des
verbleibenden Stellbereichs zu bevorzugen. Nachfolgend wird auf konkrete — auf dem Redundanzprinzip
basierende — Konzepte zur Erhohung der Verfiigbarkeit eingegangen. Die Ergebnisse und Analysen dieses
Kapitels entsprechen zu grofien Teilen den Ausfithrungen aus [GHWB19], [GHBWH20] und [GHWB20].
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Abb. 3.1: Auswirkung von Strom- und Spannungsreduktion um jeweils 50 % auf den Betriebsbereich eines Antriebs
mit anisotroper PMSM und k£ = 0,9.

3.3.1 Passiver Redundanzansatz

Ein intuitiver Ansatz zur Erlangung fehlertoleranter Eigenschaften unter Beibehaltung der gingigen
Zweipunkt-Wechselrichterstruktur ist die Ergédnzung zusétzlicher Komponenten, welche im Fehlerfall die
Aufgaben der ausgefallenen Schaltungsteile iibernehmen. Dies kann beispielsweise iiber das Hinzufiigen
einer vierten Wechselrichterphase erfolgen, die nur bei Ausfall eines Schalters der drei anderen Phasen
aktiviert wird [83, 174]. Fiir das Trennen der defekten Phase vom Zwischenkreis sind Sicherungen
oder Trennschalter nétig. Die Verbindung mit dem entsprechenden Phasenausgang kann iiber aktive
Bauelemente wie Triacs (sieche Abb. 3.2, links) oder Dioden realisiert werden [164]. Ist die vierte Phase
ebenfalls auf den Nennstrom des Wechselrichters ausgelegt, so steht nach der Rekonfiguration des
Antriebs weiterhin die vollstindige Ausgangsleistung zur Verfiigung. Soll hingegen nur ein degradierter
Fehlerbetrieb ermoglicht werden, so ist aus Kostengriinden eine Unterdimensionierung der redundanten
Phase denkbar, welche im Fehlerfall zu einer Stromreduktion fiihrt.
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Abb. 3.2: Partielle passive Redundanz durch Hinzuftigen einer vierten Phase (links) und vollstéindige passive Redun-
danz durch zwei parallele Wechselrichter an der gleichen elektrischen Maschine (rechts).

40



3.3 Konzepte fiir fehlertolerante Wechselrichter

Ist zusitzlich eine Reaktion auf Mehrfachfehler notwendig, so bietet sich die vollstindige Doppeltausfiih-
rung des Wechselrichters an [83, 175]. Bei Ausfall einer oder mehrerer Komponenten kann so von einem
Wechselrichter auf den anderen iibergegangen werden. Auch in diesem Fall sind jedoch zusétzliche Trenn-
elemente notig, welche — wie bereits in Kap. 3.2.2 angesprochen — aufgrund des benotigten Bauraums und
der damit verbundenen Kosten fiir den Einsatz im Automobil ungeeignet sind [166]. Durch die zusitzlich
verbaute ungenutzte Leistung steigen aulerdem die Kosten fiir den Antriebsstrang.

3.3.2 Aktive Redundanz durch Mehrphasen-Wechselrichter

Um die insgesamt verbaute Leistung zu reduzieren, werden nachfolgend alternative Ansitze mit aktiver
Redundanz vorgestellt, welche im Normalbetrieb zusitzlichen Nutzen aus allen verbauten Komponenten
ziehen. Dies ist beispielsweise moglich, indem die vierte Phase oder der zweite B6 Wechselrichter der
Topologien aus Abb. 3.2 auch ohne Ausfall zur Belastungsverteilung genutzt werden. In [176] wird
beispielsweise ein NPC Wechselrichter mit vierter Phase vorgestellt, welche im Normalbetrieb die Span-
nungswelligkeit am Neutralpunkt reduziert und im Fehlerfall die defekte Phase ersetzt. Es ist weiterhin
allgemein moglich, durch den Einsatz mehrphasiger Wechselrichter fehlertolerante Antriebe zu verwirk-
lichen. Wird die Maschine ebenfalls mehrphasig ausgefiihrt, so besteht zusitzlich die Option, auch auf
Ausfille der Wicklungen zu reagieren. Hierfiir sind in Abb. 3.3 zwei unterschiedliche Ausfiithrungsfor-
men dargestellt. Die linke Variante setzt auf die Verwendung einer sechsphasigen Maschine, wobei ein
Wechselrichter je ein dreiphasiges Wicklungssystem speist. Im Fehlerfall wird der defekte Wechselrichter
entweder deaktiviert (alle Schalter sind offen bzw. durch die Trennelemente von der Maschine getrennt)
oder in den AKS geschaltet (alle Phasen liegen auf dem gleichen Potenzial, sieche Kap. 6.1.1).
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Abb. 3.3: Mehrphasige fehlertolerante Wechselrichterstrukturen: Doppelte Wechselrichterausfithrung an einer sechs-
phasigen Maschine mit verbundenen bzw. getrennten Sternpunkten (links) und doppelte Wechselrichteraus-
fiihrung an einer Maschine mit offenen Wicklungen (rechts).

Durch die blau gepunktete Linie ist angedeutet, dass die beiden Sternpunkte entweder getrennt oder
verbunden ausgefiihrt werden konnen. Ein gemeinsamer Sternpunkt vergroBert dabei den Betriebsbereich
im Fehlerbetrieb, wahrend die Einkopplungen des defekten Systems auf die intakten Wicklungen bei
getrennten Sternpunkten geringer ausfallen [GHWB19], [83]. [GHWB20] zeigt allerdings, dass sich
die beiden Wicklungssysteme trotz getrennter Sternpunkte gegenseitig beeinflussen und dass daher eine
geeignete, von der Art des Ausfalls abhéngige Betriebsstrategie fiir den Fehlerfall nétig ist. Diirfen defekte
Schalter — wie hier angenommen — nicht weiter belastet werden, so sind auBlerdem insgesamt sechs
Trennelemente notig. Bei Verwendung eines gemeinsamen Sternpunkts ist dies ohnehin unumginglich,
um Sekundirausfille aufgrund der Verkopplung beider Systeme zu vermeiden. Die Rekonfiguration
fiihrt hier in jedem Fall zu einer Reduktion des Gesamtstroms, was nach Abb. 3.1 mit einer deutlichen
Einschrinkung des verfiigbaren Betriebsbereichs einhergeht.
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3 Fehlertoleranz bei elektrischen Fahrzeugantrieben

Die Anzahl der Trennschalter bzw. Sicherungen ldsst sich durch die Verwendung offener Wicklungen
reduzieren, was Abb. 3.3 (rechts) zu entnehmen ist [83, 151]. Bei Ausfall eines Schalters oder einer
Wicklung wird die entsprechende Phase abgetrennt und die Maschine zweiphasig weiterbetrieben. Dies ist
einfach moglich, da fiir jede Wicklung eine quasi unabhéngige Vollbriickenschaltung zur Verfiigung steht.
Im Normalbetrieb werden die beiden Wechselrichter mit einer symmetrischen Modulation nach [177]
angesteuert. Im Fehlerfall muss zur Beibehaltung der Symmetrie der Ausgangssignale ein Phasenversatz
der Modulationsfunktionen fiir die intakten Phasen beriicksichtigt werden. Diese Art der Rekonfiguration
fiihrt ebenfalls zur Reduktion des maximal verfiigbaren Stroms. Weiterhin ermoglicht die betrachtete
Konfiguration allerdings auch die Option zur Spannungsreduktion unter Beibehaltung der gesamten
Stromtragfahigkeit, indem im Fehlerfall durch einen der beiden Wechselrichter ein AKS gestellt wird. Fiir
einen kontinuierlichen Weiterbetrieb ist aufgrund der Belastung defekter Schalter jedoch nur die zuvor
genannte Variante geeignet.

Statt zusitzliche Phasen fiir den Normalbetrieb zu ergéinzen, um im Fehlerfall auf das Redundanzprinzip
zuriickgreifen zu konnen, eignet sich nach dem Vorbild der Struktur fiir offene Wicklungen ferner
ein Rekonfigurationsprinzip, bei dem grundsitzlich vom dreiphasigen in den zweiphasigen Betrieb
ibergegangen wird. Mit der B6 — B4M und der B6 — B4Y Struktur sind in Abb. 3.4 zwei mogliche
Varianten abgebildet. Dabei steht der Begriff B4M fiir Vierpuls-Briicke mit Mittelpunktverbindung und der
Begriff B4Y fiir Vierpuls-Briicke mit Sternpunktanbindung. Beide Strukturen bendétigen einen geteilten
Zwischenkreis mit Neutralpunktabgriff. Wird die defekte Phase im Falle der B4M-Rekonfiguration
nach [178-180] dauerhaft auf den Neutralpunkt gelegt, so reduziert sich die maximal zur Verfiigung
stehende Spannung um 50 %. Die Stromtragfihigkeit wird nur bei niedrigen Drehzahlen beeinflusst,
sofern die Zwischenkreiskapazitit ausreichend grofl dimensioniert ist (eine ndhere Betrachtung erfolgt
in Kap. 6.2.1). Die B6 — B4Y Struktur reduziert die Anzahl bendtigter bidirektionaler Schalter am
Neutralpunkt, iiberbriickt allerdings die zur defekten Phase gehorige Wicklung. Daher geht diese Variante
mit einer Strom- und Spannungsreduktion einher. Zusétzlich sind bei beiden Konzepten pro Phase zwei
Sicherungen bzw. Trennschalter notig. [45, 83, 181]
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Abb. 3.4: Rekonfiguration dreiphasiger Wechselrichter mit zwei aktiven Phasen im Fehlerbetrieb: B6 — B4M (links)
und B6 — B4Y Struktur (rechts).

Werden an Stelle der Triacs bei der B6 — B4M Topologie jedoch aktive Schalter eingesetzt, welche
auch im Normalbetrieb verwendet werden, so ergibt sich strukturell eine Dreipunktstruktur. Kap. 3.3.3
beschiftigt sich daher mit der Frage, welche Dreipunkt-Wechselrichter grundsitzliche fehlertolerante
Eigenschaften mit sich bringen, welche zusétzlichen Freiheitsgrade dadurch entstehen und ob sich durch
deren Nutzung die Anzahl benétigter Trennelemente verringert.
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3.3.3 Aktive Redundanz durch Mehrpunkt-Wechselrichter

Neben den bereits in Kap. 2.3.2 genannten Vorteilen bringt die hhere Anzahl an Einzelschaltern einiger
Mehrpunkt-Wechselrichter eine inhédrente Redundanz mit sich, da bestimmte Aufgaben durch unterschied-
liche Kombinationen an Schaltzustinden erfiillt werden koénnen [181]. Wird durch diese Eigenschaft eine
ausreichend groBBe Anzahl an Fehlerfillen abgedeckt, so ermdglicht die Verwendung von Mehrpunkt-
Wechselrichtern trotz erhdhter Ausfallwahrscheinlichkeit der Einzelkomponenten (vgl. Gl. (3.1.1)) die
Zuverldssigkeit des Gesamtsystems [84]. Da in dieser Arbeit insbesondere Zwei- und Dreipunktstrukturen
betrachtet werden sollen, liegt der Fokus dieses Abschnitts auf den in Kap. 2.6 vorgestellten Topologien.

Um das Potenzial der betrachteten Strukturen aufzuzeigen, wird nachfolgend jeweils tabellarisch auf-
gelistet, welche grundsitzlichen Reaktionen auf Kurzschluss- bzw. Offen-Ausfille jedes topologischen
Schalters moglich sind. Dabei wird zwischen temporiren und permanenten Reaktionen unterschieden.
Temporire Anpassungen dienen dem sicheren Weiterbetrieb nach fail-operational Prinzip bis zum Still-
stand als Alternative zum dreiphasigen AKS, welcher ausschlieBlich eine fail-safe Reaktion darstellt.
Der Vorteil gegeniiber dem AKS liegt darin, dass die Steuerbarkeit des Antriebs weiter gegeben ist und
transiente Uberstrome vermieden werden (siehe Kap. 6.1.1). Temporire Reaktionen werden immer dann
gewihlt, wenn defekte Komponenten weiter belastet werden miissen, um den Betrieb aufrecht zu erhalten.
Eine Reaktion wird als permanent bezeichnet, wenn der Antrieb dadurch dauerhaft im Fehlermodus
betrieben werden kann, ohne ausgefallene Halbleiter als idealen Kurzschluss bzw. Leerlauf zu betrachten.

a) NPC Wechselrichter

Der NPC Wechselrichter kann ohne zusitzliche Trennelemente auf Kurzschlussausfille der inneren
und Offen-Ausfille der dufleren Schalter sowie auf alle idealen Ausfallarten der Dioden Dsg reagieren.
Kurzschliisse an den dufleren Schaltern oder Offen-Ausfille der Schalter am Phasenausgang fiithren
hingegen zum Gesamtausfall des Antriebs. Als temporire Schutzmechanismen fiir einen voriibergehenden
fail-operational Betrieb kommt entweder eine Neutralpunktverbindung mit Hilfe der noch verfiigbaren
intakten Schalter oder ein Zweipunkt-Betrieb ohne die Klemmdioden Dsg in Frage. In letzterem Fall stellt
die Synchronisierung der Schaltvorgéinge der beiden in Reihe geschalteten Halbleiter eine zusitzliche
Herausforderung dar. [182] beschiftigt sich intensiv mit allen moglichen Kurzschluss-Ausfallszenarien und
deren Auswirkungen auf die verbleibenden intakten Schalter. Tab. 3.1 fasst alle sinnvollen Fehlerreaktionen
der Ansteuerung des NPC Wechselrichters bei Ausfall eines Schalters zusammen. Sofern zusétzliche
Komponenten fiir die genannte Reaktion notig sind, werden diese ebenfalls aufgefiihrt. Die rechte
Spalte gibt eine Einschitzung dazu, ob mit der genannten Rekonfigurationsstrategie angemessen auf den
jeweiligen Ausfall reagiert werden kann. Eine vollstindige Eignung wird nur dann attestiert, wenn ein
permanenter Weiterbetrieb ohne grof3e oder teure Trennelemente moglich ist. Bei der NPC Struktur ist
diese Bedingung in keinem Ausfallszenario gegeben.

Tab. 3.1: Mogliche Fehlerreaktionen und notwendige Zusatzbeschaltung bei verschiedenen Ausfallarten der unter-
schiedlichen topologischen Schalter des NPC Wechselrichters, abgeédndert nach [183].

Schalter Ausfallart Reaktion auf den Fehler Zusatzbeschaltung Eignung

Si4 KS NP-Verbindung 6 Trennschalter nein
Sia OA NP-Verbindung 6 Trennschalter nein
NP-Verbindung - temp.
Sa3 KS NP-Verbindung - temp.
So3 OA - - nein
Dsg KS NP-Verbindung - temp.
D56 OA Zweipunkt-Betrieb - temp.
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b) T-Type Wechselrichter

Wie der NPC Wechselrichter ist auch die T-Type Struktur nur temporar gegen bestimmte Halbleiterausfille
resistent. Fallen die Schalter des T-Zweigs als Kurzschluss aus, so kann iiber diese eine voriibergehende
Neutralpunktverbindung eingerichtet werden. Fallen die dulleren Schalter offen aus, dann ist iiber die
T-Zweig-Schalter ebenfalls eine Neutralpunktverbindung moglich. Kurzschlussausfille der duleren und
Offen-Ausfille der inneren Schalter konnen jedoch nicht auf gleiche Weise kompensiert werden. In
letzterem Fall ist zwar zumindest temporir ein Weiterbetrieb mit Zweipunkt-Modulation moglich, ein
dauerhafter Betrieb ist mit dem T-Type Wechselrichter allerdings ebenfalls nicht realisierbar.

Tab. 3.2: Mogliche Fehlerreaktionen und notwendige Zusatzbeschaltung bei verschiedenen Ausfallarten der unter-
schiedlichen topologischen Schalter des T-Type Wechselrichters, abgeédndert nach [183].

Schalter Ausfallart Reaktion auf den Fehler Zusatzbeschaltung Eignung

Si4 KS NP-Verbindung 6 Trennschalter nein
Sia OA NP-Verbindung 6 Trennschalter nein
NP-Verbindung - temp.
S23 KS NP-Verbindung - temp.
S»3 OA Zweipunkt-Betrieb - temp.

c¢) ANPC Wechselrichter

Die ANPC Struktur bietet im Gegensatz zur NPC oder T-Type Topologie aufgrund der hheren Anzahl an
Schaltern in jedem Fehlerfall eine Moglichkeit zur Rekonfiguration, ohne den betroffenen Halbleiter weiter
nutzen zu miissen. Als Rekonfigurationsstrategie dient grundséatzlich die Verbindung zum Neutralpunkt.
Zur sicheren Umsetzung wird der fehlerhafte Schalter durch Ausschalten der umliegenden Halbleiter
isoliert. Die Neutralpunktverbindung erfolgt dann iiber den jeweils anderen Spannungsnullzustand, also
entweder liber S, und Ss oder iiber S3 und Sg. Fallen nur die Dioden Dsg am Neutralpunkt offen aus, so
ergibt sich zusitzlich die Moglichkeit, den Wechselrichter temporédr wie einen NPC oder einen ANPC
Wechselrichter mit nur einem inneren Pfad zu betreiben. Analog dazu kann bei Ausfall der Schalter S5 wie
bei der NPC Struktur ein voriibergehender Zweipunkt-Betrieb eingestellt werden. Durch diese Reaktionen
bleibt (bis auf die fehlende Moglichkeit zur Verlustumverteilung) nahezu die gesamte Ausgangsleistung
erhalten. [183, 184]

Ein permanenter fail-operational Betrieb nach Ausfall eines beliebigen Schalters ist allerdings nur durch
das Einrichten einer Neutralpunktverbindung méglich. Diese kann jedoch als Rekonfigurationsstrategie fiir
jeden beliebigen Ausfall herangezogen werden. Damit bietet die ANPC Struktur als einzige Topologie eine
vollstidndige Toleranz gegeniiber Einfachfehlern, wodurch die hohere Ausfallwahrscheinlichkeit aufgrund
der groBeren Anzahl an topologischen Schaltern kompensiert werden kann [84, 184]. Trennelemente
wie Sicherungen oder grof3e Trennschalter sind aufgrund der Moglichkeit zur Nutzung der umliegenden
Schalter nicht notig. Selbst wenn ideale Ausfille angenommen werden und dadurch eine Weiterbelastung
defekter Schalter moglich ist, stellt die ANPC Struktur den einzigen Wechselrichtertyp dar, bei dem in
jedem Fehlerfall eine geeignete Reaktion eingeleitet werden kann.

Allerdings gilt es in gewissen Schaltzustiinden, Sekundérausfille durch Kurzschliisse eigentlich ausge-
schalteter Halbleiter zu vermeiden. Ein kritischer Fall tritt beispielsweise dann ein, wenn S3 und Sy
Strom fiihren. Dabei ist es irrelevant, ob der Strom iiber die Transistoren oder die zugehdrigen Dioden
flieft und die Schalter gemif dem Schaltzustand N aus Tab. 2.5 wihrenddessen eingeschaltet sind (wie
in Abb. 3.5 (links) gezeichnet) oder nicht. Zunichst ist es notwendig, dass gleichzeitig mit Sz und Sy4
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zusitzlich immer Ss eingeschaltet wird, selbst wenn dieser nicht im Lastpfad liegt. Durch das Zuschalten
von S5 wird das Potenzial zwischen den beiden ausgeschalteten Halbleitern S| und S; fest definiert. Fallt
nun wiahrend dieses Zustands entweder S; oder S, als Kurzschluss aus, so wird der obere bzw. untere
Zwischenkreiskondensator kurzgeschlossen und der Ausfall kann iiber den zugehorigen Kurzschlussstrom
detektiert werden. Ist S5 jedoch ausgeschaltet, so ist eine Kurzschlussdetektion fiir beide Schalter unmog-
lich [183]. Ein vergleichbares Szenario tritt in Zustand 0~ auf, bei dem die Kurzschlussdetektion an S,
durch das Einschalten von S| ermoglicht wird. Dies wirkt sich auf die in Kap. 4.2.1 getroffene Auswahl
an zuldssigen Schaltzustinden und die damit verbundenen Kommutierungsvorginge aus.

o > | > o

[T

7
&£
RS
v
| =7
T o

S, S, (’}

o I I | 0

Abb. 3.5: Ausfallszenarien mit potenziellem Risiko fiir Sekundirfehler, ergéinzt nach [183].

Aus Abb. 3.5 ist abzulesen, dass eine schnelle Erkennung eben dieser Fehler essenziell fiir den siche-
ren Ubergang in den rekonfigurierten Fehlerbetrieb ist, da bei einem Ausfall von S; das Risiko einer
Uberspannung an S, besteht. Gleiches gilt im umgekehrten Fall. Um Sekundirausfille zu vermeiden,
hilft einerseits eine schnelle Reaktion iiber die Rekonfiguration der Ansteuerung und andererseits das
Ergiinzen einer Kaskade aus Suppressordioden, um den Spannungsabfall zwischen Kollektor (bzw. Drain)
und Gate auf einen unkritischen Wert (in etwa %) zu limitieren. Dieses Gate-Clamping zur transienten
Uberspannungsbegrenzung ist in [185] und [186] beschrieben. [167] zeigt die Anwendbarkeit dieser
Herangehensweise auf den ANPC Wechselrichter anhand von Messungen. Ein weiterer kritischer Fall,
dem allerdings durch die gleiche MaBBnahme entgegengewirkt werden kann, ergibt sich im Schaltzustand
0%, der bei Verwendung des Modulationsschemas MS3 (siehe Kap. 4.2.1) vorkommt. Da hier alle inneren
Schalter Strom fiihren, kann ein Kurzschluss-Ausfall von S; eine transiente Uberspannung an Sy hervorru-
fen (siehe Abb. 3.5, drittes Bild von links). Alle getroffenen Aussagen gelten aufgrund des symmetrischen
Aufbaus dquivalent fiir die gegeniiberliegenden Schalter.

Tab. 3.3: Mogliche Fehlerreaktionen und notwendige Zusatzbeschaltung bei verschiedenen Ausfallarten der unter-
schiedlichen topologischen Schalter des ANPC Wechselrichters, abgedndert nach [183].

Schalter Ausfallart Reaktion auf den Fehler Zusatzbeschaltung Eignung

Sia KS NP-Verbindung Suppressordioden fiir Sy3 ja

Si4 OA NP-Verbindung - ja

Sa3 KS NP-Verbindung Suppressordioden fiir S14 (MS3) ja

S23 OA NP-Verbindung - ja

Sse KS NP-Verbindung - ja

Sse OA NP-Verbindung - ja
Zweipunkt-Betrieb - temp.

D56 Dreipunkt (A)NPC-Betrieb - temp.
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Offen-Ausfille sind im Gegensatz zu Kurzschluss-Ausféllen im Hinblick auf Sekundérausfille grundsitz-
lich als weniger kritisch zu betrachten. Tab. 3.3 fasst alle Reaktionen auf potenzielle Fehler zusammen.
Aufgrund der ausgeprigten fehlertoleranten Eigenschaften der ANPC Struktur erfolgt in Kap. 6.1.2 eine
genauere Betrachtung des Rekonfigurationsprinzips.

d) FC Wechselrichter

Die FC Struktur ermoglicht keine Fehlertoleranz, sofern die verwendeten Halbleiter nicht iiberdimensio-
niert und auf die gesamte Zwischenkreisspannung ausgelegt werden, da im Kurzschlussfall immer ein
weiterer Schalter liber seine zuldssige Sperrspannung hinaus belastet wird und somit zu einem Sekun-
ddrausfall fiithrt. Da alle Halbleiter im Lastpfad liegen und es keine alternativen Strompfade fiir einen
ordnungsgemélen Betrieb gibt, fiihren Offen-Ausfille grundsitzlich zu einem Gesamtausfall des Systems.
Die einzige Moglichkeit, den Wechselrichter nach einem Halbleiterausfall temporir weiterzubetreiben, ist
demnach im Kurzschlussfall mit spannungsiiberdimensionierten Halbleitern. Aus praktischer Sicht besitzt
der FC Wechselrichter damit keine Fehlertoleranz [183].

Tab. 3.4: Mogliche Fehlerreaktionen und notwendige Zusatzbeschaltung bei verschiedenen Ausfallarten der unter-
schiedlichen topologischen Schalter des FC Wechselrichters, abgeédndert nach [183].

Schalter Ausfallart Reaktion auf den Fehler Zusatzbeschaltung Eignung

Si3 KS - - nein
Si3 OA - - nein
So4 KS - - nein
Sos OA - - nein

3.3.4 Weitere Ansitze zur Steigerung der Fehlertoleranz

Neben den beiden bereits diskutierten Ansétzen iiber die Verwendung zusétzlicher Phasen oder Span-
nungsstufen ist ein erhohtes Mall an Fehlertoleranz auch durch andere Strategien realisierbar. Nachfolgend
wird zunéchst auf die bereits in Kap. 2.6.6 beschriebene SOW Struktur eingegangen, welche als Kombina-
tion aus erhohter Anzahl an verbauten Wechselrichterphasen und Spannungsstufen angesehen werden
kann. AnschlieBend wird ein kurzer Uberblick iiber die fehlertoleranten Eigenschaften kaskadierter oder
modularer Topologien gegeben.

a) SOW Wechselrichter

Bei der SOW Struktur ist eine Unterscheidung zwischen den Schaltern des linken und rechten Wechsel-
richters sowie den Sternpunktschaltern notig. Fallt ein Halbleiter in WR1 kurzgeschlossen oder offen
aus, so existiert keine sinnvolle Strategie zum dauerhaften Weiterbetrieb des Antriebs. Selbst der Einsatz
von Trennelementen fiihrt nicht zu einer Verbesserung der fehlertoleranten Eigenschaften. Als temporére
Reaktionen auf Fehler kann jedoch ein ein- oder dreiphasiger AKS gestellt werden, wobei der einphasige
AKS den geringfiigigen Vorteil eines kurzzeitigen Weiterbetriebs bis zum Stillstand mit sich bringt.

Fiir WR2 gelten die gleichen Aussagen beziiglich des ein- oder dreiphasigen AKS-Betriebs. Zusitzlich ist
bei einem Offen-Ausfall in WR2 jedoch der temporire Weiterbetrieb in Sternschaltung moglich. Im Gegen-
satz zu einem Ausfall in WR1 kann durch den Einsatz von Trennelementen gemifl Abb. 3.6 (entweder drei
AC- oder zwei DC-Trennschalter) ein kontinuierlicher Weiterbetrieb nach dem Halbleiterausfall erreicht
werden. In der Literatur beschreibt [142] eine dhnliche Herangehensweise anhand einer vergleichbaren
Problemstellung. Fiir einen fehlertoleranten Automobil-Antrieb entfillt diese Option jedoch analog zu
den bisherigen Betrachtungen.
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Im Falle des Defekts eines Sternpunktschalters eignet sich als temporirer Fehlerzustand in jedem Fall der
einphasige AKS iiber die Schalter der betroffenen Phase in WR1 und WR2 (siehe Abb. 3.6, rechts). In die-
sem Zustand wird der defekte Schalter nicht weiter belastet, sofern der AKS-Pfad iiber die mit dem DC—
Potenzial verbundenen Halbleiter gestellt wird und die verbleibenden Dioden somit in Sperrrichtung gepolt
sind. Darf der defekte Halbleiter kurzzeitig weiter belastet werden, so eignet sich fiir den Kurzschluss-
Ausfall auch der Weiterbetrieb in Sternschaltung und fiir einen Offen-Ausfall der Weiterbetrieb mit
offenen Wicklungen. Die zusitzliche Verwendung von zwei AC-Trennschaltern zwischen den Schaltern
am Sternpunkt ermoglicht auerdem den kontinuierlichen Weiterbetrieb mit offenen Wicklungen.
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Abb. 3.6: Mogliche MaBinahmen und Reaktionen zur Verbesserung der fehlertoleranten Eigenschaften des SOW
Wechselrichters. Trennschalter fiir Fehler von S’12 oder Sy (links) und einphasiger AKS bei Ausfall eines
Sternpunktschalters (rechts). Griine Schalter sind dauerhaft leitfihig, graue Schalter dauerhaft sperrend.

Zusammenfassend l4sst sich folgern, dass unter Verwendung der SOW Struktur grundsétzlich auf jedes
betrachtete Ausfallereignis mit einer voriibergehenden AKS-dhnlichen Schutzansteuerung reagiert werden
kann. Ein Weiterbetrieb ist jedoch nur in Einzelfdllen méglich, wobei einige Ausfallarten zusétzliche
Trennelemente fiir einen sicheren Weiterbetrieb benotigen. Die SOW Struktur eignet sich demnach nicht
als vollstindig fehlertoleranter Wechselrichter fiir ausfallsichere Antriebe.

Tab. 3.5: Mogliche Fehlerreaktionen und notwendige Zusatzbeschaltung bei verschiedenen Ausfallarten der unter-
schiedlichen topologischen Schalter des SOW Wechselrichters.

Schalter Ausfallart Reaktion auf den Fehler Zusatzbeschaltung Eignung
Si2 KS/OA  1-ph AKS + 2-ph PWM - temp.
S KS/OA  1-ph AKS +2-ph PWM - temp.
S\ OA Weiterbetrieb in Y-Schaltung - temp.
S|, KS/OA  Weiterbetrieb in Y-Schaltung 3 AC-Trennschalter/ nein

2 DC-Trennschalter  nein
Sy KS Weiterbetrieb in Y-Schaltung - temp.
Sy OA Weiterbetrieb mit OW - temp.
Sy KS/OA  1-ph AKS + 2-ph Weiterbetrieb - ja
Sy KS/OA  Weiterbetrieb mit OW 2 AC-Trennschalter nein

b) Fehlertoleranz durch Kaskadierung und Modularitét

Neben den bereits vorgestellten Prinzipien kann fehlertolerantes Verhalten au3erdem durch solche Wech-
selrichtertypen erreicht werden, die entweder generell modular aufgebaut sind oder die sich aus Kaskaden
einzelner Untereinheiten zusammensetzen. Ein Beispiel eines modular aufgebauten Wechselrichters stellt
der MMC dar, welcher aus einer grolen Anzahl seriell verschalteter Submodule besteht und unter ande-
rem in der HGU eingesetzt wird [88, 187]. Bei Ausfall eines Halbleiters kann der Wechselrichter dann
weiterbetrieben werden, wenn die Anzahl an Submodulen auch nach dem Defekt ausreichend groB ist
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und das betroffene Submodul durch einen Bypass-Schalter tiberbriickt werden kann. Um jede Art von
Ausfall abzudecken, ohne defekte Bauteile zu nutzen, miissten jedoch zumindest bei Verwendung von
Halbbriickenmodulen ebenfalls zusitzliche Schalter verbaut werden.

Das gleiche gilt fiir den kaskadierten Vollbriickenwandler (CHB, Cascaded H-Bridge), der ebenfalls aus
seriell verschalteten Submodulen besteht. Im Gegensatz zur MMC Struktur, welche Kondensatoren als
Energiespeicher in den Submodulen nutzt, werden hier allerdings zusétzlich eigene Batterie-Einheiten
verbaut [30]. Da die Fahrzeugbatterie somit auf mehrere Baugruppen verteilt ist, kann an dieser Stelle von
aktiver Redundanz gesprochen werden. Bei Ausfall eines Halbleiters erfolgt die Rekonfiguration durch
Uberbriicken des defekten Submoduls iiber die Schalter der zugehorigen Vollbriicke.

Eine weitere Ausfithrungsform modularer Wechselrichter ist der MHF (Modular High Frequency) Wech-
selrichter, welcher jede Wicklung einzeln mit jeweils in Serie verschalteten Vollbriicken inklusive Konden-
sator und Bypass-Schaltern versorgt [188]. Werden diese Vollbriicken nicht in Serie geschaltet, sondern
jeweils mit einer eigenen Batterie versehen und unabhingig voneinander betrieben, kann ebenfalls eine
Maschine mit offenen Wicklungen versorgt werden [189]. Beide Strukturen weisen ein gewisses Level an
Fehlertoleranz auf, das jedoch stark vom Aufbau der Submodule und der Anzahl der realisierten Phasen
sowie der Spannungsdimensionierung der Halbleiter abhingt.

Grundsitzlich zeigen kaskadierte und modulare Wechselrichter also ebenfalls fehlertolerante Eigenschaf-
ten. Auf eine detaillierte Betrachtung der vorgestellten Topologien soll aufgrund der geringen Relevanz
derartiger Strukturen fiir den Einsatz im BEV an dieser Stelle jedoch verzichtet werden.

3.4 Zusammenfassung

Fehlertolerante Eigenschaften erhdhen die Verfiigbarkeit und damit die Zuverldssigkeit eines elektrischen
Antriebsstrangs. Da Leistungshalbleiter die Komponenten mit der groSten Ausfallwahrscheinlichkeit
darstellen, kann insbesondere durch die Wahl einer geeigneten Wechselrichterstruktur Einfluss auf das
Verhalten im Fehlerfall genommen werden. Dabei ist eine Vielzahl unterschiedlicher Konzepte bekannt,
die nach dem Ausfall von Halbleitern grundsétzlich einen Weiterbetrieb ermoglichen. Allen Prinzipien ist
gemein, dass nach erfolgreicher Detektion des defekten Schalters eine Rekonfiguration der Ansteuerung
erfolgt, welche mit den verbleibenden intakten Komponenten in einen Fehlerbetrieb iibergeht. Je nach
Herangehensweise erfolgt das Abkoppeln des fehlerhaften Bauteils durch zusétzliche Trennelemente oder
durch die benachbarten Halbleiterschalter. Die Verwendung von Trennschaltern oder Sicherungen ist fiir
Automobil-Antriebe aufgrund der damit verbundenen Kosten und dem bendétigten Bauraum jedoch zu
vermeiden. Da die Ausfallcharakteristik von Leistungshalbleitern nicht exakt vorherzusagen ist, ist ein
sicherer Weiterbetrieb nur dann méglich, wenn defekte Bauteile nicht weiter belastet werden.

Ziel eines jeden fehlertoleranten Antriebs ist es, nach dem Ausfall in einen fail-operational Zustand
iberzugehen, in dem das Fahrzeug zwar gegebenenfalls mit reduzierter Gesamtleistung aber dennoch
sicher weiterbetrieben werden kann. Die Art und Weise der Rekonfiguration entscheidet dabei iiber die
im Fehlerbetrieb verfiigbare Spannung und den maximalen Strom, wodurch sich verschiedene Konzepte
unterschiedlich auf den Betriebsbereich des Antriebs auswirken. Bei klassischen Auslegungen ist an
dieser Stelle aufgrund des groferen verbleibenden Stellbereichs eine Spannungsreduktion gegeniiber einer
Stromreduktion zu bevorzugen.

Die Mehrzahl aller Konzepte zur Realisierung von fehlertoleranten Wechselrichtern setzt auf das Prinzip
der Redundanz. Dabei ist der aktive Redundanzansatz, bei dem alle verbauten Komponenten auch im
Normalbetrieb genutzt werden, der passiven Redundanz in den meisten Féllen sowohl aus Performance-
als auch aus Kostengriinden iiberlegen. Zur Umsetzung aktiver Redundanz kann unter anderem auf
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3.4 Zusammenfassung

Mehrphasen- oder auf Mehrpunkt-Wechselrichter gesetzt werden. Beide Ansitze versprechen je nach
ausgewihlter Struktur unterschiedliche Vor- und Nachteile. Die in diesem Kapitel vorgestellte Ubersicht
zeigt jedoch, dass ein Wechselrichtertyp im Hinblick auf seine fehlertoleranten Eigenschaften besonders
positiv zu bewerten ist. Die ANPC Struktur ist demnach die einzige Topologie, welche ohne zusitzliche,
aufwindige Schutzbeschaltung fiir alle Ausfallarten in einen Fehlerbetrieb iibergehen kann. Dieser wird
durch eine kontinuierliche Neutralpunktverbindung der defekten Phase realisiert, was zu einer Reduktion
der nach dem Ausfall verfiigbaren Spannung fiihrt. In den folgenden Kapiteln dieser Arbeit wird daher
insbesondere die Eignung des ANPC Wechselrichters fiir den Einsatz in BEVs mit Fokus auf dessen
Betriebsverhalten im Fehlerfall untersucht.
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Kapitel 4

Die ANPC Struktur fiir Traktionswechselrichter in
batterieelektrischen Fahrzeugen

Da die ANPC Struktur gemdf3 den Ausfiihrungen aus Kap. 3 ein hoheres Maf3 an Fehlertoleranz als alle
weiteren hier betrachteten Wechselrichterstrukturen aufweist und sich daher besonders fiir den Einsatz in
einem fehlertoleranten Antriebsstrang eignet, befasst sich dieses Kapitel mit konkreten Anforderungen an
diesen Wechselrichtertyp, die sich speziell aus dem Einsatz im Automobil ergeben. Hierfiir werden anhand
geeigneter Modulationsverfahren und den daraus resultierenden Verlusten zundichst die im Gegensatz
zur B6 Struktur auftretenden Herausforderungen diskutiert und anschlieffend Verfahren zu deren Losung
vorgestellt.

4.1 Maschinenpriifstand mit ANPC Wechselrichter

Die im Folgenden beschriebenen Ausfiithrungen zu un- W
terschiedlichen Modulationsverfahren, den damit ver-
bundenen Verlusten und dem resultierenden Betriebs-
verhalten des ANPC Wechselrichters beruhen zum

+NO1

groften Teil auf Messungen an einem Maschinenpriif- dSPACE B
stand, dessen wichtigste Hardware-Komponenten hier Plattform
vorgestellt werden. Der Aufbau des Schaltschranks, in h
dem sich neben dem ANPC Wechselrichter sowohl die | . 3 ‘ !
. Oszilloskop ] ; '
Spannungsversorgung als auch die Ansteuerung und L — ‘ ' l‘
die Messtechnik befindet, ist in Abb. 4.1 abgebildet. ' . 8K v
. . . Messtechnik !
Die Spannungsversorgung erfolgt tiber zwei Netztei- |
le mit einer Maximalleistung von je 10 kW und einer ANP?
maximalen Spannung von 1kV. Zur Erhéhung der ver- D

& Messtechnik |
fligbaren Eingangsleistung konnen diese in Serie be- : i ;
trieben werden, was zusitzlich die Option eines festen Netzteile
Neutralpunktabgriffs bietet. Dieser wird beispielsweise
fiir die Ausfithrungen in Kap. 6.3 zur gezielten Ein-
stellung des Neutralpunktpotenzials auf einen definier-
ten Wert verwendet. Die Ansteuerung erfolgt iiber die : PMSM mit
dSPACE Plattform DS1007 mit den Xilinx FPGA Mo- ~ Last-EM
dulen DS5203 und DS5203M1, wobei die Regelung,
die Berechnung der Schaltzeiten und die Definition
der Schaltsequenzen auf dem Hauptprozessor erfolgt, Abb. 4.1: Priifstandsaufbau.
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4 Die ANPC Struktur fiir Traktionswechselrichter in batterieelektrischen Fahrzeugen

wihrend die Messdatenerfassung, die Definition der Schaltzustinde, die Manipulation der Schaltflanken
sowie die Ausgabe der Schaltzustinde auf den FPGA Modulen implementiert ist. Die Programmierung
erfolgt tiber den Xilinx System Generator mit Hilfe von MATLAB Simulink, die Echtzeitanalyse und
Steuerung wird iiber das Programm dSPACE ControlDesk durchgefiihrt. Die Ubergabe der Schaltsignale
erfolgt zunéchst iiber eine zentrale Steuerplatine, welche sowohl zur Verteilung der Ansteuersignale als
auch zur Ansteuerung und Auswertung der Messtechnik dient. AnschlieBend werden die Signale per
Lichtwellenleiter an die Treiber der Leistungshalbleiter des Wechselrichters gesendet. Zur Messung der
Zwischenkreisspannung werden zwei Sensoren vom Typ LEM Voltage Transducer LV 25-P verwendet,
wihrend die Ausgangsspannungen und Sperrspannungen der Schalter mit Differenzialtastkopfen vermes-
sen werden. Zur Messung der Phasenstrome sind drei Stromsensoren des Typs LEM Current Transducer
HTA 100-S verbaut, zur Messung der Strome durch einzelne Schalter werden Rogowski-Spulen (PEM
CWTUM/03) verwendet. Die Erfassung des Lagewinkels und der Drehzahl erfolgt iiber einen Resolver,
zur Bestimmung des Drehmoments wird eine Drehmomentmesswelle verwendet.

Die beiden Hauptkomponenten, der ANPC Wechselrichter sowie die 800 V IPMSM von AVL sind
zusammen mit deren wichtigsten Kenndaten in Abb. 4.2 abgebildet. Die Nenndaten der elektrischen
Maschine kdnnen dabei aufgrund der verfiigbaren Hardware und der begrenzten Anschlussleistung nicht
ausgereizt werden. Vielmehr dient der Priifstand der Untersuchung prinzipieller Zusammenhinge, die
auch mit reduzierter Leistung analysiert werden konnen. Dennoch bietet das vorliegende Hardware-Setup
die Moglichkeit, Messungen an einer realen Antriebsmaschine mit automobilspezifischen Kenndaten
durchzufiihren. Als Last fiir die zu untersuchende Maschine (blau) wird eine zweite elektrische Maschine
(silbern) verwendet, deren Wicklungen iiber einstellbare Widerstinde gebriickt werden, um bei einer festen
Drehzahl ein definiertes Drehmoment aufbringen zu konnen. Eine eigene Ansteuerung und Regelung
der Lastmaschine ist nicht vorgesehen. Die kaskadierte Regelstruktur fiir die aktiv betriebene PMSM
inklusive aller genannten Komponenten ist in Abb. 4.3 skizziert. Ausgehend von dieser Struktur wird
die Ansteuerung — wie in den nachfolgenden Kapiteln beschrieben — in Abhingigkeit der betrachteten
Anforderungen weiter ergéinzt und angepasst.

Tab. 4.1: Kenndaten von Wechselrichter und Maschine.

Parameter Symbol Wert
ANPC Wechselrichter

Zwischenkreiskapazitit  Czx 740 uF
Zwischenkreisspannung  Upc 800V
Max. Phasenstrom Tnax eff 25A
IPMSM

Polpaarzahl P 4
Statorinduktivititen Ly/Lqy  350/705uH
Permanentfluss Yom 140 mVs
Statorwiderstand Ry 10 mQ
Max. Strangspannung Us,max 480V
Nennstrom In 350 A
Nennleistung Py 220kW
Nenndrehzahl nN 4060 min~!

Abb. 4.2: Dreiphasiger Dreipunkt-ANPC Wechselrichter und Priifstands-Maschine mit angekoppelter Last sowie
deren wichtigste Kenndaten.
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4.1 Maschinenpriifstand mit ANPC Wechselrichter
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Abb. 4.3: Fiir den Priifstand implementierte feldorientierte Regelstruktur.

Der zu untersuchende dreiphasige Dreipunkt-ANPC Wechselrichter ist mit luftgekiihlten 650V SiC-
MOSFETs (ROHM SCT3060ALHR) im TO-247 Gehiuse aufgebaut. Jeder topologische Schalter ist als
Parallelschaltung dreier Einzelchips, die thermisch jeweils iiber einen gemeinsamen Kiihlkrper verbunden
sind, realisiert. Der mit Folienkondensatoren aufgebaute Zwischenkreis befindet sich auf der Unterseite
des Leistungsteils, die Treiber-Platinen sind senkrecht von oben auf diesen montiert. Durch dieses Design
wird die Messung der Chiptemperaturen im laufenden Betrieb mit Hilfe einer Infrarot-Kamera moglich.
Die Schalter sind so angeordnet, dass die resultierenden Streuinduktivitdten der unterschiedlichen Kom-
mutierungspfade fiir die in Kap. 2.6.4 beschriebenen Modulationsschemata MS1 und MS3 vorteilhaft sind.
Abb. 4.4 zeigt die Anordnung der Schalter sowie ein von vorne (im abgebildeten Foto links) aufgenomme-
nes Bild der Infrarot-Kamera in einem konstanten Betriebspunkt, bei dem die Kiihlkdrper von Phase A
zur genaueren Definition der Messpunkte abgenommen wurden. Da mit Hilfe der quasi-kalorimetrischen
Bestimmung der Halbleiterverluste keine Aussage iiber die tatsdchliche Sperrschichttemperatur getroffen
werden kann, wurde eine Kalibrierung iiber das Einprédgen einer konstanten DC-Verlustleistung vorge-
nommen und daraus der thermische Widerstand jedes einzelnen Chips bestimmt, iiber welchen im Betrieb
die Riickrechnung auf die tatsidchlich auftretenden Verluste erfolgt. Zusitzlich zu den Messungen am
Maschinenpriifstand wurden aulerdem Messungen mit passiver, ohmsch-induktiver Last durchgefiihrt,
um grundlegende maschinenunabhéngige Zusammenhinge aufzuzeigen.

Punkt 1 258 oC
Punkt 2 25.6
Punkt 3 26.8
Punkt 4 37.4

Punkt 5 38.5

Punkt & 37.5
Punkt 7
Punkt 8
Punkt 9

Abb. 4.4: Positionierung der topologischen Schalter auf der Wechselrichter-Platine und zugehoriges Foto der Infrarot-
Kamera von den Schaltern Sy, S, und S5 in Phase A im PWM-Betrieb.
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4 Die ANPC Struktur fiir Traktionswechselrichter in batterieelektrischen Fahrzeugen

Abb. 4.5 zeigt die Zeitverldufe grundlegender Parameter des Maschinenpriifstands wihrend eines kurzen
Fahrspiels zur Evaluierung der Giite der Messsignale. Aufgrund der fehlenden Riickspeisefidhigkeit des
verwendeten Netzteils wurde die Maschine statt aktiver Bremsvorgidnge durch das anliegende Lastmoment
abgebremst. Grundsitzlich wird das Betriebsverhalten in allen stationdren und dynamischen Arbeitspunk-
ten trotz der niedrigen Auslastung der elektrischen Maschine als représentativ fiir die zu untersuchenden
Zusammenhinge bewertet.
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Abb. 4.5: Gemessene Zeitverldufe wihrend eines kurzen Fahrspiels am Maschinenpriifstand.

4.2 Modulationsverfahren und Verluste

Zur Ansteuerung des ANPC Wechselrichters mit PWM oder RZM stehen unterschiedliche Modulations-
schemata zur Verfiigung. Das Modulationsschema beschreibt dabei die verwendeten Schaltzustinde —
insbesondere fiir den Neutralpunktpfad — und damit die Kommutierungsvorginge beim Ubergang zwischen
den Schaltzustdnden. Nachfolgend wird zunéchst auf alle moglichen Auspriagungen sowie auf die beim
Ubergang zwischen zwei Zustinden auftretenden Verluste eingegangen. AnschlieBend werden die drei
gingigsten in der Literatur beschriebenen Modulationsschemata vor dem Hintergrund der Anwendung
in einem Antriebs-Wechselrichter untersucht. Ausgehend davon wird ein Formelsatz zur Beschreibung
der auftretenden Verluste fiir jedes Modulationsschema vorgestellt. Zur Validierung der theoretischen
Aussagen dienen Messungen am ANPC-Priifstand.

4.2.1 Schaltzustinde und Kommutierungsvorginge

Fiir die Betrachtung der Kommutierungsvorgéinge werden zunéchst alle sinnvollen in der Literatur disku-
tierten Schaltzustinde definiert (vgl. [125,190, 191]). In Tab. 4.2 sind neun unterschiedliche Varianten
beschrieben, wobei jeweils zwei davon die Spannung DC+ bzw. DC- am AC-Ausgang einpréigen. Zu-
sétzlich sind fiinf unterschiedliche Nullzustdnde moglich. Die leitenden Schalter sind dabei mit einer ’1’
markiert und in der nebenstehenden Zeichnung griin dargestellt.
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4.2 Modulationsverfahren und Verluste

Die Zustinde P und P fiihren prinzipiell beide
zur gleichen Spannung am Phasenausgang. Das Tab. 4.2: Mogliche Schaltzustinde eines ANPC Wechselrichters.
zusitzliche Einschalten von S¢ im Zustand P de- Zustand S; S» Sz Ss4 S5 S¢ Grafik

finiert jedoch eine symmetrische Spannungsauf-

teilung auf die beiden Schalter S; und S,4. Das P 1 1 0 0 0 1

gleiche Prinzip gilt fiir die Schalterstellungen in
N, wobei hier zur Spannungssymmetrierung Ss p 11 0 0 0 O
eingeschaltet wird. Auch fiir den Spannungsnull-
zustand am Phasenausgang existieren mehrere ot 0 1 0 0 1 0
redundante Schaltzustéinde. Diese unterscheiden
sich primér anhand des gewdhlten Strompfads. Je 0+ o 1 0 1 1 0
nach Ansteuerung der vier inneren Schalter flief3t
der Strom entweder iiber den oberen (S; und Ss),
iiber den unteren (S3 und Sg) oder iiber beide
inneren Pfade. Analog zu den bereits beschrie-

benen Zustinden P und N kann auch hier ge- 0~ ! 0 ! 0 0 1
zielt eine symmetrische Spannungsaufteilung auf
die sperrenden Halbleiterschalter erreicht wer- 0~ 6o o 1 0 0 1
den. Die Aufteilung der Schalt- und Durchlass-

verluste auf die Einzelschalter wird dabei maB3- N 0O 0 1 1 0 O
geblich von den gewihlten Schalterstellungen
beeinflusst [192]. N o 0 1 1 1 0

Ll Lo L) Lo L L Lo L g,

StandardméBig wird fiir den kontinuierlichen

PWM-Betrieb innerhalb einer Spannungshalb-

welle pro Spannungszustand (+1, 0 oder —1) ein fester Schaltzustand (P, N, 0, 0+, ...) verwendet. Die
Kombination aus den Schalterstellungen fiir DC+-, DC— und das Neutralpunktpotenzial wird hier — wie
bereits in Kap. 2.6.4 eingefiihrt — als Modulationsschema (MS) bezeichnet. Nachfolgend wird der Fokus
insbesondere auf die drei in dieser Arbeit als MS1, MS2 und MS3 bezeichneten Modulationsschemata
gelegt. Diese unterscheiden sich ausschlielich in der Wahl des Nullzustands. Bei MS1 wird der Strom
wihrend der positiven Spannungshalbwelle iiber die beiden oberen inneren Schalter gefiihrt, bei MS2
iber die unteren und bei MS3 sind alle vier inneren Schalter beteiligt, wodurch sich der Strom auf zwei
parallele Pfade aufteilen kann. Wihrend der negativen Halbwelle wird bei MS1 und MS2 der jeweils kom-
plementédre Nullzustand verwendet. Tab. 4.3 definiert die zum jeweiligen Modulationsschema gehoérigen
Nullzustinde. Bei den hier betrachteten Modulationsschemata werden ausschlieflich diejenigen Schaltzu-
stande betrachtet, bei denen gemil Kap. 3.3.3 ¢) zu jedem Zeitpunkt die Moglichkeit zur Detektion von
Kurzschliissen gegeben ist.

Tab. 4.3: Nullzustinde der Modulationsschemata eines ANPC Wechselrichters.

Modulationsschema Nullzustand (pos. Halbwelle) Nullzustand (neg. Halbwelle)

MS1 0t 0~
MS2 0 0t
MS3 0+ 0+

Aus der Vielzahl an Kombinationsmdoglichkeiten unterschiedlicher Schaltvorgénge ergibt sich ferner die
Moglichkeit, iiber eine geschickte Wahl der Abfolge von Schalthandlungen Verluste aktiv auf die zur
Verfiigung stehenden Halbleiter umzuverteilen [137,192—-194]. Dieser Ansatz wird in Kap. 4.4.2 niher
beschrieben.
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4 Die ANPC Struktur fiir Traktionswechselrichter in batterieelektrischen Fahrzeugen

4.2.2 Schaltabfolgen der gingigsten Modulationsschemata

Vor einer genaueren Betrachtung der Schalthandlungen der drei ausgewihlten Modulationsschemata
sollen zunéchst die fiir einen sicheren Zustandswechsel nétigen Anforderungen definiert werden. Zur
Vermeidung von Phasenkurzschliissen oder der Uberschreitung der Spannungsfestigkeit der Leistungs-
halbleiter bedarf es — wie nachfolgend aufgefiihrt — der Einhaltung fester Verriegelungszustinde. Diese
ergeben sich bei einem ANPC Wechselrichter in Abhingigkeit des gewihlten Modulationsschemas.

e Allgemein: Verriegelung von S; gegen S5 (bzw. S4 gegen Sg),

um einen Kurzschluss des oberen (bzw. unteren) Zwischen-  Hcy [wst, ws2
kreiskondensators zu verhindern. MS3 Sl
e MS1 & MS2: Verriegelung von S; gegen S4 und S, gegen v\\%

S3, um einen Kurzschluss des gesamten Zwischenkreises, die
Uberlastung eines Einzelschalters sowie eine Uberbriickung
der einzelnen Kondensatoren iiber die Schalter [S1,S,,S3,5¢]
bzw. [S5,5,,S3,54] zu vermeiden.

e MS3: Verriegelung von S gegen S4, S1 gegen S3 und S; gegen

S4, um einen Kurzschluss des gesamten Zwischenkreises, die

.. . . D . DC-
Uberlastung eines Einzelschalters sowie eine Uberbriickung ©
der einzelnen Kondensatoren iiber die Schalter [S{,S7,53,S¢] i )
. Abb. 4.6: Verriegelungsmechanismen
bzw. [S5,5,,53,54] zu vermeiden. einer ANPC Phase.

Um sicherzustellen, dass bei einer Schalthandlung keine der aufgefiihrten Regeln verletzt wird, sind
zwischen den einzelnen Schaltzustinden aus Tab. 4.2 Verriegelungszustinde einzuhalten. Gemi8 der
Anforderungen aus Kap. 3.3.3 ¢) miissen gegebenenfalls weitere Zwischenzustidnde eingefiihrt werden.
Insbesondere beim Nulldurchgang des Stroms ist die Wahl der Zwischenzustidnde entscheidend, da bei
undefinierter Stromrichtung auch die Spannungsaufteilung auf die Halbleiter nicht immer definiert ist. Fiir
den in dieser Arbeit verwendeten Priifstand ist diese Verriegelung iiber Logik-Abfragen als Kontrollinstanz
auf FPGA-Ebene implementiert.

Die nachfolgende — auf den bereits veroffentlichten Ausfithrungen aus [HHWB23] aufbauende — Analyse
der exakten Schaltabfolgen von MS1, MS2 und MS3 liefert einen Einblick in die unterschiedliche
Komplexitidt der Implementierung der Modulationsschemata. Es gilt allgemein, dass sich die Wahl
der Zwischenzustinde nicht signifikant auf die Verteilung sowie den Absolutwert der Schaltverluste
auswirkt, da die zusitzlich auftretenden Schalthandlungen — mit Ausnahme kapazitiver Verluste und
den im Anschluss betrachteten parasitdren Effekten — verlustfrei ablaufen. Auf die unterschiedlichen
Kommutierungsinduktivitidten jeder Schalthandlung in Abhingigkeit des Modulationsschemas und die
resultierenden absoluten Verlustenergien wird in Kap. 4.2.3 eingegangen. Die in den nachfolgenden
Grafiken gewdhlten Symbole zur Beschreibung der Schaltvorginge sind in Abb. 4.7 definiert. Da der
Priifstandswechselrichter mit SiC-MOSFETs aufgebaut ist, werden nachfolgend ebenfalls grundsitzlich
MOSFETs in den zugehorigen Schaltbildern verwendet.

| %

aus ein sperrt Stromrichtung

Abb. 4.7: Symbole fiir die Betrachtung der Schaltvorginge.
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4.2 Modulationsverfahren und Verluste

a) Modulationsschema 1

Die Festlegung der Schaltreihenfolgen fiir MS1 gestaltet sich komplexer als fiir die anderen beiden
Modulationsschemata. Zwar wire es beim Ubergang von P zu 0" prinzipiell moglich, zunichst die beiden
Schalter S; und S¢ auszuschalten und anschlieBend nach einer kurzen Totzeit S4 und S5 einzuschalten.
In genau diesem Zwischenzustand, in dem ausschlieBlich S, eingeschaltet ist, ist jedoch bei negativem
Phasenstrom die Spannungsaufteilung auf die Schalter in der unteren Hilfte der Wechselrichterphase
nicht definiert und stellt sich entsprechend in Abhingigkeit des Vorzustands, parasitdrer Elemente sowie
dem Verhiltnis der Sperrwiderstinde der drei unteren Schalter ein. Daher ist zu diesem Zeitpunkt keine
Kurzschlussdetektion mit Hilfe der Ucg sa-Methode nach [170] moglich. Weil der Fokus dieser Arbeit auf
ausfallsicheren Wechselrichtern liegt, sollen derartige Schaltzustinde vermieden werden.

Um zu jedem Zeitpunkt auf Fehler reagieren zu konnen, wird eine Reihe von Zwischenzustinden benotigt.
Dabei verhalten sich die Spannungen und Strome in der positiven und negativen Spannungshalbwelle
symmetrisch, wie Abb. 4.8 und 4.9 zeigen. Bei positiver Stromrichtung wird ausgehend von Zustand P
zunichst Sy ausgeschaltet, woraufhin der Strom auf beide inneren Pfade kommutiert. Die Aufteilung auf
die beiden Pfade hiingt dabei zum einen statisch vom Unterschied der Durchlasswiderstinde der Halbleiter
(Bauteilstreuung) und zum anderen dynamisch von der Kommutierungsinduktivitit ab.
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Abb. 4.8: Schaltvorginge und Verriegelungszustinde zwischen P und 07 bei MS1.
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Abb. 4.9: Schaltvorgidnge und Verriegelungszustinde zwischen N und 0~ bei MS1.
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Im nichsten Zwischenzustand Z; pg+ wird Ss spannungslos eingeschaltet und der Strom kommutiert
vollstidndig auf den oberen inneren Pfad. Dieser Kommutierungsvorgang kommt zustande, da der Strom
im Gegensatz zur vorher leitenden Bodydiode im Riickwirtsbetrieb des eingeschalteten SiC-MOSFETSs
aufgrund der fehlenden Schwellenspannung eine niedrigere Potenzialdifferenz iiberwinden muss. Bei
IGBTs wiirde der Strom hier weiterhin iiber beide inneren Pfade flieBen. AnschlieBend wird in Z3 po+ Se
verlustlos ausgeschaltet, wodurch sich nichts an der Spannungsaufteilung oder dem Strompfad dndert.
Hier gilt es allerdings zu beachten, dass die Spannungsverteilung abhingig vom vorherigen Zustand
ist. Beim Ubergang von Zustand 0" zu Z3 po+ stellt sich eine andere Verteilung auf die sperrenden
Schalter ein als in der anderen Richtung (violette Pfeile). Im letzten Schritt schaltet dann S, stromlos
ein, um die Spannungsaufteilung zwischen den unteren Schaltern wieder eindeutig zu definieren. Die
Schaltabfolgen fiir die negative Stromrichtung sowie die negative Spannungshalbwelle verlaufen analog.
Die Zwischenzustdnde Z; py+ und Z3 po+ dienen der Verriegelung von S; gegen Ss beziehungsweise Sy
gegen Sg, weshalb die Verriegelungszeit hier auf die Schaltdauer der Halbleiter abgestimmt werden muss.
Der Ubergang in den Zustand Z, po+ hingegen erfordert keinen aktiven Schaltvorgang unter Last, weshalb
die Dauer dieses Zwischenzustands kiirzer gewéhlt werden kann.

Fiir den Halbwelleniibergang gilt das Prinzip, das nachfolgend fiir MS2 vorgestellt wird, da hier einmalig
der Nullzustand gewechselt werden muss. Alternativ kann der Ubergang von einem Nullzustand auf den
anderen (beispielsweise von 0" zu 07) iiber den Ubergangszustand 0F erfolgen.

b) Modulationsschema 2

Bei MS2 ist der Ubergang zwischen einzelnen Schaltzustinden weniger komplex. Wie Abb. 4.10 zu
entnehmen ist, geniigt sowohl fiir die positive als auch fiir die negative Spannungshalbwelle jeweils ein
einzelner Zwischenzustand Z; pp- bzw. Z; yo+. Beim Wechsel von Zustand P in den Zustand 0~ wird
zunéchst S, aus- und anschlieBend S3 eingeschaltet. Schon wihrend Z pp- kommutiert der Strom auf den
richtigen inneren Pfad iiber die beiden Schalter S3 und Sg. Gleiches gilt fiir den entgegengesetzten Vorgang
bei negativer Stromrichtung, weshalb hier nicht zwischen den beiden Richtungen unterschieden wird.
Durch die gegenseitige Verriegelung der beiden Schalter S, und S3 wird ein KurzschlieBen des oberen
Zwischenkreiskondensators verhindert. Fiir die Schaltabfolge wéhrend der negativen Spannungshalbwelle
gelten die gleichen Randbedingungen, weshalb die Ansteuerung der Schalter symmetrisch zur positiven
Halbwelle erfolgt. Die resultierenden Kommutierungspfade ergeben sich in Abhédngigkeit der Stromrich-
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Abb. 4.10: Schaltvorgiinge und Verriegelungszustinde zwischen P und 0~ (links) sowie zwischen N und 0T (rechts)
bei MS2.
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tung und der Schalterstellungen wie eingezeichnet. Auch bei MS2 muss zusitzlich der Ubergang zwischen
den beiden Halbwellen betrachtet werden. Analog zu MS1 kann entweder von einem Nullzustand in den
anderen geschaltet oder fiir je einen Schaltvorgang die Schaltfolge fiir MS1 verwendet werden.

¢) Modulationsschema 3

Die Verriegelungslogik fiir MS3 erfordert den geringsten Implementierungsaufwand. Die Schaltvorgidnge
inklusive aller benétigter Zwischenzustinde fiir positiven sowie negativen Phasenstrom sind in Abb. 4.11
dargestellt. Da im Spannungsnullzustand immer alle vier inneren Schalter leiten, muss keine Unter-
scheidung zwischen positiver und negativer Spannungshalbwelle vorgenommen werden. Die Ubergiinge
zwischen P bzw. N und 0F verlaufen stattdessen gespiegelt ab. Die beiden Zwischenzustinde Z po+
und Z; no+ dienen dabei als Ubergangszustinde, da zunichst die duBeren Schalter S14 ausschalten und
erst nach der Verriegelungszeit die beiden verbleibenden inneren Halbleiter einschalten. Fiir negativen
Phasenstrom stellt sich die gleiche Schaltabfolge ein. Der einzige Unterschied besteht in den resultierenden
Strompfaden und der Spannungsaufteilung wihrend der Zwischenzustinde. Dabei fiihrt aufgrund der
Diodenvorwértsspannung der internen Bodydioden der verbauten SiC-MOSFETSs immer der Pfad mit der
niedrigeren Anzahl an ausgeschalteten riickwirts leitenden Schaltern den Strom. Bei der Verwendung von
Si-IGBTs mit antiparallelen Dioden wiirde hier die Wahl eines Vorzugspfads fiir beide Zwischenzustinde
erwartet. Alle eingezeichneten Strompfade wurden anhand von Schaltmessungen, welche im Anschluss
genauer betrachtet werden, auf ihre Richtigkeit hin untersucht.
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Abb. 4.11: Schaltvorginge und Verriegelungszustéinde bei MS3.

4.2.3 ANPC-spezifische Zusatzverluste bei Halbleitern mit PTO-Neigung

Zur Quantifizierung der auftretenden Verluste wihrend der unterschiedlichen Schalthandlungen wurde das
Schaltverhalten der verbauten Halbleiter in der tatsdchlichen Streuumgebung des in Kap. 4.1 beschriebenen
ANPC Wechselrichters bestimmt. Die Messungen wurden im taktenden PWM Betrieb bei niedriger
Grundfrequenz f;; = 50Hz und hoher Modulationsfrequenz f; = 20kHz an einer passiven Last mit hohem
induktiven Anteil von Ly, = 180uH durchgefiihrt. Durch diese Vorgaben stellt sich an den Scheitelpunkten
der Phasenstrome iiber mehrere Schaltperioden hinweg ein nahezu konstanter Strom ein, der analog zum
Doppelpulsverfahren [107,195] zur Charakterisierung der Schaltvorgénge genutzt wurde. Aufgrund von
Einschrinkungen durch die verfiigbaren Lastwiderstinde und -induktivititen sowie die Stromtragfihigkeit
der Halbleiter des Wechselrichters wurden die Messungen in diesem Kapitel sowie die kolorimetrischen
Verlustmessungen in Kap. 4.2.5 bei einer Zwischenkreisspannung von Upc = 400V durchgefiihrt.
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Nachfolgend wird ausschlieBlich auf aktive Schalthandlungen eingegangen. Verlustlose Ubergiinge werden
nicht explizit aufgefiihrt. Zunédchst werden die Schaltvorgénge bei Verwendung von MS3 betrachtet, da die-
ses — wie bereits beschrieben — am einfachsten zu realisieren ist und sich am besten zur Veranschaulichung
der Vorgédnge eignet. Im Anschluss werden die Zeitverldaufe der Strome und Spannungen fiir MS2 und
schlieBlich fiir MS1 vorgestellt. Dabei liegen in jeder Grafik die Kurven fiir die einzelnen Messungen an
den drei Halbleitern pro topologischem Schalter tibereinander (—/- -/---), um die Stromverteilung innerhalb
der Parallelschaltung zu bewerten. Es existieren sowohl kleine statische Abweichungen durch Unterschie-
de im Durchlasswiderstand als auch dynamische Abweichungen durch eine teils leicht unterschiedliche
induktive Anbindung. Diese befinden sich jedoch bei allen Schaltern in einem niedrigen und erwartbaren
Bereich. Da die Schalthandlungen der drei Schalter S1, S, und Ss in der oberen Hilfte einer ANPC Phase
dquivalent zu den Schalthandlungen der unteren Hilfte sind, werden nachfolgend nur erstere betrachtet.
Die Ergebnisse dieses Abschnitts wurden in Teilen bereits in [HHWB23] veroffentlicht.

a) Schaltvorginge bei MS3

Um das Schaltverhalten bei der Verwendung von MS3 zu beschreiben, werden die aktiven Schalthandlun-
gen von S; und Ss bei positivem Strom sowie das aktive Schalten von S bei negativem Strom betrachtet.
Abb. 4.12 zeigt den Aus- und Einschaltvorgang fiir S;. Die stationire Stromverteilung vor und nach dem
Schaltvorgang ist nahezu gleichmiBig, auftretende Abweichungen lassen sich durch die Bauteilstreuung
der verwendeten Chips begriinden [196]. Bei den Schaltvorgéngen an S, in Abb. 4.13 wird die Ein-
kopplung der Spannungsflanke auf die Gatespannung deutlich. Auch wenn der Schalter wihrend des
dargestellten Schaltvorgangs nicht selbst aktiv taktet (das Aus- bzw. Einschalten iiber die Gatespannung
liegt aufgrund der gewihlten Verriegelungszeit aullerhalb des dargestellten Zeitbereichs), wirkt sich
die steigende Spannungsflanke bei Spannungsaufnahme so stark auf die Gatespannung aus, dass diese
den Halbleiter kurzzeitig in den leitenden Zustand versetzt. Dieses parasitidre Einschalten (PTO, siehe
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Abb. 4.12: Aus- und Einschaltvorgang von S| bei positivem Phasenstrom mit MS3.
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Abb. 4.13: Schaltvorginge von S, bei negativem Phasenstrom mit MS3.
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Kap. 2.4.3) fiihrt zu Verlusten, die zusitzlich zu den erwarteten Reverse-Recovery Verlusten E;, der Diode
auftreten. Die Ursache hierfiir stellen zunéchst die verwendeten Halbleiter selbst dar. Diese sind aufgrund
eines ungiinstigen Kapazitdtsverhiltnisses zwischen Miller-Kapazitit Cgp und Gate-Source Kapazitét
Cgs und der daraus resultierenden Ladungsverhiltnisse anfillig fiir das PTO-Verhalten. [113, 197]

Durch eine geeignete Dimensionierung des Ansteuerkreises (beziiglich Rg on, RG off» Ugg»> CGs,ext) Wird
standardmiBig versucht, diesen Effekt zu unterbinden [111, 112]. Gelingt dies nicht, miissen fiir den
Einsatz entsprechender Halbleiter in der ANPC Struktur im Gegensatz zum B6 Wechselrichter zusitzliche
Verlustanteile beriicksichtigt werden, da teilweise mehrere Schalter gleichzeitig von PTO-Verlusten betrof-
fen sind, obwohl diese nicht selbst am Schaltvorgang beteiligt sind. Dies wird nachfolgend insbesondere
bei der Betrachtung von MS1 deutlich.

In Abb. 4.14 ist der Kommutierungsvorgang dargestellt, bei dem der PTO-Effekt auftritt. Beim Ubergang
vom Zwischenzustand Z; o+ zum Zustand N schaltet der vorher sperrende Schalter S4 aktiv ein, wor-
aufhin der Strom von den beiden inneren Pfaden auf die unteren Schalter S; und S4 kommutiert, bevor
S> Spannung tibernimmt. Durch die Restladung der Diode, welche zunéchst ausgerdumt werden muss,
entstehen Reverse-Recovery Verluste, die aufgrund der Einkopplung der positiven Spannungsflanke durch
PTO-Verluste iiberlagert werden. Da wihrend des Auftretens des PTO-Efffekts an S, kurzzeitig der untere
Zwischenkreiskondensator kurzgeschlossen wird, kann ein Kurzschlussstrom iiber die Schalter Ss, S,,
Sz und Sy flieBen. Dieser Strom ist in Abb. 4.13 zu erkennen und fiihrt dazu, dass bei diesem Schaltvor-
gang zusitzlich zu den erwarteten Verlusten eine dem PTO-Effekt zuzuschreibende Verlustenergie zu
beriicksichtigen ist.

0* Zno- N
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Abb. 4.14: Schaltabfolge bei negativem Phasenstrom mit parasitirem Einschalten von S, (roter Kreis) unter Verwen-
dung von MS3.

Bei positivem Phasenstrom arbeitet S5 im Riickwiértsbetrieb, was Abb. 4.15 zu entnehmen ist. Dadurch
fallen wéhrend des Ausschaltvorgangs Reverse-Recovery Verluste an, die in der Verlustbetrachtung
beriicksichtigt werden miissen. Die Anhebung der Gatespannung wéhrend der positiven Schaltflanke ist
hier nur geringfiigig, weshalb keine Zusatzverluste auftreten.
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Abb. 4.15: Schaltvorginge von Ss bei positivem Phasenstrom mit MS3.
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Obwohl bei Verwendung von MS3 noch weitere Schalthandlungen auftreten, fallen dort keine zusitzlichen
PTO-bedingten Verluste an, weshalb sie hier nicht weiter diskutiert werden sollen. Dass sich der PTO-
Effekt merkbar auf die Gesamtverluste auswirkt und bei einer Effizienzbetrachtung nicht auler Acht
gelassen werden darf, zeigt sich anhand des Anteils von 25 % an den gesamten Schaltverlusten. Bei nicht
PTO-anfilligen Halbleitern konnen diese Zusatzverluste hingegen vernachléssigt werden.

b) Schaltvorginge bei MS2

Analog zu MS3 wird nun das Schaltverhalten bei MS2 genauer betrachtet. Abb. 4.16 zeigt das Aus- und
Einschalten von S; bei positivem Phasenstrom. Beide Schaltvorgéinge verlaufen wie erwartet, einzig die
asymmetrische dynamische Stromaufteilung auf die drei parallelen Halbleiter beim Einschaltvorgang ldsst
auf eine Asymmetrie in der Parallelschaltung schlieBen. Die gegeniiber Abb. 4.12 erhShten Schaltverluste
sind auf die hohere Kommutierungsinduktivitit zuriickzufiihren. Bei negativem Phasenstrom zeigt sich
wihrend der Spannungsaufnahme durch S, das gleiche PTO-Problem wie bei MS3 (siehe Abb. 4.17). Die
zu Grunde liegende Schaltabfolge ist in Abb. 4.18 abgebildet. Wéhrend des Zwischenzustands Z; no+
beim Wechsel von 07 nach N fiihrt die Diode von S, den vollen Phasenstrom. Dieser wird abkommutiert,
indem S3 einschaltet und somit einen Pfad ohne riickwirts leitende Bodydiode eroftnet.
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Abb. 4.16: Schaltvorginge von S, bei positivem Phasenstrom mit MS2.
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Abb. 4.17: Schaltvorginge von S; bei negativem Phasenstrom mit MS2.
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Abb. 4.18: Schaltvorgang, bei dem an S, unter Verwendung von MS2 PTO auftritt.
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Bei Spannungsaufnahme von S, erfolgt die dargestellte Einkopplung auf das Gate, wodurch auch hier
kurzzeitig der untere Zwischenkreiskondensator kurzgeschlossen wird. Aufgrund des PTO-Effekts muss
bei MS2 zusitzlich zu den mit Taktfrequenz auftretenden Schaltverlusten der Verlustanteil der grund-
frequenten Schalthandlungen des Halbwelleniibergangs beriicksichtigt werden. Dieser Anteil wire ohne
parasitires Einschalten vernachléssigbar klein, er wirkt sich hier aber dennoch geringfiigig auf die Ge-
samtverluste von S; aus. Die Strom- und Spannungsverldufe der beiden Halbwelleniibergédnge sind in
Abb. 4.19 dargestellt.
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Abb. 4.19: Halbwelleniibergénge von der positiven zur negativen Halbwelle (links) sowie umgekehrt (rechts) an S
unter Verwendung von MS2.

¢) Schaltvorginge bei MS1

MST1 bringt sowohl die komplexeste Schaltabfolge als auch den gréten Einfluss durch parasitéires Einschal-
ten mit sich. Daher soll hier zunéchst ein Blick auf den gesamten Schaltvorgang fiir die Kommutierung
vom Zustand N nach 0~ sowie fiir die Kommutierung von 0~ nach N bei negativem Phasenstrom inklusive
der notigen Verriegelungszeiten geworfen werden (siehe Abb. 4.20).

Die Schalter mit zusétzlichen Verlusten aufgrund des PTO-Effekts sind in Abb. 4.21 markiert. In Abb. 4.20
wird besonders deutlich, dass jeweils nicht nur ein einzelner Schalter betroffen ist, sondern dass der
voriibergehende Kurzschlussstrom in die Verlustbilanz mehrerer Halbleiter im Kurzschlusspfad eingeht.
Am eindriicklichsten ist dies beim Ubergang von Zwischenzustand Z; No- zu Zustand N zu erkennen. Hier
tritt an S, PTO auf, wodurch der untere Zwischenkreiskondensator iiber Ss, S, S3 und Sy voriibergehend
kurzgeschlossen wird.
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Abb. 4.20: Vollstindige Schaltabfolgen bei MS1 mit negativem Phasenstrom: S; (oben), S, (mittig), S5 (unten).
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Abb. 4.21: Auswahl an Schaltvorgingen bei MS1, bei denen PTO auftritt.

Der Kurzschlussstrom ist als Strom-Peak sowohl bei S; als auch in Riickwirtsrichtung bei Ss (rechts in
Abb. 4.20) zu erkennen. Das PTO-Verhalten von S, wirkt sich also direkt auf die Verluste von S5 aus, der
zu diesem Zeitpunkt schon vollstindig eingeschaltet ist. Die groBere Amplitude dieses Strom-Peaks ldsst
sich dadurch erkldren, dass die Kommutierungsinduktivitit niedriger ist, da S3 und S4 bereits vorher vom
Laststrom durchflossen sind und sich somit nur ein kurzer Kommutierungspfad ergibt.

Der Ubergang von P nach 0" und umgekehrt wird wie bereits bei MS3 und MS2 nur anhand der
aktiven Schalthandlungen analysiert, da hier kein PTO an den Schaltern Sy, S, und S5 zu beobachten
ist. Auf alle anderen Fille wird im Folgenden analog zu MS3 und MS2 genauer eingegangen. Bei
positivem Phasenstrom in Abb. 4.22 treten bei den Schaltvorgidngen von S| keine Zusatzverluste auf. Wie
Abb. 4.23 zeigt, ist bei negativem Phasenstrom an S; sowohl beim Ein- als auch beim Ausschalten ein
kurzer Strompuls zu erkennen, der durch PTO am eigenen Gate (links) sowie durch PTO an S, (rechts)
hervorgerufen wird.
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Abb. 4.22: Schaltvorginge von S bei positivem Phasenstrom mit MS1.
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Abb. 4.23: Schaltvorginge von S; bei negativem Phasenstrom mit MS1.
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S, wechselt wihrend der Schaltabfolgen aus Abb. 4.20 insgesamt viermal zwischen sperrendem und nicht
sperrendem Zustand, wobei der Halbleiter dauerhaft ausgeschaltet bleibt. Kurzzeitig fiihrt die Bodydiode
wihrend zwei Zwischenzustinden den halben Phasenstrom. In der positiven Halbwelle ist S, hingegen
dauerhaft im leitenden Betrieb, weshalb hier kein Schaltvorgang betrachtet werden muss. Anhand der
dargestellten Abbildungen lassen sich die bereits oben beschriebenen Zusammenhénge inklusive der
Auswirkungen der Spannungsflanken auf die Gatespannung erkennen.

200 —i 20
< < D
= = — Ups
< = 100 Uss' 5
E 3 0 lz‘w
0 0,2 04 0,6 0,8 1 0 0,2 04 0,6 0,8 1
t/ us t/ us
Z3Nno-— 07 Eptotrr = 130J N — Z; no-: Passive Kommutierung

Abb. 4.24: Schaltvorginge von S, bei negativem Phasenstrom mit MS1 von N nach 0~
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Abb. 4.25: Schaltvorgénge von S; bei negativem Phasenstrom mit MS1 von 0~ nach N.

An Ss fallen die geringsten zusitzlichen PTO-Verluste an. Trotz steigender Spannungsflanke erhoht sich
die Gatespannung nur geringfiigig. Der Vollstindigkeit halber sind die Schaltvorgiinge bei positivem und
negativem Strom in Abb. 4.26 und Abb. 4.27 jedoch ebenfalls abgebildet. Einzig wihrend des eigentlich
stromlosen Einschaltens bei negativem Phasenstrom in Abb. 4.27 (rechts) fallen signifikante PTO-bedingte

Schaltverluste an. Ursédchlich ist hier allerdings nicht das Verhalten von Ss selbst sondern das parasitire
Einschalten von S; (siehe Abb. 4.20).
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Abb. 4.26: Schaltvorginge von S5 bei positivem Phasenstrom mit MS1.
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Abb. 4.27: Schaltvorgéinge von Ss bei negativem Phasenstrom mit MS1.

d) Vergleich der Ergebnisse

Aus den vorgestellten Messungen lassen sich die Streuinduktivititen der Hauptkommutierungspfade des
Aufbaus fiir die drei Modulationsschemata nach Tab. 4.4 bestimmen. Die Induktivitiiten fiir MS1 und
MS3 entsprechen sich, da in beiden Féllen hauptséchlich der gleiche Kommutierungskreis genutzt wird.
Der einzige Unterschied besteht darin, dass bei MS3 zusitzlich ein zweiter innerer Pfad wéhrend des
Nullzustands 0* zur Verfiigung steht, der im Gesamtergebnis jedoch nicht sichtbar wird. Die bei MS2
wirksame Induktivitit ist aufgrund des Leiterplattendesigns erwartungsgeméf hoher.

Tab. 4.4: Streuinduktivitdten der Modulationsschemata.

MS1 MS2 MS3
Ls 23nH 59nH 23nH

Tab. 4.5 fasst die gemessenen Ein- und Ausschaltverluste sowie die Verluste aus dem Reverse-Recovery
und dem PTO-Verhalten an den betrachteten Schaltern zusammen. Alle Verlustenergien, die entweder
vollstindig oder anteilmiBig auf den PTO-Effekt zuriickzufiihren sind, sind farblich hervorgehoben.

Der in den nachfolgenden Kapiteln verwendete analytische Formelsatz aus Anhang A.4 zur Berechnung
der Verluste des ANPC Wechselrichters fiir unterschiedliche Modulationsschemata wird fiir den Vergleich
mit den in Kap. 4.2.5 vorgestellten Verlustmessungen am Priifstand um zusétzliche Terme erweitert, um
auch die PTO Verluste an Schaltern mit abzudecken, die bei den betrachteten Schaltvorgiingen ohne
PTO-Effekt eigentlich keine Verlustleistung beitragen sollten. Durch diese Vorgehensweise lassen sich
sowohl die Erkenntnisse dieses Kapitels als auch die Herangehensweise zur Verlustberechnung bestitigen.

Tab. 4.5: Schaltverluste der Einzelschalter fiir die verschiedenen Modulationsschemata.

MS1  MS2  MS3

S, Eon 3014 - 311
S, Eg 176 - 162
Si1 Epotrr 1850 - -

Sl EHW - 434 ]JJ -

Sy Epn - 25500 -

S>  Eofr - 222 -

S2 Eposr 368p 135p) 1424
Ss Eon - - -

S5 Eoff - - -

Ss Eporn 1334 - 19
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4.2 Modulationsverfahren und Verluste

4.2.4 Modulationsfunktionen und analytisches Verlustmodell fiir die ANPC Struktur

Die Wahl des Modulationsschemas wirkt sich neben der Verteilung der Schaltverluste insbesondere auf
die Durchlassverluste der Halbleiter aus. Dies fiihrt in Abhéngigkeit des Betriebspunkts zu einer stark
voneinander abweichenden Belastung der unterschiedlichen topologischen Schalter. Um die exakte Verlust-
aufteilung fiir jedes Modulationsschema in jedem beliebigen Betriebspunkt berechnen zu kdnnen, bedarf
es der mathematischen Charakterisierung aller Schalt- und Durchlassverluste. Die gewihlte analytische
Herangehensweise basiert auf der Sinus-PWM, da diese einfacher mathematisch zu beschreiben ist als die
RZM. Dies ist auch in der Literatur ein gingiger Ansatz zur analytischen Verlustberechnung von Zwei-
und Dreipunkt-Wechselrichtern [97,110, 198]. Der sich durch diese Vereinfachung einstellende Fehler ist
marginal, da einzig der zeitliche Verlauf der Aussteuerung der Einzelschalter leicht voneinander abweicht,
wihrend alle weiteren Groflen identisch sind [HGWHB20], [199]. Der grofite Unterschied der beiden
Modulationsverfahren liegt in der maximalen Aussteuerung. Bei der verwendeten Sinus-PWM liegt der
hochstmogliche Modulationsgrad ohne Uberlagerung der dritten Harmonischen bei m = 1, wiihrend er
bei RZM bei 1,155 liegt (sieche Kap. 2.5.1 und Kap. 2.5.2). In allen nachfolgenden Ausfithrungen wird
daher bei der Berechnung der Verluste in Betriebspunkten mit m € [1...1,155] grundsitzlich immer m = 1
angenommen. Der daraus entstehende Fehler ist ebenfalls vernachldssigbar klein.

Das Verhalten jedes Einzelschalters kann mit Hilfe der zugehdrigen Modulationsfunktion fiir die Stréme
des Transistors &1;;(¢) und seiner antiparallelen Diode Jp;;(¢) beschrieben werden. Diese ergeben sich
aus der tibergeordneten Modulationsfunktion M(¢) fiir die jeweilige Strangspannung und beschreiben die
Strombelastung der Bauteile. Dabei stehen die Indizes i und j fiir die Schalterpositionen nach Abb. 2.22
(rechts). Der zeitliche Verlauf von 8(¢) entspricht dabei dem Tastgrad des Transistors, der den Strom
fiir das betrachtete Bauteil einprigt. Aufgrund der vorausgesetzten Halbwellensymmetrie sowie der
Symmetrie jeder Wechselrichterphase fallen an den beiden duBleren Schaltern S; und S4 die gleichen
Verluste an, weshalb sie zu S14 zusammengefasst werden konnen. Gleiches gilt fiir So3 und Ss¢. Fiir die
Herleitung der integralen Durchlassverluste iiber eine Grundschwingungsperiode gilt es zu beachten,
dass nicht immer das Modulationssignal des betrachteten Schalters selbst ausschlaggebend fiir den
eingeprigten Strom ist. Hier gilt es vorab zu unterscheiden, welcher topologische Schalter durch sein
Schaltverhalten den Strom definiert. Daher beziehen sich alle angegebenen Modulationsfunktionen direkt
auf den fiir die Verlustbetrachtung relevanten Strom durch den Transistor bzw. die Diode. Auflerhalb des
jeweiligen Definitionsbereichs der genannten Modulationsfunktionen gilt &t;; = 0 bzw. dp;; = 0. Da der
Fokus dieser Arbeit auf der ANPC Struktur liegt, werden nachfolgend die Modulationsfunktionen aller
topologischen Einzelschalter definiert, da diese die Basis der Performance-Analyse in Kap. 5 darstellen.
Anschliefend wird exemplarisch auf die resultierenden Durchlass- und Schaltverluste des Schalters Sy4
unter Verwendung von MS1 eingegangen. Der vollstindige Formelsatz zur Beschreibung aller Verluste
des ANPC Wechselrichters mit MS1, MS2 oder MS3 sowie weitere Formelsitze fiir die B6, NPC, T-Type,
FC und SOW Struktur finden sich in Anhang A. Die nachfolgend vorgestellten Ergebnisse wurden in
Teilen bereits in [HGWHB20] veroffentlicht.

a) Modulationsschema 1

Bei Verwendung von MS1 leitet Sp3 wihrend einer gesamten Halbwelle, wohingegen der Schalter wihrend
der entgegengesetzten Halbwelle ausgeschaltet ist. Schaltverluste fallen demnach nur mit Grundfrequenz
an. Da sich der Strom durch die anderen Schalter in S,3 addiert, fiihrt dieser wiahrend des Ein-Zustands
den kontinuierlichen Phasenstrom. S14 und Ss¢ takten mit dem PWM-Muster, das iiber die zugehdrigen
Modulationsfunktionen durch Sinus-Dreieck Vergleich definiert ist und prégen so ihren eigenen Strom
ein. Durch den Phasenversatz ¢ zwischen Spannung und Strom teilt sich die jeweils betrachtete Strom-
Halbwelle auf Transistor und Diode auf. Der Winkel wt¢ beschreibt nachfolgend grundsitzlich den
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Stromwinkel. Die Spannung (und damit die Modulationsfunktion) ist demnach gegeniiber dem Strom
um den Winkel ¢ verschoben, welcher in den zugehorigen Gleichungen beriicksichtigt wird. Um die
Darstellung der getakteten PWM-Signale iibersichtlicher zu gestalten, ist der in den nachfolgenden
Grafiken dargestellte Zeitbereich symmetrisch zur Spannungsgrundwelle gewéhlt und beginnt demnach
bei wt = —¢@. Die resultierenden PWM-Muster sowie die getakteten Phasenstrome durch die zugehorigen
Schalter sind in Abb. 4.28 dargestellt.

T4 : Or14(t) = m-sin(ot + @) ot € [0, — @]
Dis: 5]314(1‘) = m~sin(a)t+ (P) Wt € [ ,O]
T3 : t)=1 ot € |0,
23 1 O123(1) 0,7 — o] (4.2.1)
Dy : dpo3(t) =1 ot € [—¢,0]
T56:8r56(t):1—m-sin(a)t+(p) ot € [ o, ]
Dsg : 61)56(1‘) =1 —m-sin(a)H—(p) Wt € [0,71' (p]
v 1} —— Mod. M(t) 5 1}
< W = ) < |
- —— Carrier 1 -
o 0 ! — Carrier 2 Z T 0 - —PWM S
- | 5 14
S 4! 135 4t ——SromS, ,
0 5—>wt T/2 T 0 T/2 T
R [IIEEITTRIO:
s O w0
E —PWM S, e — PWM S_
S 1t —StromS,,| 1 5 -1t —— Strom S | -
0 T/2 T 0 T/2 T

Abb. 4.28: Modulationssignale und Strome durch die betroffenen Schalter eines ANPC Wechselrichters mit MS1.

b) Modulationsschema 2

Im Gegensatz zu MS1 taktet bei MS2 nur S;3 mit Modulationsfrequenz, wohingegen die anderen beiden
Schalter grundfrequent angesteuert werden. Dennoch ist der Strom durch alle Halbleiter gepulst, weshalb
fiir jeden Schalter im jeweiligen Definitionsbereich sinusférmige Modulationsfunktionen verwendet
werden. Wihrend S;3 iiber die gesamte Grundfrequenzperiode hinweg stromdurchflossen ist, fithren S4
und Ss¢ nur wihrend einer Halbwelle Strom.

Ti4: Or14(t) = m-sin(wt + @) ot € [0,7— @]
Dis: 5])14(1‘) = m-sin(ﬁ)t—i— (P) ot € [—(p,O]
m-sin(t + @) ot € [0, — @]
Tos : Or23(t) = '
l+m-sin(wr+¢@) ot € [1—¢,n] 42.2)
l1+m-sin(wr+¢) ot € (1,27 — @]
Do3 1 Opos(t) =
m-sin(@r + @) ot € [—,0]
Tso: Srsolt) = 1 +m-sin(wi+9) ot € [1,27— ]
D5615D56(I)ZI+I’H'Sin((Dl+(P) ot € [E—(p,ﬂ']
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© 1} —Mod M| w1
= —— Stromi(t) = I‘l
:53 0 — Carrier 1 :53 0 ]
£ Z L — PWM Sl4
S 1/ Y S 1t —StromS14
0 —> wt T/2 T 0 T/2 T
» - Il
v © 1 50 '
- — PWM 323 - — PWM 556
S -1t ——Strom S, S -1} |—SwromS,,
0 T2 T 0 TI2 T

Abb. 4.29: Modulationssignale und Strome durch die betroffenen Schalter eines ANPC Wechselrichters mit MS2.

¢) Modulationsschema 3

Bei MS3 teilt sich der Strom im Spannungsnullzustand auf die beiden inneren Pfade auf. Daher ist die
Stromamplitude an S;4 hoher als an Ssg. Der Strom durch Sy3 stellt eine Kombination aus den Stromen der
beiden anderen Schalter dar. Sy3 iibernimmt dabei wihrend des positiven Spannungszustands 41 den Strom
durch Si4 und im Nullzustand die andere Hélfte des Phasenstroms, der nicht durch Ss¢ flieft. Demnach
leiten sich die in Anhang A.4.3 angegebenen Verlustgleichungen aus den Formeln fiir die anderen beiden
Schalter ab. In Kap. 4.2.5 zeigt sich, dass die Aufteilung des Stroms einen Vorteil in den Durchlassverlusten
zur Folge hat, der insbesondere bei dem fiir BEVs wichtigen Betriebsbereich mit niedriger Aussteuerung
zum Tragen kommt. Anders als bei den beiden vorher betrachteten Modulationsschemata takten bei
MS3 alle Schalter iiber eine halbe Grundschwingung mit Modulationsfrequenz, weshalb die effektive
Schaltfrequenz jedes topologischen Schalters gleich ist.

T4 : Or14(t) = m-sin(ot + @) ot € [0, — @]
Dis: 6D14(l) = m-sin((Dt—i— (P) wt € [—(p,()]
m-sin(@t + @) ot € [0, — @] @ Iy
Ty3: Or23(t) = { 1 —m-sin(wt+¢) ot € [0,7—¢] @ Ly,
l+m-sin(wt+¢) ot € [1—¢,n] @ L
m-sin(@t + @) ot € [—¢,0] @ [y,
. 4.2.3)
Doz @ 8po3(t) 1—m-sin(wt+¢) ot € [—9,0] @ L
1+m-sin(wt+¢) ot € [1,27—¢] @ 1iy,
1—m-sin(wt+¢) ot € [0,1—¢] @ 31y,
Tse : Orse(t) .
l+m-sin(wt+¢) ot € [1—@,n] @ 3y
1—m-sin(ot+¢) ot € [-¢,0] @ Liy
Dse : Opse(t) 2P .
L+m-sin(wt+¢) ot € [7,21—¢] @ 5l
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® 1t —— Mod. M(t) | 4 T 1t
< WP = ) < |
- —— Carrier 1 -
. 0 . —— Carrier 2 % 0 - —PWM S
== | == 14
S 1t 13 1t —— Strom 814 .
0 —» wt T/2 T 0 T/2 T
T 1 ° 1
v O { = °f
- — PWM 823 - —— PWM 856
S -1+t —— Strom 523 S5 -1¢t —— Strom 556
0 T/2 T 0 T/2 T

Abb. 4.30: Modulationssignale und Strome durch die betroffenen Schalter eines ANPC Wechselrichters mit MS3.

d) Herleitung eines analytischen Formelsatzes fiir die Wechselrichterverluste

Am Beispiel von S;4 mit MS1 soll nun auf die Herleitung der in dieser Arbeit verwendeten Formeln
zur Berechnung der Verluste eines ANPC Wechselrichters mit Si-IGBTs eingegangen werden. Der
gewihlte Ansatz entstammt der Literatur [110] und wird beispielsweise in [97, 198] verwendet. Die
zusitzlichen Verluste durch den PTO-Effekt aus Kap. 4.2.3 werden zunichst vernachldssigt. Generell sind
die Durchlassverluste Pyonq analog zu den Ausfithrungen in Kap. 2.4 durch das Integral aus Gl. (4.2.4)
iber eine Periode der Grundfrequenz definiert. Durch die Multiplikation mit der fiir den betrachteten
Halbleiter relevanten Modulationsfunktion wird der getaktete Stromverlauf beriicksichtigt.

Peond = i . /TP ic(l‘) . MCE(l)dl = i . /TP 5([) . (UCE,O . i(j(l) +rcE- l%(l)) dr 4.2.4)

Ty Jo Ty Jo
Die Schaltverluste berechnen sich nach Gl. (4.2.5) aus dem zeitlichen Mittelwert des Stroms iiber eine
Grundfrequenzperiode, wobei eine Skalierung von den Referenzwerten der zugrundeliegenden Halblei-
terdaten auf die tatsdchliche Spannung und den tatsidchlichen Strom erfolgt. Die Exponenten K; und K

wurden anhand der verfiigbaren Halbleiterdaten bestimmt oder der Literatur [110] entnommen.

. > N\ K K
IEE(; Ion U\™
Pow = fs 'Esw7ref' */0 E ) dr - <p> : < > (4.2.5)

TP I ph I, ref U ref

Bei Verwendung von MS1 ergibt sich durch Einsetzen der entsprechenden Modulationsfunktionen bei
sinusformigem Phasenstrom mit Phasenwinkel ¢ folgender Formelsatz zur Beschreibung der an Sy4
anfallenden Verlustleistung. Die Auswertung des Integrals aus Gl. (4.2.5) erfolgt dabei abschnittsweise
innerhalb der Grenzen, in denen Schaltverluste am betrachteten Schalter anfallen.

Ucgo- 1 rcg - I?

Peona;riamst = =~ m- (sin@ + (7w — ) -cos @) + = ——-m-(cos ¢+ 1)2 (4.2.6)
&\ Kiron K, &\ Kir,off K
1+cos ® I . Upc uT,on i X Upc T, off

F =——fs|En| 7 Eoff | — 427

sw,Tl4 an 5| Eon <Iref> (2 : Uref) + it | 2 Uwg (4.2.7)

Uro-T 2
Peond,p14,Ms1 = PO m- (sing — @ -cos@) + Lo (cosp — 1)2 (4.2.8)
4w 61
= \ Kip K
1—cos¢@ I Upc ub

P, —f.E..— " [ . 4.2.9)

sw,.D14MS1 = fs - Exr o <Iref> (2 : Uref)
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Zusitzlich werden fiir jeden Schaltvorgang stromunabhiingige kapazitive Verluste beriicksichtigt, die
aus den jeweiligen Datenbléttern extrahiert und den Schaltern in Abhéngigkeit des Phasenwinkels als
zusitzliche Schaltverluste zugeordnet werden. Der hieraus resultierende Verlustanteil ist jedoch in den
meisten Betriebspunkten vernachléssigbar klein und duf3ert sich ausschlieBlich bei sehr niedrigen Stromen.

Die Validierung der iiber den vorgestellten Ansatz hergeleiteten Verluste erfolgt mit Hilfe eines Simu-
lationsmodells in PLECS. Abb. 4.31 zeigt sowohl fiir den B6 Wechselrichter als auch fiir die ANPC
Struktur eine groBe Ubereinstimmung der berechneten mit den simulierten Verlusten jedes beteiligten
Halbleiters. Weitere Verlustformeln fiir alle anderen Halbleiter des ANPC Wechselrichters fiir jedes der
drei betrachteten Modulationsschemata finden sich gemeinsam mit den Verlustformeln fiir die B6, NPC,
T-Type, FC und SOW Struktur in Anhang A.

300 T T T T T T T

B6 I ANPC [ Berechnung

I (MS)) [ Simulation
200 :
~ |
g |
100 |
|
|

0

N2 N AN N2 5 ) ©
ea¥ o % 0o P ea¥, 9T 0a¥ o

Q/IB

Abb. 4.31: Vergleich der berechneten und simulierten Verluste eines B6 Wechselrichters und eines ANPC Wechsel-
richters mit MS1 bei gleicher gesamter Halbleiterfliche im gleichen Betriebspunkt.

4.2.5 Verlustmessungen am Priifstand

Messungen nach dem in Kap. 4.1 beschriebenen thermischen Prinzip sollen nun die reale Gesamtverlust-
leistung der Einzelschalter in unterschiedlichen Betriebspunkten abbilden. Einzelne Betriebspunkte und
Erlduterungen entsprechen dabei den bereits in [HWHB22] und [HHWB23b] veroffentlichten Ergebnissen.
Da mit Hilfe der verwendeten Messmethode keine Unterscheidung zwischen Schalt- und Durchlassver-
lusten getroffen werden kann, werden die Messungen zusétzlich den analytisch berechneten Verlusten
nach Anhang A gegeniibergestellt. Dies dient aulerdem der Verifizierung des hergeleiteten Formelsatzes
sowie des messtechnischen Prinzips. Da die im Priifstandswechselrichter verbauten Halbleiter anfillig
fiir parasitdres Einschalten sind, werden fiir die Schaltverlustformeln alle Schaltenergien aus Tab. 4.5
verwendet. Um auch die Verluste des Halbwelleniibergangs bei MS2 zu beriicksichtigen, wird hierfiir
ein zusitzlicher grundfrequenter Verlustterm ergénzt. Wie bereits in Kap. 4.2.3 beschrieben, werden die
Messungen bei einer Zwischenkreisspannung von 400 V durchgefiihrt. Abb. 4.32 zeigt die gemessenen
und berechneten Verluste fiir MS1, MS2 und MS3 jeweils bei einer Variation des Modulationsgrads
in Schritten von je 25 %. Da die Messungen alle bei dem gleichen Effektivstrom durchgefiihrt werden
sollten, musste der Modulationsgrad aufgrund der nur stufenweise einstellbaren passiven Last teilweise um
wenige Prozentpunkte angepasst werden. In diesem Zusammenhang wird auch der Einfluss der lingeren
Verriegelungszeit von MS1 aufgrund der hoheren Anzahl an Zwischenzustinden deutlich, da hier der
Modulationsgrad tendenziell etwas hoher angesetzt werden musste, um den gleichen Effektivstrom am
Ausgang zu erhalten. Generell stimmen die Rechnungen und die Messungen sehr gut miteinander iiberein.
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Insbesondere bei den beiden mittleren Modulationsgraden ist die Abweichung der jeweiligen Balken nur
minimal. Bei m = 1 weisen die Balken der Messergebnisse mit groen Schaltverlusten etwas niedrigere
Verluste pro Schalter auf, da im realen Betrieb durch die implementierte Kurzpulsunterdriickung einige
Pulse wegfallen und die tatsichlich auftretenden Schaltverluste dadurch sinken. Bei kleiner Aussteuerung
von m = 0,25 weichen insbesondere die Balken von S;4 bei MS2 prozentual stiarker voneinander ab. Dies
kann durch die thermische Kopplung der nebeneinander angeordneten Schalter erkliart werden, da der in
diesem Betriebspunkt verlustarme Schalter S|, an dem die Temperatur fiir S;4 gemessen wird, auf der
Platine zwischen den heileren Schaltern S, und Ss liegt (siche Abb. 4.4).

3 '.Pcond DPSN me%' 3 '.Pcond DPSN I:Ipme$' 3 '.Pcond I:Ipsw I:Ipm%s'
3, E | -
> >
1 | | a | IH |
S14 S23 S56 S14 S23 SSG S14 S23 S56
MSl,m=1 MS2, m=1 MS3, m=1
3'.Pcond I:IPSW I:Ipmms' 3'.Pcond DPSN me%' 3'.Pcond DPSN me%'
Z 2 =2 I )
> >
BN o LI
0 Ll =0 0 [l mo
S14 S23 S56 S14 S23 S56 S14 S23 S56
MS1, m=0,78 MS2, m=0,75 MS3, m=0,75
3 4.Pcond I:IPSW I:Ipmess}' 3 4.Pcond I:IPSW I:Ipmas}' 3 4.Pcond DPSN I:Ipmess}'
Z 2 2 2 12 27 -
> >
o B LN .
0 | | H1 Ll mm
S14 SZ3 S56 S14 S23 S56 S14 S23 S56
MS1, m = 0,50 MS2, m = 0,50 MS3, m = 0,50
3 '.Pcond I:Ipsw I:Ipme$' 3 J.Pcond EIPSN meﬁsﬁ 3 '.Pcond I:IPSW DPmGS'
Z 2 {2 2 Z 2 -
> > >
| i il T
oLl T 0 0 L B
S14 S23 S56 S14 S23 SSG S14 S23 S56
MS1,m=0,26 MS2, m = 0,23 MS3, m=0,23

Abb. 4.32: Vergleich der gemessenen Verlustleistungen mit den Ergebnissen der analytischen Betrachtung bei
unterschiedlichen Modulationsgraden fiir MS1 (links), MS2 (mittig) und MS3 (rechts) bei Upc =400V,
I~ 11A, fs =5kHz, cos¢ =~ 1, fo; =200Hz.
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Es wird auBlerdem deutlich, dass die Verluste bei MS3 — insbesondere bei kleiner Aussteuerung — am
gleichmiaBigsten auf die Einzelschalter verteilt sind. Zusétzlich ldsst sich ein Gesamtverlustvorteil durch
MS3 erkennen. In Summe fallen bei MS3 aufgrund der parallelen Strompfade im Spannungsnullzustand
in allen Betriebspunkten weniger Verluste an als bei MS1 und MS2. Abb. 4.33 zeigt den Vergleich der
drei Modulationsschemata mit jeweils gleicher Aussteuerung. Die Gesamtverlustleistung ist bei Verwen-
dung von MS3 grundsitzlich am niedrigsten, wobei der Verlustvorteil bei sinkendem Modulationsgrad
steigt. MS1 und MS2 unterscheiden sich ebenfalls dadurch, dass MS2 in allen Betriebspunkten weniger
Verlustleistung generiert. Dies kann durch den groeren Anteil an PTO-Verlusten bei MS1 erklért werden,
gilt jedoch nicht generell bei Verwendung anderer Halbleiter. Daher soll der nachfolgende quantitative
Vergleich ausschlielich zwischen MS3 und MS2 durchgefiihrt werden.

40 | 40
_‘ -Pcond I_IPSN I_Ipmas | _‘ -Pcond Dpsw I:Ipmws ’_
30 1 30+ .
= =
S 20r 1% 20+ .
o o
10+ . 10+ .
o —== = = 0 == e =
MS1 MS2 MS3 MS1 MS2 MS3
m~1 m=0,75

40 _‘ -Pcond I_Ipsw I_Ipmes i 40 _‘ -Pcond DPSN I:Ipmass ’_

30 30

= =
~_ 20t {~_ 20} ]
> >
o o
10- HH HH - 10- HH -
o o S o e L
MSL MS2 MS3 MSL MS2 MS3

m=0,5 m=0,25

Abb. 4.33: Gesamte Verlustleistung der drei Modulationsschemata bei unterschiedlichen Aussteuergraden und den
Parametern Upc =400V, I = 11 A, fy = 5kHz, cos(@) =~ 1, fo; = 200Hz.

Tab. 4.6 zeigt den relativen Verlustvorteil von MS3 gegeniiber MS?2 fiir die vier dargestellten Modulations-
grade nach GI. (4.2.10). Anhand der Messungen aus Abb. 4.34, fiir welche die Zwischenkreisspannung zur
Verringerung des PTO-Einflusses auf Upc = 100V reduziert wurde, zeigt sich, dass sich MS1 und MS2
beziiglich ihrer Gesamtverluste nicht signifikant voneinander unterscheiden. Einzig die unterschiedlich
langen Kommutierungspfade wirken sich auf die Effizienz aus, was der Grafik aufgrund des insgesamt
niedrigen Schaltverlustanteils allerdings nicht eindeutig zu entnehmen ist.

P - Pv
Zv.MS3 — f'v.MS2 (4.2.10)
Py ms2

APV el =

Tab. 4.6: Verlustvorteil von MS3 gegeniiber MS2 bei den Messungen mit 400 V Zwischenkreisspannung.

m 1 0,75 0,5 0,25
APy —10% —18% —-22% —30%
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Abb. 4.34: Gesamte Verlustleistung der drei Modulationsschemata bei unterschiedlichen Aussteuergraden und den
Parametern Upc = 100V, L = 12 A, f; = 5kHz, cos(@) ~ 1, fo) = 200Hz.

4.3 Betriebliche Herausforderungen

Da der Betriebsbereich eines Automobil-Wechselrichters im Vergleich zu vielen Industrieanwendungen
sehr breit ist, variiert sowohl die Belastung der Halbleiterschalter als auch die Belastung des Zwischenkrei-
ses. Dies wirkt sich auf das Betriebsverhalten des Wechselrichters aus. Daher wird im Folgenden zunichst
auf aus der Literatur bekannte Verfahren zur Stabilisierung des Neutralpunkts eingegangen. Anschlie-
Bend werden die Ursachen und Auswirkungen der inhomogenen Verlustaufteilung auf die topologischen
Einzelschalter des ANPC Wechselrichters thematisiert.

4.3.1 Stabilisierung des Neutralpunktpotentials

Um die Abweichung der Ausgangsgréfen eines Wechselrichters von den Sollwerten moglichst gering
zu halten, ist eine definierte und stabile Eingangsspannung nétig. Diese entspricht bei einem Zweipunkt-
Wechselrichter der Zwischenkreisspannung, welche im Betrieb gemessen wird und als Eingangsgrofle des
Modulators dient. Bei der ANPC Struktur wird — wie auch beim NPC und T-Type Wechselrichter — iiber
die Serienschaltung der beiden Zwischenkreiskondensatoren ein zusétzliches Neutralpunktpotenzial Unp
geschaffen, welches abhingig von der konkreten Ladung der Kondensatoren ist. Je nach Vorzeichen des
Neutralpunktstroms ixp werden im Betrieb jedoch entweder Ladungstréiger in den Neutralpunkt hinein
oder aus diesem heraus verschoben. Dadurch verdndert sich die Spannung {iber den beiden Zwischenkreis-
kondensatoren, was zu einer Abweichung des Neutralpunktpotenzials AUnp von seinem Sollwert % und
somit zu einem Fehler in der Ausgangsspannung fiihrt. Da die Belastung des Neutralpunkts abhingig vom
Phasenstrom i,y ist, stellt sich im Betrieb eine dauerhafte Spannungswelligkeit mit dreifacher Grundfre-
quenz ein. In einem idealen symmetrischen System gleichen sich die Ladungsverschiebungen innerhalb
eines Dirittels der Grundschwingungsperiode aus. Sobald in einem realen System allerdings Asymmetrien
aufgrund von Fertigungstoleranzen, Aufbautechnik oder der Modulation auftreten, kann das Neutralpunkt-
potenzial dauerhaft abdriften [126,200]. Dies fiihrt neben Abweichungen in der Ausgangsspannung im
schlimmsten Fall bis zum Ausfall der Halbleiterschalter, sollte eine der beiden Kondensatorspannungen
die zuléssige Sperrspannung der Halbleiter iiberschreiten. Um iiber den gesamten Betriebsbereich hinsicht-
lich der Stromamplitude, der Ausgangsfrequenz, des Modulationsgrads und des Leistungsfaktors einen
stabilen Wechselrichterbetrieb zu ermoglichen, ist ein Verfahren zur Stabilisierung des Neutralpunkts
daher unumgénglich. [153,201-203]

Fiir den Normalbetrieb eines Dreipunkt-Wechselrichters mit drei intakten Phasen existieren in der Literatur
verschiedene Regelverfahren, mit denen ein Abdriften des Neutralpunktpotenzials verhindert werden
kann. Ein Uberblick iiber gingige Ansitze ist in [201-203] zu finden. Neben Softwareldsungen existieren
auch Hardwareansitze, wie die Verwendung von Symmetrierwiderstinden im Zwischenkreis. Auch eine
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geteilte Spannungsversorgung mit zwei in Reihe geschalteten Gleichspannungsquellen ist denkbar. An
Symmetrierwiderstinden fallen bei 'worst case’-Dimensionierung allerdings signifikante Verluste an,
welche den Wirkungsgrad des Antriebs verringern. Des Weiteren ist an Hochvoltbatterien fiir Elektro-
fahrzeuge standardméBig kein zusétzlicher Zwischenabgriff fiir den Neutralpunkt vorgesehen [52]. Eine
Hardware-Losung ist demnach fiir Antriebswechselrichter im Automobilbereich bedingt geeignet. Daher
muss die Symmetrierung der Kondensatorspannungen iiber die Ansteuerung des Wechselrichters erfolgen.

Bei Verwendung der RZM kann der Ef-
fekt bestimmter Raumzeiger auf den Neu- S141-1 0+1 -1 +1+1-1

tralpunktstrom ausgenutzt werden. Ein positi- /,»‘ ‘,\B
ver Neutralpunktstrom (Stromrichtung ausge- ' a
hend vom Neutralpunkt in Richtung der Ma-

schine) erhoht die Spannung iiber dem oberen
Zwischenkreiskondensator, wihrend ein ne-

gativer Neutralpunktstrom den gegenteiligen
Effekt hat. Eine giingige Herangehensweise
zur Stabilisierung des Neutralpunktpotenzi-

als unter Verwendung der RZM nutzt zur Be-
einflussung des Neutralpunktstroms die red-

undanten kurzen Zeiger aus Abb. 4.35. Fiir

jeden Basiszeiger des inneren Hexagons exis- -1-1+1 0-1+1 +1-1+1
tieren zwei Schaltzustinde, beispielsweise Abb. 4.35: Raumzeigerdiagramm eines Dreipunkt-Wechselrichters mit
{+1 ,+1 70} und {07 0,-1 } Beide Zustinde kurzen, mittleren und langen Zeigern.

repriasentieren dabei die gleiche Ausgangs-

spannung, sofern die Kondensatorspannungen im Zwischenkreis identisch sind und damit AUxp =0V gilt.
Da der Schaltzustand {+1,+1,0} das positive Zwischenkreispotenzial DC+ iiber die Last und Phase C
mit dem Neutralpunkt verbindet, fiihrt er zu einem positiven Vorzeichen des Neutralpunktstroms, wenn
auch der Strom in Phase C positiv ist. Analog dazu resultiert die Wahl des Schaltzustands {0,0, —1} unter
den gleichen Randbedingungen in einem negativen Neutralpunktstrom, was sich in einer Anhebung des
Neutralpunktpotenzials duflert. Die konkreten Stromverldufe fiir beide Fille sind Abb. 4.36 zu entnehmen.
Uber das zeitliche Verhiltnis der beiden redundanten Schaltzustinde lisst sich das Neutralpunktpotenzial
somit innerhalb einer Taktperiode ohne Auswirkung auf die gestellte Ausgangsspannung beeinflussen.
Das gleiche Prinzip kann ebenso auf alle weiteren in Abb. 4.35 farblich markierten redundanten kurzen
Basiszeiger angewendet werden. Tab. 4.7 gibt den resultierenden Neutralpunktstrom der kurzen Zeiger in
Abhingigkeit der jeweiligen Schalterstellung anhand der entsprechenden Phasenstréme an.

“DC+ H] H] JQ} "DC+ Jg} Jg] JQ]

— | #3 5 Q} o Jé] i 1 J%] K J%] I JQ} K} 9

NP1 S . - ==
INP Ic= INp INP Ic = -INP

DC- DC-

e o

Abb. 4.36: Redundante Schaltzustinde {+1,+1,0} (links) und {0,0, —1} (rechts) eines ANPC Wechselrichters mit
daraus resultierenden Strompfaden.
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Die Neutralpunktregelung mit Hilfe der kurzen Basiszeiger kann dann angewendet werden, wenn die
kumulierte Schaltdauer der beiden redundanten Zeiger lang genug und die Phasenstrome ausreichend
grof} sind. Bei sehr hohen Modulationsgraden sowie niedrigen Leistungsfaktoren hingegen endet der
Anwendungsbereich. [204]

Tab. 4.7: Einfluss der kurzen Zeiger auf den Neutralpunktstrom nach [204].

Zeiger inp | Zeiger iNnp | Zeiger INP
{+1,0,0} —i | {0,0,+1} —i. | {-1,0,—1} iy
{+1,+1,0} ic | {+1,0,+1} ib | {—1,0,0} —Iy
{0,+1,0} —i, | {0,—1,—1} ip | {—1,-1,0} ic
{0,+1,+1} iy | {0,0,—1} —ic | {0,—1,0} —ip

Eine weitere Strategie zur Stabilisierung des Neutralpunkts setzt auf die Verwendung sogenannter virtuel-
ler Raumzeiger. Diese stellen Linearkombinationen existierender Raumzeiger dar. Durch das Verbinden
der jeweils ndchstgelegenen drei virtuellen Zeiger kann jeder Sektor des Raumzeiger-Hexagons in fiinf
Regionen unterteilt werden. Innerhalb einer Region werden die umgebenden virtuellen Raumzeiger so
getaktet, dass sich im zeitlichen Mittel der vorgegebene Spannungsvektor einstellt. Die Linearkombi-
nationen werden dabei so ausgewdhlt, dass das Stellen keines virtuellen Basiszeigers einen effektiven
Neutralpunktstrom zur Folge hat. Dies ist moglich, da sich die realen Anteile der zugrundeliegenden
Basiszeiger gegenseitig ausgleichen. Da bei der Verwendung dieses Verfahrens prinzipbedingt kein Zeiger
gestellt werden kann, der aktiv das Neutralpunktpotenzial beeinflusst, eignet es sich im Gegensatz zum
Verfahren mit den redundanten kurzen Zeigern fiir den gesamten Betriebsbereich inklusive hohen Mo-
dulationsgraden und niedrigen Leistungsfaktoren. Allerdings beschréinkt sich die Funktionalitét darauf,
den Neutralpunkt nicht aktiv zu belasten. Ein Gegenregeln ist bei Verwendung dieser Methode nicht
vorgesehen. [205,206]

Neben den beiden bisher vorgestellten Ansédtzen existieren einige weitere Verfahren, auf die hier nur
kurz eingegangen werden soll. Beispielsweise konnen Zeiger, die den Neutralpunkt beeinflussen, auf
Kosten einer hoheren Stromwelligkeit durch andere (eigentlich ungiinstiger gelegene) Zeiger ersetzt
werden, welche keinen Einfluss auf den Neutralpunktstrom haben [207]. Des Weiteren lassen sich variable
Verriegelungszeiten nutzen, um die Einschaltzeit bestimmter Zeiger und damit deren Einfluss auf den
Neutralpunkt gezielt zu beeinflussen [207].

Fiir tragerbasierte Modulationsverfahren wie die Sinus-PWM kann durch das Einstellen eines vertikalen
Versatzes der Triagersignale (bzw. durch eine entsprechend entgegengesetzte Verschiebung des Refe-
renzsignals M(t)) eine Asymmetrie in den PWM-Mustern beider Halbwellen erzeugt werden. Diese
Asymmetrie fiihrt zu einem Gleichspannungs-Offset in jeder der drei Wechselrichter-Phasen und damit zu
einer Verschiebung des Mittelwerts des Neutralpunktstroms, wodurch eine Mdoglichkeit zur Regelung des
Neutralpunktpotenzials entsteht. Bei niedrigen Leistungsfaktoren ist dieses Verfahren allerdings nur unter
Einschriankungen und mit Hilfe zusitzlicher Modifikationen geeignet. [124,208-210]

In gewissen Betriebspunkten erzielt auch das Beaufschlagen geradzahliger Harmonischer auf die Mo-
dulationssignale tragerbasierter Verfahren einen zur Regelung nutzbaren Effekt auf den Neutralpunkt-
strom [211,212]. Analog zum Aufbringen eines Carrier-Offsets ist allerdings auch dieses Verfahren nicht
fiir den gesamten Betriebsbereich eines Automobil-Traktionswechselrichters geeignet.
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4.3.2 Inhomogenitit der Verlustaufteilung

Die unterschiedlichen Anforderungen an die topologi- 200

schen Einzelschalter beziiglich der Anzahl an Schalt- 150 |

handlungen sowie der effektiven Strombelastung fith- =
ren zu einer asymmetrischen Verteilung der Verluste 3 100 ¢
(siche Abb. 4.32). Abb. 4.37 zeigt die Verteilung der o 50 -
Schalt- und Durchlassverluste eines auf 250 kVA Ma-

ximalleistung ausgelegten ANPC Wechselrichters mit

0

T D T D T D
650V EDT?2 Si-IGBTs in der skalierten thermischen 14 714 23 723 56 56

Umgebung eines HybridPACK™ Drive Moduls von Abb. 4.37: Verlustaufteilung eines ANPC Wechselrichters
Infineon [213] unter Verwendung von MS1. Es ist zu mit Si-IGBTs unter Verwendung von MS1.
erkennen, dass im abgebildeten Anfahrpunkt mit loir = 200 A, m = 0,05, fg = SkHz und cos ¢ = 0,9 der
topologische Schalter S4 deutlich weniger belastet wird als die anderen Schalter, welche den Neutralpunkt-
strom fiihren. Dies fiihrt dazu, dass — abhiingig vom jeweiligen Betriebspunkt — einzelne Schalter frither
an ihre thermische Grenze sto3en als andere. Dadurch kann nicht die gesamte verbaute Halbleiterfliche
ausgenutzt werden, was sich negativ auf die Dimensionierung des Wechselrichters auswirkt. Die unter-
schiedlichen Temperaturzyklen der einzelnen Bauelemente fithren auerdem zu unterschiedlich schneller

Alterung und damit zu abweichenden Lebensdauererwartungen der topologischen Einzelschalter [214].

Die ungleiche Verteilung der Verluste auf die Halbleiter-
schalter hat zudem direkte Auswirkungen auf den Be- 0 . eck
triebsbereich des ANPC Wechselrichters. Werden bei-
spielsweise IGBTs verwendet und der Strom wird im

Spannungsnullzustand {iber den oberen bzw. unteren

Drehmoment
o

oY\

\

\

\

\

\

/

gleichméaliige Verlustverteilung
— — —ungleichmalige Verlustverteilung

inneren Pfad gefiihrt, dann leiten immer eine Diode

und ein IGBT gleichzeitig den gleichen Strom. Im Nor-

malfall ist die Diodenfliche kleiner ausgelegt als die Drehzahl
IGBT-Flidche, weshalb diese bei niedrigem Modulati-

onsgrad (mit groBem Anteil des Nullzeigers) limitierend Abb. 4.38: Anfahrstromreduktion durch ungleichmifige

" . . . Verlustaufteilung.
fiir den Maximalstrom wirkt. Daraus ergibt sich der Um-

stand, dass der Wechselrichter beim Start einen niedrigeren Anfahrstrom stellen kann als bei héheren
Geschwindigkeiten [HGWB20]. Hierbei wird immer eine U / f-Charakteristik angenommen, bei welcher
der Modulationsgrad im Grunddrehzahlbereich linear mit der Ausgangsfrequenz steigt. Die Mehrbelas-
tung der Halbleiter durch die bei niedrigen Frequenzen steigende Temperaturwelligkeit wird hingegen
vernachléssigt. Eine beispielhafte Drehzahl-Drehmoment Kennlinie mit reduziertem Anfahrstrom ist in in
Abb. 4.38 dargestellt. Der Betriebspunkt BP..x kennzeichnet den Betrieb bei Eckdrehzahl mit maximalem
Drehmoment. Dies entspricht dem Ubergang vom Grunddrehzahl- in den Feldschwiichbereich mit maxi-
maler Aussteuerung von m = 1. Der Betriebspunkt BP beschreibt den aus der Uberlastung der Dioden der
Neutralpunktschalter resultierenden Anfahrpunkt mit m =~ 0. Es ist anzumerken, dass zur Berechnung der
Verluste beim Anfahren mit maximalem Drehmoment von einer Ausgangsfrequenz fe # 0 ausgegangen
wurde. Die Verluste wurden demnach mit dem Formelsatz aus Anhang A berechnet. Fiir den Grenzfall
des Anfahrens aus dem Stillstand bei f;; = 0 (DC-Strom) wiirde sich die effektive Strombelastung weiter
erhohen und sich der dargestellte Effekt verstirken. Fiir einen idealen Antriebsstrangs wire jedoch eine
Kennlinie durch den Punkt BP{, beziehungsweise sogar eine Kennlinie mit erh6htem Anfahrstrom fiir ma-
ximales Anfahrmoment wiinschenswert. Im nachfolgenden Kapitel werden daher verschiedene Verfahren
zur Angleichung der Einzelschalter-Verluste eines ANPC Wechselrichters vorgestellt.
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4.4 Verfahren zur Steigerung der Wechselrichter-Performance

Neben der Wahl des fiir die jeweilige Anwendung am besten geeigneten Modulationsschemas existiert
eine Vielzahl unterschiedlicher Optimierungsverfahren, die sich positiv auf die Dimensionierung und/oder
den Wirkungsgrad des Wechselrichters auswirken. Die in den nachfolgenden Kapiteln vorgestellten
Verfahren sind entweder aus der Literatur entnommen oder wurden im Rahmen der hier vorliegenden
Arbeit entwickelt. Teile der Ausfithrungen wurden bereits in [HGWB20] und [HWHB22] veroftentlicht.

4.4.1 Hybrid-ANPC Struktur mit Halbleiter-Mischbestiickung

Eine Herangehensweise zur besseren Ausnutzung der verbauten Halbleiterfliche ist die Mischbestiickung
mit unterschiedlichen Halbleitertypen [215-218]. Dies ist insbesondere dann vorteilhaft, wenn die schnell
taktenden Schalter (wie z.B. Sy3 bei MS2) durch Halbleiter mit weniger Schaltverlusten ersetzt werden.
Aus diesem Grund werden fiir die folgenden Betrachtungen hybrider ANPC Phasen fiir alle schnell
taktenden Schalter SiC-MOSFETs gewihlt. Fiir die mit Grundfrequenz taktenden Halbleiter werden
Si-IGBTs oder Si-Superjunction MOSFETSs verwendet.

o

DC+

DC- DC- |

(a) Hybrid 1, MS1 (b) Hybrid 2, MS2 (c) Hybrid 3, MS1 (d) Hybrid 4, MS2

Abb. 4.39: Unterschiedliche hybride ANPC Phasen mit Halbleiter-Mischbestiickung aus Si-IGBTs (blau), SiC-
MOSFETs (griin) und Si-SJ MOSFETs (violett).

Abb. 4.39 zeigt die vier untersuchten ANPC Varia-
tionen mit den dargestellten Mischbestiickungen.
Zur Einordnung des Einflusses der unterschiedli- Ng

chen Optimierungsvarianten ist die Kenntnis iiber § 200 ¢

300

die Eigenschaften der verwendeten Halbleiter es- S 1GBT 650V
senziell. In Abb. 4.40 ist das Durchlassverhalten % 100} — — Si-IGBT 1200V
der nachfolgend betrachteten Halbleiter im ersten g —— SIC-MOS650v

o —_—— G C-
Quadranten dargestellt, wobei die Durchlassver- @& gcstN? g; 228&
luste Peong = Ic - Ucg bzw. Peond = Ip - Ups liber 0 . .
der geschalteten Ausgangsleistung P, = Ic - Upc 60 80 100
bzw. P, = Ip - Upc dargestellt sind. Beide Grofien P o spez /| KVA/cm?

sind flichenspezifisch angegeben. Uber die Darstel-
lung der spezifischen (Verlust-) Leistungen lassen
sich unterschiedliche Halbleitertypen aus verschie-
denen Spannungsklassen und mit unterschiedlichen Halbleiterflichen miteinander vergleichen. Es ist
ersichtlich, dass die SiC-MOSFETs das beste Durchlassverhalten zeigen, wihrend an den Si-SJ MOSFETs
bereits bei niedriger Ausgangsleistung hohe Durchlassverluste anfallen. Des Weiteren zeigt die Grafik,

Abb. 4.40: Durchlassverluste iiber der geschalteten Leistung der
verwendeten Halbleitertypen.
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dass der 1200 V SiC-MOSFET iiber den gesamten Betriebsbereich besser abschneidet als der 650V SiC-
MOSFET, wohingegen es bei den Si-IGBTs einen Schnittpunkt der beiden eng nebeneinander liegenden
Kurven gibt. Die zugrundeliegenden Halbleiterdaten wurden den Datenblittern der folgenden Chips
entnommen: ROHM SCT3022ALHR, ROHM SCT3022KLHR, Infineon FS820R08A6P21B, Infineon
FS450R120E4 und Infineon IPW60R024P7.

4.4.2 Verlustumverteilung durch Modulation

Der Mechanismus der Verlustumverteilung beruht darauf, dass in Abhéngigkeit des aktuellen Arbeits-
punkts beziehungsweise abhingig von den Momentanwerten der (gemessenen oder geschitzten) Halb-
leitertemperaturen genau der Kommutierungspfad gewihlt wird, welcher die aktuell heilesten Schalter
entlastet und dafiir die kélteren Schalter stirker belastet [137,192-194]. Die Summe der Verlustenergien
bei einem Schaltvorgang bleibt unter der Annahme dhnlicher Streuinduktivitéten fiir die verschiedenen
Kommutierungspfade in erster Ndherung konstant. Bei dem hier angewendeten analytischen Verfahren soll
diese Annahme gelten. Es beschreibt demnach im Gegensatz zu [192] ausschlieBlich eine Umverteilungs-
strategie. Je nach Betriebspunkt sind auch dadurch deutliche Steigerungen der Wechselrichterperformance
moglich. An einem realen Wechselrichter muss im Gegensatz zur hier durchgefiihrten idealisierten Rechen-
vorschrift zusétzlich der Unterschied in den Aufbau-spezifischen Streuinduktivititen fiir die Bewertung
des idealen Nullzustands beriicksichtigt werden. Abb. 4.41 zeigt die Auswirkung der Verlustumverteilung
bei den Randbedingungen aus Kap. 4.3.2. Im hier betrachteten Betriebspunkt kann die Temperatur des
heifesten Schalters bei einer Kiithlmitteltemperatur von 70 °C mit Hilfe der aktiven Verlustumverteilung
von 119 °C auf 98 °C reduziert werden, was einer Verringerung um 18 % entspricht. Zur Berechnung
wurden die Formeln aus Anhang A verwendet, wobei die unterschiedlichen Modulationsschemata jeweils
anteilmifig beriicksichtigt wurden, sodass sich eine anndhernd optimale Verlustaufteilung einstellt.

200 200

150 -Poond | 150 t -Pcond
> ".. > "..

> 100 S 100 1
o o
50 50 r ——
0 0 :
Tl4 D14 T23 D23 T56 D56 Tl4 D14 T23 D23 T56 D56
Verlustaufteilung ohne Verlustumverteilung Verlustaufteilung mit Verlustumverteilung
150 T T T T T T 150
o 100 1¢ 100}
= =
F 50} 1 501
0 0
Tl4 Dl4 T23 D23 T56 D56 Tl4 D14 T23 D23 T56 D56
Temperaturverteilung ohne Verlustumverteilung Temperaturverteilung mit Verlustumverteilung

Abb. 4.41: Auswirkung der Verlustleistungsumverteilung auf einen ANPC Wechselrichter mit Si-IGBTs durch
die Wahl geeigneter Kommutierungspfade: Gegeniiberstellung der Durchlass- und Schaltverluste sowie
der Temperaturverteilung ohne Verlustumverteilung (links) und mit Umverteilung (rechts) im gleichen
Betriebspunkt bei I = 200 A, fs = SkHz, m = 0,1 und cos ¢ = 0,9.
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Die genaue Herangehensweise ist im Detail in [HGWB20] beschrieben. Im Vergleich mit weiteren
Betriebspunkten wird deutlich, dass sich diese Optimierungsstrategie insbesondere bei niedrigen Modula-
tionsgraden positiv auf die Verlustverteilung auswirkt.

Eine Umverteilung der Verluste durch die Wahl des am besten geeigneten Nullzustands kann demnach
genutzt werden, um der Anfahrstrombegrenzung aus Abb. 4.38 entgegenzuwirken. Da ein Grofiteil der
Leitverluste bei niedrigem Modulationsgrad auf beide inneren Pfade aufgeteilt werden kann, besteht gar
die Moglichkeit, eine Erhohung des Anfahrstroms zu bewirken (siehe Kap. 4.4.4). Es ist anzumerken,
dass dieses Optimierungsverfahren ausschlieBlich bei der ANPC Struktur Anwendung finden kann, da
die anderen betrachteten Dreipunkt-Wechselrichter nicht zwischen unterschiedlichen Nullzustinden
unterscheiden.

4.4.3 Halbleiterflichen-Optimierung

a) Rahmenbedingungen fiir die Optimierung

Neben dem Modulationsschema und den allgemeinen Halbleitereigenschaften bestimmt insbesondere
die verbaute Halbleiterfliche die Temperatur und damit den erlaubten Maximalstrom eines Schalters.
Daher bietet die geschickte Anpassung der einzelnen Chipflichen prinzipiell eine Moglichkeit, die Ver-
lustleistungsverteilung in einem festen Arbeitspunkt so anzupassen, dass jeder topologische Schalter die
gleiche Sperrschichttemperatur erreicht. Hierfiir wurde ein Algorithmus entwickelt, welcher iterativ die
Verluste an jedem Einzelschalter berechnet und anschlieBend eine Anpassung der Chipflichenverteilung
vornimmt. Da ein Traktionswechselrichter im Gegensatz zu PV- oder Industrieanwendungen iiber einen
groBen Arbeitsbereich hinweg agieren muss, ist die Optimierung auf einen einzelnen Betriebspunkt hin
allerdings nicht ausreichend. Dadurch wiirde sich die Verteilung der Verluste in anderen Betriebspunk-
ten verschlechtern, was zu Einschrankungen in der Wechselrichterperformance fiihrt. Die Analyse der
elektrischen Groflen innerhalb des motorischen Betriebsbereichs eines Wechselrichters an einer PMSM
ergibt, dass die maximale thermische Belastung der Schalter nur in zwei unterschiedlichen Punkten
erreicht wird. Diese Punkte wurden bereits in Abb. 4.38 als BPy und BP.. eingefiihrt. In beiden fiihrt
der Wechselrichter seinen Maximalstrom, in BPy werden jedoch besonders die inneren und in BPi die
duBeren Schalter belastet. Jeder Betriebspunkt dazwischen stellt eine Kombination beider Extrempunkte
dar, wodurch die Verluste dort in jedem Fall gleichméBiger verteilt sind. Ein niedrigerer Strom fiihrt
ebenfalls zu geringeren Verlusten. Da der Modulationsgrad sowie der Phasenstrom ihr Maximum bereits
in BP. erreicht haben, steigt die Belastung fiir die Halbleiter auch im Feldschwichbereich nicht weiter
an. Hierbei wird angenommen, dass der Leistungsfaktor bei hohen Phasenstromen konstant hoch bleibt,
was fiir den Betrieb einer PMSM mit MTPA-Steuerung (siche Anhang B.1) angenommen werden darf. Es
ist anzumerken, dass die hier vorgestellte Optimierungsvorschrift ausschlieBlich den motorischen Betrieb
des Antriebsstrangs umfasst. Durch die zusitzliche Betrachtung der kritischen Punkte im generatorischen
Betrieb kann der Algorithmus auf das vollstindige Antriebskennfeld erweitert werden.

b) Funktionsweise des Algorithmus

Der Algorithmus, mit dem die optimale Chipflichenverteilung iiber den gesamten Betriebsbereich hinweg
bestimmt werden soll, basiert auf einem simplen Funktionsprinzip, das auf alle betrachteten Dreipunkt-
Wechselrichter angewendet werden kann und ist an [71] angelehnt. Als Startbedingung wird eine Wech-
selrichterphase mit gleichméfBiger Chipflichenverteilung betrachtet. In einem ersten Schritt werden die
Verluste aller Schalter in den beiden Betriebspunkten BPy und BP., bestimmt. Aufgrund der Symme-
trie jeder Phase ist es ausreichend, die drei unabhéngigen Schalter S14, S>3 und Ssg zu betrachten. Aus
der Kenntnis der Verluste und der thermischen Anbindung kann auf die Sperrschichttemperaturen der
Halbleiter geschlossen werden. Diese Information wird genutzt, um den heilesten Schalter iiber beide
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Betriebspunkte hinweg zu bestimmen. Der Strom, bei dem dieser Schalter im betrachteten Betriebspunkt
an die thermische Grenze von 150 °C stoft, wird als Maximalstrom fiir den gesamten Wechselrichter mit
der aktuellen Chipflachenverteilung definiert. Um diesen Strom zu erhdhen, erhilt der heifleste Schalter
nun in jedem weiteren Iterationsschritt je ein Flicheninkrement von den beiden kilteren Halbleitern,
bevor die Verlustberechnung erneut durchgefiihrt wird. Dies hat zur Folge, dass der bisher limitierende
topologische Schalter durch die groiere Chipflache entlastet wird, da sowohl der Durchlasswiderstand als
auch der thermische Widerstand sinkt. Stattdessen nehmen die bisher weniger belasteten Schalter aufgrund
ihrer nun kleineren Fldche eine hohere Temperatur an. So wird erzwungen, dass sich die Verlustverteilung
in beiden Betriebspunkten mit jedem Iterationsschritt weiter angleicht und der Maximalstrom des Wech-
selrichters damit kontinuierlich steigt. Die beschriebene Iterationsvorschrift wird so lange wiederholt, bis
eines von zwei moglichen Abbruchkriterien erfiillt ist. Zum einen wird die Schleife abgebrochen, sobald
ein Iterationsschritt den Maximalstrom gegeniiber dem vorherigen Schritt senkt. Dies kann passieren,
wenn bereits das Optimum erreicht ist und jede weitere Anpassung zu einer Verschlechterung fithren
wiirde. Zum anderen stoppt der Algorithmus, wenn der Maximalstrom {iiber eine definierte Anzahl an
aufeinanderfolgenden Iterationsschritten stagniert. Auch dann ist das gewiinschte Optimum erreicht und
das letzte Flachenstiick *pendelt’ zwischen den Schaltern hin und her, fiihrt aber in beiden Fillen zum
gleichen Maximalstrom. Die so optimierte Wechselrichterphase besitzt dann eine Fldchenverteilung,
welche jeden Schalter in mindestens einem der beiden Betriebspunkte an seine thermische Grenze bringt.

warm heif3
BP,
S1]} S]] S1
ssM|11 s2Bd | ssIl| 11 2| Ss S
S6 83 S6 S3 S3
4 4 S4
BP eck
S Sim|
sst1ll 2l ssElTl s2i
S6 S3 S6 S3
4 4
[max = [max.O _— Imax,l > [max,O _— ]max,Z > Imax.l ->..=> Imax,n > [max,n-l

Abb. 4.42: Prinzipdarstellung des Algorithmus zur Berechnung der optimalen Chipflachenverteilung innerhalb einer
ANPC Phase unter Beriicksichtigung der Betriebspunkte BP( (oben) und BP.¢k (unten).

Abb. 4.42 visualisiert in vereinfachter Art und Weise das beschriebene Vorgehen anhand beispielhafter
Chipgrofien. In der oberen Hilfte sind die Temperaturen und Flidchen der Halbleiterschalter in BPg
dargestellt, die untere Hilfte zeigt die gleichen GroBen fiir den Betriebspunkt BP..x. Der heifleste Schalter
im jeweiligen Iterationsschritt ist mit einem roten Rahmen markiert. Er kann entweder in BP( oder in
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BP. auftreten. Die kilteren Schalter geben einen Teil ihrer Halbleiterflache an den heiBlesten Schalter ab,
was durch die Pfeile gekennzeichnet ist. Die insgesamt verbaute Halbleiterflache bleibt dabei konstant.
Sie wird stattdessen in einer iiberlagerten Iterationsschleife an die Auslegungsbedingungen angepasst. Die
neue Flachenverteilung ist durch die angepasste Grofle der Quadrate im jeweils folgenden Iterationsschritt
angedeutet. Werden IGBTs verwendet, muss die Temperatur des Transistors und der Diode separat
betrachtet werden, da nicht immer im Voraus erkennbar ist, welches Bauteil seine Maximaltemperatur
zuerst erreicht. Um zu viele Freiheitsgrade bei der Berechnung zu vermeiden, wurde das Verhiltnis von
IGBT-Fliche zu Diodenfliache konstant zu A‘AG% ~ 2 bestimmt. Hier ergibt sich ein weiterer Ansatzpunkt
zur Optimierung, der allerdings in der hier vorliegenden Arbeit nicht weiter verfolgt wurde.

600 600 600
|mglobal -BP_, - BP| =global -BP_, - BP, | mgloba -BP_, - BP|
< 400 < 400 < 400
—£200 —E 200 == —£200

0 0 0

0 50 100 150 200 0 100 200 300 400 0 50 100 150 200

Anzahl Iterationsschritte Anzahl lterationsschritte Anzahl Iterationsschritte
Si-IGBTs, MS1 Si-IGBTs, MS2 Si-IGBTs, MS3

Abb. 4.43: Beispiele fiir die Konvergenz des Algorithmus: Erhdhung des maximalen Wechselrichterstroms mit
steigender Anzahl der Iterationen bis zum Erreichen des Abbruchkriteriums.

In Abb. 4.43 ist an drei Beispielen gezeigt, wie sich der maximale Wechselrichterstrom vom Beginn der
Iteration bis zum Abbruchkriterium verhilt. Es ist deutlich zu erkennen, dass sich die maximal erlaubten
Strome in BPy und BP. fiir jedes der drei Modulationsverfahren zu Beginn unterscheiden. Der nied-
rigere der beiden Werte bestimmt den globalen Maximalstrom. Bei MS1 wird deutlich, dass sich die
Flachenoptimierung zu Beginn so auswirkt, dass sich zwar der Maximalstrom in BP.x verringert, dafiir
aber der Strom in BP steigt. Dies ist damit zu begriinden, dass der limitierende Schalter in BPy pro Itera-
tionsschritt ein Fldchenstiick von dem limitierenden Schalter in BP..x erhélt. Anschlieend steigen beide
Strome nochmals kurz an. Hier erhalten die beiden Schalter abwechselnd ein Flachenelement des nicht
limitierenden Halbleiters. Nach dieser Phase stagniert der Maximalstrom und der Algorithmus wird nach
50 Iterationen ohne Anderung des Maximalstroms beendet. Bei MS2 wirkt sich die Flichenumverteilung
zu Beginn positiv auf beide Betriebspunkte aus, da in beiden Punkten zunéchst der gleiche Schalter limi-
tierend ist. Sobald dies nicht mehr der Fall ist, ndhern sich die beiden Werte einander an bis der Endwert
stagniert. Bei MS3 zeigt sich ein dhnliches Bild wie bei MS1, nur dass hier zu Beginn BP.y limitierend ist.
Allgemein ldsst sich anhand dieser Auswahl an Beispielen sowie an 500

allen anderen getesteten Variationen bestitigen, dass der Maximal- ’ mgloba —BP BP ‘
eck 0

strom durch den entworfenen Algorithmus gegen den gewiinschten . 400

Endwert konvergiert. Damit kann die ideale Flichenverteilung fiir <

den groBtmoglichen konstanten Maximalstrom iiber den gesamten _E 200 >N

Betriebsbereich des Wechselrichters bestimmt werden. Durch eine ma-

thematische Ubergewichtung der Halbleitertemperaturen im Anfahr- 0
0 100 200 300 400 500

punkt ldsst sich mit Hilfe des Fldchenoptimierungsalgorithmus auch Anzahl Iterationsschritte

eine gezielte Anfahrstromiiberh6hung realisieren. Hierfiir muss ein
neues Abbruchkriterium — beispielsweise ein konstantes Stromverhilt- Abb. 4.44: Gezielte Anfahrstromiiberhd-
nis Inax (BPo) /Imax (BPeck ) — definiert werden, da die Maximalstrome hung mit MS1.
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in beiden Betriebspunkten nicht mehr gegen den gleichen Endwert konvergieren. Die Funktionsweise
dieses Verfahrens kann anhand von Abb. 4.44 grundlegend bestitigt werden. Da sich eine Anfahrstrom-
tiberhohung wie dargestellt jedoch entsprechend negativ auf den Strom im Eckpunkt auswirkt, findet diese
Herangehensweise nachfolgend keine weitere Beriicksichtigung. Als Alternative kann der Anfahrstrom
stattdessen — sofern dies notig ist — iiber eine Absenkung der Schaltfrequenz erhoht werden.

¢) Optimierungsergebnisse
Abb. 4.45 zeigt das Ergebnis der Flichenoptimierung fiir verschiedene Variationen des ANPC Wechselrich-

ters mit unterschiedlichen Halbleitertypen und/oder Modulationsschemata. Die Grofe der abgebildeten
Quadrate ist proportional zur berechneten Halbleiterfliche, deren Verhiltnis bezogen auf die urspriingliche

Halbleiterfliche gemil O = AT+1D —- {As14 As23 Asse } angegeben ist. Der Startwert fiir die Gesamtchip-
flache (Transistor mit Diode) eines topologischen Schalters betrégt fiir jede Variation Atp ref = 1,6 cm?.
Alle verwendeten Halbleiter wurden zusétzlich auf die gleichen thermischen Randbedingungen skaliert.

Weitere wichtige Parameter zur Berechnung sind in Tab. 4.8 gelistet.

ERHICEHIE SHIE R

Si-IGBTs, MS1 Si-IGBTs, MS2 Si-IGBTs, MS3 SiC-MOS, MS3
0x=1{0,890,851,26}  0A=1{0,681,201,12}  Q,={1,190,940,87}  Qa=1{1,101,080,82}
Imax = 251 A Tnax = 239A Inax = 335A Inax = 485A

Hybrid 1, MS1 Hybrid 2, MS2 Hybrid 3, MS1 Hybrid 4, MS2

05 =1{0,851,260,89}  Qx=1{0,850,771,39}  Qa=1{0,661,650,69}  Qa={1,130,581,29}
Imax = 373A Inax = 298 A Inax = 290 A Inax = 227 A

Abb. 4.45: Optimierte Halbleiterflichen und -temperaturen verschiedener ANPC Wechselrichter in BPy (links) und
BP.c (rechts) von 75°C  bis 150°C M bei dem jeweiligen Maximalstrom nach [HGWB20].

Aufgrund der unterschiedlichen Gesamtverluste jeder Anordnung sowie deren Verteilung unterscheidet
sich auch der Maximalstrom und damit die Leistungsdichte der Wechselrichtervarianten. Wahrend die
hochfrequent taktenden Schalter in den ersten beiden Bildern mit Si-IGBTs und MS1/MS2 die groBte
Chipflache bendtigen, lédsst sich ein weitaus ausgeglicheneres Verhiltnis bei Verwendung von MS3
erkennen, da sich der Strom im Spannungsnullzustand auf beide inneren Pfade aufteilen kann. Dies gilt
insbesondere bei Verwendung von SiC-MOSFETs. Dadurch erhoht sich der maximal erlaubte Strom
und damit die Leistungsdichte des Wechselrichters. Anhand der Ergebnisse fiir die hybriden ANPC
Varianten lasst sich erkennen, dass die Schalter, welche mit SiIC-MOSFET bestiickt sind, trotz der hohen
Taktfrequenz weniger Halbleiterfliche benétigen als die umgebenden Si-IGBTs (Hybrid 1 & 2). Es
ist ebenfalls zu erkennen, dass die Si-SJ MOSFETs bei Hybrid 3 und Hybrid 4 einen grofen Teil der
gesamten Halbleiterfliche einnehmen. Dies ldsst sich auf das schlechtere Durchlassverhalten aus Abb. 4.40
zuriickfiithren, da die Schaltverluste bei diesen Schaltern vernachlidssigt werden kdnnen.

Es ist anzumerken, dass die Ergebnisse der Berechnung ein mathematisches Optimum beschreiben, das
fiir einen realen Aufbau mit kommerziell erhiltlichen Halbleiterchips in diskreten Flichenabstufungen
angendhert werden muss.
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Tab. 4.8: Referenzbedingungen fiir die Berechnung der Halbleiterfldchen.

Parameter Symbol  Wert
Modulationsfrequenz I 5kHz
Zwischenkreisspannung Upc 800V
Sperrfestigkeit Halbleiter Uy 650V
Chipflache Einzelschalter ATiprr 1,6 cm?
Kiihlmitteltemperatur Thuid 75°C

Max. Sperrschichttemperatur  7j max 150°C

4.4.4 Vergleich der vorgestellten Verfahren anhand des Betriebsbereichs

Jede Optimierung der Verlustverteilung innerhalb einer Wechselrichterphase wirkt sich positiv auf den
Stellbereich des gesamten Antriebsstrangs aus. Bei der ANPC Struktur kann dieser zusitzlich durch die
Wahl des Modulationsschemas beeinflusst und an die Bediirfnisse der jeweiligen Anwendung angepasst
werden. Fiir den Antrieb eines Elektrofahrzeugs ist der Anfahrpunkt dabei von besonderer Bedeutung, da
insbesondere beim Anfahren am Berg oder an einem Bordstein ein hohes Drehmoment benétigt wird [219].
Um den Einfluss des Modulationsschemas auf den Anfahrstrom zu untersuchen, wurden Verlustleistungs-
messungen am Priifstandswechselrichter aus Kap. 4.1 durchgefiihrt. Das kalorimetrische Messprinzip
beruht auf der Temperaturmessung mit Hilfe einer Infrarotkamera und einer vorangegangenen Kalibrie-
rung zur Bestimmung aller thermischen Parameter. Abb. 4.46 zeigt die gemessenen Verlustleistungen fiir
alle drei Modulationsschemata jeweils bei niedrigem Modulationsgrad von m = 0,25 (reprisentativ fiir
den Anfahr- / Niedrigdrehzahlbereich) und in einem Betriebspunkt nahe der Vollaussteuerung m ~ 0, 95.

3 3 3

’ . Pcond I:I PSN I:I PmeS‘ ’ . Pcond I:I Psw I:I Pmeﬁ‘

’ . Pcond I:I Psw I:I Pmeﬁ ‘

2

2 2

PV/W
PV/W
PV/W

=
=
-

S S S S S S S S S

14 23 56 14 23 56 14 23 56
m=0,28/Ilg=93A m=0,21/Il=7.8A m=0,20/Lg=129A
3 3 3
’.Pcond I:IPSN I:Ipme$‘ ’.Pcond I:Ipsw I:Ipmeﬁ‘ ’.Pcond I:Ipsw I:Ipmeﬁ‘
2 2 2 2 2 2 -
~ ~ ~
> > >
o o o

—iﬂ:
= !
L

S14 S23 S56 S14 S23 S56 S14 S23 S56

m=0,94/I4=6,6A m=0,93/I4=67A m=0,96/ Iy =8,5A

Abb. 4.46: Verlustleistung der Einzelschalter in den Betriebspunkten fiir die Anfahrstrombetrachtung bei MS1 (links),
MS2 (mitte) und MS3 (rechts) mit einer maximalen Verlustleistung von 1,4 W je Schalter.

Die genauen Randbedingungen variieren dabei wie angegeben, da die Messungen zur Reduktion der
Komplexitit an einer passiven RL-Last durchgefiihrt wurden, wobei die verwendeten Lastwiderstinde nur
in diskreten Stufen eingestellt werden konnten. Zur Versuchsdurchfithrung wurden die Phasenstrome iiber
den ohmschen Anteil der Last (und zur Feinjustierung {iber den Modulationsgrad des Wechselrichters) so
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eingestellt, dass der heiBleste topologische Schalter einen definierten maximalen Temperaturhub erfihrt,
welcher bei der gegebenen thermischen Anbindung einer festen Verlustleistung von genau 1,4 W entspricht.
Diese Grenztemperatur dient als skaliertes Pendant zur bisher definierten Maximaltemperatur von 150 °C.

Es zeigt sich, dass bei Verwendung von MS3 aufgrund der allgemein gleichmifBigeren Verlustaufteilung
in beiden Betriebspunkten ein hoherer Strom gestellt werden kann, ehe die Verlustleistungsgrenze erreicht
ist. Insbesondere bei niedriger Aussteuerung kommt der Vorteil der beiden parallelen Nullpfade zum
tragen, wodurch sich der Anfahrstrom deutlich erhoht. Der Vergleich mit den analytisch berechneten
Verlusten zeigt eine grundsitzlich gute Ubereinstimmung mit einzelnen Ausreifern. Dies ist auf das
kalorimetrische Messprinzip mit einer Vielzahl an Storeinfliissen zuriickzufiihren, das bei der Vermessung
geringer Leistungen bereits bei kleinen Messfehlern merkbare Abweichungen zeigt. Die nachfolgenden
Ergebnisse entsprechen in Teilen den in [HWHB22] veroffentlichten Daten.

Der Vorteil von MS3 im Anfahrpunkt wird auch anhand der folgenden Untersuchungen deutlich. Um
alle vorgestellten Optimierungsverfahren sowie die Auswirkungen des gewi#hlten Modulationsschemas
miteinander zu vergleichen, werden nachfolgend die Kurven des zum jeweiligen Verfahren gehorigen
Maximalstroms eines Wechselrichters mit konstanter Halbleiterfliche iiber der Drehzahl einer elektrischen
Maschine mit U/ f-Steuerung dargestellt. Zur besseren Trennung der Effekte werden hier zunichst keine
Kombinationen der einzelnen Verfahren abgebildet. Fiir alle Kurven ohne Benennung des Modulations-
schemas wurde MS1 verwendet, die eingezeichnete Referenzkennlinie kennzeichnet einen Betrieb mit
konstantem Strom iiber den gesamten Betriebsbereich. Da der Effekt auf den Stellbereich der elektrischen
Maschine stark vom Halbleitertyp abhingt, wird zunédchst eine ANPC Phase mit Si-IGBTs betrachtet.
AnschlieBend erfolgt die Analyse unter Verwendung von SiC-MOSFETSs und Mischbestiickungen.

a) ANPC Wechselrichter mit Si-IGBTs

Wie in Kap. 4.4.3 erldutert, dient der Flachenoptimierungsalgorithmus dazu, den Maximalstrom des
Wechselrichters so zu optimieren, dass er iiber den gesamten Betriebsbereich hinweg konstant ist. Wie
in Abb. 4.43 exemplarisch zu erkennen ist, wird dieses Ziel dadurch erreicht, dass sich der maximale
Wechselrichterstrom in BPy und in BP¢x annéhern. Daraus ergibt sich ein konstanter Maximalstrom iiber
den vollstidndigen Betriebsbereich des Wechselrichters und die Problematik der Anfahrstrombegrenzung
wird umgangen. Abb. 4.47 ist jedoch zu entnehmen, dass sich der Strom, welcher sich durch die Flachen-
optimierung ergibt, insbesondere bei niedrigen Modulationsfrequenzen (hier 5 kHz) kleiner ist als der
anfingliche Maximalstrom in BP... Dies hat zur Folge, dass auch die Maximalleistung im Eckpunkt

400 - 400
300-—————:_:;_ _______ 300—__\__\~__
- = -~ ~ . - - --"T=-=
Loob-~ Lol ===~
100 | — Referenz Flachenopt. — -MS3 | 100 | — Referenz Flachenopt. — -MS3 |
— -1GBTs,MS1 — - P, -Umvert. — -IGBTs,MS1L — - P, -Umvert.
0 : : : 0 : : :
0 0,5 1 15 0 0,5 1 15
wlw wlw
eck eck

Maximalstrom bei f; = SkHz Maximalstrom bei f; = 10kHz

Abb. 4.47: Auswirkung der verschiedenen Optimierungsstrategien auf den Maximalstrom eines ANPC Wechselrich-
ters mit Si-IGBTs bei Modulationsfrequenzen von 5 kHz (links) und 10 kHz (rechts).
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des Wechselrichters sinkt. Je hoher jedoch die Schaltfrequenz wird, desto groBer ist der Einfluss der Fli-
chenoptimierung und desto besser kann der ungleichen Verlustverteilung entgegengewirkt werden. Diese
Beobachtung gilt auch fiir alle anderen Formen der Optimierung. Da Schaltverluste in der dargestellten
Betrachtung nahezu betriebspunktunabhéngig sind, fallen diese immer an den gleichen Schaltern an. Dem
kann beispielsweise durch eine Vergroflerung der zugehorigen Chipfliche oder durch eine geeignete Wahl
der Kommutierungspfade entgegengewirkt werden.

Allgemein lésst sich feststellen, dass der positive Effekt durch die Verlustumverteilung bei den gewéhlten
Randbedingungen deutlich groBer ist als der durch die Fliachenoptimierung. Zusétzlich zeigt sich noch
ein weiterer Effekt: Da der Strom bei niedrigen Drehzahlen (und damit bei niedrigem Modulationsgrad)
anteilméBig hiufiger iiber einen der inneren Pfade flieBt, ist das Potential der Verlustumverteilung dort
grofer als bei hohen Drehzahlen. Aus diesem Grund kann auch hier eine Anfahrstromiiberhohung erkannt
werden, welche insbesondere bei hoheren Modulationsfrequenzen (in Abb. 4.47 bei 10 kHz) zu sehen ist.
Umgekehrt zeigt sich, dass eine Absenkung der Schaltfrequenz bei niedrigen Drehzahlen ebenfalls die
Stromtragfahigkeit im Anfahrpunkt erhoht. Bei hohem Modulationsgrad ergibt sich kaum ein Vorteil aus
der Verlustumverteilung, da der Phasenstrom seltener iiber die inneren Schalter flief3t.

Neben den beiden bisher betrachteten Optimierungsverfahren bewirkt insbesondere die Verwendung von
MS3 eine merkbare Verbesserung der Wechselrichterperformance. Durch die Aufteilung des Stroms auf
beide inneren Pfade reduziert sich die Belastung dieser Schalter deutlich mehr als durch alle anderen
betrachteten Anpassungen. Zusétzlich konnen abhéngig vom Betriebspunkt die Gesamtverluste im Wech-
selrichter sinken, da aufgrund der Parallelschaltung der beiden inneren Pfade im Spannungsnullzustand
weniger Durchlassverluste anfallen, sofern nicht die Schwellenspannung Ucg ¢ der IGBTSs gegeniiber dem
Spannungsanteil rcg - I dominiert. Bei hoheren Schaltfrequenzen und hoherem Modulationsgrad iibersteigt
der maximale Wechselrichterstrom durch die Verlustumverteilung wieder den Strom durch MS3. Da beide
Varianten softwaretechnisch iiber die Ansteuerung realisiert werden konnen, ergibt sich zusitzlich die
Moglichkeit, am Schnittpunkt der beiden Kurven zwischen ihnen zu wechseln und die Vorteile beider
Optimierungsstrategien zu nutzen.

b) ANPC Wechselrichter mit SiC-MOSFETSs
Bei SiC-MOSFETs wird davon ausgegangen, dass keine

externe Freilaufdiode notig ist. Stattdessen wird wah- 600

rend der Verriegelungszeit die interne Bodydiode ge-

nutzt und der MOSFET im riickwirts leitenden Betrieb < 400 |

eingeschaltet, wodurch die Unterschiede in den elektri-

schen und thermischen Eigenschaften (unter anderem 200 | |— Referenz — - P, Umvert. | |
— =SiIC-MOS, MS1 MS3

aufgrund der unterschiedlichen Chipflachen) zwischen -
Fléchenopt.

Diode und Transistor nahezu entfallen. Daher ergibt 0 , ,
sich fiir ANPC Wechselrichter mit SiC-MOSFETs keine 0 0,5 1 15 2
Anfahrstrombegrenzung und auch die weiteren beschrie- wlw

eck
benen Effekte fallen entsprechend weniger stark aus.

Dies ist in Abb. 4.48 dargestellt. Dennoch zeigt sich Abb. 4.48: Auswirkung der Optimierungsstrategien auf
den Maximalstrom eines ANPC Wechselrich-

auch hier die positive Auswirkung der Ansteuerung mit ters mit SIC-MOSFETS bei f, — SkHz.

MS3 im Grunddrehzahlbereich, da die Parallelschaltung

der beiden inneren Strompfade auch hier zu einer geringeren Belastung fiihrt. Aufgrund der rein ohmschen
Kennlinie der MOSFETs und der damit verbundenen Verlustreduktion bei Stromaufteilung auf beide
inneren Pfade wihrend des Spannungsnullzustands profitiert diese ANPC-Variante nicht nur in Bezug auf
den Anfahrstrom sondern ebenso aus Sicht des Gesamtwirkungsgrads besonders von MS3.
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4.5 Zusammenfassung

¢) Hybride ANPC Wechselrichter mit Mischbestiickung

Abb. 4.49 zeigt analog zu den vorherigen Betrachtungen die Auswirkungen der Mischbestiickung einer
ANPC Phase mit unterschiedlichen Halbleitertypen nach Abb. 4.39. Sowohl bei Hybrid 2 als auch bei
Hybrid 4 ist weiterhin eine Absenkung des Anfahrstroms gegeniiber dem Strom im Feldschwichbereich zu
erkennen. Bei beiden Varianten sind nur die inneren Schalter S>3 mit SIC-MOSFET s bestiickt. Die anderen
Varianten mit je vier SiC-MOSFETs zeigen dieses Verhalten nicht, da die IGBTs bzw. SJ] MOSFETs
sowohl bei hohem als auch bei niedrigem Modulationsgrad gleichermaBen limitierend sind. Der Einsatz
von SiC-MOSFETs in einigen Schaltern lohnt sich in Bezug auf die Kennlinie des reinen Si-IGBT
ANPC Wechselrichters mit MS1 iiber den gesamten Betriebsbereich. Die Verwendung der ST MOSFETSs
hingegen limitiert den Maximalstrom so stark, dass deren Kennlinien deutlich unterhalb der anderen
Variationen liegen. Fiir die Auslegung eines Antriebs auf eine definierte Ausgangsleistung miisste die
Fldache der ST MOSFETs demnach signifikant erhoht werden. Zur Implementierung einer analytischen
Verlustumverteilungsstrategie fiir die hybriden ANPC Varianten miisste die bisher vorgestellte Methodik
weiterentwickelt werden. Deshalb wird hier nur die Flichenoptimierung als weitere Moglichkeit der
Performanceverbesserung betrachtet. Mit Hilfe des vorgestellten Algorithmus kdnnen die Chipflachen auch
bei unterschiedlichen Halbleitertypen bestimmt werden. Das erzielte Ergebnis wurde bereits in Abb. 4.45
vorgestellt. Abb. 4.49 zeigt nun die Auswirkung auf den Betriebsbereich. Es ist deutlich zu erkennen, dass
durch die richtige Gewichtung der Flichen der unterschiedlich belasteten Halbleiter ein groler Mehrwert
entsteht. Jede der vier hybriden Varianten erreicht dadurch einen héheren Maximalstrom, entweder in
einem bestimmten Teil oder liber den gesamten Betriebsbereich hinweg. Aufgrund dieser Erkenntnis
werden fiir alle weiteren Vergleiche hybride ANPC Wechselrichter ausschlielich in Kombination mit der
Flachenoptimierung verwendet.
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e = ]
//
300’ // i 300================
// . // _ ”
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0 : : : 0 : : :
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Abb. 4.49: Maximalstrom der hybriden ANPC Varianten ohne (links) und mit (rechts) Fldachenskalierung tiber deren
Betriebsbereich bei einer Modulationsfrequenz von 5 kHz im Vergleich zu einem ANPC Wechselrichter
mit IGBTs und MS1 (in beiden Grafiken ohne Flichenskalierung).

4.5 Zusammenfassung

Die Verteilung der Verluste auf die Halbleiterschalter der ANPC Struktur hingt neben der Wahl des
Halbleitertyps stark von der Modulationsstrategie ab. Neben den konkreten Kommutierungspfaden und
den daraus resultierenden Schalt- und Durchlassverlusten beeinflusst das gew#hlte Modulationsschema
unter anderem die Anzahl der benétigten Verriegelungszustinde sowie die Neigung zu parasitirem
Einschalten. Unter Beriicksichtigung dieser Auswirkungen stellt sich fiir den Einsatz in BEVs aufgrund
der erhohten Effizienz bei niedriger Aussteuerung insbesondere das Modulationsschema MS3, bei dem im
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4 Die ANPC Struktur fiir Traktionswechselrichter in batterieelektrischen Fahrzeugen

Spannungsnullzustand alle inneren Schalter den Strom fiihren, als geeignet heraus. Messungen ergaben
durch die Verwendung von MS3 je nach Betriebspunkt eine Verlustleistungsreduktion um 10 % bis
30 %. Gegeniiber den beiden anderen Modulationsschemata konnte die Leistungsdichte eines ANPC
Wechselrichters mit Si-IGBTs um mehr als 30 % gesteigert werden. Das zunichst theoretisch betrachtete
Schalt- und Durchlassverhalten wurde anschlieBend anhand von Messungen an einem Priifstand unter
Verwendung eines dreiphasigen Dreipunkt-ANPC Wechselrichters an einer PMSM bestitigt.

Weiterhin wurden Strategien zur Steigerung der Performance des ANPC Wechselrichters im Hinblick
auf die Anwendung im Fahrzeug vorgestellt. Diese umfassen unterschiedliche Halbleiterbestiickungen
sowie verschiedene Strategien zur Erhhung der Homogenitit der Verlustaufteilung auf die Einzelschalter.
Es stellt sich heraus, dass eine geeignete Kombination der vorgestellten Verfahren eine signifikante
Steigerung der Performance ermoglicht. Zusitzlich ergibt sich der Freiheitsgrad, iiber das Verhéltnis der
Halbleiterflichen der eingesetzten Schalter aktiv Einfluss auf die Betriebsbereichsgrenzen zu nehmen.
Hier ist insbesondere die Anfahrstromerhohung durch die gezielte Manipulation der einzelnen Chipflachen
sowie durch die Nutzung einer aktiven Verlustumverteilung oder die Verwendung von MS3 hervorzuheben.
Mit den genannten Verfahren konnte eine Anhebung des Anfahrstroms um nahezu 50 % erreicht werden.
Die Moglichkeit zur weiteren Erhohung des Anfahrstroms iiber eine Reduktion der Schaltfrequenz beim
Anfahren wurde nicht weiter betrachtet, wiirde sich aber — analog zu allen anderen Wechselrichtertypen —
ebenfalls positiv auf den Stellbereich auswirken. Somit kann die grundsitzliche betriebsbedingte Eignung
der ANPC Struktur fiir den Einsatz als Antriebswechselrichter festgestellt werden. In Kap. 5 folgt nun
anhand einer Performanceanalyse im Fahrzyklus sowie einer Wirtschaftlichkeitsbetrachtung der Vergleich
mit den anderen vorgestellten Wechselrichterstrukturen.
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Kapitel 5

Performance- und Kostenvergleich ausgewihlter
Wechselrichterstrukturen

Die Nutzbarkeit einer Wechselrichterstruktur im Antriebsstrang eines BEVs hiingt von deren Performance
in den ausschlaggebenden Betriebspunkten sowie von den auf den Wechselrichter zuriickzufiihrenden Kos-
ten fiir das Gesamtsystem ab. Dieses Kapitel evaluiert die Eignung der in Kap. 2.6 eingefiihrten Strukturen
fiir den Einsatz im 800V BEV und vergleicht ausgewcdhlte Wechselrichtertypen mit unterschiedlichen Halb-
leiterbestiickungen und Ansteuerstrategien untereinander. Die Untersuchung zeigt sowohl die technische
als auch wirtschaftliche Konkurrenzfihigkeit einiger Strukturen gegeniiber dem Zweipunkt-Wechselrichter.

5.1 Methodik und Vergleichsgrundlage

Um das Verhalten der betrachteten Wechselrichterstrukturen zu beschreiben und aussagekriftige Verglei-
che ableiten zu konnen, bedarf es zunéchst der Definition aller fiir die Analyse verwendeten Annahmen
und Randbedingungen. Dieser Abschnitt beschreibt die Grundlagen, auf denen alle weiteren Ausfithrungen
aufbauen und erldutert die Herangehensweise an den Performance- und Kostenvergleich.

5.1.1 Randbedingungen und Annahmen zur analytischen Verlustberechnung

Alle Berechnungen in diesem Kapitel basieren auf analytischen Formeln, welche die Verlustleistungen
der jeweiligen Halbleiter in den betrachteten Wechselrichterstrukturen beschreiben. Die analog zu den
Gleichungen des ANPC Wechselrichters nach Kap. 4.2.4 hergeleiteten Formelsitze finden sich in An-
hang A. Die analytische Herangehensweise ermoglicht neben der mathematischen Nachvollziehbarkeit
die Nutzung performanter und automatisierbarer Algorithmen zur Dimensionierung der Wechselrichter
und zur Berechnung der Verluste in einer Vielzahl unterschiedlicher Betriebspunkte. Im Vergleich zu
numerischen Schaltungssimulationen muss an dieser Stelle zwar auf manche Linearisierung und Verein-
fachung zuriickgegriffen werden, dafiir erlaubt die analytische Betrachtung eine genaue Abtastung des
verwendeten Fahrzyklus und eine damit einhergehende hohe Genauigkeit der Effizienzberechnungen im
Betrieb. Die Variation der gewihlten Randbedingungen ist in groerem Umfang aufgrund der deutlich
hoheren Rechengeschwindigkeit ebenfalls nur mit dem hier gewéhlten Ansatz effizient moglich. Es ist
anzumerken, dass durch die Annahme ideal sinusformiger Strome keine Betrachtung der Stromwelligkeit
erfolgen kann. Ebenso wird grundsitzlich von der Halbwellensymmetrie elektrischer Groflen und der
Symmetrie der Wechselrichterphasen ausgegangen. Weitere wichtige Annahmen, Herangehensweisen und
Definitionen werden nachfolgend systematisch vorgestellt.
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5 Performance- und Kostenvergleich ausgewéhlter Wechselrichterstrukturen

a) Betrachtete Wechselrichtertypen

Das Ziel der hier durchgefiihrten Untersuchung ist es, die Eignung der in Kap. 2.6 vorgestellten Wech-
selrichterstrukturen fiir den Einsatz in einem elektrischen Antriebsstrang festzustellen. Daher werden
nachfolgend die B6, NPC, T-Type, ANPC, FC und SOW Struktur in jeweils unterschiedlichen Ausfiih-
rungen gegeniibergestellt. Die B6 Struktur soll hierbei als Referenz fiir den aktuellen Stand der Technik
herangezogen werden. Der ANPC Wechselrichter nimmt aufgrund seiner fehlertoleranten Eigenschaften
nach Kap. 3 ebenfalls eine Sonderstellung ein und wird daher unter Berufung auf die Erkenntnisse aus
Kap. 4 ausfiihrlicher betrachtet. Im Gegensatz zu den anderen Wechselrichterstrukturen fallen beim FC
Wechselrichter zusétzliche Verluste in den Kondensatoren der drei Phasen an, da in jeder Schaltperiode
Strom iiber deren Innenwiderstand flieit. Diese Verluste werden nachfolgend jedoch nicht weiter betrach-
tet, da sie stark von der Auslegung der Kondensatoren und der Modulation abhéngen und demnach schwer
allgemeingiiltig zu beschreiben sind, ohne konkreter auf die Zwischenkreis-Dimensionierung einzugehen.
Da die zusitzlichen Kondensatoren allerdings ohnehin viel Bauraum bendtigen, welcher im Automobil
nur begrenzt zur Verfiigung steht [8], ist die FC Struktur an dieser Stelle nicht im Fokus der Betrachtungen.
Sie soll der Vollstidndigkeit halber aber dennoch grundsitzlich mit analysiert werden.

b) Fiir den Vergleich verwendete Halbleiter

Als Halbleiterschalter wurden kommerziell erhiltliche Chips nach dem aktuellen Stand der Technik
in moglichst dhnlichen Gehidusen verwendet. Die zugehorigen Halbleiter- und Modulbezeichnungen
sind in Tab. 5.1 aufgelistet. Alle Werte wurden aus den jeweiligen Datenblittern extrahiert und fiir die
Berechnungen nach dem in Kap. 2.4 vorgestellten Prinzip modelliert. Weiterhin sind die in den Modulen
verbauten Halbleiterfliachen fiir die Skalierung bekannt. Die temperatur-, strom- und spannungsabhéngigen
Parameter wurden zur Verwendung in den analytischen Verlustformeln gemil3 der zugrundeliegenden
physikalischen Prinzipien gefittet.

Tab. 5.1: Verwendete Halbleiter.

Typ Sperrspannung  Bezeichnung Hersteller Version
Si-IGBT 750V FS820R08A6P2B Infineon EDT2
Si-IGBT 1200V FS380R12A6T4B Infineon IGBT4
SiC-MOSFET 750V ADP46075W3 ST Microelectronics  Gen.3
SiC-MOSFET 1200V FS02MR12A8MA2B Infineon CoolSiC G2

In Abb. 5.1 ist das linearisierte Durchlassverhalten der Halbleiter bei der maximalen Sperrschichttem-
peratur von Tj max = 150°C in einer gemeinsamen Grafik gegeniibergestellt. Um einen fairen Vergleich
zu gewihrleisten, wurden die Durchlasskennlinien auf die verbaute Halbleiterfliche (bei IGBTs inkl. Di-
odenfldache) bezogen. Zur Skalierung der unterschiedlichen Spannungsniveaus wurde analog zu Abb. 4.40
zudem der Strom mit der Zwischenkreisspannung sowie die Durchlassspannung mit dem geschalteten
Strom multipliziert. Durch diese Vorgehensweise lassen sich die real anfallenden Durchlassverluste
iber der geschalteten Ausgangsleistung auftragen. In den Grafiken zeigt sich insbesondere ein Vorteil
im Durchlass der 1200 V SiC-MOSFETs, von dem die B6 Struktur profitiert. Wie die Ergebnisse aus
Kap. 4.4.1 bereits andeuten, ergaben Vorabuntersuchungen zur Verwendung von Si-SJ MOSFETs in
der Hybrid-ANPC Topologie mit Halbleitermischbestiickung aufgrund der flachen Durchlasskennlinie
einen signifikant erhohten Bedarf an Si-Flache gegeniiber der Verwendung von Si-IGBTs. Die leicht
erhohte Teillasteffizienz fiihrte in keinem untersuchten Szenario zur Konkurrenzfihigkeit mit anderen
Halbleiterbestiickungen, weshalb nachfolgend auf die Betrachtung von Si-SJ MOSFETs verzichtet wird.
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Abb. 5.1: Vergleich der linearisierten Ausgangskennlinien und der daraus resultierenden spezifischen Leistungen der
verwendeten Halbleiter bei einer Sperrschichttemperatur von 150 °C.

¢) Thermische Modellierung

Da alle wesentlichen Halbleiterparameter abhiingig von der Sperrschichttemperatur des betreffenden
Schalters sind, ist die genaue Kenntnis iiber diese essenziell fiir die Berechnung der Verluste und die
Auslegung der Halbleiterflichen. Das hier verwendete Modell geht aufgrund des reduzierten Rechenauf-
wands von kleinen thermischen Zeitkonstanten an den Einzelschaltern im Vergleich zur Anderungsrate
der Belastung im Fahrzyklus aus und nutzt einen stationdren Ansatz zur Temperaturbestimmung ohne
Beriicksichtigung der thermischen Kapazitit. Jeder Betriebspunkt wird demnach als stationér betrachtet.
Diese Annahme verzerrt zwar kurzzeitig die realen Temperaturverhéltnisse bei groen Lastspriingen,
verédndert das Gesamtergebnis der Fahrspielbetrachtung gemif3 den Resultaten vorangegangener Unter-
suchungen jedoch nur marginal. Die Maximallastauslegung im Eckpunkt erfihrt durch die stationére
Betrachtung keine Einschrinkung, es ist jedoch darauf zu achten, dass der grundfrequente thermische
Rippel bei niedrigen Drehzahlen nicht beriicksichtigt werden kann.

Die Kiihlung der Halbleiter erfolgt iiber die Bodenplatte des jeweili-
gen Moduls hin zum Kiihlmittel. Hier wurden zur Erhéhung der Allge-
meingiiltigkeit der getroffenen Aussagen alle Halbleiter auf das gleiche
Referenzmodul (HybridPACKTM Drive Modul von Infineon) skaliert. So-
mit konnen alle Chips in der gleichen thermischen Umgebung betrieben

. . . . Abb. 5.2: Thermische Widerstinde.
werden, ohne herstellerspezifische Unterschiede im Modulaufbau beriick-

sichtigen zu miissen. Der thermische Gesamtwiderstand Ry, jr setzt sich aus mehreren Durchgangs- und
Ubergangswiderstinden von der Sperrschicht bis zum Kiihlmedium (Fluid) zusammen. Da die verwende-
ten IGBTs in den betrachteten Modulen in direkter raumlicher Nidhe zu den zugehorigen Dioden sitzen,
wird neben dem thermischen Hauptwiderstand des Transistors Ry, 7 und der Diode Ry, p auBerdem die
thermische Kopplung zwischen beiden Chips iiber die Bodenplatte als Ry, tp nach Abb. 5.2 beriicksichtigt.

d) Modulationsverfahren

Die RZM stellt das gidngigste Verfahren zur Ansteuerung von Antriebswechselrichtern dar. Da die
analytische Verlustbetrachtung auf Basis der Sinus-PWM jedoch deutlich weniger aufwindig ist, wird
diese — wie in der Literatur gebrduchlich [97, 110, 198, 220] — als Modulationsverfahren eingesetzt.
Der daraus entstehende Fehler ist allerdings so gering, dass in vorhergehenden Simulationen nahezu
keine Abweichung zu den Verlusten bei RZM festgestellt werden konnte. Einzig die Uberlagerung
der dritten Harmonischen zur Erhohung der Aussteuerung auf mp.x = 1,155 ist mit dieser Variante
nicht moglich. Da sich die Verluste im Vergleich zur Ansteuerung mit m = 1 jedoch nur geringfiigig
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unterscheiden und der Modulationsgrad diesen Wert im verwendeten Fahrzyklus allgemein nur in wenigen
einzelnen Betriebspunkten iibersteigt, wird die Aussagekraft der gezeigten Ergebnisse auch durch diese
Einschrinkung nicht weiter beeintrichtigt. Abb. 5.3 zeigt die Auswirkung auf den nach Kap. 2.6.6
definierten, normierten Aussteuerbereich fiir die normale Zwei- bzw. Dreipunktmodulation sowie die
abschnittsweise definierte SOW-Modulation.

! !

m m
4+ Klassische PWM / RZM 4 -Modulati
1155 Klassische PWM/RZM 1155] SOW-Modulation
1 - 1 :
0,577
Mbow
1 1155 m 1 1,155 2 m
0 1 Mporm 0 0,577 1 Myorm

Abb. 5.3: Auswirkung auf den (normierten) Aussteuerbereich fiir die normale Zwei- bzw. Dreipunktmodulation
(links) sowie die SOW-Modulation (rechts).

e) Dimensionierung

Um die betrachteten Wechselrichtertypen sinnvoll miteinander vergleichen zu kénnen, werden alle auf
die gleiche Ausgangsleistung ausgelegt. Diese wird als Scheinleistung Sqi, = 250k VA angegeben und
definiert den ndtigen Strom in Abhédngigkeit der verfiigbaren Zwischenkreisspannung. Die Leistungsklasse
wurde aufgrund der Kompatibilitdt mit den zur Verfiigung stehenden Daten fiir die elektrische Maschine
und den Fahrzyklus gewihlt. Als weitere Randbedingung wird vorausgesetzt, dass alle Wechselrichter
bis zu einer Spannung von 640 V ohne Leistungseinbullen betrieben werden sollen. Daher wird fiir die
grundlegende Dimensionierung eine Zwischenkreisspannung von 640 V festgelegt. Im Betrieb wird diese
auf einen nach Kap. 2.1 realistischen nominellen Wert von 700 V gesetzt. Alle Halbleiterschalter werden
unabhéngig vom Betriebspunkt und der zugehorigen Wechselrichterstruktur mit einer Modulationsfre-
quenz von 10 kHz betrieben. Die effektiven Schaltfrequenzen einzelner Halbleiter konnen sich demnach
unterscheiden. Weitere wichtige Kenngrof3en sind Tab. 5.2 zu entnehmen.

Tab. 5.2: Uberblick iiber die wichtigsten Auslegungs- und Betriebsparameter.

Parameter Wert Beschreibung

Sdim 250kVA  Auslegungs-Scheinleistung

Ubc dim 640V Zwischenkreisspannung fiir die Auslegung

Upc 700V Zwischenkreisspannung fiir die Fahrspielbetrachtung
fs 10kHz  Modulationsfrequenz fiir Auslegung und Betrieb

COS Qdim 0,95 Leistungsfaktor fiir die Auslegung

Rin spez 25 mr\‘,{,zK Flachenspezifischer thermischer Widerstand

T; max 150°C Maximale Sperrschichttemperatur

Thuid 65°C Kiihlmitteltemperatur fiir Auslegung und Betrieb

Die Berechnung der benétigten Halbleiterflachen erfolgt fiir den B6 Wechselrichter anhand der Belastung
im Eckpunkt des Ausgangskennfelds nach Abb. B.2 bei maximalem Strom und normiertem Modula-
tionsgrad (mporm = 1) sowie einem Leistungsfaktor von cos @giy = 0,95. Da der Neutralpunktpfad der
Dreipunktstrukturen bei niedriger Aussteuerung die hochste Belastung erfihrt, wird der Anfahrpunkt bei
vollem Strom gemal Kap. 4.4.3 ebenfalls als Auslegungskriterium herangezogen und die Flichen jedes
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topologischen Schalters individuell auf diese beiden Grenzbelastungspunkte optimiert. Es ist anzumerken,
dass das Ergebnis der Dimensionierung fiir jeden Schalter ein mathematisches Optimum darstellt, das ge-
gebenenfalls nicht mit den kommerziell erhéltlichen ChipgroBen libereinstimmt. Der Allgemeingiiltigkeit
wegen und um nicht auf aktuell verfiigbare Bauteile beschrinkt zu sein, wird keine weitere Diskretisierung
vorgenommen. Die Ergebnisse entsprechen demnach immer dem niedrigstmoglichen erreichbaren Fla-
cheneinsatz fiir die gegebene Leistungsdimensionierung. Weiterhin ist zu erw#hnen, dass die Auslegung
auf den Anfahrpunkt thermisch analog zum Betrieb bei hoheren Drehzahlen berechnet wird, ohne die
groBere Belastung einzelner Schalter innerhalb einer Halbwelle (oder gar mit Gleichstrom beim Starten) zu
beriicksichtigen. Gleiches gilt fiir den SOW Wechselrichter, fiir den zur Flichendimensionierung allerdings
der Betrieb am Umschaltpunkt zwischen Y- und OW-Modulation zusitzlich zur Vollaussteuerung bei
Mporm = 1 verwendet wird.

Bei den betrachteten Wechselrichterstrukturen unterscheiden sich die konkreten Anforderungen an den
Zwischenkreis. Einerseits muss zur Realisierung eines Neutralpunktabgriffs auf eine Serienschaltung
zweier Kondensatoren gesetzt werden, was gegebenenfalls mit groBerem Bauraumbedarf verbunden ist.
Andererseits unterscheidet sich sowohl die Effektivstrombelastung als auch die Spannungswelligkeit.
Da die konkrete Auslegung jedoch von applikationsspezifischen Randbedingungen wie der maximal
erlaubten Welligkeit der unterschiedlichen DC-Potenziale sowie der maximalen Strombelastbarkeit der
Kondensatoren abhiéngig ist, soll die Betrachtung des Zwischenkreises hier aulen vor gelassen werden.

f) Skalierung der elektrischen und thermischen Parameter

Wie bereits angedeutet, dndern sich wichtige Parameter der verwendeten Halbleiter sowohl mit der
Temperatur, dem Strom, der Spannung, als auch mit der Halbleiterfliche. Daher werden die wichtigsten
KenngroBlen zur Verwendung in den Formeln aus Anhang A gemil3 der nachfolgenden Gleichungen
skaliert. Zur Vereinfachung werden hier ausschlielich die Bezeichnungen der Halbleiterparameter fiir
IGBTs verwendet. Die Bezeichnung Eg,, gilt dabei — mit Ausnahme der kapazitiven Verluste — fiir alle
Arten von Schaltverlusten, wobei die Temperaturabhiingigkeit iiber den jeweiligen Temperaturkoeffizienten
« berechnet wird. Auf eine zusitzliche Flichenskalierung der Schaltverluste wurde aufgrund fehlender
Daten verzichtet. Da die nachfolgend berechneten Halbleiterflachen pro topologischem Schalter jedoch in
einer dhnlichen Groflenordnung zu den Flachen im Referenzmodul sind, bleibt der dadurch entstehende
Fehler gering. Des Weiteren wird aufgrund schwer zu verallgemeinernder Randbedingungen auf eine
Skalierung der Streuinduktivititen unterschiedlicher Kommutierungspfade verzichtet.

A
rce (T, AuL) = ek (Trer Aret) - (14 0 (T — Trer) ) A:i (5.1.1)
Ucko (T;) = Uck (Tret) - (1+ 0t (T, — Tref) ) (5.1.2)
U Ky I K;
Eq (Unc,1,T;) = ( ) : () (02T + e Ty + o) + Ee (5.1.3)
Uref Iref
_ Aref
R, (AHL) = Rin (Arer) - Ao (5.1.4)
HL

g) Beriicksichtigung der Maschinenverluste

Nach den Ausfiihrungen aus Anhang B hiingen die Verluste in elektrischen Maschinen je nach Ausle-
gung teils stark vom Oberschwingungsgehalt des Stroms ab. Dieser ist bei Verwendung der Dreipunkt-
Modulation (sowie der SOW-Modulation) deutlich niedriger als bei der Zweipunkt-Modulation des B6
Wechselrichters. Das Einstellen einer festen Modulationsfrequenz fiir alle Wechselrichtertypen fiihrt
demnach zu einer Benachteiligung der NPC, T-Type, ANPC, FC und SOW Struktur, sofern die Maschi-
nenverluste nicht ebenfalls beriicksichtigt werden. Da die Quantifizierung des modulationsbedingten
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Verlustvorteils nach Anhang B jedoch kaum allgemeingiiltig zu beziffern ist und sich die SOW Struktur
im Oberschwingungsgehalt zudem von den klassischen Dreipunktstrukturen unterscheidet, erfolgt zu-
nichst ausschlieBlich ein Vergleich aller Wechselrichtertypen bei identischer Modulationsfrequenz ohne
Beriicksichtigung der Maschinenverluste.

Die Bewertung im Hinblick auf die Verluste der verwendeten PMSM erfolgt im Anschluss in Kap. 5.4.
Zur Einschitzung der Auswirkungen des verwendeten Modulationsprinzips auf die Spannung an der
Maschine liefert Abb. 5.4 eine Gegeniiberstellung der Strangspannungsverldufe bei klassischer Zweipunkt-
Modulation, klassischer Dreipunkt-Modulation mit niedriger und hoher Aussteuerung sowie fiir die
SOW-Modulation im Y- und OW-Betrieb.
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Abb. 5.4: Strangspannungen der betrachteten Wechselrichterstrukturen: Dreipunkt-Modulation mit niedriger (links
oben) und hoher Aussteuerung (rechts oben), Zweipunkt-Modulation und SOW-Y-Modulation (links unten)
sowie SOW-OW-Modulation (rechts unten), nach [HBHK25].

Abb. 5.5 zeigt aullerdem die mit dem Priifstands-

. 80 T T T
Wechselrichter aus Kap. 4.1 gemessenen THD; Wer- ANPC. 20kHz — > — B6, 10 kHz
te mit Zwei- und Dreipunktmodulation bei verschie- ANPC, 9,6 kHz —>—B6, 5kHz
denen Modulationsfrequenzen an einer passiven 60 ANPC, 4.8 kHz

Last. Hierfiir wurde eigens eine Zweipunktmodula-
tion fiir den ANPC Wechselrichter implementiert,
um die Messungen mit identischer Hardware durch-
fiihren zu konnen. Es zeigt sich, dass der THD; Wert
des ANPC Wechselrichters in jedem gemessenen

Betriebspunkt niedriger ist als der zur gleichen Mo-

0,2 04 0,6 0,8 1

dulationsfrequenz gehorige Wert des B6 Wechsel-
richters. In [HGWB20] wurde bereits ein Vergleich
zwischen ANPC und B6 Struktur ver6ffentlicht. Da-
bei wurde angenommen, die THD; eines Dreipunkt-
Wechselrichters bei 5 kHz sei im Mittel etwa gleich
mit der THD; eines Zweipunkt-Wechselrichters bei 10 kHz. Um &hnliche Verluste in der elektrischen
Maschine zu erzeugen, wurde zur Verlustberechnung fiir den ANPC Wechselrichter daher grundsitzlich

Abb. 5.5: Gemessene THD; des B6 und ANPC Wechselrichters
mit
tiber dem Modulationsgrad nach [HHWB23b].

die halbe Modulationsfrequenz verwendet. Da diese Annahme jedoch nur eine grobe Niherung darstellt,
soll an dieser Stelle zunichst vollstindig auf die Beriicksichtigung der Stromgiite verzichtet werden.
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5.1.2 Der WLTC Fahrzyklus

Die Effizienzbetrachtung erfolgt im WLTC Fahrzyklus (WLTC: World-wide harmonized Light duty
Test Cycle) nach [221], der derzeit als giingige Referenz fiir den Vergleich unterschiedlicher Fahrzeuge
gilt. Nach der Auslegung der betrachteten Wechselrichtertypen auf die in Kap. 5.1 e) beschriebenen
Randbedingungen erfolgt die Berechnung der Verluste im Fahrzyklus anhand des in Sekundenschritten
abgetasteten und in Abb. 5.6 abgebildeten Zeitverlaufs der elektrischen und mechanischen Groflen. Hierfiir
werden die Halbleiterverluste sowie die daraus resultierenden Temperaturen quasi-stationdr in jedem
enthaltenen Betriebspunkt berechnet. Uber die integralen Verluste und die wihrend des Fahrzyklus
umgesetzte Wirkleistung wird anschlieBend der Wirkungsgrad im WLTC-Betrieb berechnet.

15l ——m/% i /A 0,01-n/mint
100

50

0 _,Lk M'_WM_M i

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800
t/s

Abb. 5.6: Zeitverldufe des Modulationsgrads, des Stroms und der Drehzahl im WLTC Fahrzyklus.

Die gemessenen Werte des in Abb. 5.6 abgebildeten Fahrzyklus gehoren zu einem Oberklasse-SUV mit
einer Masse von etwa 2,5 t. Zur Ubertragung der Ergebnisse auf andere Fahrzeugklassen eignet sich die
Skalierung des Drehmoments bzw. Stroms zur Realisierung der Betriebspunkte. Leichtere Fahrzeuge
benétigen fiir die enthaltenen Beschleunigungsvorginge niedrigere Strome, was den WLTC-Betrieb
bei gleicher Leistungsdimensionierung noch weiter in den Teillastbereich verschiebt. Fahrzeuge mit
niedrigerer Maximalleistung hingegen erreichen im Fahrzyklus hohere Halbleitertemperaturen, da sie
nidher am Volllastbetrieb arbeiten. Fiir die Betrachtung der 400 V B6 Struktur werden die auftretenden
Strome und Spannungen entsprechend skaliert, um die gleichen Betriebspunkte einzustellen.

Um zusitzlich zur integralen Analyse der WLTC-Verluste auch Aussagen iiber das Wechselrichterver-
halten im Ausgangskennfeld treffen zu konnen, folgen weitere Analysen an einer anderen PMSM, deren
Betriebsbereich in Abb. 5.7 abgebildet ist. Die eingezeichnete Fliche reprisentiert den kumulierten
zeitlichen Anteil, in dem jeder Betriebspunkt im WLTC Fahrzyklus auftritt.
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Abb. 5.7: Drehzahl-Drehmoment Kennfeld einer elektrischen Maschine mit absolutem zeitlichen Anteil der Betrieb-
spunkte des WLTC Fahrzyklus in Sekunden.
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5 Performance- und Kostenvergleich ausgewéhlter Wechselrichterstrukturen

5.1.3 Annahmen zur Kostenbewertung

Die Berechnung der durch die Wahl des Wechselrichters entstehenden Kosten fiir das Gesamtsystem
ermoglicht die Verkniipfung der Ergebnisse aus der Effizienzanalyse mit den Berechnungen zur Dimensio-
nierung der Halbleiterfliche durch die Einfithrung einer gemeinsamen BezugsgroBie. Zur Bestimmung der
Halbleiterkosten wird die bendtigte Halbleiterflache aller Schalter gemaB Gl. (5.1.5) mit den zugehdrigen
flichenspezifischen Kosten aus Tab. 5.3 multipliziert. Dabei wird zwischen Si und SiC als Halbleitermate-
rial unterschieden, wobei fiir SiC bei gleicher Halbleiterfliche zunichst der fiinffache Preis angenommen
wird. Dies entspricht einem anhand unterschiedlicher Literaturangaben festgelegten Verhiltnis, das relativ
zu Si betrachtet in den nichsten Jahren von leicht fallenden SiC-Preisen ausgeht [25,222-224]. Im
Anschluss wird dieses Verhiltnis der Allgemeingiiltigkeit wegen als variabler Parameter verwendet. Die
Kosten werden nachfolgend wéahrungsunabhingig in Geldeinheiten (GE) angegeben, da ausschlieBlich
das Verhiltnis der angenommenen Kostenfaktoren entscheidend ist.

K. = AL - ksi/sic (5.1.5)

Zur Quantifizierung der Verluste im Betrieb wird @hnlich zu [25] die Annahme getroffen, dass die Reich-
weite jedes Fahrzeugs unabhingig von der verbauten Leistungselektronik identisch sein soll. Da im WLTC
(der hier représentativ fiir den Dauerbetrieb steht) jeder Wechselrichter einen Wirkungsgrad von Nwrrc < 1
hat, muss im Vergleich zu einem idealen verlustlosen Wechselrichter zusatzliche Batteriekapazitit verbaut
werden, um die gleiche Reichweite beizubehalten. Diese Zusatzkapazitit ACg,y berechnet sich aus der im
WLTC-Betrieb verbrauchten Verlustenergie nach GlI. (5.1.6).

nwrrc - (Ceai + ACBait) = Ciau (5.1.6)

Die daraus resultierenden verlustbedingten Zusatzkosten Kgay , fiir ACgyy ergeben sich dementsprechend
gemiB Gl. (5.1.7). Die spezifischen Kosten pro zusitzlich verbauter kWh sind ebenfalls in Tab. 5.3
enthalten.

1—
Kgat,, = ——fwtic - CBatt * kBatt (5.1.7)

NwLTC
Weiterhin werden Infrastrukturkosten Ki,g fiir die Ansteuerung jedes aktiven topologischen Schalters

beriicksichtigt. Diese umfassen unter anderem Fixkosten fiir Gate-Treiber, Lichtwellenleiter und Kontak-
tierungen und bewerten den erhohten Ansteueraufwand der Strukturen mit mehr Schaltern.

Kingr = NS,akt : klnfr (5.1.8)

Aus der Summe aller Teilkosten ergeben sich die Kosten fiir das Gesamtsystem K, welche nachfolgend
fiir jede betrachtete Wechselrichterstruktur gegeniibergestellt werden sollen. Zusitzlich sollen jeweils die
Kostenanteile und die zugrunde liegenden Wirkungsgrade sowie Halbleiterflaichen ausgewiesen werden,
um ein ganzheitliches Bild des Topologievergleichs zu zeichnen.

ngs = Ky + KBatt,z + Kinfr (519)

Tab. 5.3: Parameter zur Kostenbewertung der Wechselrichtertypen unter Referenzbedingungen.

Parameter Symbol Referenzwert Nachfolgende Verwendung
Si-Kosten ks; 1 % fest (Bezugsgrofie)
SiC-Kosten ksic 5 % variabel

Batterie-Kosten kBatt 65 % variabel
Infrastruktur-Kosten  kpyf 1 m fest

Batteriekapazitét CBatt 80kWh variabel
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5.14

Fiir den angestrebten Vergleich durchliuft jeder Wechselrichtertyp das in Abb. 5.8 abgebildete Ablauf-
schema. Zunichst erfolgt die Dimensionierung der Halbleiterflachen des gewdhlten Wechselrichters
inklusive der iterativen Skalierung der temperatur- und flichenabhingigen Kenngroen. Zusitzlich wird
fiir alle geeigneten Strukturen in einer eigenen Iterationsschleife die Optimierung der Einzelflichen jedes
topologischen Schalters gemill Kap. 4.4.3 durchgefiihrt. Nach abgeschlossener Auslegung erfolgt die
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Abb. 5.8: Ablaufdiagramm zur Dimensionierung sowie zur Bewertung der Performance und der Kosten unterschiedli-
cher Wechselrichtertypen.
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5 Performance- und Kostenvergleich ausgewéhlter Wechselrichterstrukturen

Berechnung der Verluste im Fahrzyklus, wobei die WLTC Daten bei einer Abweichung der gewiéhlten
Zwischenkreisspannung von der zur Vermessung des Zyklus verwendeten Spannung vorher entsprechend
skaliert werden. Als Vergleichsgrundlage wird zunédchst grundsitzlich der in Kap. 5.1.2 beschriebene
Zeitverlauf verwendet, wihrend weitere Analysen im Ausgangskennfeld aus Abb. 5.7 sowie in speziell
definierten Betriebspunkten folgen. Aus den Ergebnissen der Betrachtung des Fahrzyklus wird der Ge-
samtwirkungsgrad berechnet, aus dem sich zusammen mit dem Ergebnis der Flichendimensionierung
die Kostenabschitzung ergibt. Da alle Wechselrichtertypen die gleichen Auslegungsschritte mit identi-
schen Randbedingungen durchlaufen, entsteht eine einheitliche Vergleichsgrundlage, auf welcher die
nachfolgenden Ausfithrungen basieren.

5.2 Gegeniiberstellung unterschiedlicher ANPC Variationen

Zunichst steht aufgrund der in Kap. 3 beschriebenen fehlertoleranten Eigenschaften die ANPC Struktur
im Vordergrund. Durch den Vergleich unterschiedlicher Ausprigungen beziiglich des verwendeten Mo-
dulationsschemas und der eingesetzten Halbleitertypen wird eine umfangreiche Analyse durchgefiihrt,
welche die unter den gegebenen Randbedingungen am besten geeignete ANPC Variante herausstellen soll.
AnschlieBend erfolgt eine Gegeniiberstellung mit der B6 Struktur und die Betrachtung der Performance
im Maschinenkennfeld. Tab. 5.4 definiert die betrachteten Wechselrichtertypen, die nachfolgend beziiglich
ihrer Performance und ihrer Kosten untersucht werden sollen.

Tab. 5.4: Auflistung der fiir den Vergleich ausgewéhlten ANPC Wechselrichter.

Nr. Struktur MS  Halbleitertyp Uy /V Upc/V fs/kHz Optimierung
1 ANPC  MSI1 Si-IGBT 750 700 10 Flachenopt.
2 ANPC  MS1 SiC-MOSFET 750 700 10 Flachenopt.
3 ANPC  MS1 Hybrid 1 750 700 10 Flachenopt.
4 ANPC  MS2 Si-IGBT 750 700 10 Flachenopt.
5 ANPC  MS2 SiC-MOSFET 750 700 10 Flachenopt.
6 ANPC  MS2 Hybrid 2 750 700 10 Fldachenopt.
7 ANPC  MS3 Si-IGBT 750 700 10 Flachenopt.
8 ANPC  MS3 SiC-MOSFET 750 700 10 Fldchenopt.

5.2.1 Performance- und Kostenanalyse im Fahrzyklus

Zunichst erfolgt die Gegeniiberstellung der Wechselrichtertypen aus Tab. 5.4 mit den Randbedingungen
aus Tab. 5.2 in den Auslegungspunkten sowie im WLTC Fahrzyklus. Die gew#hlte Herangehensweise
wird anschlieBend auf alle weiteren betrachteten Wechselrichtertypen iibertragen. Bevor jedoch im Detail
auf die Eigenheiten jedes Wechselrichtertyps eingegangen wird, fasst Tab. 5.5 vorab die Ergebnisse des
Vergleichs der acht unterschiedlichen ANPC Variationen zusammen. Zunéchst zeigt sich eine grofie
Kostenspanne zwischen der teuersten und der giinstigsten betrachteten Topologie. Es gilt der generelle
Trend, dass unter den gegebenen Randbedingungen und Kostenfaktoren der Wirkungsgradnachteil der Si-
basierten Wechselrichter nicht durch die giinstigeren Halbleiterkosten kompensiert werden kann, weshalb
die Varianten mit SiC-MOSFETs grundsitzlich besser abschneiden. Die hybriden ANPC Wechselrichter
liegen in allen Kategorien erwartungsgemiB zwischen den reinen Si- bzw. SiC-Bestiickungen. Weiterhin
zeigt sich der bereits in Kap. 4.2.5 beschriebene Verlustvorteil des Modulationsschemas MS3 mit den
parallelen Strompfaden im Spannungsnullzustand, die sich insbesondere im teillastdominierten WLTC
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positiv auf den Wirkungsgrad auswirken. Als giinstigster Wechselrichtertyp innerhalb des Vergleichs
der unterschiedlichen ANPC Variationen kann unter den definierten Randbedingungen demnach der
Wechselrichter mit MS3 und SiC-MOSFETSs ausgemacht werden.

Tab. 5.5: Vergleich der betrachteten Wechselrichtervarianten bei den beschriebenen Randbedingungen.

Nr. Nwirc /% Ages/cm?* Ku./GE Kpawz /GE  Kinir / GE  Kges / GE
1 9721 29,8 29,8 149.4 18,0 197,2
2 98,92 14,3 71,2 56,8 18,0 146,0
3 9824 16,6 544 93,4 18,0 165,8
4 9725 27,6 27,6 147,1 18,0 192,7
5 99,00 15,0 74,9 52,8 18,0 145,7
6 9830 19,1 42,1 89,8 18,0 149,9
7 9724 23,5 23,5 147,4 18,0 188,8
8 99,06 13,2 65,7 49,6 18,0 133,3

Durch die Variation der gewihlten Randbedingungen kann die Empfindlichkeit dieses Ergebnisses auf die
Eingangsdaten bestimmt werden. Daher liefert Abb. 5.9 eine Ubersicht iiber die entstehenden Gesamt-
kosten bei variabler Auslegungsleistung und zwei diskreten Werten der verbauten Batteriekapazitit. Bei
Nutzung einer kleineren Batterie mit geringerer Reichweite ergibt sich ein Schnittpunkt zwischen den
Kurven der Kosten des ANPC Wechselrichters WR8 (mit MS3 und SiC-MOSFETs) und der Hybrid 2
Variante mit MS2 (WR6). Bei hoheren Kapazititen bleibt WRS8 am giinstigsten.

200 T T T 200
—MSLS — -MS2S MS3,Si
180 {|—MSLSIC — -MS2,SIC —--MS3,SiC |1 180
w — MS1,H1 MS2,H2 L
O 160 O 160
ng" 140 zg’ 140 - = =
—MSLS — -MS2Si MS3,S
120 F 120 j— MSLSC — -MS2,SIC —--MS3,SC |-
— MSL,H1 MS2,H2
100 : : : 100 : : :
200 250 300 350 200 250 300 350
S. /kVA S. [kVA
dim dim

Abb. 5.9: Kosten der ANPC Varianten iiber der Auslegungsleistung bei einer Batteriekapazitit von 50 kWh (links)
bzw. 80 kWh (rechts) und den sonstigen Parametern aus Tab. 5.2 und Tab. 5.3.

Ferner werden in Abb. 5.10 die flichenspezifischen SiC-Kosten bei zwei unterschiedlichen Annahmen fiir
die Batteriekosten variiert. Da beide Parameter linear in die Kostenberechnung eingehen und die Dimen-
sionierung der Wechselrichter durch deren Anpassung nicht beeinflusst wird, sind auch die Graphen der
Kosten linear. Insbesondere im Bereich kgic = [5... 10] %, welcher auch in der Literatur hiufig angegeben
wird (siehe [25,222-224]), wechseln sich die beiden bereits angesprochenen Wechselrichtertypen als
kostengiinstigste Variante ab. Reine Si-Wechselrichter sind von den SiC-Kosten nicht betroffen und weisen
daher in beiden Grafiken konstante Kosten auf. Erst fiir kgjc > 10 % lohnt sich geméal der abgebildeten

Kurven der Finsatz des giinstigeren Halbleitertypen.

Werden sowohl die Auslegungsleistung als auch die gewéhlte Batteriekapazitit (bzw. analog dazu die
Kostenfaktoren fiir SiC-Fldche und die Batteriekapazitit) in einem feinen Raster variiert, so kann der
jeweils giinstigste Wechselrichtertyp in jedem Punkt des aufgespannten Wertebereichs bestimmt werden.

99



5 Performance- und Kostenvergleich ausgewahlter Wechselrichterstrukturen
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Abb. 5.10: Kosten der ANPC Varianten iiber den SiC-Kosten bei Batteriekosten von 50 % (links) bzw. 65 %
(rechts) und den sonstigen Parametern aus Tab. 5.2 und Tab. 5.3.

Das Ergebnis fiir beide Parametervariationen ist in Abb. 5.11 abgebildet. Anhand dieser Grafik l4sst sich
die auf die Gesamtkosten bezogen am besten geeignete Topologie fiir eine Vielzahl an unterschiedlichen
Eingangsgrofien bestimmen. Die jeweils nicht variierten Parameter entsprechend in beiden Fillen den
Werten aus Tab. 5.2 bzw. Tab. 5.3. In den folgenden Abschnitten werden die bisher vorgestellten Ergebnisse
anhand der Auslegungskriterien und einer weiterfithrenden Performanceanalyse erklirt.
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Abb. 5.11: Kostengiinstigste ANPC Variante bei Variation der Auslegungsgrofen und der Kostenfaktoren unter
sonstiger Beibehaltung der Werte aus Tab. 5.2 bzw. Tab. 5.3.

a) Vergleich der Verlustleistungsverteilung in den Auslegungspunkten

Da die Betrachtung aller Wechselrichtertypen aus Tab. 5.4 aufgrund der groen Anzahl und der stark
unterschiedlichen Kostenbewertung nicht zielfithrend ist, werden nachfolgend die vielversprechendsten
Varianten genauer untersucht. Hierfiir werden WR6, WR7 und WR8 verwendet, da sich diese bei der
soeben durchgefiihrten Parametervariation als am sinnvollsten herausgestellt haben. Abb. 5.12 zeigt die
Verteilung der Verluste an den Einzelschaltern der drei ANPC Wechselrichter jeweils im Anfahr- und
Eckpunkt. Es wird deutlich, dass die Verluste bei WR8 im Anfahrpunkt deutlich niedriger ausfallen als bei
den beiden anderen Varianten. Da sich die Durchlassverluste auf Sy3 und Ss¢ aufteilen, wihrend S14 den
groBten Teil der Schaltverluste iibernimmt (die Reverse-Recovery Verluste der beiden anderen Schalter
bei halbem Strom sind in der Abbildung kaum zu erkennen), ist die Belastung der Schalter in diesem
Betriebspunkt verhéltnisméBig homogen. Auch im Eckpunkt zeigt sich eine gleichmé@Bigere Verteilung
der Verluste auf die am stérksten belasteten Schalter als bei den beiden anderen Varianten.
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Abb. 5.12: Verlustverteilung der vielversprechendsten ANPC Varianten im Anfahr- (oben) und Eckpunkt (unten).

Diese Erkenntnisse spiegeln sich nicht nur in der benotigten Halbleiterfliche fiir den Gesamtwechsel-
richter sondern auch in der Fldchenverteilung auf die Einzelschalter aus Abb. 5.13 wider. Die homogene
Verlustaufteilung beim Anfahren mit WRS erlaubt eine Verkleinerung der Neutralpunktschalter Ssg, da
diese ihre groBte Belastung bei niedriger Aussteuerung erfahren. Durch die geringere Fliche erklédren sich
auch die gegeniiber Sy3 deutlich erhdhten Durchlassverluste an Ss¢ in Abb. 5.12. Die Flidchenverteilung
bei WR6 zeigt die Auswirkung der Mischbestiickung: Die beiden SiC-MOSFETs in Position Sy3 sind
merkbar kleiner als die anderen Schalter, die als Si-IGBTs ausgefiihrt sind. Da vier von sechs Schaltern
einer Phase Si-IGBTs sind, entspricht die benttigte Gesamtflache jedoch nahezu der des reinen Si-ANPC
Wechselrichters (WR7). Die erfolgreiche Flichenoptimierung fiir jede der drei Topologien zeigt sich
daran, dass die Sperrschichttemperatur jedes Schalters in allen Fillen mindestens in einem der beiden
Auslegungspunkte die Maximaltemperatur von 7j nax = 150°C erreicht, was (wie bereits in Kap. 4.4.3
beschrieben) durch den Farbton visualisiert wird. Es ist zu erkennen, dass die Schalter S»3 bei WR6 und
WRY7 in beiden Betriebspunkten sehr nahe an ihre Auslegungsgrenze kommen. Dies fiihrt zu einer guten
Ausnutzung der betroffenen Schalter iiber den gesamten Betriebsbereich. Die Angabe der Einzelchipfla-
chen Ay ; in Abb. 5.13 bezieht sich jeweils auf die Einzelschalter Sy, S; und Ss einer Phase sowie deren
Pendants. Bei Verwendung von IGBTs wird die kumulierte Fliche von IGBT und Diode genannt.

Anfahren Eckpunkt Anfahren Eckpunkt Anfahren Eckpunkt

WR6: Hybrid2-ANPC, MS2 WRT7: Si-ANPC, MS3 WRS: SiC-ANPC, MS3
ApL,; = 103/96/119 mm? ApL,; = 144/123/123 mm? Ay = 88/76/53 mm?

Abb. 5.13: Flachen- und Temperaturverteilung der vielversprechendsten ANPC Varianten im Anfahr- und Eckpunkt.
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b) Wirkungsgrad-Vergleich

Auf die Betrachtung der Verluste in den beiden Auslegungspunkten folgt nun eine Effizienzanalyse iiber
den gesamten Betriebsbereich. Hierzu wird zunichst der Modulationsgrad variiert und der Wirkungsgrad
iber der (nach Abb. 5.3 auf den Maximalwert des betrachteten Wechselrichters normierten) Aussteuerung
aufgetragen. Bei den hier betrachteten ANPC Varianten entspricht der abgebildete Wertebereich der
normierten Aussteuerung mporm = |0... 1] der Spanne m = [0.... 1, 155] des tatsdchlichen Modulationsgrads.
Diese Darstellung wird aufgrund der Vergleichbarkeit mit der spéter ebenfalls analysierten SOW Struktur
verwendet. Abb. 5.14 zeigt den Wirkungsgradverlauf iiber der normierten Aussteuerung, wobei der
ausgangsseitige Effektivstrom in der linken Grafik 50 A und in der rechten Grafik 150 A betrdgt. Der
Maximalstrom liegt unabhéngig vom Aufbau des jeweiligen Wechselrichters bei 319 A. Die beiden
betrachteten Werte des Ausgangsstroms bilden demnach einen mittleren sowie einen hohen Wert des
Stroms im WLTC nach Abb. 5.6 ab. In beiden Abbildungen zeigt sich, dass der hauptséchliche Anteil
der Verluste vom Halbleitermaterial und nicht vom Modulationsschema bestimmt wird. Innerhalb einer
Gruppe gleichen Halbleitertyps weist jeweils die Variante mit MS3 den hochsten Wirkungsgrad auf,
wobei dieser aufgrund der parallel genutzten inneren Pfade bei niedriger Aussteuerung am deutlichsten
ausgeprégt ist. Unter den beiden hybriden Topologien setzt sich die Hybrid 2 Variante mit vier Si-IGBTs
und zwei SiC-MOSFETs durch, wobei der Unterschied fast ausschlielich bei niedriger Aussteuerung und
hohen Stromen erkennbar ist. Abb. 5.15 stellt in umgekehrter Weise den Wirkungsgradverlauf bei zwei
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Abb. 5.14: Wirkungsgradverlauf der betrachteten ANPC Varianten tiber dem Modulationsgrad bei einem Strom von
50 A (links) und 150 A (rechts).
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Abb. 5.15: Wirkungsgradverlauf der betrachteten ANPC Varianten iiber der Ausgangsleistung bei einem Modulati-
onsgrad von 0,3 (links) und 0,8 (rechts).
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festen Modulationsgraden iiber der Ausgangsleistung (durch Variation des Ausgangsstroms) dar. Hier
stellt sich die gute Performance des ANPC Wechselrichters mit SiC-MOSFETSs und MS3 bei niedriger
Aussteuerung und hohen Stromen besonders eindeutig heraus.

5.2.2 Vergleich mit der B6 Struktur

Da die B6 Struktur den aktuellen Stand der Technik darstellt, werden die Ergebnisse der ANPC-
Betrachtung nun mit unterschiedlichen Auspriagungen von B6 Wechselrichtern verglichen. Zunéchst
wird allgemein zwischen Antrieben auf 400 V und 800 V Ebene (nominelle Spannung fiir die Analyse im
Fahrzyklus: 350 V bzw. 700 V) unterschieden, um die generellen Auswirkungen einer Spannungserho-
hung mit den gewéhlten Halbleitern zu zeigen. Zusitzlich wird fiir beide Spannungsebenen zwischen der
Nutzung von Si-IGBTs und SiC-MOSFETs unterschieden. Die Modulationsfrequenz betrigt wie bei allen
hier betrachteten Wechselrichtern 10 kHz.

Tab. 5.6: Auflistung der fiir den Vergleich ausgewéhlten B6 Wechselrichtervarianten.

Nr. Struktur MS Halbleiter Uyx /V Upc/V fs/kHz Optimierung
9 B6 - Si-IGBT 750 350 10 -
10 B6 - SiC-MOSFET 750 350 10 -
11 B6 - Si-IGBT 1200 700 10 -
12 B6 - SiC-MOSFET 1200 700 10 -

Die Auswertung der Ergebnisse unter Referenzbedingungen in Tab. 5.7 zeigt einen eindeutigen Sieger
in Bezug auf die berechneten Gesamtkosten. WR12 mit 1200 V SiC-MOSFETs erreicht sowohl den
hochsten mittleren Wirkungsgrad im WLTC als auch den niedrigsten Flicheneinsatz. Zwar tibersteigen
die resultierenden Halbleiterkosten aufgrund der hoheren SiC-Kosten noch immer die Si-Kosten der
beiden Si-basierten Wechselrichter. Der Vorteil der niedrigen zusétzlichen Batteriekosten durch den hohen
Wirkungsgrad ist jedoch der dominierende Effekt. An dieser Stelle zeigt sich auBerdem der Vorteil im
Durchlass der 1200 V SiC-MOSFETs gegeniiber den 750 V SiC-MOSFETs, der bereits in Abb. 5.1 erkannt
wurde.

Tab. 5.7: Vergleich der betrachteten B6 Wechselrichtervarianten bei den beschriebenen Randbedingungen.

Nr. nNwitc /% Ages/cm? KuyL/GE Kpawz /GE  Kitr / GE  Kges / GE

9 96,18 18,5 18,5 206,6 6.0 231,1
10 98,46 11,3 56,5 81,4 6.0 144,0
11 95,30 22,2 22,2 256,5 6,0 284,7
12 99,03 7,0 35,0 50,8 6,0 91,8

Der Vorsprung von WR12 gegeniiber den anderen betrachteten B6 Wechselrichtern bleibt sowohl iiber die
Variation von Leistung und Batteriekapazitit als auch iiber die Variation der Kostenfaktoren bestehen,
weshalb an dieser Stelle auf eine Darstellung gemél Abb. 5.11 verzichtet wird. Aufgrund der identischen
HalbleitergroBen und der Homogenitit der Verlustaufteilung entfallen die entsprechenden Diagramme hier
ebenfalls. Die Betrachtung des Wirkungsgrads iiber der normierten Aussteuerung und der Ausgangsleis-
tung erfolgt in Abb. 5.16 und Abb. 5.17. Um die gleiche Leistung zu gewihrleisten, verhilt sich der Strom
der betrachteten Wechselrichter umgekehrt proportional zu deren Zwischenkreisspannung. Es zeigt sich
ebenfalls ein groBer Effizienzunterschied zwischen den Si- und SiC-basierten Wechselrichtern. Die Wahl
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der hoheren Spannungsebene wirkt sich im Gegensatz zu den SiC-MOSFETS negativ auf die Si-IGBTs
aus. Dies liegt vor allem an den deutlich hoheren Schaltverlusten der 1200 V IGBTs. Da die gleiche
Modulationsfrequenz verwendet wurde wie fiir den Vergleich der Dreipunktstrukturen, sind bei allen
hier betrachteten B6 Varianten hohere Verluste in der elektrischen Maschine zu erwarten, die den bisher
festgestellten Effizienzvorteil verringern. Ein Ansatz zur kombinierten Betrachtung von Wechselrichter-
und Maschinenverlusten erfolgt in Kap. 5.4.
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Abb. 5.16: Wirkungsgradverlauf der betrachteten B6 Varianten iiber dem Modulationsgrad bei einem Strom von
50 A/100 A (links) und 150 A/300 A (rechts).
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Abb. 5.17: Wirkungsgradverlauf der betrachteten B6 Varianten iiber der Ausgangsleistung bei einem Modulationsgrad
von 0,3 (links) und 0,8 (rechts).

5.2.3 Performance-Vergleich im Maschinenkennfeld

Um die Betrachtung der Wechselrichterperformance vom Fahrzyklus auf das gesamte Ausgangskennfeld
des Antriebs auszuweiten, folgt nun die Betrachtung der Auswirkungen der Wahl des Wechselrichtertyps
auf die Temperaturverteilung und die Verluste im gesamten Betriebsbereich. Zur Berechnung wird statt
der bisher als Zeitverlauf vorliegenden WLTC Daten ein Kennfeld eingelesen, das die elektrischen
und mechanischen Parameter des Wechselrichters in einem Raster aus Betriebspunkten definiert (siche
Abb. 5.7). Fir die Auftragung der Halbleitertemperaturen wurde in jedem berechneten Betriebspunkt
die Sperrschichttemperatur des heilesten Halbleiters dargestellt. Der Vergleich erfolgt exemplarisch an
den beiden Topologien, die in den vorangegangenen Ausfiihrungen am besten abgeschnitten haben: Der
ANPC Struktur mit 750 V SiC-MOSFETs und MS3 (WRS8) sowie dem 800 V B6 Wechselrichter mit
1200 V SiC-MOSFETs (WR12). In Abb. 5.18 ist zu erkennen, dass die Temperatur bei Verwendung von
WR12 fast ausschlieBlich vom Strom (und damit vom Drehmoment) abhéngt. Im Gegensatz dazu ist
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Abb. 5.18: Hochste auftretende Sperrschichttemperatur in °C im Ausgangskennfeld des ANPC Wechselrichters mit
750V SiC-MOSFETSs und MS3 (links) und des B6 Wechselrichters mit 1200 V SiC-MOSFETS (rechts).

beim ANPC Wechselrichter WR8 im Grunddrehzahlbereich der Ubergang zu erkennen, bei dem sich die
Neutralpunktschalter und die Schalter des Hauptpfads als heifleste Schalter abwechseln. Die Annahme,
dass die grofiten Temperaturen entweder beim Anfahren oder im Eckpunkt auftreten, kann somit bestitigt
werden. Wie bereits anhand der Wirkungsgradverldufe iiber dem Modulationsgrad zu erkennen war, zeigt
Abb. 5.19, dass sich der Wirkungsgrad bei beiden Topologien im Grunddrehzahlbereich mit steigender
Drehzahl (und damit ebenfalls steigender Aussteuerung) erhoht. Die Unterschiede zwischen beiden
Wechselrichtern sind iiber den groBten Teil des Kennfelds gering. Insbesondere beim Ubergang in den
Feldschwiichbereich ist die B6 Struktur jedoch im Vorteil. Eine quantitative Gegeniiberstellung erfolgt
gemeinsam mit weiteren vielversprechenden Wechselrichtertypen in Kap. 5.3.
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Abb. 5.19: Wirkungsgrad im Ausgangskennfeld des ANPC Wechselrichters mit 750 V SiC-MOSFETs und MS3
(links) und des B6 Wechselrichters mit 1200 V SiC-MOSFETs (rechts).

Analog zur bisherigen WLTC-Betrachtung kann auch anhand der hier genutzten Maschinenkennfelder eine
Analyse im Fahrzyklus durchgefiihrt werden. Um redundante Darstellungen zu vermeiden, wird an dieser
Stelle auf eine integrale Betrachtung verzichtet. Stattdessen ist anhand der Kennfelder in Abb. 5.20 die
anfallende Verlustenergie bei einmaligem Durchlaufen des WLTC fiir WR8 und WR12 gegeniibergestellt.
Es zeigt sich deutlich der Fokus des WLTC auf den Teillastbetrieb, weshalb die dort anfallenden Verluste
zur Erhohung der Effizienz im Fahrzyklus besonders im Fokus der Optimierung hocheffizienter Antriebe
stehen. Mit Ausnahme lokaler Unterschiede ist eine weitgehende Ubereinstimmung beider Grafiken zu
erkennen. Die Wirkungsgrad-Kennfelder aus Abb. 5.19 lassen erwarten, dass der B6 Wechselrichter bei
Verwendung eines Uberlandzyklus anstelle des WLTC Vorteile beziiglich des Gesamtwirkungsgrads hiitte.
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Abb. 5.20: Verlustenergie in kJ im WLTC Fahrzyklus im Ausgangskennfeld des ANPC Wechselrichters mit 750 V
SiC-MOSFETs und MS3 (links) und des B6 Wechselrichters mit 1200 V SiC-MOSFETSs (rechts).

5.3 Gegeniiberstellung der betrachteten Dreipunktstrukturen

Die spezifischen Analysen fiir die ANPC und B6 Struktur sollen in diesem Kapitel mit allen weiteren
vielversprechenden Wechselrichterstrukturen zusammengefiihrt werden, um eine gemeinsame Aussage
iiber die Eignung aller betrachteten Topologien zu treffen. Tab. 5.8 liefert eine Ubersicht iiber alle
untersuchten Wechselrichtertypen inklusive der performantesten bereits betrachteten ANPC und B6
Varianten. Statt alle moglichen Kombinationen von Halbleiterbestiickungen, Wechselrichterstrukturen und
Ansteuerstrategien zu beriicksichtigen, wird der Ubersichtlichkeit halber nachfolgend ausschlieBlich auf
diese Auswahl eingegangen. Mit Ausnahme der B6 und FC Struktur wird fiir jeden Wechselrichter die
Optimierung der individuellen Halbleiterflichen jedes topologischen Schalters angewendet.

Tab. 5.8: Auflistung der vielversprechendsten fiir den Vergleich ausgewéhlten Wechselrichtervarianten inklusive der
besten bisher betrachteten ANPC und B6 Variationen (mit * markiert).

Nr. Struktur MS  Halbleiter Uy /| V Upc/V fs/kHz Optimierung
6* ANPC  MS2 Hybrid 2 750 700 10 Flachenopt.
7¥*  ANPC  MS3 Si-IGBT 750 700 10 Flachenopt.
8% ANPC  MS3 SiC-MOSFET 750 700 10 Fldchenopt.
12* B6 - SiC-MOSFET 1200 700 10 -

13 NPC - Si-IGBT/Diode 750 700 10 Flachenopt.
14  NPC - SiC-MOSFET/Diode 750 700 10 Fldachenopt.
15 T-Type - Si-IGBT 750/1200 700 10 Flachenopt.
16  T-Type - SiC-MOSFET 750/1200 700 10 Fldchenopt.
17  T-Type - Si-IGBT/SiC-MOSFET  750/1200 700 10 Fldchenopt.
18 FC - Si-IGBT 750 700 10 -

19 FC - SiC-MOSFET 750 700 10 -

20 SOW - SiC/Si/Si 1200 700 10 Flachenopt.
21  SOW - SiC/SiC/Si 1200 700 10 Fldchenopt.

Die Ergebnisse des Topologievergleichs der bisher nicht betrachteten Wechselrichter unter Referenzbedin-
gungen ist in Tab. 5.9 gelistet. Es zeigt sich eine groBe Spanne unterschiedlicher Wirkungsgrade, Halblei-
terflichen und Kosten, wobei sich der Trend fortsetzt, dass der Effizienzvorteil der SiC-basierten Varianten
die hoheren Halbleiterkosten kompensiert. Insbesondere drei Wechselrichtertypen stechen bei genauerer
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Betrachtung heraus. Der T-Type Wechselrichter mit SiC-MOSFETs (WR16) und der SOW Wechselrichter
mit SiC-Sternpunktschaltern (WR21) weisen mit iiber 99 % die hochsten Wirkungsgrade und damit die
niedrigsten Batteriezusatzkosten vor. Gemeinsam mit der SOW Variation mit Si-Sternpunktschaltern
(WR20) stellen diese drei Wechselrichter die giinstigsten unter den neu betrachteten Varianten beziiglich
ihrer Gesamtkosten fiir das System dar. Weiterhin schneidet die FC Struktur mit SiC-MOSFETs (WR19)
ebenfalls gut ab. Wie bereits aufgefiihrt, soll diese allerdings aufgrund der vernachlédssigten Kondensa-
torverluste sowie der groB3en und teuren Kondensatoren nicht intensiver betrachtet werden. Im Hinblick
auf den Wirkungsgrad gehort die NPC Struktur mit SiC-MOSFETs (WR14) ebenfalls zu den besten
Wechselrichtertypen, fillt aufgrund der groBeren Halbleiterfliche jedoch im Kostenvergleich zuriick.

Tab. 5.9: Vergleich der vielversprechendsten Wechselrichtervarianten bei den beschriebenen Randbedingungen
inklusive der besten bisher betrachteten ANPC und B6 Variationen (mit * markiert).

Nr.  Struktur Nwire / % Ages / cm?  Kur / GE  Kpaz / GE  Kintr / GE Kges / GE

6% ANPC 98,30 19,1 42,1 89.8 18,0 149.9
7%  ANPC 97,24 23,5 23,5 147,4 18,0 188,8
8% ANPC 99,06 13,2 65,7 49,6 18,0 133,3
12*  B6 99,03 7,0 35,0 50,8 6.0 91,8

13 NPC 97,21 233 23,3 149,0 12,0 184,2
14 NPC 98,95 15,1 75,5 55,0 12,0 142,5
15  T-Type 96,94 33,1 33,1 164,3 12,0 209.4
16  T-Type 99,21 12,2 61,0 41,3 12,0 114,3
17  T-Type 98,04 18,3 41,8 104,1 12,0 157,9
18 FC 97,23 17,6 17,6 148,2 12,0 177,9
19 FC 98,98 10,6 52,8 53,4 12,0 118,2
20 SOW 98,84 17,2 334 61,1 15,0 109,5
21  SOW 99,25 14,4 39,2 39,3 15,0 93,5

Ein Vergleich der Gesamtkostenverldufe iiber der Auslegungsleistung bei zwei unterschiedlich grof3
dimensionierten Batterien ist in Abb. 5.21 gegeben. Zusitzlich zu den vielversprechendsten der soeben
betrachteten Dreipunktstrukturen sind hier auch die drei am besten abschneidenden ANPC Wechsel-
richter sowie der effizienteste B6 Wechselrichter als Referenz eingetragen. Die Grafiken zeigen, dass
der Kostenvorteil von WR12 im angegebenen Referenzpunkt nur minimal ausfillt. Insbesondere fiir
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Abb. 5.21: Kosten der vielversprechendsten Wechselrichtertypen iiber der Auslegungsleistung bei einer Batteriekapa-
zitdt von 50 kWh (links) bzw. 80 kWh (rechts) und den sonstigen Parametern aus Tab. 5.3.
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grofiere Batteriekapazititen verschwindet der Kostenunterschied zwischen WR21 und WR12 aufgrund des
hoheren Wirkungsgrads der SOW Struktur mit SiC-Sternpunktschaltern nahezu. Bei kleinerer Batterie ist
die SOW Variante mit Si-Sternpunktschaltern (WR20) ebenfalls konkurrenzfihig. Ein mit der Erhohung
der Batteriekapazitit vergleichbarer Effekt tritt auch bei Erhohung der Batteriekosten ein, was Abb. 5.22
zu entnehmen ist. Zusétzlich wird in beiden Grafiken der grofle Hebel der SiC-Kosten sichtbar, der die
Gesamtkostenverhiltnisse signifikant beeinflusst.

300 | —— WR6: ANPC —— WR16: T-Type B 300 | —— WR6: ANPC —— WR16: T-Type F
— — WR7: ANPC — — WRL17: T-Type — — WR7: ANPC — — WR17: T-Type

250 + WR8: ANPC —— WR20: SOW |+ 250 WR8: ANPC —— WR20: SOW |4
w WR12:B6 — — WR21: SOW =W WR12:B6 — — WR2L:SOW []
® 200 | — WR14:NPC 1 O 200 | — WRI14:NPC

B

<« 150 ¢

100 ¢

50

kSi c | GE kSiC / GE

Abb. 5.22: Kosten der vielversprechendsten Wechselrichtertypen iiber den SiC-Kosten bei Batteriekosten von 50 %
(links) bzw. 65 % (rechts) und den sonstigen Parametern aus Tab. 5.2.

Analog zu Abb. 5.11 bietet sich auch hier eine strukturiibergreifende Bestimmung des kostengiinstigsten
Wechselrichtertyps in Abhiingigkeit der Auslegungsparameter und der gew#hlten Kostenfaktoren an. In
Abb. 5.23 ist dies unter Verwendung der vielversprechendsten Wechselrichter dargestellt. Zusitzlich zu
den bisherigen Betrachtungen wird hier die NPC Struktur mit Si-IGBTs und Si-Dioden (WR13) ergéinzt,
da diese bei sehr hohen SiC-Kosten und niedrigen Batteriepreisen als giinstigste Variante abschneidet.

120 100

WR21 WR21
WR20 WR20
100 WR17 < WR17
§ WR16 E 80 WR16
Z 8 WR15 ] WR15
-~ WR14 O WR14
s - WRI13 ~_ WR13
o * WRE2 wr12z 8 60 WR12
40 WR8 -< WRS8
WR7 WR7
0 WR6 0 WR6
200 250 300 350 5 10 15 20
2
Sdim I kVA kSiC / GE/cm

Abb. 5.23: Kostengiinstigste Variante unter den vielversprechendsten Wechselrichtertypen ohne FC Struktur bei
Variation der AuslegungsgrofSen und der Kostenfaktoren unter sonstiger Beibehaltung der Werte aus
Tab. 5.2 bzw. Tab. 5.3.

Mit den in dieser Arbeit standardméfBig verwendeten Halbleiterkosten zeigt sich ein eindeutiges Bild:
Unterhalb des durch WR21 abgedeckten Bereichs fiir grole Batterien ist WR12 die giinstigste Topologie.
Erst bei Verdnderung der Kostenfaktoren éndert sich das Ergebnis, wobei die B6 Struktur mit 1200 V
SiC-MOSFETs weiterhin den relevantesten Wertebereich der Parametervariation abdeckt. Erst bei hohen
Preisen fiir Batteriekapazitit und gleichzeitigen SiC-Kosten auf dem Niveau der Si-Kosten wird diese
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von der T-Type Struktur mit SiC-MOSFETs (WR16) abgelost. Bei steigenden SiC-Preisen und hoheren
Batteriekosten dominiert wieder WR21. Da im Rahmen dieser Arbeit insbesondere die Eignung klassischer
Dreipunktstrukturen fiir den Einsatz als Traktionswechselrichter im BEV analysiert werden soll, zeigt
Abb. 5.24 zusitzlich die kostengiinstigste Variante unter den tatsichlichen Dreipunktstrukturen. Hierfiir
wird sowohl die B6 als auch die SOW Struktur auler Acht gelassen. Wie bereits in den bisherigen Ausfiih-
rungen wird die FC Struktur ebenfalls nicht betrachtet. Unter diesen Einschrinkungen sticht insbesondere
die T-Type Struktur mit SIC-MOSFETs (WR16), die nahezu den gesamten Auslegungsbereich abdeckt,
heraus. Fiir kleine Batterien oder hohe SiC-Kosten wird diese von der NPC Struktur mit Si-Halbleitern
abgelost. In einem kleinen Kostenbereich schneidet auch die ANPC Topologie mit Halbleitermisch-
bestiickung und MS2 (WR6) als kostengiinstigste Variante ab. Die eigentlich performanteste ANPC
Struktur mit SiC-MOSFETs und MS3 kommt im betrachteten Parameterbereich aufgrund der hoheren
Halbleiter- und Infrastrukturkosten nicht vor. Aus Kostengriinden und unter Vernachlédssigung des Aspekts
der Fehlertoleranz ist daher die Verwendung einer anderen Dreipunktstruktur zu empfehlen. Wie Kap. 5.4
zeigt, ist sie aber durchaus konkurrenzfihig mit der B6 Struktur, sobald zusitzlich die Maschinenverluste

beriicksichtigt werden.
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Abb. 5.24: Kostengiinstigste Variante unter den vielversprechendsten Wechselrichtertypen ohne B6, FC und SOW
Struktur bei Variation der Auslegungsgrofien und der Kostenfaktoren unter sonstiger Beibehaltung der
Werte aus Tab. 5.2 bzw. Tab. 5.3.

5.3.1 Performance- und Kostenanalyse im Fahrzyklus

Neben den iibergeordneten Aussagen zum Fahrzyklus, der Auslegung und den anfallenden Kosten
wird in diesem Abschnitt analog zur Herangehensweise bei der Betrachtung der verschiedenen ANPC
Variationen das Verhalten in den Auslegungspunkten betrachtet. AnschlieBend erfolgt auch hier eine
Analyse des Wirkungsgradverlaufs iiber Aussteuerung und Leistung sowie ein Performance-Vergleich im
Maschinenkennfeld.

a) Vergleich der Verlustleistungsverteilung in den Auslegungspunkten

Die betrachteten Wechselrichtertypen unterscheiden sich selbst im gleichen Betriebspunkt erheblich in der
Aufteilung der Verluste auf ihre topologischen Einzelschalter. Daher stellt Abb. 5.25 die Verlustleistungen
der Schalter einiger Strukturen aufgeschliisselt nach Schalt- und Durchlassverlusten gegeniiber. Da die
Betrachtung beider Auslegungspunkte fiir alle Wechselrichtertypen duflerst umfangreich wire, wird
hier stellvertretend auf die Verluste einer Auswahl an Wechselrichtern im Eckpunkt eingegangen. Die
Verteilung der Belastung im Anfahrpunkt auf die Einzelschalter kann stattdessen Abb. 5.26 anhand der
bereits eingefiihrten Farbskala entnommen werden.
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Abb. 5.25: Verlustverteilung vielversprechender Wechselrichtertypen im Eckpunkt.

Die gleichméBigste Verlustverteilung stellt sich prinzipbedingt bei Verwendung des FC Wechselrichters
ein, weshalb fiir diesen keine Fldchenoptimierung nétig ist. Die beiden T-Type Variationen unterscheiden
sich ausschlieBlich in den Verlusten des Schalters S,3, wihrend die beiden SOW Wechselrichter identische
Verluste vorweisen. Letztere Beobachtung liegt darin begriindet, dass die Sternpunktschalter (iiber die
sich die beiden SOW Variationen unterscheiden) im Eckpunkt nicht aktiv sind und somit keine Verluste
an ihnen anfallen. Da die NPC Struktur keine Moglichkeit zur aktiven Verlustumverteilung hat und je
Stromhalbwelle nur einen vordefinierten Neutralpunktpfad nutzen kann, sind die Verluste etwas hoher
als bei der vergleichbaren ANPC Struktur mit MS3 aus Abb. 5.12. Die Nomenklatur der Einzelschal-
ter des SOW Wechselrichters wurde aus Platzgriinden im Vergleich zur sonstigen Verwendung leicht
abgewandelt: Der Index ’1’ bzw. ’2’ beschreibt in Abb. 5.25 die Schalter in WR1 bzw. WR2. Trotz
vernachlissigbarer Schaltverluste fillt an den IGBTs in WR2 eine groflere Gesamtverlustleistung ab, was
sich im Flachenverhéltnis der Schalter aus Abb. 5.26 widerspiegelt.

Die beobachtete Verlustverteilung wirkt sich allgemein direkt auf die Dimensionierung der Einzelschalter
aus. Abb. 5.26 zeigt die Ergebnisse der Flichenoptimierung fiir die soeben betrachteten Topologien.
Wihrend die Halbleiterflichen des NPC Wechselrichters und des T-Type Wechselrichters mit vollstandiger
SiC-Bestiickung relativ gleich verteilt sind, weichen die Flachen der anderen Strukturen stark voneinander
ab. Werden die Neutralpunktschalter des T-Type Wechselrichters beispielsweise mit 750V Si-IGBTs
ausgefiihrt, so bendtigen sie ein Vielfaches der Fliache der dufieren 1200 V SiC-MOSFETs. Ebenso verhélt
es sich mit den Sternpunktschaltern der SOW Struktur. Bei der FC Topologie sind mit symmetrischer
Nutzung der beiden Nullzeiger grundsitzlich alle Verluste gleich verteilt, wodurch die verwendete
Halbleiterflache in jedem Betriebspunkt ideal ausgenutzt wird. Wie bereits in Abb. 5.13 sind in Abb. 5.26
zu allen grafisch dargestellten relativen Flidchenverhiltnissen die absoluten Fliachen Ay ; der unabhéngigen
Einzelschalter jeder Struktur genannt, wobei die Transistor- und Diodenfliche bei Verwendung von IGBTs
in Summe angegeben ist.
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e
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Abb. 5.26: Fliachen- und Temperaturverteilung vielversprechender Wechselrichtertypen in den Auslegungspunkten.

Abschlielend sollen die spezifischen Verluste der interessantesten Wechselrichtertypen im WLTC Fahr-
zyklus miteinander verglichen werden. In Abb. 5.27 sind diese nach Schalt- und Durchlassverlusten
aufgeschliisselt sowie auf eine Distanz von 100 km bezogen. Dabei wird erneut der deutliche Verlust-
nachteil der Topologien mit schnell taktenden Si-IGBTs deutlich, wihrend sich die Wechselrichter mit
hohem Anteil an SiC-MOSFETs alle auf einem dhnlichen niedrigen Verlustniveau befinden. Der hochste
Anteil an Schaltverlusten unter den SiC-Varianten fillt aufgrund der hoher sperrenden Halbleiter bei
WR12 an. Die SOW Struktur hingegen profitiert an dieser Stelle von der — verglichen mit der B6 Struktur
— niedrigeren Stromanforderung und hoheren Spannungsausnutzung im Y-Betrieb. Im Einklang mit den
Ergebnissen aus [74] liegen die Verluste des SOW Wechselrichters leicht unter denen der T-Type Struktur.
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Abb. 5.27: Auf eine Distanz von 100 km skalierte spezifische Gesamtverlustenergien der betrachteten Wechselrichter
im WLTC, aufgeteilt nach Schalt- und Durchlassverlusten.
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b) Wirkungsgrad-Vergleich

Fiir die Gegeniiberstellung der Wirkungsgradverldufe iiber der normierten Aussteuerung und der Aus-
gangsleistung werden alle bisher als vielversprechend bewerteten Topologien betrachtet. Die am wenigsten
vielversprechenden Dreipunkt-Varianten werden der Ubersicht halber hingegen vernachlissigt. So ergibt
sich ein vollstindiges Bild aller fiir den Einsatz im BEV interessanten Wechselrichterstrukturen mit jeweils
unterschiedlichen Halbleiterbestiickungen. Hierbei zeigt sich, dass insbesondere die mit SIC-MOSFETSs
bestiickte T-Type und SOW Struktur iiber den gesamten Betriebsbereich hinweg einen hohen Wirkungs-
grad vorweisen. Auch die B6 Struktur und die ANPC Struktur mit MS3 gehoren zu den Topologien mit
durchgehend hohen Wirkungsgraden. Bei WR20 und WR21 ist in Abb. 5.28 der Ubergang vom Y- in den
OW-Betrieb in Form eines Sprungs bei mpom = % = 0,577 zu erkennen. Dieser ist durch das Zuschalten
des weniger effizienten Si-basierten Wechselrichters WR2 bei hoheren Spannungen zu erkliren. Die
Umschaltung zwischen den beiden Betriebsmodi begriindet auch die in Abb. 5.29 gezeigte Beobachtung,
dass die SOW Struktur bei niedriger Aussteuerung grundsétzlich den hochsten Wirkungsgrad aufweist,
wihrend bei hoher Aussteuerung der T-Type Wechselrichter besser abschneidet. Aufgrund der hoheren
Windungszahl der in Kombination mit der SOW Struktur eingesetzten elektrischen Maschine liegt der
Strom fiir WR20 und WR21 um den Faktor v/3 unter dem der klassischen Dreipunkt-Topologien. Dadurch
konnen alle Wechselrichter unter jeweils dquivalenten Randbedingungen in Bezug auf die betrachteten
Arbeitspunkte miteinander verglichen werden.
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Abb. 5.28: Wirkungsgradverlauf ausgewihlter Wechselrichtertypen iiber dem Modulationsgrad bei einem Strom von
50 A729 A (links) und 150 A/97 A (rechts).
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Abb. 5.29: Wirkungsgradverlauf ausgewihlter Wechselrichtertypen iiber der Ausgangsleistung bei einem Modulati-
onsgrad von 0,3 (links) und 0,8 (rechts).
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5.3.2 Performance-Vergleich im Maschinenkennfeld

Die vier vielversprechendsten Mehrpunkt-Topologien werden nun zusétzlich beziiglich ihrer Perfor-
mance im Maschinenkennfeld untersucht. Als wichtiger Indikator wird in Abb. 5.30 die Temperatur
des heiflesten topologischen Schalters ausgewertet. Das Temperaturverhalten der NPC Struktur dhnelt
dabei grundsitzlich dem des B6 und des ANPC Wechselrichters aus Abb. 5.18, wihrend sich fiir die
drei weiteren betrachteten Wechselrichter prinzipbedingte Unterschiede ergeben. Zunéchst ist bei der
T-Type Struktur zu erkennen, dass die Temperatur des heillesten Schalters im generatorischen Betrieb bei
niedriger Aussteuerung grofler ist als bei hoherer Aussteuerung im Bereich des Eckpunkts. Dies ist mit
der Aufteilung des getakteten Stroms auf die inneren und dufleren Schalter nach Abb. A.3 zu erkléren,
da sich die Scheitelpunkte der Phasenstrome bei zunehmend negativem Phasenwinkel zuungunsten der

Verluste an Sj3 verschieben.

Weiterhin sind in den Temperaturkennfeldern von WR20 und WR21 beim Ubergang zwischen Y- und
OW-Modulation wie in den Wirkungsgradverldufen Spriinge zu erkennen. Diese resultieren auch hier aus
der unterschiedlichen Ausnutzung der jeweils zugehorigen Einzelschalter. Im motorischen Betrieb zeigt
sich, dass die Si-IGBTs in WR2 zunéchst etwas kiihler sind als die Sternpunktschalter im Y-Betrieb. Auf
der gegeniiberliegenden Seite im generatorischen Fall kann hingegen das Gegenteil beobachtet werden, da
die Dioden der mit Grundfrequenz taktenden Schalter in WR2 hier stirker belastet und dadurch warmer
werden. Dies gilt sowohl fiir die Variante mit Sternpunktschaltern aus Si als auch mit solchen aus SiC, da
jeweils hauptsichlich die Schalter in WR2 ausschlaggebend fiir das gezeigte Verhalten sind.
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Abb. 5.30: Hochste auftretende Sperrschichttemperatur in °C im Ausgangskennfeld des NPC Wechselrichters
mit SiC-MOSFETs (links oben), des T-Type Wechselrichters mit SiC-MOSFETs (rechts oben), des
SOW Wechselrichters mit Si-Sternpunktschaltern (links unten) und des SOW Wechselrichters mit SiC-
Sternpunktschaltern (rechts unten).
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5 Performance- und Kostenvergleich ausgewéhlter Wechselrichterstrukturen

In den Wirkungsgradkennfeldern aus Abb. 5.31 spiegelt sich ein dhnliches Verhalten wider. Wihrend das
Kennfeld des NPC Wechselrichters dem der ANPC Struktur aus Abb. 5.19 dhnelt und sich hauptsichlich in
Bezug auf die Teillasteffizienz von diesem unterscheidet, weicht WR20 nur wenig von dem Kennfeld des
B6 Wechselrichters aus der selben Abbildung ab. Die T-Type Struktur zeigt eine geringfiigige Asymmetrie,
die auf die bereits angesprochene Mehrbelastung der Dioden der dufleren Schalter bei negativem cos ¢
zuriickzufiihren ist. Bei WR21 ergibt sich aufgrund der als Sternpunktschalter eingesetzten SiC-MOSFETSs
ein signifikanter Effizienzvorteil im Y-Betrieb, der im Grunddrehzahlbereich zu erkennen ist.
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Abb. 5.31: Wirkungsgrad im Ausgangskennfeld des NPC Wechselrichters mit SiC-MOSFETs (links oben), des T-Type
Wechselrichters mit SiC-MOSFETS (rechts oben), des SOW Wechselrichters mit Si-Sternpunktschaltern
(links unten) und des SOW Wechselrichters mit SiC-Sternpunktschaltern (rechts unten).

5.4 Erweiterte Betrachtung unter Beriicksichtigung der Maschinen-
verluste

Nach den Ausfithrungen aus Anhang B.2 resultiert je nach Bauform ein signifikanter Anteil der Verluste
in elektrischen Maschinen aus den vom Wechselrichter hervorgerufenen Oberschwingungen der Spannung
bzw. des Stroms. Die Quantifizierung dieser Verluste erweist sich als schwierig, da sie stark von den
verwendeten Materialien und der komplexen Geometrie der Maschine abhédngen [66]. Daher wurde bisher
auf eine Bewertung der Maschineneffizienz verzichtet, was jedoch aufgrund der geringeren Strom- und
Spannungsverzerrung zu einer Benachteiligung aller Dreipunktstrukturen fiihrt. Um die ungenaue und
wenig allgemeingiiltige Berechnung der Verluste in einer PMSM durch den Einsatz unterschiedlicher
Wechselrichterstrukturen zu umgehen, wird an dieser Stelle ein alternativer Ansatz gewihlt. Statt die
Gesamtsystemkosten bei einem festen Verlustvorteil zu berechnen, wird der Wirkungsgradvorteil bestimmt,

114



5.4 Erweiterte Betrachtung unter Beriicksichtigung der Maschinenverluste

der sich in der elektrischen Maschine durch den Einsatz eines bestimmten Wechselrichtertyps einstellen
muss, damit der gesamte Antriebsstrang die gleichen Kosten verursacht wie der Referenzantrieb mit einem
800V SiC-B6 Wechselrichter. Die Herangehensweise zur Herleitung der zugehorigen Rechenvorschrift
wird nachfolgend erldutert.

Zunichst wird sowohl der in Abb. 5.32 (links) definierte Antriebsstrang 1 mit dem zu betrachtenden
Dreipunkt-Wechselrichter als auch Antriebsstrang 2 (rechts) mit dem Referenzwechselrichter als Ge-
samtsystem betrachtet. Dabei gilt der gleiche Ansatz wie fiir die Kostenberechnung in Kap. 5.1.3: Die
Batteriekapazitit beider Antriebsstriange soll so gewéhlt werden, dass trotz der unterschiedlichen Gesamt-
wirkungsgrade 1; = Nwgr,; - Nem,; die gleiche nutzbare Energie an der Welle der Maschine ankommt, was
zu identischen Reichweiten fiir beide Fahrzeuge fiihrt.

EBatt, 1 ENutz EBatt,Z ENutz
—> 1TWR,1 > NEM,1 —> - 1TWR.2 > NEM,2 —>
CB att, 1 CB att,2
\ J \ J
Y Y
Antriebsstrang 1: #; = wr.1 * Hem.1 Antriebsstrang 2 (Referenz): 7, = nwr2 - #em2

Abb. 5.32: Definition der Grofien der zu vergleichenden Antriebsstréinge.

Da die in einer Batterie gespeicherte Energie proportional zu deren Kapazitit ist, wird einem der beiden
Antriebe genau soviel Zusatzkapazitit ACp,y hinzugefiigt, dass die Anforderung gleicher Reichweiten
erfiillt ist. In der hier vorgestellten Herleitung wird die Zusatzkapazitit grundsitzlich Antriebsstrang 2 zu-
geordnet, wobei das Vorzeichen von ACg,; in Abhédngigkeit der Wirkungsgrade der beiden Wechselrichter
sowohl positiv als auch negativ sein kann. FormelméBig gilt demnach der Zusammenhang aus Gl. (5.4.1).

M1 - Ca,1 = N2 - (CBar,1 + ACBaxt) 541

Durch Umstellen der Gleichung ergibt sich ein Ausdruck fiir die bendtigte Zusatzkapazitit ACgyy, wel-
che mit dem Batteriepreis aus Tab. 5.3 multipliziert die von den Gesamtwirkungsgraden der beiden
Antriebsstringe abhingigen Zusatzkosten AKpy beschreibt.
m—m

2
Die gewonnene Gleichung lésst sich nun nach dem Wirkungsgradverhiltnis beider Antriebe auflosen, um

AKBar = katt - ACBart = kBatt * CBa,1 * (5.4.2)

die bisher gewihlte Betrachtungsweise umzukehren. Gl. (5.4.3) beschreibt somit das notige Verhéltnis,
um das der Gesamtwirkungsgrad von Antriebsstrang 1 bei gegebenem AKpy grofer sein muss, als der
des Referenzantriebs.

M _ MWRITMEM,1 _ kBauCBatt,1 + AKBait

N2 TMwr2MEM2 kBatCBatt,1
Der Kostenunterschied AKp,¢ zwischen beiden Antrieben berechnet sich aus der Randbedingung der
Kostenéquivalenz. Gl. (5.4.4) bis Gl. (5.4.6) beschreiben das zugrundeliegende Prinzip: Die Gesamtkosten
beider Antriebsstringe setzen sich aus den jeweiligen Halbleiterkosten, den Batteriekosten und den

(5.4.3)

Kosten fiir den Infrastrukturaufwand zusammen. Da in beiden Fillen die identische elektrische Maschine
verwendet werden soll, kiirzen sich die Maschinenkosten auf beiden Seiten der Gleichung. Durch Auflosen
nach der Batteriekostendifferenz beider Antriebe ergibt sich der gesuchte Parameter AKg,, welcher aus
den bereits vorgestellten Ergebnissen des Topologievergleichs geméf Kap. 5.1.3 berechnet werden kann.

ngs.,l = ngs,Z (5.4.4)
Kur,1 + KBatt,1 + Kinfr,1 = KHL2 + KBatt,2 + Kinfr,2 (5.4.5)
AKBait = KBatt,2 — KBait,1 = KHL,1 + Kinfr,1 — KarL,2 — Kinfr 2 (5.4.6)
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Um eine Aussage iiber die notige Effizienzsteigerung in der Maschine durch die Dreipunktmodulation tref-
fen zu konnen, wird das Gesamtwirkungsgradverhéltnis aus Gl. (5.4.3) abschlieBend mit dem Kehrbruch
des Verhiltnisses der aus dem Topologievergleich nach Abb. 5.8 bekannten Wechselrichterwirkungsgrade
multipliziert. Das Ergebnis wird zu Ygm + 1 definiert, sodass ygm den prozentualen Wirkungsgradun-
terschied beschreibt, um den sich die elektrische Maschine bei Dreipunktmodulation im Vergleich zur
Zweipunktmodulation verbessern muss, um die hoheren Gesamtkosten des Dreipunktwechselrichters in
Antriebsstrang 1 gegeniiber Antriebsstrang 2 zu kompensieren.

MeM,1 _ kBaCBa,1 +AKpa TWR2

MEM2 kBaCRatt,1 NWR,1
Sobald der reale Wirkungsgradvorteil einer Maschine demnach den berechneten Wert xgyv iiberschreitet,

lohnt sich der Einsatz eines Dreipunktwechselrichters aus finanzieller Sicht gegeniiber der Verwendung
des Referenzantriebs mit 800 V SiC-B6 Wechselrichter. Tab. 5.10 zeigt die Werte von ygm fiir sechs
unterschiedliche Wechselrichtertypen im Auslegungspunkt bei einer Leistung von 250 kVA und einer
Batteriekapazitit von Cay,1 = 80kWh.

Tab. 5.10: Erforderlicher modulationsbedingter Effizienzvorteil ygn einer PMSM fiir kostendquivalente Antriebss-
tringe mit unterschiedlichen Wechselrichtertypen im Vergleich zur 800 V SiC-B6 Struktur.

Nr. Struktur Bestiickung  YEm Nr. Bestiickung  Anmerkung  Xgm

WR6  ANPC  Hybrid 2 1,33% | WR16 T-Type SiC 0,43 %
WR8 ANPC  SiC 0,79% | WR20 SOW SiC/Si/Si 0,34 %
WR14 NPC SiC 0,97% | WR21 SOW SiC/SiC/Si 0,03 %

Da auch diese Bewertung von der Dimensionierung der beiden Antriebsstringe abhingt, beschreibt
Abb. 5.33 den notigen Effizienzvorteil bei Variation der Auslegungsleistung und der Batteriekapazitit.
Generell zeigt sich ein eindeutiges Bild: Ubersteigen die Halbleiterkosten der betrachteten Topologie die
Halbleiterkosten des Referenzwechselrichters, so steigt mit hoherer Bemessungsleistung des Antriebs auch
der erforderliche modulationsbedingte Wirkungsgradvorteil. Ist AKp, aufgrund der hoheren Halbleiter-
und Infrastrukturkosten positiv, so bewirkt eine Erhohung der Batteriekapazitit eine geringere Anforderung
an Ygm, da sich der Hebel zur Optimierung der zusétzlichen Batteriekosten vergrofiert. Grundsétzlich gilt
fiir alle betrachteten Wechselrichtertypen mit Cgae > S0kWh im gesamten dargestellten Leistungsbereich,
dass ein modulationsbedingter Effizienzvorteil in der Maschine von 2 % trotz der teils deutlich hoheren
Einbaukosten bereits zu niedrigeren Gesamtsystemkosten fiihrt. Bei hoheren Kapazitdten und niedrigeren
Leistungen verringert sich dieser Wert bei den meisten Topologien nochmals deutlich. Insbesondere
fiir WR20 und WR21 gilt, dass bereits eine geringfiigige Verbesserung des Maschinenwirkungsgrads
aus wirtschaftlicher Betrachtung zu einer Bevorzugung der SOW Struktur fithren muss. Bei niedriger
Leistung und groBer Batterie wird ygym bei WR21 negativ, wodurch dieser Wechselrichtertyp grundsétzlich
giinstiger abschneidet als der Zweipunkt-Referenzwechselrichter. An dieser Stelle muss der Vollstiandig-
keit halber angemerkt werden, dass der THD-Vorteil der SOW Struktur allgemein niedriger ist als bei
klassischer Dreipunkt-Raumzeigermodulation (siehe Abb. 5.4). Im fiir den WLTC ausschlaggebenden
Bereich niedriger Aussteuerung kann jedoch durchaus von einer merkbaren Verbesserung gegeniiber der
B6 Struktur ausgegangen werden [74].

Zur Einordnung der berechneten Werte von ygm soll abschlieend ein Vergleich mit Werten aus der
Literatur erfolgen. In [67, 68, 70-72] wurden anhand von Simulationen und Messungen verschiede-
ne Effizienzvergleiche zwischen Zwei- und Dreipunktwechselrichtern durchgefiihrt. Die relative Re-
duktion der Maschinenverluste in diesen Veroffentlichungen liegt aufgrund der unterschiedlichen be-
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5.5 Zusammenfassung

3 3 3=
|— 20 kWh — 80 kWh — 20 kWh — 80 kWh
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Abb. 5.33: Erforderlicher modulationsbedingter Effizienzvorteil gy der PMSM fiir kostendquivalente Antriebsstrén-
ge bei verschiedenen Dimensionierungen des Antriebs fiir vielversprechende Wechselrichtertypen.

trachteten Maschinen in der Spanne P, gum rel = 3...30 %. Bezogen auf einen fiktiven (den Literaturan-
gaben entsprechenden) Referenzwirkungsgrad von ngm > = 90 % ergibt sich daraus ein Bereich von
XEM,real(Literatur) € [0,33 %...3,33 %]|. Verglichen mit den berechneten Daten aus Tab. 5.10 zeigt sich,
dass die Spanne der tatsdchlichen Effizienzerh6hung aus den Literaturangaben im Mittel deutlich iiber
den erforderlichen Werten der in dieser Arbeit durchgefiihrten Berechnungen liegt. Fiir einen Grofteil
aller elektrischen Maschinen ist somit eine Kostenreduktion auf Systemebene durch den Einsatz von
Dreipunkt-Topologien zu erwarten.

An dieser Stelle soll erginzend vermerkt werden, dass sich bei Betrachtung eines Uberland-Fahrzyklus
statt des WLTC zur Berechnung der benétigten Zusatz-Batteriekapazitit sowie der Maschinenverluste
aufgrund der niedrigeren Gewichtung des Wirkungsgrads bei kleinen Drehzahlen ein geringerer Vorteil
fiir die Dreipunkt-Wechselrichter und die SOW Struktur einstellt. Da die Verwendung des WLTC jedoch
gingige Praxis zur Bewertung elektrischer Antriebe ist, entsprechen die getroffenen Randbedingungen
realistischen Auslegungskriterien.

5.5 Zusammenfassung

Der Vergleich unterschiedlicher Wechselrichtertypen erfordert die Definition geeigneter Randbedingungen
und eine wiederholbare Vorgehensweise, mit der eine valide Datenbasis zur Gegeniiberstellung der
betrachteten Strukturen erstellt werden kann. In diesem Kapitel wird ein Verfahren beschrieben, das
einen fairen Vergleich unter Beriicksichtigung der wichtigsten Parameter ermdéglicht, indem sowohl die
Auslegungsmerkmale als auch die Performance jedes betrachteten Wechselrichters im WLTC Fahrzyklus
analysiert und in Form von Kosten fiir das Gesamtsystem auf einen vergleichbaren Wert bezogen werden.
Die Gegeniiberstellung unterschiedlicher ANPC Varianten im gewihlten Referenz-Auslegungspunkt
ergibt einen eindeutigen Kosten- und Performancevorteil fiir den mit SIC-MOSFETs bestiickten und mit
MS3 angesteuerten ANPC Wechselrichter. Werden hohere SiC-Kosten angenommen oder eine Batterie
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mit geringer Reichweite verbaut, so schneiden aulerdem die ANPC Variation mit MS3 und Si-IGBTs
sowie die hybrid mit Si-IGBTs und SiC-MOSFETs bestiickte Variante mit MS2 vorteilhaft ab. Im
Vergleich dazu ergibt die Systemkostenbetrachtung der Zweipunkt-B6 Struktur mit SiC-MOSFETs
allerdings zunichst einen signifikanten Kostenvorteil, der hauptsédchlich durch die geringeren Halbleiter-
und Infrastrukturkosten zu begriinden ist. Die Betrachtung weiterer Topologien zeigt, dass auch die mit
SiC-MOSFETs aufgebaute NPC und T-Type Struktur prinzipiell fiir den Einsatz im BEV geeignet sind.
Insbesondere letztere schneidet in der Kostenbewertung positiv ab, wihrend die FC Struktur aufgrund der
groBen sowie teuren zusétzlichen Kondensatoren nur oberfldachlich betrachtet wurde. Die besten Ergebnisse
erzielt die SOW Struktur, da deren Wirkungsgrad im Fahrzyklus aufgrund der Umschaltung zwischen
Y- und OW-Betrieb und der Kombination aus Si- und SiC-Halbleitern besonders hoch ist. Die Variation
mit SiC-Sternpunktschaltern erreicht dabei durch einen WLTC-Wirkungsgrad von 99,25 % nahezu die
gleichen Kosten wie der auf die gleiche Leistung dimensionierte 800 V Zweipunkt-Wechselrichter mit
SiC-MOSFETs.

Es lasst sich somit generell festhalten: SiC-basierte Wechselrichter schneiden in dem durchgefiihrten
Vergleich aufgrund der geringeren Verluste im Fahrzyklus nahezu durchgehend besser ab als vergleichbare
Wechselrichter auf Si-Basis. Zudem sind im betrachteten Referenzpunkt zunéchst alle Dreipunktstrukturen
teurer als der Zweipunkt-Referenzwechselrichter. Dies dndert sich zum einen durch die Wahl abwei-
chender Auslegungsparameter oder das Nutzen anderer Preise fiir Halbleiter, Batterie und Infrastruktur.
Zum anderen bedarf es der zusitzlichen Betrachtung der Maschinenverluste, um die Gesamtsystemkosten
des Antriebsstrangs vollstindig abzubilden. Um alle genannten Einfliisse in die Bewertung der unter-
schiedlichen Antriebe zu integrieren, wurde ein neuartiges Bewertungsverfahren fiir den Wirkungsgrad
der Maschine im Zwei- bzw. Dreipunktbetrieb entwickelt. Werden modulationsbedingte Effizienzunter-
schiede in der elektrischen Maschine auf Basis von Literaturangaben beriicksichtigt, so zeigt sich ein
Gesamtkostenvorteil fiir einen groen Teil der betrachteten Dreipunktstrukturen. Sofern demnach die
Verlusteinsparungen in der PMSM aufgrund des reduzierten Oberschwingungsgehalts bei Dreipunktmo-
dulation grof} genug sind, unterschreiten die Kosten fiir bestimmte Dreipunkt-Antriebsstringe unter den
gewihlten Randbedingungen die Kosten des Referenzantriebs mit SiC-B6 Wechselrichter. Fiir einige der
betrachteten Topologien ist dies bereits bei einer modulationsbedingten Erhohung des Maschinenwir-
kungsgrads von deutlich unter einem Prozent der Fall, was nach den angefiihrten Literaturangaben je nach
konkretem Maschinendesign sogar deutlich tibertroffen werden kann. Insgesamt zeigt sich, dass die SOW
Struktur die giinstigste Kombination aus Effizienz und Materialaufwand darstellt. Unter Berufung auf
die fehlertoleranten Eigenschaften ist allerdings auch eine Verwendung der ANPC Struktur als geeignete
Alternative zu bisherigen Antrieben durchaus realistisch.
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Kapitel 6
Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Unter den betrachteten Wechselrichter-Typen bietet die ANPC Struktur gemdf} Kap. 3.3.3 die grofitmogli-
che Bandbreite an Reaktionen auf Halbleiterausfille. Daher eignet sie sich besonders fiir den Einsatz in
einem ausfallsicheren Antriebsstrang. Zu diesem Zweck wird nachfolgend zundchst das Ansteuerprinzip,
der giiltige Stellbereich, die Stabilitdt der Ansteuerung sowie das Betriebsverhalten im Fehlerfall diskutiert.
Dieses Kapitel beleuchtet zudem sowohl die Vorteile als auch die Herausforderungen des stationdren und
transienten Verhaltens des Wechselrichters und der elektrischen Maschine bei einem Ubergang in den
rekonfigurierten Fehlerbetrieb.

6.1 Rekonfiguration der Ansteuerung nach einem Halbleiterausfall

Dreipunkt-Wechselrichter — und unter diesen insbesondere die ANPC Struktur — ermoglichen nach
Kap. 3.3 ein gegeniiber dem Zweipunkt-Wechselrichter erhohtes Maf} an Fehlertoleranz. In den folgen-
den Abschnitten wird das hieraus resultierende Potenzial abgeschitzt und der Vorteil gegeniiber dem
Zweipunkt-Wechselrichter bewertet. Zunichst wird auf den Aktiven Kurzschluss als fail-safe Zustand fiir
den Zwei- und Dreipunkt-Wechselrichter eingegangen. Im Anschluss wird das bereits in Kap. 3.3.3 disku-
tierte Verfahren zur Rekonfiguration der Ansteuerung eines ANPC Wechselrichters durch das Einrichten
einer permanenten Neutralpunktverbindung der defekten Phase zunéchst grundlegend und im Anschluss
konkret fiir den PWM- und RZM-Betrieb betrachtet.

6.1.1 Der Aktive Kurzschluss als Reaktion auf Fehler im laufenden Betrieb

Die géngigste Reaktion eines elektrischen Antriebsstrangs mit PMSM auf jegliche Art von Halbleiteraus-
fall ist der Aktive Kurzschluss (AKS) der Maschinenwicklungen durch den Wechselrichter [9,45,225].
Da der Wechselrichter aufgrund des Ausfalls nicht mehr in der Lage ist, aktiv feldschwichenden Strom zu
stellen, wird durch den Permanentfluss der Magnete insbesondere bei grolen Drehzahlen ein hoher Strom
in die Statorwicklungen induziert. Durch das einfache Ausschalten aller Halbleiter wiirde der Wechselrich-
ter als Diodengleichrichter fungieren und es kdme zu einer unkontrollierten Riickspeisung von Leistung in
den Zwischenkreis. Um dies zu vermeiden, werden die drei Phasen des Wechselrichters dauerhaft auf das
gleiche Potenzial geschaltet und die Maschinenwicklungen somit kurzgeschlossen. Dadurch ergibt sich
ein Freilaufkreis fiir den Kurzschlussstrom iiber die aktiven Halbleiter und der Zwischenkreis wird nicht
zusitzlich belastet. Die Halbleiterschalter miissen entsprechend auf die Belastung des AKS ausgelegt
sein, wobei die Abwesenheit von Schaltverlusten den realisierbaren Maximalstrom iiber die Halbleiter
gegeniiber dem Nennbetrieb erhoht [226,227]. Der Zweipunkt-Wechselrichter kann je nach Position des
defekten Schalters entweder dauerhaft in den Schaltzustand {—1,—1,—1} oder {+1,+1,+1} tibergehen
und alle drei Phasen entweder auf das negative oder auf das positive Zwischenkreispotenzial schalten. Es
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

wird davon ausgegangen, dass ein Halbleiter entweder ideal kurzgeschlossen oder ideal offen ausféllt
und im AKS-Fall in dieser Funktion temporir weiter belastet werden kann. Fiir nicht-ideale Ausfille
ist der AKS ungeeignet. Da dieser jedoch bei den meisten Wechselrichtertypen die einzige Moglichkeit
darstellt, den Antrieb im Falle eines Halbleiterdefekts zu schiitzen, stellt er die verbreitetste Reaktion nach
Detektion eines Fehlers dar [44,225].

Bei Verwendung eines Dreipunkt-Wechselrichters ergeben sich drei unterschiedliche AKS-Pfade: Wie
beim Zweipunkt-Wechselrichter konnen die Zustinde N und P verwendet werden. Zusitzlich bietet sich der
Neutralpunktpfad (0) iiber den Schaltzustand {0,0,0} an. Fiir die NPC und die T-Type Struktur ist letzterer
Pfad eindeutig definiert, beim ANPC Wechselrichter kann analog zu den Modulationsschemata aus
Kap. 4.2.1 zwischen dem oberen, dem unteren und beiden inneren Pfaden im Parallelbetrieb unterschieden
werden. Abb. 6.1 zeigt beispielhaft die AKS-Pfade P, 0" und N.

DC+ m]%} MH} L.,H} DC+ DC+
UCII::CI an an an UCII::CRIH an an an an an UCII::C]
] ] ] ] l ] j ]
NP =3 NP | ¥ ——3 NP I
a?%} qul & aT E

Uczl:: Uczl:: Uczl:: "

C, C, C, arJ a? aj
DC- DC- DC-

Abb. 6.1: Unterschiedliche AKS-Pfade (links: P, mittig: 0™ und rechts: N) fiir den ANPC Wechselrichter.

Ubersteigt die nachfolgend genauer spezifizierte AKS-Belastung die Anforderungen des Nennbetriebs,
so besteht die Moglichkeit, zur Reduktion der eingesetzten Halbleiterfliche einen Vorzugs-Pfad auf
die Belastung im AKS auszulegen, wihrend die anderen Pfade auf die Nennbelastung dimensioniert
werden. Alternativ bietet sich aus Griinden der Redundanz die Auslegung mehrerer oder aller potenzieller
Pfade auf die AKS-Anforderungen an. An dieser Stelle wird zwischen dem Neutralpunktpfad (0), der
Kombination aus den beiden anderen Pfaden P & N sowie der Nutzung aller moglichen AKS-Pfade
0 & P & N je nach Ort des Halbleiterausfalls unterschieden. Die alleinige Nutzung des P- oder N-Pfads
wird hier aufgrund der Asymmetrie in der Auslegung nicht weiter betrachtet. Es ist hervorzuheben, dass
fiir den NPC und den T-Type Wechselrichter nur die Varianten mit zwei oder allen drei AKS-Zustinden
in jedem Fall einen sicheren Schutz ohne Folgeschidden ermoglichen. Nur der ANPC Wechselrichter ist
ohne Einschrinkungen fiir den AKS-Betrieb geeignet. Tab. 6.1 zeigt grundlegende Eigenschaften und die
aus der Wahl der verfiigbaren AKS-Pfade resultierenden Einschrinkungen fiir den ANPC Wechselrichter
sowie die NPC und T-Type Struktur. Die zugehorigen Erlduterungen zu den Referenzen (Nr. 1 - 8) sind
nachfolgend aufgelistet.

Tab. 6.1: Eigenschaften der unterschiedlichen AKS-Pfade der wichtigsten Dreipunkt-Wechselrichterstrukturen.

Struktur  0-Pfad P- & N-Pfad 0- & P- & N-Pfad
NPC 1,2,5,6,8 3,4,5 4,5

ANPC 4,6,7,8 3,4,5 4

T-Type 1,2,5,6,8 3,4,5 4,5

Erlduterungen zu Tab. 6.1:

1 Gilt nicht fiir Offen-Ausfille der inneren Schalter, da sonst kein leitfdhiger Pfad zur Verfiigung steht

2 Gilt nicht fiir Kurzschluss-Ausfille der du3eren Schalter, da sonst ein Briickenkurzschluss droht
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3 Bei Kurzschluss-Ausfall der inneren Schalter ist die richtige Wahl des AKS-Pfads wichtig, da sonst
ein Briickenkurzschluss droht

4 Fir alle Ausfallarten geeignet (Voraussetzung: Einfachfehler)
5 Nur moglich, wenn ausgefallene Schalter weiter als kurzgeschlossen/sperrend verwendet werden

6 Bestiickung mit normally-on Bauteilen (z.B. SiC-JFETs) moglich, sofern nicht gleichzeitig die
Treiberversorgung und ein Halbleiter ausfillt

7 Zwei parallele Null-Pfade: Zusétzliche Redundanz, wenn beide jeweils auf den AKS-Strom ausge-
legt sind

8 Auslegung auf nur einen AKS-Pfad notig (ggf. Dimensionierungsvorteil)

Wird der AKS aus einem anderen Grund als einem Halbleiterdefekt geschaltet, so kann auch zwischen den
verfligbaren Pfaden (Nullzeigern) hin- und hergeschaltet werden, um die Belastung aufzuteilen. Fiir die
Dimensionierung ist dieser Fall allerdings irrelevant, sofern die Halbleiterschalter auch der Belastung bei
Ausfall eines Schalters standhalten miissen. Um sicherzustellen, dass der AKS als Schutzmechanismus
auch bei einem Ausfall der Versorgungsspannung der Ansteuerung eingesetzt werden kann, bedarf es
entweder einer redundanten Treiberversorgung oder zusitzlichen SchutzmaBBnahmen.

Nachfolgend wird die Belastung des Wechselrichters im AKS beschrieben. Im stationdren AKS-Betrieb
sind die Phasenstrome durch die Maschinengleichungen in rotorfesten Koordinaten aus GI. (6.1.1) definiert.

Die Spannungskomponenten uq und u4 sind aufgrund der kurzgeschlossenen Wicklungen gleich Null.
di di
de—a)qu'q:o g = Riig + Lg ! + @Laia + 0¥y =0 (6.1.1)

Mit dieser Randbedingung lassen sich die Maschinengleichungen nach iy und iy auflosen, siehe Gl. (6.1.2).

uqg = Rgiqg +Lg

Die Amplitude des stationédren Stromzeigers hiangt also ausschlieSlich von den Maschinenparametern
YoM, Ld, Lq, Rs und von der Drehzahl @ ab. Eine Einflussnahme von auBen ist nur iiber die mechanische
Bremse moglich, mit der die Drehzahl reduziert und das Fahrzeug zum Stillstand gebracht werden kann.
Wihrenddessen ist zusétzlich das drehzahlabhingige AKS-Bremsmoment wirksam, welches sich durch

das Einsetzen von Gl. (6.1.2) in Gl. (2.2.4) ergibt.
: —% : —¥pMmR
lg = RziM lqg= # (612)
+ Ld ES + C()Lqu

2
W°Lq

Bei der Auslegung des Antriebsstrangs auf die AKS-Belastung muss neben dem stationéren Fall auch
der transiente Ubergang vom Normalbetrieb in den AKS beriicksichtigt werden. Eine mathematische
Beschreibung der transienten Phasenstromverldufe ist in [228] zu finden. Das abrupte KurzschlieBen der
Statorwicklungen fiihrt zu einer sprungartigen Anderung der an den Klemmen der Maschine anliegenden
Spannung. Dies dufert sich in einem transienten Uberschwingen der Phasenstrome, wie am Beispiel der
Simulation aus Abb. 6.2 mit den Maschinenparametern der Priifstandsmaschine aus Kap. 4.1 ersichtlich

< DU

t/s

Abb. 6.2: Simulierte Phasenstromverldufe der Priifstandsmaschine nach AKS-Eintritt zum Zeitpunkt ¢ = Os.
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wird. Die maximale Stromamplitude héngt dabei von den Maschinenparametern ¥pu, Ly, Lg, R, von der
Drehzahl @, dem Lagewinkel 8y zum Ausfallzeitpunkt sowie dem Stromwinkel ¢y zum Ausfallzeitpunkt
ab [44,228]. Neben der Einschrinkung, dass sich der Antrieb im AKS nicht mehr aktiv beeinflussen lésst,
stellt dieser Betriebsmodus demnach zusitzlich eine grofe elektrische und thermische Belastung fiir den
Wechselrichter dar. Im Extremfall konnen die hohen transienten Strome gar zur Entmagnetisierung der
Permanentmagnete fithren [44,225]. All diese negativen Folgen des AKS als fail-safe Zustand sollen
durch das nachfolgend im Detail diskutierte Verfahren der Rekonfiguration umgangen werden.

6.1.2 Prinzip der Rekonfiguration beim ANPC Wechselrichter

Im Gegensatz zu Zweipunkt-Wechselrichtern bieten

einige Dreipunktstrukturen — wie bereits in Kap. 3.3.3 DC+ Jé} Jé}
dargestellt — die Mdoglichkeit der Rekonfiguration ih- U ll :g !

rer Ansteuerung, um den Wechselrichter nach Ausfall f”Jl d]‘ Jé} | K} Jé} | K}
eines Leistungshalbleiters weiter zu betreiben. Da sich .
die ANPC Struktur aufgrund der Option, prinzipiell NP . —
auf jede Art von Halbleiterfehler reagieren zu konnen, JK’} JK} JK’} JK}
besonders fiir den Einsatz in einem fehlertoleranten UC2l: :Cz

Antriebsstrang eignet, werden die zugrunde liegen- Jﬁ} JK’}
den Prinzipien im Folgenden am Beispiel des ANPC ]c)C-

Wechselrichters erklirt. Fiir den Ausfall bestimmter
Abb. 6.3: ANPC Wechselrichter mit dauerhafter Neutral-

Schalter gelten die vorgestellten Ergebnisse jedoch
punktverbindung in Phase A.

dquivalent fiir die anderen betrachteten Dreipunkt-
strukturen. Zur Erlduterung der genauen Funktionsweise des Rekonfigurationsprozesses soll nochmals die
grundlegende Beschreibung aus Kap. 3.3.3 aufgegriffen werden. Die ANPC Struktur erlaubt demnach
bei Ausfall eines einzelnen Halbleiters eine kontinuierliche Neutralpunktverbindung der defekten Phase
iber einen der beiden inneren Pfade. Die anderen Schalter werden dazu verwendet, den ausgefallenen
Halbleiter vom Phasenausgang und den Potenzialen DC+ und DC— zu trennen. Da die beiden intakten
Phasen weiterhin eine dreistufige Ausgangsspannung stellen konnen, besteht weiter die Moglichkeit zur
Erzeugung eines symmetrischen Drehfelds. Die einzige — fiir die elektrische Maschine ausschlaggebende —
betriebliche Einschrinkung ergibt sich durch die Reduktion der maximalen Ausgangsspannung, da an
der defekten Phase nicht mehr die gesamte Eingangsspannung zur Verfiigung steht. Abb. 6.3 zeigt die
resultierende Neutralpunktverbindung iiber die beiden oberen inneren Schalter S, und Ss in Phase A, die
im Falle eines Defekts von S3, S4 oder S¢ genutzt werden kann. [183, 184]

Die konkrete Realisierung der Rekonfiguration der Ansteuerung kann sowohl unter Verwendung der RZM
als auch mit PWM erfolgen. In beiden Fillen gilt als Bedingung fiir eine praktikable Umsetzung der
Fehlerfall-Umschaltung zum einen die schnellstmogliche Einpriagung definierter Betriebsparameter fiir
den stationiren Weiterbetrieb und zum anderen die Stetigkeit des Phasenwinkels beim Ubergang in den
rekonfigurierten Betrieb. Werden beide Kriterien erfiillt, so bietet die Rekonfiguration gegeniiber dem AKS
den Vorteil, dass der Antriebsstrang im Falle eines Halbleiterdefekts nicht vollsténdig ausfillt, sondern
mit reduzierter Leistung weiterbetrieben werden kann. Zusitzlich entsteht im Gegensatz zum AKS kaum
transienter Uberstrom, solange die Betriebsgrenzen aus Kap. 6.5.1 eingehalten werden (siche Kap. 6.6).
Um eine Aussage iiber die Eignung des beschriebenen Verfahrens fiir einen realen Automobil-Antrieb
treffen zu konnen, dienen die Ausfiihrungen dieses Kapitels der Untersuchung des vorgestellten Prinzips
unter Beriicksichtigung aller relevanten Auswirkungen auf den Betrieb des Antriebsstrangs.
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6.1.3 Rekonfiguration mit Raumzeigermodulation

Zur Ansteuerung eines Dreipunkt-Wechselrichters mit Hilfe der RZM stehen im Normalbetrieb 27
Basiszeiger zur Verfiigung. Jedem dieser Zeiger kann gemifl den Ausfiithrungen aus Kap. 2.5.2 genau
ein Schaltzustand des Wechselrichters zugeordnet werden, wobei die Schaltzustinde der kurzen Zeiger
jeweils redundant vorliegen. Gleiches gilt fiir die drei Nullzeiger. Im rekonfigurierten Betrieb, bei dem
eine der drei Wechselrichterphasen dauerhaft mit dem Neutralpunkt verbunden ist, reduziert sich die Zahl
der verfiigbaren Basiszeiger. Im Beispiel aus Abb. 6.4 (links) bleiben bei einem Ausfall von Phase A nur
die Zeiger iibrig, deren erste Komponente gleich Null ist.

Ausfall Phase A Ausfall Phase B Ausfall Phase C

Abb. 6.4: Degenerierte Raumzeigerdiagramme fiir den rekonfigurierten Betrieb nach Ausfall eines Halbleiters in
Abhingigkeit der defekten Phase.

Dies fiihrt zu einer Degeneration des urspriinglichen Hexagons zu einem Rhombus, welcher von neun
Basiszeigern aufgespannt wird. Zu diesen Zeigern gehoren sechs der bisher redundant vorliegenden kurzen
Zeiger sowie zwei mittellange und ein Nullzeiger. Welche Zeiger konkret zur Verfiigung stehen, ist dabei
abhingig von der ausgefallenen Phase, da immer die zur jeweils defekten Phase gehorige Komponente der
Schaltzustinde dauerhaft Null wird. Fiir den symmetrischen rekonfigurierten Fehlerbetrieb werden die
mittellangen Zeiger zunichst vernachlissigt. Stattdessen kommen ausschlieBlich die sechs kurzen Zeiger
des inneren Hexagons sowie der Nullzeiger zum Einsatz. Der resultierende Stellbereich entspricht dem
eines normalen Zweipunkt-Raumzeigerdiagramms (siehe Kap. 2.5.2) bei halber Spannung, das mit Hilfe
der gingigen Zweipunkt-RZM zur Ansteuerung des Wechselrichters genutzt werden kann. Der Radius des
grofftmoglichen symmetrischen Inkreises des verbleibenden Hexagons (bzw. des gesamten verfiigbaren
Rhombus) halbiert sich dabei im Vergleich zum Normalbetrieb. Daraus resultiert eine Reduktion der
maximal stellbaren Ausgangsspannung des rekonfigurierten Wechselrichters um 50 % bezogen auf den
normalen Dreipunkt-Betrieb. Fiir alle Betriebspunkte innerhalb des inneren Hexagons ist im Fehlerfall
demnach einzig die Auswahl der Basiszeiger anzupassen. Der Modulator an sich muss unter idealen
Bedingungen nicht zusitzlich modifiziert werden. Befindet sich der Antrieb zum Ausfallzeitpunkt jedoch in
einem Betriebspunkt bei hoherer Spannung, so muss die Regelung der fehlenden Spannungsreserve durch
neue Vorgabewerte entgegenwirken und gegebenenfalls den Betriebspunkt anpassen, bis sich der Antrieb
wieder im erlaubten Stellbereich befindet. Eine detaillierte Betrachtung der idealen Herangehensweise an
den transienten Ubergang in den Fehlerbetrieb liefert Kap. 6.6. Anders als bei der Ausgangsspannung wird
die Stromtragfihigkeit des Wechselrichters durch die Rekonfiguration nicht grundsitzlich eingeschrinkt.
Einzig die inneren Schalter der defekten Phase, iiber welche die Neutralpunktverbindung realisiert wird,
erfahren eine vom Normalbetrieb abweichende Belastung, was sich auf den Maximalstrom auswirken
kann. Der konkrete Effekt hiingt jedoch vom verwendeten Halbleitertyp, dem Modulationsverfahren und
insbesondere vom Verhiltnis aus Leit- zu Schaltverlusten im Normalbetrieb ab. [GHBWH20], [153, 184]
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6.1.4 Rekonfiguration mit Pulsweitenmodulation

Auch wenn die RZM das Standard-Modulationsverfahren fiir Antriebswechselrichter darstellt, kann die
Rekonfiguration ebenso mittels PWM erfolgen. In der hier vorliegenden Arbeit wurde die Fehlerfall-
Umschaltung mit PWM unter anderem dazu verwendet, grundlegende Betrachtungen des aufgebauten
ANPC Wechselrichters mit reduzierter Komplexitit an einer passiven RL-Last durchzufiihren. Die not-
wendigen Modifikationen der Ansteuerung fiir den Fehlerbetrieb werden nachfolgend genauer betrachtet.
Die dazugehorigen Herleitungen finden sich in Anhang C. Ziel des vorgestellten Verfahrens ist es, die
Modulationssignale im Fehlerfall so anzupassen, dass Amplitude und Phasenwinkel des resultierenden
Drehstromsystems stetig sind, sofern der betroffene Betriebspunkt weiterhin angesteuert werden kann.

Die Rekonfiguration der PWM-Ansteuerung beinhaltet zwei Komponenten: Die Anpassung der Amplitude
und des Phasenwinkels der beiden verbleibenden Modulationssignale. Abb. 6.5 veranschaulicht beide
Modifikationen anhand eines Ausfalls in Phase A. Um die Stetigkeitsbedingungen zu erfiillen, muss die
Amplitude der Modulationssignale fiir Phase B und C jeweils um den Faktor /3 erhoht werden. Die
Amplitude der defekten Phase wird aufgrund der Neutralpunktverbindung auf Null gesetzt. Zusétzlich
bedarf es einer Verschiebung des Phasenwinkels von Phase B um —¢ sowie einer Verschiebung um +¢
in Phase C. Diese Losung gilt aufgrund der Symmetrie des Dreiphasensystems analog fiir einen Ausfall in
Phase B oder C. Tab. 6.2 gibt die in Anhang C hergeleiteten allgemein giiltigen Phasenverschiebungen in

Abhingigkeit der defekten Phase an.
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Abb. 6.5: Amplituden- (links) und Phasenwinkelanpassung (rechts) bei Rekonfiguration der Modulationssignale der
PWM nach einem Ausfall von Phase A mit resultierender Neutralpunktverbindung.

Tab. 6.2: Im Fehlerfall einzustellender Offset des Phasenwinkels der intakten Phasen.

Ausfallin_ i Ag.,  Ag,

Phase A 1 A(pé =-—£ A(Pé =%
Phase B 2 A(pé =—Z A‘Pl =%
Phase C 3 A(p{ =—Z A(Pé =%

Die Bedingungen beziiglich der Amplitude und des Phasenwinkels konnen iiber eine modifizierte (inverse)
Park-Transformation geméf Gl. (6.1.3) in die Ansteuerung integriert werden. Der Faktor k; nimmt
dabei fiir die defekte Phase den Wert O an und ist ansonsten gleich 1. Die Herleitung der manipulierten
Transformationsmatrix ist ebenfalls Anhang C zu entnehmen.

/ ki-cos (8+4¢]) —ky-sin (6+ 9]

M/a(t) / / u (t)

uy (1) | =V3- | ka-cos (0 —2Z +Ap,) —k-sin(0—2Z+Ag,) |- ud(t) (6.1.3)
! ! ! q

te (1) ks-cos (0 — 42+ A@y)  —ks-sin (6 —4F 4 Ag,
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6.1 Rekonfiguration der Ansteuerung nach einem Halbleiterausfall

Abb. 6.6 zeigt den Verlauf der Modulationssignale, des Lagewinkels sowie der verketteten Spannungen
bei einer Rekonfiguration unter Anwendung der beschriebenen Anpassungen. Die Stetigkeit des Lage-
winkels ermoglicht den Weiterbetrieb ohne Einschriankungen, solange die Beibehaltung des aktuellen
Betriebspunkts nicht mehr als die halbe Ausgangsspannung erfordert.
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Abb. 6.6: Simulierte Zeitverldufe der Modulationssignale (links), des Lagewinkels (mittig) und der iiber je eine
Taktperiode gemittelten verketteten Spannungen (rechts) wihrend der Rekonfiguration zum Zeitpunkt
t =0s.

Da der Fokus dieser Arbeit auf Antriebs-Wechselrichtern fiir elektrisch betriebene Fahrzeuge liegt, wird
im weiteren Verlauf ausschlielich die im Automobilbereich gidngige RZM als Modulationsverfahren
verwendet. Um dennoch die grundsitzliche Eignung des hergeleiteten Rekonfigurationsprinzips der
klassischen PWM fiir den Betrieb einer elektrischen Maschine zu demonstrieren, zeigt Abb. 6.7 die am
Priifstand aus Kap. 4.1 gemessenen Zeitverldufe wichtiger Groflen vor und nach der Rekonfiguration der
Ansteuerung. Um die Auswirkungen auf die Maschine besser sichtbar zu machen, wurde fiir die Messung
eine niedrigere Zwischenkreisspannung gewahlt.

Die (vom Modulationsverfahren unabhingige) erhohte Welligkeit des Stroms nach dem Rekonfigurati-
onszeitpunkt ist auf die ebenfalls erhohte Welligkeit der Neutralpunktspannung zuriickzufiihren. Eine
quantitative Analyse der Ursachen dieses Effekts erfolgt zusammen mit einer Untersuchung der Aus-
wirkungen auf die Stabilitit des Wechselrichters sowie damit einhergehenden Einschrinkungen des
Betriebsbereichs in Kap. 6.2.
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Abb. 6.7: Am Maschinenpriifstand gemessene Zeitverldufe der wichtigsten mechanischen und elektrischen Gré3en
wihrend der Rekonfiguration mit PWM zum Zeitpunkt r = 0s.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

6.2 Verhalten des Neutralpunkts im rekonfigurierten Betrieb

6.2.1 Spannungswelligkeit als Folge des Neutralpunktstroms

Die dauerhafte Neutralpunktverbindung der defekten Phase fiihrt zu einer erhohten Belastung des Zwi-
schenkreises, da der zur ausgefallenen Phase gehorige Strom direkt aus dem Neutralpunkt gespeist wird.
Diese periodische Ladung und Entladung der Zwischenkreiskondensatoren resultiert in einer erhohten,
(im Gegensatz zum Normalbetrieb) grundfrequenten Welligkeit des Neutralpunktpotenzials. Abb. 6.8 stellt
die Zwischenkreisspannungen sowie die Ausgangsstrome und die verketteten Spannungen des ANPC
Wechselrichters im Normalbetrieb und im rekonfigurierten Betrieb mit fester Neutralpunktverbindung in
Phase A gegeniiber.

> 0
S — Uw
0 ——u_ [100 V/div] —u_ [100 V/div]
uv uv
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
t/ms
1 1 ' ' |
> 0 > 0 _
3 . = o 7 77N — l — 01U
< < —i_ —01U 2
~ ~ i —AU
— .10 : ‘ . — 10t | . . NP l
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
. t/ms t/ms
Intakter ANPC Wechselrichter Rekonfigurierter ANPC Wechselrichter

Abb. 6.8: Gemessene verkettete Spannungen sowie Phasenstrome und Zwischenkreisspannungen am intakten (links)
und am rekonfigurierten ANPC Wechselrichter (rechts), jeweils bei maximalem Modulationsgrad.

In beiden Fillen wurde der maximal mogliche Modulationsgrad (Normalbetrieb: m = 1, rekonfigurierter
Betrieb: m = 0,5) gewihlt. Zur Reduzierung der Komplexitit wurde die Messung nicht am Maschinenpriif-
stand, sondern an einer passiven ohmsch-induktiven RL-Last durchgefiihrt. Dies erleichtert das definierte
Einstellen eines drehzahlunabhingigen Modulationsgrads und ermoglicht Messungen mit deutlich geringe-
rem Oberschwingungsgehalt der Phasenstrome, was wiederum die Genauigkeit der nachfolgenden Analyse
erhoht. Aufgrund der verfiigbaren Lastwiderstinde und -induktivititen wurde die Zwischenkreisspannung
fiir die Messung auf 100 V reduziert. Um den Einfluss der Modulationsfrequenz so weit wie moglich
vernachlidssigen zu konnen, wurde diese auf 20 kHz gesetzt. Die weiteren Parameter fiir die Messung sind
Tab. 6.3 zu entnehmen. Die Kurvenform des gemessenen Neutralpunktpotenzials unterscheidet sich dabei
deutlich von dem des rekonfigurierten BAM Wechselrichters aus Abb. 6.9, der in Kap. 3.3.2 als potenzielle
Anpassung der B6 Struktur im Fehlerfall diskutiert wurde [178,179].

Tab. 6.3: Parameter fiir die Messungen zur Betrachtung der Neutralpunktspannung an einer passiven Last.

Parameter Symbol Wert
Zwischenkreisspannung  Upc 100V
Modulationsfrequenz fs 20kHz
Ausgangsfrequenz fel 200Hz
Lastwiderstand Ry 5,1Q
Lastinduktivitét L 180 uH
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6.2 Verhalten des Neutralpunkts im rekonfigurierten Betrieb
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Abb. 6.9: Gemessene verkettete Spannungen sowie Phasenstrome und Zwischenkreisspannungen am intakten B6
(links) und am rekonfigurierten B4M Wechselrichter (rechts), jeweils bei maximalem Modulationsgrad.

Durch die Ansteuerung des ANPC Wechselrichters mittels Zweipunkt-Modulation kann dessen Be-
trieb mit der gleichen Hardware nachgestellt werden. Die Ergebnisse der Messungen fiir den normalen
Zweipunktbetrieb sowie den B4M-Betrieb sind in Abb. 6.9 gegeniibergestellt. Der Unterschied in der
Spannungswelligkeit des Neutralpunktpotenzials lédsst sich dadurch erklidren, dass bei der rekonfigurierten
Dreipunkt-Modulation fiir den ANPC Wechselrichter auch die intakten Phasen weiterhin regelméBig auf
den Neutralpunkt schalten, wihrend bei der B4AM-Modulation ausschlieBlich die Zustéinde +1 und —1
gestellt werden. Die Auswirkung beider Modulationsarten auf die Amplitude der Neutralpunktwelligkeit
lasst sich quantitativ anhand von GL. (6.2.1) und GI. (6.2.2) aus [153,229] ausdriicken, wobei Czk hier die
gesamte Zwischenkreiskapazitét darstellt.

fabc 1 T
AU, = m-|=+—1- 6.2.1
NPANPCrek = 5 m (2 + \/§> cos @ ( )
fabc
AU, = 6.2.2
NPBAM = 5 e ( )

Im Gegensatz zum B4M Wechselrichter hingt die Neutralpunktwelligkeit bei der rekonfigurierten ANPC
Struktur neben der Drehzahl, der Zwischenkreiskapazitit und der Phasenstromamplitude zusétzlich vom
Modulationsgrad und dem Leistungsfaktor ab.

—— ANPC rekonf. (analytisch)

< ggl| X ANPCrekonf. (Messung)
; " | | —— B4M (analytisch)
X B4M (Messung)
~ L
2 O’Gx X Nz e —&
(_;:% Y 7N
2% '
=)
<
01 0,2 0,3 0,4 0,5
m/ p.u.

Abb. 6.10: Gemessene Neutralpunktwelligkeit iiber dem Modulationsgrad fiir den rekonfigurierten ANPC Wechsel-
richter und den B4M Wechselrichter mit den Parametern aus Tab. 6.3.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Abb. 6.10 bestitigt die Herleitungen aus [229] und [153] und zeigt, dass die Amplitude der Neutral-
punktwelligkeit des rekonfigurierten ANPC Wechselrichters insbesondere bei niedrigem Modulationsgrad
(und damit bei niedriger Drehzahl) weniger ausgeprigt ist als beim B4M Wechselrichter. Dies wirkt sich
positiv auf die benétigte Zwischenkreiskapazitit bzw. den erlaubten Anfahrstrom aus. Nichtsdestotrotz
muss die Neutralpunktwelligkeit als entscheidendes Kriterium fiir die Auslegung des Zwischenkreises
Beriicksichtigung finden [153,202,204,230-233].

6.2.2 Betriebliche Einschrinkungen aufgrund der Spannungswelligkeit

Die Spannungswelligkeit des Zwischenkreises ist ein entscheidendes Auslegungskriterium fiir Antriebs-
wechselrichter. Da dynamische Abweichungen der Zwischenkreisspannung Riickwirkungen auf das
HV-Bordnetz zur Folge haben und eine zusétzliche Effektivstrombelastung fiir die Kondensatoren und die
Batterie hervorrufen, miissen diese durch eine geeignete Dimensionierung der Zwischenkreiskapazitit be-
grenzt werden. Der Grenzwert fiir die maximale Strombelastung der Kondensatoren héingt dabei stark von
der verwendeten Technologie, der Bauform sowie den Umgebungsbedingungen ab. Als Richtwert fiir die
erlaubte Strom- und Spannungswelligkeit des Zwischenkreises kann im Normalbetrieb eine Abweichung
von 10 % vom jeweiligen Nennwert angenommen werden. [62,202,234]

Eine erhohte Welligkeit des Neutralpunktpotenzials wirkt sich aufgrund der fehlenden Verbindung zur
Batterie nicht direkt auf das Bordnetz aus. Die Strombelastung der Zwischenkreiskondensatoren stellt
hingegen weiterhin ein wichtiges Auslegungskriterium dar. Die Neutralpunktwelligkeit muss demnach
auch im rekonfigurierten Fehlerbetrieb begrenzt werden, um die Kondensatoren nicht thermisch zu
iberlasten. Des Weiteren darf die dynamische Neutralpunktabweichung zu keinem Zeitpunkt die Sperr-
festigkeit der Halbleiter iiberschreiten. Insbesondere bei niedrigen Drehzahlen und hohen Stromen stellt
dies nach GI. (6.2.1) eine Herausforderung fiir den Wechselrichter dar. Wird die Zwischenkreiskapazitit
fiir den Normalbetrieb des Antriebsstrangs ausgelegt, so ist eine Anfahrstromreduktion im Fehlerbetrieb
unumgénglich. Der Maximalstrom der ANPC und B4M Struktur ist in Abb. 6.11 in Abhéngigkeit der
elektrischen Frequenz nach [153] fiir einen Maximalstrom von 180 A und unterschiedliche Zwischenkreis-
kapazititen abgebildet. Fiir die Simulation wurde der cos ¢ auf 0,9 gesetzt, ein Offset im Modulationsgrad
von 1 % im Anfahrpunkt fiir die U / f-Steuerung eingestellt sowie eine maximal erlaubte Amplitude der
Spannungswelligkeit von AUnp = 0,2 - Upc gewdhlt. Bei zu niedriger Zwischenkreiskapazitdt muss der
Strom iiber den gesamten Grunddrehzahlbereich hinweg reduziert werden, wihrend sich bei hoheren

200 T T T T T T T T T
_ P rd >
/7 e /7._/.‘/. .................
150 (! 7 R i
< i’ 7 — ANPC, C,, =2,25 mF
~ 1 e — -ANPC, C_, =2,00 mF
g 100 fy ‘. = T
£ s —--ANPC, C, =1,75mF
& .
R 7 ——BAM, C,, =225mF
. /7
50 | 74 — -B4M, C_,=2,00mF |1
4 -
- ~.-BAM, C, =175mF
O 1 1 1 1 1 1 1 1 1
o o1 02 03 04 O5 06 07 08 09 1
wlw
eck

Abb. 6.11: Maximaler Phasenstrom des rekonfigurierten ANPC Wechselrichters und des B4AM Wechselrichters bei
einer maximal erlaubten Spannungswelligkeit von AUxp = 0,2 - Upc mit verschiedenen Zwischenkreiska-
pazititen und einem Maximalstrom im Normalbetrieb von 180 A.
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6.2 Verhalten des Neutralpunkts im rekonfigurierten Betrieb

Kapazititen nur bei sehr niedrigen Drehzahlen eine Einschrinkung gegeniiber dem Normalbetrieb ergibt.
Der Vergleich mit dem B4M Wechselrichter zeigt iiber einen groen Drehzahlbereich hinweg einen Vorteil
fiir die ANPC Struktur.

Da die Neutralpunktwelligkeit zusitzlich zu einer Verzerrung der Ausgangsgrofien und damit zu Ober-
schwingungen auf dem magnetischen Fluss in der Maschine fiihrt (eine detaillierte Herleitung hierzu
findet sich in Kap. 6.3.1), gilt es jedoch nicht nur beim Anfahren, sondern auch bei htheren Drehzahlen,
AUnp klein zu halten.

6.2.3 Abdriften des Neutralpunktpotenzials

Anhand von Simulationen und Messungen am Priifstand konnte festgestellt werden, dass das Neutral-
punktpotenzial dhnlich zu den Ausfithrungen aus Kap. 4.3.1 bei hoher Belastung von seinem Sollwert
% abdriften kann. Dieser Drift fithrt entweder zu einer vollstandigen Entladung eines der beiden Zwi-
schenkreiskondensatoren C; oder C, oder zu einer bleibenden konstanten Abweichung von |AUxp| < %
Das in Abb. 6.12 dargestellte Verhalten wurde dabei durch eine gezielt eingebrachte leichte Asymmetrie
in der Ansteuerung herbeigefiihrt. Um Schiden am Aufbau zu vermeiden, wurde fiir die Messung eine
Zwischenkreisspannung von 400 V gewihlt.
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Abb. 6.12: Abdriften des gemessenen Neutralpunktpotenzials im rekonfigurierten Betrieb.

Als Ursache fiir den Neutralpunktdrift konnen einerseits — wie bereits bei der Betrachtung der Neutralpunkt-
stabilitit im Normalbetrieb angefiihrt — Asymmetrien aufgrund von Fertigungstoleranzen, Aufbautechnik
und der Modulation verantwortlich sein [126,200]. Andererseits kann bei Uberlastung des Neutralpunkts
auch eine zu grofle Neutralpunktwelligkeit die Stabilitit des Wechselrichterbetriebs beeintrichtigen und
dadurch ein Abdriften hervorrufen.

Im Gegensatz zum normalen Dreipunktbetrieb mit redundanten kurzen Basiszeigern steht fiir die RZM
im rekonfigurierten Betrieb nur ein einzelner Zeiger fiir jede Richtung zur Verfiigung. Bei einem Ausfall
von Phase A kann nach Abb. 6.4 beispielsweise nur noch auf den Zeiger {0,0,—1} zuriickgegriffen
werden, wihrend der Schaltzustand {+1,+1,0} aufgrund der Neutralpunktverbindung in der defekten
Phase nicht verfiigbar ist. Dadurch entfillt generell die Moglichkeit zur Neutralpunktregelung, da alle
raumzeigerbasierten Verfahren aus Kap. 4.3.1 auf der Verfiigbarkeit der redundanten kurzen Basiszeiger
aufbauen. Weder die Definition von virtuellen Raumzeigern noch die direkte Ausnutzung des unterschied-
lichen Effekts der kurzen Zeiger auf den Neutralpunktstrom kann im Fehlerfall zum Spannungsausgleich
verwendet werden. Da die RZM insbesondere fiir Traktionswechselrichter im Automobilbereich das
gingige Modulationsverfahren darstellt, fallen zusétzlich alle trigerbasierten Verfahren weg. Dies schriankt
die Betriebsweise des Wechselrichters im rekonfigurierten Modus ein.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

6.2.4 Folgerungen fiir den Betrieb im Fehlerfall

Sowohl die dynamische Spannungswelligkeit als auch dauerhafte Abweichungen des Neutralpunktpotenzi-
als beeintriachtigen die Betriebsfdhigkeit des elektrischen Antriebs im Fehlerfall. Um nach der notwendigen
Rekonfiguration der Ansteuerung dennoch einen stabilen Wechselrichterbetrieb zu gewihrleisten, bedarf
es neuer Verfahren zur Kompensation der vom Sollwert abweichenden Kondensatorspannungen im Zwi-
schenkreis und zur Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials. Da in der einschlidgigen Literatur keine
Methode gefunden wurde, die diese Aufgaben abdeckt, wurde im Rahmen der vorliegenden Arbeit eine
Strategie entwickelt, die beide Anforderungen erfiillt. Die Herleitung und Funktionsweise der hierfiir
notigen Verfahren wird in den nachfolgenden Kapiteln im Detail vorgestellt und diskutiert. Sie entspricht
in weiten Teilen den bereits verdffentlichten Ausfithrungen aus [HHWB24].
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*gilt fiir kurze und lange Zeiger

Abb. 6.13: Uberblick iiber etablierte (blau) und in dieser Arbeit vorgestellte (griin) Methoden zur Kompensation von
Abweichungen der Neutralpunktspannung.

Abb. 6.13 gibt einen Uberblick iiber die Auswirkungen einer Neutralpunktspannungsabweichung im
Normalbetrieb und im Fehlerbetrieb sowie iiber gdngige GegenmaB3nahmen. In Kap. 6.3.1 wird hergeleitet,
dass sich ein Fehler in der Eingangsspannung eines Dreipunkt-Wechselrichters auf die effektive Amplitude
sowie auf die Phasenlage einiger Basiszeiger des Raumzeiger-Hexagons auswirkt. Mit Ausnahme der mit-
tellangen Zeiger fiihrt dies im Normalbetrieb nicht zu Einschrinkungen, wéhrend sich im rekonfigurierten
Betrieb ein erhohter Oberschwingungsgehalt auf den Ausgangsgréfen und damit auf dem magnetischen
Fluss in der Maschine einstellt. Diese Oberschwingungen konnen zusitzliche Verluste oder Gerdusche in
der elektrischen Maschine hervorrufen und sind daher zu vermeiden. Im Normalbetrieb existieren die in
Kap. 4.3.1 vorgestellten Verfahren zum Ausgleich stationdrer Abweichungen. Die Spannungswelligkeit ist
nach Kap. 6.2.1 im Vergleich zum Fehlerfall gering und spielt daher eine untergeordnete Rolle, zumal sie
nur bedingt zu einer Verschlechterung der Ausgangsgrofien fiihrt. Im rekonfigurierten Modus muss einer
tiberhohten Spannungswelligkeit am Neutralpunkt hingegen durch die bereits in Kap. 6.2.2 beschriebenen
MafBnahmen entgegengewirkt werden. Alternativ dazu wird in Kap. 6.3 ein Verfahren zur Kompensation
der Oberschwingungen bei dynamischer sowie stationidrer Abweichung des Neutralpunktpotenzials vorge-
stellt. Da sowohl eine stationdre Abweichung als auch die dynamische Spannungswelligkeit zu Fehlern in
der Ausgangsspannung fiithren, deckt das neu eingefiihrte Verfahren beide Stormechanismen ab. Kap. 6.4
beschreibt zusitzlich eine Strategie zur Regelung des Neutralpunktpotenzials auf einen festen Sollwert
zum Ausgleich stationdrer Abweichungen, welche nicht auf der Verwendung redundanter Zeiger beruht
und daher auch bei RZM verwendet werden kann.
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6.3 Kompensation des Spannungsfehlers bei abweichendem Neutralpunktpotenzial

6.3 Kompensation des Spannungsfehlers bei abweichendem Neutral-
punktpotenzial

6.3.1 Auswirkungen einer Neutralpunktabweichung

Eine asymmetrische Aufteilung der Zwischenkreisspannung auf die beiden Zwischenkreiskondensa-
toren fithrt — wie bereits postuliert — zu einer Abweichung des Neutralpunktpotenzials, welches zu
Oberschwingungen auf den Phasenstromen des rekonfigurierten Wechselrichters und damit auf dem
magnetischen Fluss in der Maschine fiihrt. In diesem Kapitel wird die quantitative Auswirkung einer
Neutralpunktabweichung AUnp auf die stellbaren Ausgangsspannungszeiger im Fehlerbetrieb untersucht.
Der resultierende Fehler in den Ausgangsspannungen

wird dabei mit Hilfe der Clarke-Transformation und Ohne NP- Mit NP-

des Fluss-Integrals hergeleitet. Aus der Kenntnis des Abweichung Abweichung
quantitativen Fehlermechanismus wird im Anschluss L +2AC

ein Verfahren zur Kompensation dieses Fehlers abgelei- U, _Upc l__ C __lUDC AU
tet. Die Ausfithrungen erginzen dabei die Erkenntnisse 2 Ly 2 N

aus [202] und [204] und ermdglichen so die Herleitung

eines Kompensationsprinzips fiir den rekonfigurierten ‘

Fehlerbetrieb. Die Neutralpunktabweichung wird gemdB U2 =~ T__ G T‘ 7
_Unc l

Gl. (6.3.1) als Differenz aus der halben Zwischenkreiss-
pannung und der Spannung iiber dem oberen Zwischen-
kreiskondensator definiert, sodass eine positive Neutral- sy 6.14: Definition der Neutralpunktabweichung.
punktabweichung das Neutralpunktpotenzial iiber den

Sollwert von 0 V anhebt, sieche Abb. 6.14.

U
AUnp = % —Ugy 6.3.1)

Grafisch sind die beschriebenen Zusammenhinge sowohl fiir den ausgeglichenen als auch fiir den asym-
metrischen Fall mit Neutralpunktabweichung in Abb. 6.14 dargestellt. Durch die gewéhlte Definition
enthilt jede der beiden nicht-idealen Kondensatorspannungen (welche hier jeweils von den dufleren Kon-
taktierungen in Richtung des Neutralpunkts gemessen werden) einen Fehlerterm, in dem die Neutralpunkt-
abweichung mit negativem Vorzeichen auftritt. Die Klemmenspannungen der Wechselrichterausginge
gegeniiber dem Neutralpunkt u,g (x = a,b,c) konnen bei ideal ausgeglichenen Kondensatorspannungen
anhand der Zwischenkreisspannung und der diskreten Schaltzustinde ¢; € {—1,0,+1} (i = 1,2,3) nach
Gl. (6.3.2) berechnet werden.

Ua0 q1 Upc
Uno = 9> T (6.3.2)
Uco q3

Mit Hilfe der Clarke-Transformation aus Gl. (6.3.3) lassen sich die soeben berechneten Klemmenspan-
nungen anschlieBend in die «/3-Ebene transformieren. Da diese Transformationsvorschrift im weiteren
Verlauf der Herleitung hiufiger auftritt, wird die zugehorige Matrix nachfolgend zur Verbesserung der
Ubersichtlichkeit mit D bezeichnet.

Uco

1 1 Ua0
ﬁs % > o (6.3.3)
3 T3

D
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Uber die Kombination der beiden Beziehungen aus Gl. (6.3.2) und Gl. (6.3.3) kann der Spannungszeiger
Ugp gemil Gl. (6.3.4) berechnet werden.

Ux a Upc
( ) =D-| ¢ | —=— (6.3.4)
up 2

q3

Sind die beiden Kondensatorspannungen nicht identisch, so muss diese Gleichung um einen zusétzlichen
Fehlerterm ergiinzt werden. Aus Abb. 6.14 kann entnommen werden, dass das Vorzeichen des Spannungs-
fehlers auf den Kondensatorspannungen fiir g; # 0 bei positivem AUnp stets negativ ist. Diese Bedingung
wird in Gl. (6.3.5) fiir jeden Schaltzustand iiber den Ausdruck —ql-2 beriicksichtigt. Die resultierenden
Raumzeiger unterscheiden sich gegeniiber den Basiszeigern des symmetrischen Zwischenkreises in Ab-
hingigkeit des dazugehorigen Schaltzustands teils anhand ihrer Amplitude und teils zusitzlich anhand
ihrer Phasenlage, wie Abb. 6.15 (links) zeigt.
a1 ai
< Z;‘ ) =D || ¢ % - qé AUxp (6.3.5)
q3 q3
Aufgrund der linearen Transformationsvorschrift besteht der resultierende Spannungszeiger in der kom-
plexen «/f3-Ebene demnach aus zwei Komponenten. Eine Komponente entspricht dabei genau dem
Spannungszeiger u,g fiir ausgeglichene Spannungen in einem symmetrischen Zwischenkreis (siehe
GI. (6.3.4)) und ist vollstindig unabhingig von der Neutralpunktabweichung. Die andere Komponente
hingegen hingt ausschlieflich von der Neutralpunktabweichung und dem vorliegenden Schaltzustand ab,
was Gl. (6.3.6) zu entnehmen ist.

qi

( Uoerr ) _ .| 2 |avw (6.3.6)
UB err 2
q3

Diese Gleichung beschreibt den Fehler auf den Ausgangsspannungen des Wechselrichters in der o/ f3-
Ebene bei vorliegender Neutralpunktabweichung. Die Spannungsfehler der verfiigbaren Zeiger bei einem
Ausfall von Phase A sind in Abb. 6.15 (mittig) komponentenweise abgebildet. Die rechte Grafik zeigt
zusitzlich die zugehorige Darstellung der Fehlerzeiger, wobei die beiden mittellangen Zeiger {0, —1,+1}
und {0,+1,—1} bei symmetrischer RZM vernachlissigt werden. Hier wird deutlich, dass der Stellbereich
fiir die rekonfigurierte RZM, der als hellblauer Inkreis des dunkelblauen Rhombus dargestellt ist, nicht
mehr vollstandig von den verfiigbaren Summenzeigern abgedeckt wird.

/' Spannungsfehler

Abb. 6.15: Fehlerbehaftete farbige Spannungszeiger nach Gl. (6.3.5) im vollstindigen Raumzeigerdiagramm (links),
o/ B-Komponenten des Spannungsfehlers aller verfiigbaren Basiszeiger bei Ausfall von Phase A und
gegebener Neutralpunktabweichung nach Gl. (6.3.6) (mittig) sowie schematische Darstellung des dazuge-
horigen Spannungsfehlers in der komplexen Ebene anhand der Fehlerzeiger (rechts).
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6.3 Kompensation des Spannungsfehlers bei abweichendem Neutralpunktpotenzial

Tab. 6.4: Fehlerkomponenten der kurzen Spannungszeiger eines Dreipunkt-Wechselrichters im Normalbetrieb und
im rekonfigurierten Fehlerbetrieb mit Fehler in Phase A bei Anliegen einer Neutralpunktabweichung.

Normalbetrieb Rekonf. Betrieb
Zeiger U err Ug err Ugerr Ug err
{0,—1,—1} | +3AUnp ov +2AUnp oV
{+1,0,0} | —3AUnp ov
{0,0,—1} | +3AUnp \[AUNP +3AUxp \[AUNP
{+1,+1,0} | —IAUxp \/gAUNp
{0,+1,0} | +iAUnp —\%AUNP +3AUNp  — 5 AUxp
{-1,0,—1} | —1AUnp \[AUNP
{0,41,+1} | +3AUnp oV +3AUxp Y
{~1,0,0} | —3AUnp oV
{0,0,+1} | +1AUnp fAUNP +1AUxp fAUNp
{-1,-1,0} | —IAUnp \/gAUNp
{0,-1,0} | +3AUnp  — %AUNP +3AUxp  +5AUNP
{+1,0,+1} | —3AUne  +zAUnp
Yuger =0 Zuger =0 | Zitgerr 0 Zuger =0

Bei einem Ausfall von Phase A mit anschlieBender Rekonfiguration der Ansteuerung bewirken die
berechneten Fehlerzeiger eine Verkiirzung der Basiszeiger auf der linken Seite des Raumzeigerdiagramms,
wihrend sich die Amplitude der Zeiger auf der gegeniiberliegenden Seite erhoht. Folglich stellt sich ein
phasenwinkelabhédngiger Fehler in der Ausgangsspannung ein, welcher sich durch eine Verzerrung der
o/ B-Trajektorie des Spannungs- und Stromzeigers in der komplexen Ebene manifestiert und dadurch
Harmonische im Motorfluss hervorruft. Wie Tab. 6.4 zu entnehmen ist, entsteht neben dem erhohten
Oberschwingungsgehalt auBerdem ein Fehler in «-Richtung. Wihrend sich alle Fehlerkomponenten in
[3-Richtung iiber eine gesamte Periode von [0...27] zu Null addieren, bleibt der Fehler in «-Richtung im
rekonfigurierten Betrieb bestehen, da jeder einzelne Fehlerzeiger der verwendeten kurzen Basiszeiger
eine positive a-Komponente vorweist. Im Normalbetrieb heben sich bei gleichen zeitlichen Anteilen
der redundanten kurzen Basiszeiger alle Fehleranteile bereits innerhalb einer Taktperiode auf, weshalb
eine Neutralpunktabweichung bei Betrieb innerhalb des kleinen Raumzeigerhexagons keine Auswirkung
auf die Ausgangsspannungen hat. Das bisher fiir den Ausfall von Phase A betrachtete Prinzip kann

Abb. 6.16: Verbleibende Spannungszeiger fiir eine ideal ausgeglichene (blau) und eine aufgrund einer Neutralpunkt-
abweichung unausgeglichene (rot) Zwischenkreisspannung fiir einen Fehler in Phase A (links), B (mittig)
und C (rechts).
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

ebenso auf einen Ausfall von Phase B oder C iibertragen werden. Durch die Uberlagerung der idealen
Spannungszeiger mit den zusitzlichen Fehlerzeigern entstehen vergleichbare Diagramme. Deren einziger
Unterschied besteht in einer Rotation um 27” bzw. 47”, was anhand von Abb. 6.16 ersichtlich wird.

6.3.2 Kompensationsprinzip

Um trotz abweichenden Neutralpunktpotenzials einen symmetrischen Betrieb ohne erhohten Oberschwin-
gungsgehalt gewéhrleisten zu konnen, bedarf es einer Strategie zur Kompensation der Fehlerkomponenten
jedes einzelnen Basiszeigers. Ein dhnlicher Ansatz kann in der Literatur bei [178] fiir die B4M Schaltung
gefunden werden. Im Gegensatz zum hier vorliegenden Problem konnen die intakten Phasen der BAM
Schaltung allerdings nicht selbst auf den Neutralpunkt schalten. Dies hat zur Folge, dass sich ausschlief3-
lich ein Fehler in o-Richtung ausbildet, der durch eine konstante Verschiebung der Sollwertvorgabe
kompensiert werden kann. Da die Fehlerzeiger des rekonfigurierten Dreipunkt-Wechselrichters hingegen
unterschiedliche Richtungen vorweisen, ist ein Kompensationsverfahren notig, welches den erwarteten
Spannungsfehler in Abhzngigkeit des jeweiligen Schaltzustands ausgleicht.

a) Grundlegende Herangehensweise

Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Kompensationsstrategie basiert auf der Manipulation der
Schaltzeiten 7; jedes verfiigbaren Basiszeigers. Ziel des Verfahrens ist es, trotz Neutralpunktabweichung
einen rotierenden Flusszeiger konstanter Amplitude ohne Oberschwingungen zu erzeugen. Um die
Anforderung des konstanten Flusses zu gewéhrleisten, muss Gl. (6.3.7) erfiillt sein.

P(r) = [ " (') di' = const. (6.3.7)

Die diskrete Darstellung des Flusszeigers in der o/ [3-Ebene entsteht durch das Einsetzen der schaltzu-
standsabhéngigen Spannung u,g aus Gl. (6.3.5) in das Fluss-Integral aus Gl. (6.3.7) unter Verwendung
der diskreten Schaltdauer 7 des zugehdrigen Schaltzustands.

2

q1 q1

U
Ye=D || ¢ %— @ | AUp| -7 (6.3.8)
q3 ‘I%

Um den Flusszeiger nicht nur konstant zu halten sondern auch der Flussvorgabe entsprechend einzustellen,
muss GI. (6.3.9) zu jedem Zeitpunkt erfiillt sein.

Yop = ¥ap set (6.3.9)

GemiB Gl. (6.3.8) kann der Spannungsfehler aufgrund von AUnp durch eine Anpassung der Schaltzeit 7;
eines jeden Zeigers eliminiert werden. Zur Kompensation des Fehlers wird in Gl. (6.3.10) ein zusétzliches
Zeitintervall At eingefiihrt, um Gl. (6.3.9) zu erfiillen. Da die lineare Transformationsmatrix D auf beiden
Seiten der Gleichung vorkommt, kiirzt sich diese fiir alle weiteren Betrachtungen.

2
q1 q1 qi
Upc Upc
@ | - g3 | AUxp|-(7+A7)= [ @ T (6.3.10)
3 a3 3

Um den Fehler zu bestimmen, den die einzelnen Vektorkomponenten zum Gesamtergebnis beitragen,
lassen sich die Zeilen der Vektorgleichung unabhiingig voneinander 16sen. Da aufgrund der Auswahl an
verfligbaren Zeigern kein Schaltzustand verwendet werden kann, der die beiden Einzelzustinde +1 und
—1 enthilt, ist die Losung der Gleichung durch die Losung einer Zeile mit ¢; # 0 eindeutig bestimmt.

U U
|:2DC_AUNP'C]1‘:| '(T+ ):%f (6.3.11)
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6.3 Kompensation des Spannungsfehlers bei abweichendem Neutralpunktpotenzial

Die Kompensationsvorschrift fiir den Ausgleich des Spannungsfehlers kann durch das Auflosen von
Gl. (6.3.11) nach A7 beziehungsweise nach der neuen kumulierten Schaltdauer 7* = 7 + A7 fiir jeden
Schaltzustand abgeleitet werden.

Upc

U =THAT=T e ——— (6.3.12)
=3¢ —qi-AUnp

Um die Schaltperiodendauer trotz verdnderter Einzelschaltzeiten der Nicht-Nullzeiger nicht zu iiberschrei-
ten, muss abschlieBend noch die Schaltzeit des verbleibenden Nullzeigers {0,0,0} entsprechend angepasst
werden. Abb. 6.17 zeigt eine grafische Illustration der vorgestellten Kompensationsstrategie. Weicht die
Amplitude des gestellten Spannungszeigers von der idealen Linge des dazugehorigen Basiszeigers im
symmetrischen Betrieb ugymm aufgrund von AUnp um Ueror ab, so wird die bendtigte Flussvorgabe W
entweder iiber- oder unterschritten. Da diese Abweichung aufgrund der Kenntnis von AUnp anhand der
vorgestellten Gleichungen vorhergesagt werden kann, wird das Zeitintervall 7 fiir jeden Schaltzustand um
A7 verlidngert oder verkiirzt und damit der Fehler im Fluss kompensiert. Der Kompensationsansatz wird

als erfolgreich bewertet, wenn die Gleichung ¥yon, = e, erfiillt und somit ¥ identisch zu ¥, ist.

L

T AT t

Abb. 6.17: Grafische Darstellung des Grundprinzips der Flusskompensation.

b) Simulative Evaluierung des Verfahrens

Der in diesem Kapitel vorgestellte Kompensationsansatz wird im Folgenden mit Hilfe von Schaltungssimu-
lationen in PLECS evaluiert. Das zugrunde liegende Simulationsmodell umfasst einen ANPC Wechselrich-
ter mit konfigurierbarer Zwischenkreisanbindung sowie einen rekonfigurierbaren Raumzeigermodulator
inklusive Spannungskompensation zur Ansteuerung. Als Last wird eine passive RL-Last verwendet, um
den Einfluss einer Maschinenregelung zu umgehen. Um das Verfahren dennoch auf seine Tauglichkeit
an einer realen elektrischen Maschine hin zu untersuchen, werden in Kap. 6.3.3 die Ergebnisse von
Messungen am Maschinenpriifstand gezeigt. Zunédchst werden Simulationen mit konstanter Neutralpunkt-
abweichung AUnp betrachtet, um die mathematische Herleitung des Kompensationsansatzes zu validieren.
Hierfiir werden statt der Zwischenkreiskondensatoren einstellbare ideale Spannungsquellen verwendet.
Dadurch kann der Effekt von AUnp auf die Ausgangsspannungen betrachtet werden, ohne zusitzlich den
Einfluss der Kondensatoren beriicksichtigen zu miissen. AnschlieBend werden die Spannungsquellen
durch Kondensatoren ersetzt, um das tatsichliche Verhalten des Neutralpunkts und der Ausgangsgrofien
abzubilden. Alle nachfolgenden Simulationen beziehen sich auf die Parameter aus Tab. 6.5 sowie einen
Ausfall in Phase A inklusive der damit verbundenen Neutralpunktverbindung.

Tab. 6.5: Simulationsparameter.

A

Upc AUnp UipLson  Ci2 Lipc
800V 50V 300V 2mF =~100A
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Simulation mit idealen Spannungsquellen

In den hier beschriebenen Simulationen wird die Abweichung der Neutralpunktspannung gegeniiber
ihrem symmetrischen Sollwert konstant auf AUxp = 50V gesetzt. Dies fiihrt zu einer Reduktion der
Spannung Uc; um 50 V, wohingegen Uc, dauerhaft um den selben Betrag erhoht ist. Ohne die vorgestellte
Kompensationsstrategie verursacht die Neutralpunktabweichung eine Stauchung bzw. eine Streckung
der tatsdchlich gestellten Spannungszeiger und dadurch eine Verzerrung der Trajektorie der Ausgangs-
spannung, wie in Abb. 6.15 vorhergesagt, siche Abb. 6.18 (links). Durch die Implementierung des Kom-
pensationsverfahrens und dessen Integration in den rekonfigurierten Raumzeigermodulator kann diese
Verzerrung eliminiert werden, obwohl die verfiigbaren Spannungszeiger weiterhin fehlerbehaftet sind, wie
in Abb. 6.18 (rechts) dargestellt. Wihrend der unkompensierte Betrieb also verzerrte Strome und dadurch
Fluss-Oberschwingungen zur Folge hat, erzeugt die Ansteuerung mit integrierter Kompensationsstrategie
symmetrische und unverzerrte Phasenstrome, wie Abb. 6.19 zu entnehmen ist.

300 [ | — Zeiger — U, Uit | 1 300 | |— Zeiger — Uy, Yst
200 | 200 |
100 ¢ 100 |
> >
\Q 0 L \Q O L
S
-100 t -100 ¢
-200 t -200 |
-300 ¢ 1 -300 |
-200 0 200 -200 0 200
u /v u /v

Abb. 6.18: Trajektorie der Ausgangsspannung in der «/[(3-Ebene bei einer konstanten Neutralpunktabweichung von
AUnp = 50V ohne (links) und mit (rechts) Kompensation des Spannungsfehlers.

800 T T T U
600 DC|
> - Uc1
5 400 U H
200 S
0 1 1 1
0 5 10 15 20
t/ms
200 T T T
N\ 7~ 7 -_-!a _!akomp )
S 0 /X:X:rx_'lb _Ib,komp/-
- & = N Ic Ic,komp M
-200 - - -
0 5 10 15 20

t/ ms

Abb. 6.19: Zwischenkreisspannungen und Phasenstrome bei konstanter Neutralpunktabweichung von AUnp = 50V
mit (durchgezogen) und ohne (gestrichelt) Kompensation des Spannungsfehlers.
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6.3 Kompensation des Spannungsfehlers bei abweichendem Neutralpunktpotenzial

Simulation mit Zwischenkreiskondensatoren

Da die Simulation mit konstanten Eingangsspannungen nicht

das tatsidchliche Verhalten des Zwischenkreises abbilden kann, 300 ¢

wird dieser zur Validierung der Funktionalitiit des beschrie- 200 |

benen Verfahrens nun mit zwei seriellen Kondensatoren von

je 2 mF simuliert. Dies ermoglicht das Abdriften des Neutral- 1007

punktpotenzials bei unsymmetrischer Belastung. Abb. 6.20 ., 07

und Abb. 6.21 zeigen, dass ein Abdriften jedoch nicht nur = -100 t

bei unausgeglichenen Kondensatorspannungen, sondern eben- 200 |

falls bei Anwendung des hier vorgestellten Kompensations-

prinzips auftritt. Als Folge der manipulierten Schaltdauern -300 1

werden genau denjenigen Spannungszeigern, welche auf- _260 0 260
grund der Neutralpunktabweichung um AUnp verkiirzt sind, TRAY;

langere Einschaltdauern 7 zugewiesen. Folglich wird der be-
reits weniger geladene Kondensator einer zusitzlichen Be- Abb. 6.20: Trajektorie der Ausgangsspannung in

lastung ausgesetzt. Analog dazu wird der stédrker vorgelade- der o/B-Ebene bei variabler Neutral-
punktabweichung (Start: AUxp = 50V)

ne Kondensator in diesem Szenario weniger belastet. Dies ) .
mit kompensiertem Spannungsfehler.

bewirkt einen Offset im Neutralpunktstrom, der das Neutral-

punktpotenzial weiter abdriften ldsst, was anhand des groer werdenden Abstands zwischen Ucy und Uc;
in Abb. 6.21 sowie an der — durch die violetten Pfeile angedeuteten — zunehmenden Deformation des
Hexagons in Abb. 6.20 zu erkennen ist. Die grundlegende Funktionsweise des Kompensationsprinzips ist
offensichtlich, da der Fluss trotz der zunehmend gréBeren Neutralpunktabweichung konstant gehalten wird.
Es zeigt sich weiterhin, dass zusétzlich zur quasi-stationdren Abweichung AUnp auch der Spannungsfehler
durch die Spannungswelligkeit (welche nach Kap. 6.2.2 insbesondere bei niedrigen Frequenzen limitierend
ist [153]) kompensiert wird. Um dies zu gewéhrleisten, werden in jeder Taktperiode die tatsdchlichen Span-
nungen am Zwischenkreis zur Echtzeit-Kompensation des Fehlers ebendieser verwendet. Nichtsdestotrotz
ist ein stationdrer Betrieb ohne zusétzliche Strategie zur Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials auf
einen festen Wert unmoglich. Entgegen dem Grundprinzip géngiger Verfahren zur Neutralpunktregelung
(siche Kap. 4.3.1) existieren im rekonfigurierten Betrieb — wie bereits in Kap. 6.2.3 beschrieben — jedoch

800 T T T U
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< a00f —Val]
> —— U, ||
200 €2 7]
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Abb. 6.21: Zwischenkreisspannungen und Phasenstrome bei variabler Neutralpunktabweichung (Start: AUnp = 50V)
mit Kompensation des Spannungsfehlers, die zu einem Abdriften des Neutralpunkts fiihrt.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

keine redundanten Zeiger, mit denen die Belastung der beiden Zwischenkreiskondensatoren beeinflusst
werden konnte. Es bedarf also zusitzlich zum vorgestellten Kompensationsverfahren einer weiteren
Strategie zur Regelung des Neutralpunktpotenzials. Bevor diese in Kap. 6.4 eingefiihrt wird, werden
zunichst die Grenzen der soeben vorgestellten Kompensationsmethode adressiert.

¢) Grenzen des Verfahrens

Die maximale Ausgangsspannung ist im Fehlerfall durch die tatsdchliche Lange der sechs kurzen Ba-
siszeiger limitiert. Um die Amplitude des fehlerbehafteten Raumzeigers mit Hilfe des beschriebenen
Kompensationsansatzes anzupassen, wird eine Spannungsreserve in der gestellten Ausgangsspannung
mit dem Betrag |AUnp| benétigt, sodass die Bahnkurve des Zeigers in allen Raumrichtungen vollstindig
innerhalb des verzerrten Raumzeigerdiagramms liegt. Demnach wird die maximale Strangspannung im
symmetrischen rekonfigurierten Betrieb durch GI. (6.3.13) begrenzt.

< — |AUNP|

ﬁsoll,max = \/§
Eine weitere Einschrinkung ist durch die Sperrfestigkeit der Halbleiter Uy, gegeben. Diese darf im Betrieb

(6.3.13)

unter Berlicksichtigung der stationiren sowie dynamischen Neutralpunktabweichung zu keinem Zeitpunkt
von den Kondensatorspannungen Uc; bzw. U, liberschritten werden. Hieraus ergibt sich die zweite
Begrenzung des Giiltigkeitsbereichs der vorgestellten Kompensationsstrategie.

U
Upe > % + |AUnp| (6.3.14)

Da die Hohe der Neutralpunktabweichung AUnp im realen Wechselrichterbetrieb im Allgemeinen klein
gegeniiber der Zwischenkreisspannung ist, stellt keine dieser Limitierungen eine signifikante Einschrén-
kung fiir das Verfahren dar, sofern eine geeignete Strategie zur Regelung des Neutralpunktpotenzials
(siehe Kap. 6.4) verwendet wird.

6.3.3 Validierung des Verfahrens durch Messungen

Die in Kap. 6.3.1 und Kap. 6.3.2 analytisch hergeleiteten und simulativ bestétigten Ergebnisse werden im
Folgenden durch Messungen an dem Maschinenpriifstand aus Kap. 4.1 validiert. Um Schéiden am Aufbau
durch zu grofSe Abweichungen des Neutralpunktpotenzials zu vermeiden, wurden die hier vorgestellten
Messungen mit einer Zwischenkreisspannung von 400 V durchgefiihrt. Da sich der Absolutwert der Span-
nung nicht auf die Funktionsweise des Kompensationsprinzips auswirkt, konnen alle Messergebnisse auf
beliebige andere Spannungsniveaus iibertragen werden. Zur Realisierung einer konstanten Neutralpunktab-
weichung fiir die Bestidtigung des zugrundeliegenden Funktionsprinzips wurden zwei serielle DC-Netzteile
an den Zwischenkreis des ANPC Wechselrichters angeschlossen, um die Kondensatorspannungen Uc
und Uc, frei einstellen zu konnen. Fiir die Betrachtung des dynamischen Verhaltens des Neutralpunkts
wurden diese durch ein einzelnes Netzteil ohne Neutralpunktanschluss ersetzt.

Zunéchst wird der Normalbetrieb mit 27 verfiigbaren Raumzeigern untersucht. Zur besseren Vergleich-
barkeit mit dem rekonfigurierten Fehlerbetrieb wird ausschlieBlich das innere Hexagon des Dreipunkt-
Raumzeigerdiagramms betrachtet. Bei ideal ausgeglichenen Kondensatorspannungen in Abb. 6.22 (links)
besitzt jeder der 12 kurzen Raumzeiger die gleiche Lange. Wird bei gleichbleibender Gesamtzwi-
schenkreisspannung Upc = 400V iiber die beiden Netzteile hingegen eine positive Neutralpunktab-
weichung AUnp > 0 eingestellt, so erfahren die Basiszeiger, welche den Schaltzustand —1 beinhalten (z.B.
{0,—1,—1}) eine Amplitudenvergroferung, wihrend die Basiszeiger mit dem Schaltzustand +1 (z.B.
{+1,0,0}) um AUnp verkiirzt werden, siehe [202]. Dieser Effekt ist anhand der Clarke-transformierten
gemessenen Klemmenspannungen in Abb. 6.22 (rechts) fiir eine konstante Neutralpunktabweichung von
AUnp = 10V dargestellt.
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Abb. 6.22: Gemessene Klemmenspannungen in der «/[3-Ebene im Normalbetrieb mit 12 kurzen Basiszeigern ohne
(links) und mit (rechts) Neutralpunktabweichung von AUxp = 10V im gleichen Betriebspunkt.

Wie anhand von Abb. 6.23 zu erkennen ist, wirkt sich der Fehler auf der Neutralpunktspannung nicht
negativ auf die Phasenstrome aus, da sich die Spannungsfehler der zu kurzen und der zu langen Zeiger
bei symmetrischer RZM aufgrund gleicher Schaltzeiten innerhalb einer Taktperiode ausgleichen. Daher
besteht im Normalbetrieb des Wechselrichters innerhalb des inneren Raumzeigerhexagons aus Sicht des
Oberschwingungsgehalts der Strome keine Notwendigkeit, den Spannungsfehler durch eine Anpassung
des Modulators zu kompensieren.

Weitere Untersuchungen zeigen allerdings, dass diese Aussage nicht auf den Bereich des dufleren Hexag-
ons iibertragen werden kann, da die mittellangen Zeiger (wie z.B. {+1,—1,0}) nach Abb. 6.15 ebenfalls
eine Deformation erfahren, siehe [204]. Ihnen fehlt aber im Gegensatz zu den kurzen Basiszeigern der red-
undante Gegenspieler, der die Verzerrung ausgleichen konnte. Werden demnach grofle Abweichungen des
Neutralpunktpotenzials im Normalbetrieb erwartet, so bedarf es einer eigenen Strategie zur Kompensation
dieses Fehlers. Da der Fokus dieses Kapitels jedoch auf dem Betrieb im Fehlerfall liegt, wird an dieser
Stelle nicht weiter auf Auswirkungen dieses Effekts eingegangen.
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Abb. 6.23: Gemessene Zwischenkreisspannungen und Phasenstrome im Normalbetrieb bei einer Neutralpunktabwei-
chung von AUnp = 10V ohne Kompensation des Spannungsfehlers.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Im rekonfigurierten Fehlerbetrieb stehen nach der Neutralpunktverbindung der defekten Phase noch
sechs Nicht-Nullzeiger zur Verfiigung. Fiir die nachfolgenden Messungen wurde ein Ausfall von Phase
C angenommen, wodurch alle verbleibenden Schaltzustinde dem Muster {k,/,0} mit k,/ € [—1,0,+1]
entsprechen. Abb. 6.24 zeigt die in die ot/ 3-Ebene transformierten, gemessenen Klemmenspannungen
bei ausgeglichenen Kondensatorspannungen sowie bei Anliegen einer Neutralpunktabweichung von
AUnp = 10V. Die Messung bestitigt, dass sich die Amplitude der verfiigbaren Basiszeiger durch das
Anliegen von AUnp so einstellt, wie in Abb. 6.16 (rechts) vorhergesagt. Der resultierende Fehler in den
Ausgangsspannungen — und damit im magnetischen Fluss — fiihrt zu einer Verzerrung der Phasenstrome,
was anhand der linken Grafik in Abb. 6.25 zu erkennen ist.
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Abb. 6.24: Gemessene Klemmenspannungen in der ¢/ 3-Ebene im rekonfigurierten Betrieb mit sechs kurzen Basiszei-
gern ohne (links) und mit (rechts) Neutralpunktabweichung von AUnp = 10V im gleichen Betriebspunkt.
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Abb. 6.25: Gemessene Zwischenkreisspannungen und Phasenstrome im rekonfigurierten Betrieb bei einer Neu-
tralpunktabweichung von AUnp = 10V ohne Kompensation des Spannungsfehlers (links) sowie unter
Verwendung der vorgestellten Strategie zur Kompensation des Spannungsfehlers (rechts).

Durch die Verwendung des vorgestellten Kompensationsverfahrens wird die Symmetrie der Phasenstrome
wieder hergestellt, siehe Abb. 6.25 (rechts). Dies bestitigt die Simulationsergebnisse aus Kap. 6.3.2 und
damit die Funktionalitdt und Wirksamkeit des im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Prinzips.
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6.3 Kompensation des Spannungsfehlers bei abweichendem Neutralpunktpotenzial

Der Spannungsfehler der verwendeten Zeiger in Richtung von 20
Phase C (GC = 4?”) spiegelt sich ohne Kompensation auch in unkompensiert
der Verzerrung der in die o/ 3-Achse transformierten Phasen- —— mit Kompensation

strome aus Abb. 6.26 wider. Im Gegensatz dazu beschreibt 10

die Bahnkurve des kompensierten Stromzeigers einen nahezu
idealen Kreis. Die Amplitudenspektren in Abb. 6.27 liefern \Q 0
eine quantitative Aussage tiber den Einfluss des Kompensa-
tionsverfahrens auf die harmonischen Anteile der Phasenstro- -10
me. Wihrend im Spektrum des unkompensierten Betriebs ins-
besondere gerade ganzzahlige Vielfache der Grundfrequenz 20
auftreten, werden diese durch die Kompensation des Span- -20 -10 0 10 20
nungsfehlers nahezu vollstindig eliminiert. Gleiches gilt fiir i /A

den Gleichanteil der drei Phasenstrome, der bereits anhand

von Tab. 6.4 diskutiert wurde. Der THD; Wert ohne Kompen- Abb. 6.26: Gemessene Phasenstrdme in der ot/f3-

sation berechnet sich zu 9,6 %, wobei besonders die zweite Ebene mit und ohne Spannungskom-
pensation bei einer Neutralpunktabwei-

und vierte Harmonische zu diesem beitragen. Mit Kompen- chung von AUxp — 10V.

sation verringert sich die THD; auf 4,3 %.
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Abb. 6.27: Amplitudenspektren der Phasenstrome fiir beide Messungen ohne (links) und mit (rechts) Spannungskom-
pensation bei einer Neutralpunktabweichung von AUnp = 10V.

Die hier vorgestellten Messergebnisse belegen die Funktionalitidt des beschriebenen Kompensationsan-
satzes. Ohne die zusitzliche Implementierung einer Neutralpunkt-Regelungsstrategie fiithrt diese nach
Abb. 6.20 und Abb. 6.21 jedoch zu einem Abdriften des Neutralpunktpotenzials, sobald der Zwischenkreis
— wie bei elektrischen Fahrzeugen iiblich — von einer einzelnen Spannungsquelle ohne Neutralpunktab-
griff versorgt wird, sieche Abb. 6.28. Daher wird in Kap. 6.4 ein geeignetes Verfahren vorgestellt, um
Abweichungen des Neutralpunktpotenzials auch im rekonfigurierten Fehlerbetrieb gering zu halten.
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Abb. 6.28: Gemessene Zwischenkreisspannungen bei Aktivierung der Spannungskompensationsstrategie zum Zeit-
punkt #xomp ohne zusitzliche Neutralpunktregelung.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

6.4 Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials im rekonfigurierten Betrieb

Wie bereits in Kap. 4.3.1 beschrieben, stiitzen sich alle raumzeigerbasierten Regelkonzepte fiir das Neu-
tralpunktpotenzial von Dreipunkt-Wechselrichtern, die in der Literatur gefunden werden konnten, auf die
Verfiigbarkeit redundanter kurzer Basiszeiger. Da diese Grundlage gemél3 den Ausfiihrungen aus Kap. 6.2.3
im rekonfigurierten Betrieb nicht ldnger gegeben ist, wird in diesem Kapitel eine neue Strategie zur Neu-
tralpunktregelung vorgestellt, die insbesondere im Fehlerbetrieb eingesetzt werden kann. Dadurch lassen
sich zusitzliche schaltungstechnische Mafinahmen wie die Verwendung von Symmetrierwiderstianden, ein
eigener Neutralpunktabgriff an der Hochvolt-Batterie oder eine Erh6hung der Zwischenkreiskapazitit ver-
meiden. Der Ubersichtlichkeit halber sind die wichtigsten Symbole und Variablen, die zur Herleitung des
Verfahrens verwendet werden, in Tab. 6.6 gelistet. Analog zu den Ausfithrungen in Kap. 6.3 entsprechen
die nachfolgend vorgestellten Ergebnisse zu weiten Teilen den bereits verdffentlichten Darstellungen aus
[HHWB24].

Tab. 6.6: Symbole und Variablen zur Herleitung der Neutralpunkt-Regelstrategie.

Symbol Beschreibung

flo) Linearisierungsfunktion

K,AB Koeffizienten der Linearisierungsfunktion

AUqyp,Auyg  Durch den Regler vorgegebene Spannungsverschiebung (Stellgrofe)
AU ;B Linearisierte Spannungsverschiebung

AU, Auyp  Linearisierter und rotierter Spannungsverschiebungszeiger

Ugp Ausgangsspannungszeiger

g’&*ﬁ Ausgangsspannungszeiger mit Spannungsverschiebung

6.4.1 Prinzip und Aufbau der Regelstruktur
a) Grundlegendes Regler-Design

Das hier vorgestellte Regelprinzip beruht auf der gezielten Beeinflussung des Neutralpunktstroms, der zur
Umladung der Zwischenkreiskondensatoren und dadurch zum Ausgleich des Spannungsungleichgewichts
an diesen genutzt wird. Wie bereits in Abb. 6.20 und Abb. 6.21 dargestellt, beeinflusst eine Verschiebung
der Clarke-transformierten Ausgangsspannung des Wechselrichters u,g in Richtung der a-Achse das
Neutralpunktpotenzial und fiihrt zu einer Erh6hung von AUnp. Dieser Effekt wird nun ausgenutzt, um
den Neutralpunktstrom gezielt einzustellen und AUnp dadurch auszuregeln. Die hierfiir verwendete
Regelstruktur ist in Abb. 6.29 abgebildet. Der Aufbau beschreibt nach auen hin einen Spannungsregler,
welcher zur Einstellung des Neutralpunktpotenzials dient. Intern basiert er auf dem durch den angedeuteten
Kasten hervorgehoben Neutralpunkt-Stromregler.

Uy
- 7 * ok *k
Mittelwert- | A NP | ZK-Kond. Ine - AUaﬁ‘ Lin.: AUaﬁ‘ Rotation: ‘AUaﬁ Usp WR /Mot INP‘
bildung Pl du/dt ” Z f) IO otor »
ZK-Kond.
1C-fidt

Abb. 6.29: Strukturbild des vorgestellten Neutralpunktreglers.
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6.4 Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials im rekonfigurierten Betrieb

Als RegelgroBe dient das gemessene Neutralpunktpotenzial. Zunichst wird aus dem Mittelwert der
Differenz zum vorgegebenen Sollwert (Fiihrungsgrof3e) die mittlere Neutralpunktabweichung iiber eine
Grundfrequenzperiode AUnp berechnet. Die Mittelwertbildung ist notwendig, um den magnetischen Fluss
unabhéngig von der Spannungswelligkeit des Neutralpunkts konstant zu halten. Die Beriicksichtigung des
Momentanwerts von Aunp(t) hitte eine winkelabhingige Verzerrung der Bahnkurve des Spannungszeigers
und dadurch Oberschwingungen auf dem magnetischen Fluss zur Folge.

AU p kann mit Hilfe der Elementgleichungen der Zwischenkreiskondensatoren in einen mittleren Neutral-
punktstrom ixp umgerechnet werden. Ein PI-Stromregler berechnet anschlieBend gemiB GI. (6.4.1) den
Betrag der Spannungsverschiebung AU,g in der /(3-Ebene, die bendtigt wird, um den zuvor berechneten
mittleren Neutralpunktstrom einzustellen.

Autp (1) = Kp - (AuNp(t) + TL /OIAMNP(T)d‘L) (6.4.1)

Diese Vorgehensweise gilt fiir einen Phasenwinkel von ¢ = 0. Liegt jedoch ein Winkel ¢ # 0 vor, so
muss die berechnete Spannungsverschiebung zur Linearisierung des Verfahrens zusitzlich um einen
phasenwinkelabhingigen Wert korrigiert werden. Des Weiteren wird eine Rotation der Spannungsver-
schiebung aus der «-Achse heraus um den Koordinatenursprung des o/ 3-Koordinatensystems benétigt,
wodurch sich das Konzept wesentlich von anderen Strategien zur Beeinflussung des Neutralpunkts im
Normalbetrieb unterscheidet [235]. Beide Verfahren werden nachfolgend im Detail betrachtet und erklért.
Wird der resultierende Verschiebungszeiger AU ’&’E auf die vom Modulator berechnete Spannungsvorgabe
uyp addiert, so stellt sich der vom Regler berechnete Neutralpunktstrom ein. Dieser wiederum beeinflusst
das Neutralpunktpotenzial, welches — wie anfangs beschrieben — im Betrieb gemessen und zur Berechnung
der Regelabweichung zuriickgefiihrt wird.

Zeigerrotation zur Erweiterung des Stellbereichs

Untersuchungen des Regelverhaltens zeigen, dass die quantitative Auswirkung einer Neutralpunktver-
schiebung auf den Neutralpunktstrom vom Leistungsfaktor bzw. vom Phasenwinkel ¢ abhingt. Die
Empfindlichkeit des Neutralpunktstroms auf AU,g steigt dabei an, wenn sich der Phasenwinkel dem Wert
¢ = 0 annihert. Eine reine Verschiebung der vorgegebenen Spannung in -Richtung erzielt demnach nur
fiir kleine Winkel einen nutzbaren Effekt. Wie Abb. 6.30 (links) zeigt, reduziert sich dieser jedoch fiir
groBere Werte von ¢. Fiir einen Ausfall von Phase A stellt sich im Extremfall ein Winkel von 6 = +7
zwischen dem zum Basiszeiger {0, —1,—1} gehorigen Stromzeiger und der «-Achse ein, wodurch sich
der Effekt auf den Neutralpunktstrom unter Annahme der Halbwellensymmetrie iiber eine Grundfrequenz-
periode ausgleicht. Das gleiche Problem existiert aus Symmetriegriinden bei einem Ausfall der anderen
Phasen. Allgemein lasst sich der Zusammenhang wie folgt fassen: Nzhert sich die absolute Winkellage
des Stromzeigers gegeniiber der reellen oc-Achse bei einem Ausfall von Phase x (mit x = a,b, c) dem Wert
0.+ 7, so geht der Effekt der Neutralpunktverschiebung auf den Neutralpunktstrom gegen Null. Dabei ent-
spricht 6, fiir einen Ausfall von Phase A gleich 8, = 0, fiir Phase B gleich 6, = ZT” und fiir Phase C gleich
0. = %”. Demnach muss die durch den Regler vorgegebene Neutralpunktverschiebung gemif Gl. (6.4.2)
und Gl. (6.4.3) um den Winkel 6, — ¢ um den Koordinatenursprung der o/ {3-Ebene rotiert werden, damit
der Neutralpunktstrom iiber den gesamten Betriebsbereich hinweg regelbar ist. Die Rotation um 6, beruht
dabei auf den Berechnungen aus Kap. 6.3.1, wihrend die Rotation um den negativen Phasenwinkel —¢
verhindert, dass sich der Effekt auf den Neutralpunktstrom innerhalb einer Grundschwingung ausgleicht.
Die Linearisierungsfunktion f(¢), welche zur Berechnung des Spannungsverschiebungszeigers AU ;s
(bzw. bei zeitabhéngiger Betrachtung: Aug ;) nétig ist, wird im nidchsten Abschnitt beschrieben.

Uap (1) = tap (1) + Augp (1) (6.4.2)
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Auy (1) = (@) - Auap (1) - &) (6.4.3)
Um die Funktionsweise des Regelprinzips grundlegend zu analysieren, wird in Abb. 6.30 zunéchst das
Verhalten bei ideal ausgeglichenem Zwischenkreis mit AUxp = 0V betrachtet. Der Stromregler wird
hierfiir als offener Regelkreis betrieben, indem ein fester Sollwert fiir das Stromverhéltnis aus dem
mittleren Neutralpunktstrom und dem Effektivwert der ersten Harmonischen des Ausgangsstroms nach
Gl. (6.4.4) vorgegeben wird.

INP,rel = .lNip (6.4.4)

labc eff,1H

Fiir einen Phasenwinkel von ¢ = 0 stellt sich exakt das vorgegebene Stromverhiltnis iNp rel son €in. Fiir
¢ — %7 sinkt das tatsichliche Neutralpunktstromverhiltnis ohne Zeigerrotation allerdings auf Null, wie
Abb. 6.30 (links) zeigt. Die Nichtlinearitit kann durch die Funktion K - cos(¢) beschrieben werden, was
anhand der abgebildeten gefitteten Kurve zu erkennen ist. Wird hingegen wie in der rechten Grafik aus
Abb. 6.30 die beschriebene Zeigerrotation verwendet, so ldsst sich die Nichtlinearitit durch den Ausdruck
A + B - cos?(@) beschreiben (siehe Fitting). Die Konstante A ermoglicht somit auch an den Grenzen
¢ = +% eine Manipulation des Neutralpunktstroms.
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Abb. 6.30: Ausgang des offenen Regelkreises fiir drei verschiedene Vorgabewerte von inp rel soll Ohne (links) und mit
(rechts) Zeigerrotation.

Da das Verhalten des offenen Regelkreises nichtlinear ist und das tatséchliche Neutralpunktstromverhiltnis
mit Ausnahme des Phasenwinkels ¢ = 0 nicht dem Vorgabewert entspricht, wird nachfolgend eine
Strategie zur Linearisierung des Reglers vorgestellt.

Linearisierung des Regelverhaltens

Das nichtlineare Verhalten aus Abb. 6.30 (rechts) kann mit Hilfe von Gl. (6.4.5) linearisiert werden, wobei
die Koeffizienten A und B experimentell zu bestimmen sind. Die Rechenvorschrift ergibt sich aus dem
Schema in Abb. 6.29.

1

AUsp = f(9) - AUsp f(0)= A+B-cos?(¢)

Durch die Multiplikation mit f(¢) ergibt sich als Ausgang des offenen Regelkreises bei Vorgabe eines

(6.4.5)

Sollwerts iNp rel soll €in phasenwinkelunabhingiges, konstantes Neutralpunktstromverhiltnis, wie Abb. 6.31
(links) zeigt. Um dies zu gewdhrleisten, steigt jedoch der Betrag des resultierenden Verschiebungszeigers
AU = f(@) - AUaqg -el(%=¢) mit grofer werdendem Phasenwinkel, was anhand der Verschiebung
der Trajektorien der Ausgangsspannung gegeniiber dem Koordinatenursprung in Abb. 6.31 (rechts) zu
erkennen ist. Dies fiihrt zu Einschridnkungen des Giiltigkeitsbereichs der vorgestellten Strategie, welche
nachfolgend in Kap. 6.4.1 c¢) diskutiert werden.
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Abb. 6.31: Ausgang des offenen Regelkreises fiir drei verschiedene Vorgabewerte von iNp rel sol mit Zeigerrotation
und Linearisierung (links) sowie zu einem festen Wert von iNp rel son geh0rige Trajektorien der Ausgangs-
spannung des offenen Regelkreises in der ««/3-Ebene ohne Neutralpunktabweichung (AUxp = 0V) bei
drei unterschiedlichen Phasenwinkeln fiir einen Ausfall in Phase A.

b) Evaluierung des Regelprinzips durch Simulationen

Die beschriebene Strategie zur Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials wird nun gemeinsam mit dem
Verfahren zur Kompensation des Spannungsfehlers am Neutralpunkt aus Kap. 6.3 verwendet. Eine
Kombination beider Ansitze kann aus unterschiedlichen Griinden notwendig sein: Zum einen kann der
dynamische Anteil der Neutralpunktabweichung durch die grundfrequente Spannungswelligkeit nicht vom
Neutralpunktregler ausgeglichen werden. Insbesondere bei niedrigen Ausgangsfrequenzen und geringer
Zwischenkreiskapazitit wirkt sich dies jedoch signifikant auf die AusgangsgroBen des Wechselrichters
aus und kann die Notwendigkeit einer Drehmomentbegrenzung beim Anfahren zur Folge haben [153].
Zum anderen werden potenziell verbleibende Regelabweichungen mit Hilfe des Kompensationsverfahrens
aus Kap. 6.3 ausgeglichen.

Analog zur Herangehensweise aus Kap. 6.3.2 startet die Evaluierung des Regelprinzips zunéchst mit
Simulationen bei konstantem AUnp, indem der Zwischenkreis durch zwei ideale serielle Spannungsquellen
ersetzt wird. Die Simulationsparameter entsprechen den Parametern aus Tab. 6.5, wobei zunéchst ebenfalls
ein Ausfall in Phase A betrachtet wird. Im Anschluss zeigen weiterfithrende Simulationen mit realistischer
Zwischenkreisnachbildung die Funktionalitit des kombinierten Betriebs aus den beiden vorgestellten
Verfahren.

Simulation mit idealen Spannungsquellen

Um bei der Betrachtung mit idealen Spannungsquellen iiber die gesamte Simulationsdauer ein konstan-
tes Regelverhalten zu erzielen, wird der integrierende Anteil auf Null gesetzt und zunichst ein reiner
Proportionalregler betrachtet. Wird nur der Neutralpunktregler ohne zusitzliche Spannungskompensa-
tion verwendet, so stellt dieser eine konstante Neutralpunktverschiebung von AUZ -¢710 ein, um der
Abweichung AUnp entgegenzuwirken, wie die linke Grafik in Abb. 6.32 zeigt. Die durch AUnp bedingte
Verzerrung der Trajektorie des Spannungszeigers bleibt jedoch weiter bestehen. Aufgrund der verdnder-
ten Amplitude der resultierenden Zeiger mit Offset in «x-Richtung verstirkt sich die Verzerrung sogar
geringfiigig gegeniiber Abb. 6.18. Solange eine Regelabweichung existiert, bilden sich demnach weiterhin
Oberschwingungen auf dem Strom und dadurch auf dem Fluss in der Maschine aus.

Wird nun zusitzlich zum Neutralpunktregler auch die Spannungskompensation verwendet, gleicht diese
die vorliegende Verzerrung aus und ermdoglicht eine symmetrische kreisférmige Bahnkurve des Span-
nungszeigers, was aus der Simulation in Abb. 6.32 (rechts) hervorgeht. Durch die Kombination der beiden
im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Verfahren ist es also moglich, einen definierten Neutralpunktstrom
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

zur Regelung des Neutralpunktpotenzials einzustellen und gleichzeitig die durch AUnp entstehenden
Oberschwingungen auszugleichen. Die Spannungsverschiebung AU ;*ﬁ hat dabei keine Auswirkung auf
den Fluss in der elektrischen Maschine. Die Performance des Wechselrichters wird bei kleinen Neutral-
punktabweichungen ebenfalls nicht negativ beeinflusst. Vielmehr dient die durch den Regler eingestellte
Spannungsverschiebung dazu, mit Hilfe einer DC-Komponente auf den Phasenstromen Ladung zwischen
den beiden Zwischenkreiskondensatoren umzuverteilen, was anhand von Abb. 6.33 deutlich wird. Bei
Gegenliberstellung der Phasenstrome mit und ohne Spannungskompensation zeigt sich der positive Ein-
fluss auf die Stromform durch den reduzierten Oberschwingungsgehalt. Die Spannungsverschiebung in
Richtung der «-Achse wird durch den DC-Offset des Stroms in Phase A sichtbar. Fiir die Phasenstrome iy,
und i stellt sich bei dem hier betrachteten Ausfall von Phase A ein Offset in entgegengesetzte Richtung
ein, sodass sich der Summenstrom im Sternpunkt der elektrischen Maschine zu jedem Zeitpunkt zu Null

addiert.
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Abb. 6.32: Trajektorie der Ausgangsspannung in der «/3-Ebene bei einer konstanten Neutralpunktabweichung
von AUnp = 50V mit aktivem Neutralpunktregler ohne (links) und mit (rechts) Kompensation des

Spannungsfehlers.
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Abb. 6.33: Zwischenkreisspannungen und Phasenstrome bei konstanter Neutralpunktabweichung von AUnp = 50V
mit aktivem Neutralpunktregler ohne (gestrichelt) und mit (durchgezogen) Kompensation des Spannungs-

fehlers.
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6.4 Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials im rekonfigurierten Betrieb

Simulation mit Zwischenkreiskondensatoren

Das Simulationsmodell wird nun mit vollstdndig aktivem PI-Regler mit geschlossener Regelschleife
nach Abb. 6.29 an einem Zwischenkreis aus zwei seriell verschalteten Kondensatoren betrieben, um das
Neutralpunktverhalten unter moglichst realen Bedingungen nachzubilden. Wie Abb. 6.34 zu entnehmen
ist, gleicht der implementierte Regler die anfangliche Abweichung der Kondensatorspannungen von ihrem
Sollwert % =400V aus, indem er die Bahnkurve des Spannungszeigers gegeniiber der urspriinglichen
Sollwertvorgabe in «-Richtung verschiebt. Durch die Verringerung von AUnp reduziert sich auch die
Amplitude von 7?;75, bis die beiden Kondensatorspannungen im Mittel iiber eine Periode der Ausgangs-
frequenz identisch sind. Dies ist bei den gewihlten Reglereinstellungen fiir Abb. 6.34 nach etwa 15 ms der
Fall. Der Ausgleichsvorgang ist in der Darstellung der Spannungen in der ¢/ 3-Ebene durch die violetten
Pfeile angedeutet.
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Abb. 6.34: Trajektorie der Ausgangsspannung in der «/f-Ebene bei variabler Neutralpunktabweichung (Start:
AUnp = 50V) mit aktivem Neutralpunktregler und Kompensation des Spannungsfehlers.

Die Spannungswelligkeit beeinflusst die Regelstrategie aufgrund der Mittelwertbildung der Regelabwei-
chung AUnp nicht. Wiirde stattdessen zu jedem Zeitpunkt der Momentanwert des Neutralpunktpotenzials
zur Regelung verwendet, so ergiben sich wegen der daraus resultierenden Verzerrung der Bahnkurve des
Spannungszeigers (mit halbwellenabhingigem Vorzeichen) zusitzliche Harmonische. Die implementierte
Methode zur Spannungskompensation hingegen beriicksichtigt die Spannungswelligkeit und verringert
den Oberschwingungsgehalt durch die Kompensation der dynamischen Neutralpunktabweichung Aunp(%).

Sofern die Rahmenbedingungen des Antriebsstrangs — etwa durch eine geringe Zwischenkreiskapazitit,
niedrige Drehzahlen und hohe Strome [153] — eine Begrenzung der Neutralpunktwelligkeit erfordern, kann
die vorgestellte Regelstrategie in Anlehnung an [235] entgegen ihrer bisher untersuchten Wirkungsweise
auch zu diesem Zweck eingesetzt werden. Wird anstelle des Mittelwerts der zeitabhingige Wert Aunp(?)
verwendet, so ergibt sich die Moglichkeit zur Reduktion der Spannungswelligkeit am Neutralpunkt, indem
der Oberschwingungsgehalt der Ausgangsgroflen absichtlich erhoht wird. Ein detaillierte Analyse dieses
Verfahrens wurde im Rahmen dieser Arbeit jedoch nicht durchgefiihrt.

¢) Grenzen des Regelprinzips

Der Spannungsstellbereich ist allgemein durch die duleren Grenzen des Raumzeigerhexagons limitiert.
Nach Gl. (6.4.5) wird die maximale Amplitude der durch den Regler einzustellenden Spannungsver-
schiebung AU ’&*ﬁ bei einem Phasenwinkel von ¢ = +7 bendétigt. Die grotmogliche Verschiebung der
Bahnkurve des Soll-Spannungszeigers aus dem Koordinatenursprung des o/ 3-Koordinatensystems heraus
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

ist demnach durch GlI. (6.4.6) gegeben. Wird zusitzlich die Neutralpunktverschiebung AUnp beriicksich-
tigt, so verringert sich dieser Wert gegebenenfalls nochmals geringfiigig. Bei grolen Ausgangsspannungen
muss demnach eine ausreichende Spannungsreserve zur Regelung des Neutralpunktstroms vorgehalten
werden und Au g, (t) darf keine Einschriankung durch das verzerrte Raumzeigerdiagramm erfahren.

’AU"‘B<¢ 3 )‘ 2\[

Eine weitere Einschriankung, welche durch Gl. (6.4.7) beschrieben ist, betrifft kleine Ausgangsspannungen.

— Usoll (6.4.6)

Dieser Fall stellt zwar keine harte Grenze fiir das vorgestellte Konzept dar, ausfiihrliche Untersuchungen
zeigten allerdings, dass die Linearitit des Reglers nur besteht, solange der Koordinatenursprung der
o/ 3-Ebene innerhalb der (im Idealfall kreisformigen) Bahnkurve des Spannungszeigers liegt.

’AU <(p + 2)‘<ﬁsou 6.4.7)

In Abb. 6.35 ist die maximale Spannungsverschiebung |AU % | unter Beriicksichtigung beider Einschrin-
kungen dargestellt. Die darin enthaltenen Kennlinien beschrelben die phasenwinkelabhiingige Amplitude
des vom Regler einzustellenden Spannungsverschiebungszeigers bei grofitmoglichem konstantem Neutral-
punktstrom. Das Neutralpunktstromverhiltnis ist also fiir jede enthaltene Kennlinie konstant bei dem Wert,
der iiber den gesamten Winkelbereich hinweg maximal realisierbar ist. Die in Gl. (6.4.6) und Gl. (6.4.7)
quantifizierten Grenzen kénnen Abb. 6.35 fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen anhand der Werte
bei ¢ = i% entnommen werden. Ubereinstimmend mit GI. (6.4.5) fiihrt ein niedrigerer Absolutwert von
¢ bei gleicher Anforderung an den zu stellenden Neutralpunktstrom zu einer Reduktion der benotigten

Amplitude von AU ;*ﬁ
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Abb. 6.35: Maximalwert von |[AU¢/s | in Abhéngigkeit des Phasenwinkels fiir unterschiedliche Amplituden der
verketteten Spannung zwischen O V und 400 V unter Voraussetzung eines linearen Regelverhaltens.

Die benétigte Spannungsreserve sowie der verbleibende Einfluss des Reglers bei gegebener Spannungs-
reserve kann anhand der Sensitivitidt des Neutralpunktstrom-Verhéltnisses auf die Amplitude der Span-
nungsverschiebung ausgedriickt werden. Fiir die verwendeten Simulationsparameter sind die Werte bei
den Extremwerten des Phasenwinkels ¢ =0 und ¢ = :tg in GI. (6.4.8) und GI. (6.4.9) gegeben.

i %

_INP ~ 0,6 - |AUL: (@ =0))| (6.4.8)
Labe eff =0 \'

;Np %
, ~022. (AU (<p +Z )‘ (6.4.9)
Labe eff p=+1 A" 2

Demnach ist es selbst bei einem Phasenwinkel von ¢ = 4-7 und einer vorgegebenen verketteten Spannung
von 10V oder 390 V noch méglich, 2 % des Effektivstroms des Wechselrichters zur Regelung des Neutral-
punktpotenzials zu verwenden. Da die Strombelastung des Neutralpunkts mit steigender Amplitude des
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6.4 Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials im rekonfigurierten Betrieb

Ausgangsstroms zunimmt, wird der reale Wechselrichterbetrieb durch die hier angefiihrten Begrenzungen
jedoch weder bei niedrigen noch bei hohen Spannungen signifikant eingeschrénkt.

Eine weitere Grenze des Verfahrens ist durch die maximale Stromtragfihigkeit des Wechselrichters
definiert. Die in diesem Kapitel beschriebene Regelstrategie basiert auf dem Stellen eines DC-Offsets
auf den Phasenstrom der ausgefallenen Phase. Es ist daher unabdinglich, eine Uberlastung der Halbleiter
und der Maschine durch den resultierenden erhohten Effektivstrom auszuschliefen und gegebenenfalls
den Maximalstrom des Wechselrichters entsprechend herabzusetzen. In den meisten Betriebspunkten
kann jedoch davon ausgegangen werden, dass der zur Regelung des Neutralpunkts nétige Strom keinen
signifikanten Einfluss auf die Ausgangsleistung des Wechselrichters hat. Bei sehr niedrigen Drehzahlen —
beispielsweise beim Start — ist die Dynamik des Regelkonzepts allerdings aufgrund der Mittelwertbildung
tiber eine Grundschwingung limitiert, wodurch eine kurzfristige Absenkung des Anfahrstroms nétig sein
kann.

6.4.2 Validierung des Regelprinzips durch Messungen

GemiB dem in Abb. 6.29 dargestellten Regelprinzip wird der Neutralpunktstrom durch einen phasenwin-
kelabhingigen Offset der Ausgangsspannungen in der o/ 3-Ebene geregelt. Diese Spannungsverschiebung
resultiert in einem konstanten Offset fiir jeden der drei Phasenstrome. Der Strom in der defekten Pha-
se (hier wird ein Ausfall in Phase C betrachtet) erfiahrt dabei aufgrund der Spannungsverschiebung in
Richtung 6. bei kleinem Phasenwinkel den grofiten Offset. Die anderen beiden Phasenstrome werden mit
einem Offset entgegengesetzten Vorzeichens beaufschlagt. Abb. 6.36 zeigt die gemessenen Phasenstrome
bei vier unterschiedlichen Vorgabewerten fiir das Neutralpunktstromverhiltnis nach Gl. (6.4.4), die unter
Verwendung der offenen Strom-Regelschleife ohne Riickkopplung bei AUnxp = 0V eingestellt wurden.
Alle Messungen wurden im gleichen stationdren Betriebspunkt bei gleichbleibendem Phasenwinkel
durchgefiihrt.

< XWJMQXWXWXW&WX% <o QCWJCWXWXWJCW&W%W —
i‘ X&XJCWW%WW% —j <o W@(/X\Y/X\SCX\Y/X\Y/W\Y —

Abb. 6.36: Gemessene Phasenstrome im rekonfigurierten Betrieb bei unterschiedlichen Vorgabewerten des Neutral-
punktstromverhiltnisses mit offener Regelschleife.

Bei der Betrachtung der Phasenstrome in der o/ 3-Ebene in Abb. 6.37 zeigt sich der eingestellte Offset
in Richtung von 6., welcher linear von dem durch die offene Regelschleife eingestellten Neutralpunkt-
stromverhiltnis ixp re1 son1 abhéingt. Eine weitere wichtige Erkenntnis besteht darin, dass sich durch die
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Abb. 6.37: Gemessene Phasenstrome in der o/ 3-Ebene bei unterschiedlichen Vorgabewerten des Neutralpunktstrom-

verhiltnisses mit offener Regelschleife.

Regelung keine zusétzlichen Harmonischen ausbilden und die Amplituden der Grundschwingungen der
Phasenstrome nicht beeinflusst werden. Die einzige Auswirkung des Reglers auf die Ausgangsstrome
besteht demnach in dem DC-Offset, der im Amplitudenspektrum in Abb. 6.38 zu erkennen ist. Im sym-
metrischen Betrieb sind neben der Grundschwingung nur geringe Amplituden hoherer Harmonischer
erkennbar. Wird der Sollwert fiir das Neutralpunktstromverhiltnis auf ixp re1 son = +0.15 gesetzt, so zeigt
sich der zusétzliche Gleichanteil, wihrend der Oberschwingungsgehalt nicht beeinflusst wird.
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Abb. 6.38: Amplitudenspektren der Phasenstrome fiir die beiden Messungen mit den Vorgabewerten inp rel soll = 0
(links) und iNp rel,sonl = +0, 15 (rechts).

Abb. 6.39 bestitigt die Linearitdt des implementierten Reglerausgangs. Die linke Grafik zeigt das gemes-
sene Neutralpunktstromverhiltnis bei unterschiedlichen Vorgabewerten von inp re1 sonl und konstantem
Phasenwinkel sowie die dazugehorige Ausgleichsgerade. In der rechten Grafik sind die Messwerte des
tatsidchlichen Neutralpunktstromverhiltnisses bei zwei verschiedenen Vorgabewerten und unterschiedli-
chen Phasenwinkeln eingetragen. Trotz einer gewissen Streuung der Messergebnisse zeigt sich ein nahezu
phasenwinkelunabhéngiges Verhalten iiber den gesamten am Priifstand einstellbaren Betriebsbereich.
Hierbei sollte beachtet werden, dass die dargestellten Messpunkte alle bei unterschiedlichen Phasenstrom-
amplituden zwischen 5 A und 12 A aufgenommen wurden. Somit kann auch die Linearitit gegeniiber dem

Ausgangsstrom bestitigt werden.
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Abb. 6.39: Gemessenes Neutralpunktstromverhiltnis bei offenem Regelkreis liber dem Vorgabewert iNp re1 son (links)
und fiir unterschiedliche iNp rel son1 liber dem Kosinus des Phasenwinkels (rechts) zur Bestitigung der
Linearitit des Verfahrens beziiglich der Sollwertvorgabe und des Phasenwinkels.

Im Gegensatz zu der Messung aus Abb. 6.28 fiihrt die Aktivierung der Spannungskompensation bei
aktivem geschlossenem Neutralpunkt-Regelkreis nun nicht mehr zu einem Abdriften des Neutralpunktpo-
tenzials. Wie Abb. 6.40 zeigt, stellt sich stattdessen auch unter Verwendung des Kompensationsverfahrens
ab dem Zeitpunkt fxomp weiterhin die gewiinschte konstante Neutralpunktspannung ein. Die Stabilitét des
vorgestellten Verfahrens wurde anhand von Simulationen und Messungen in einer Vielzahl unterschiedli-
cher Betriebspunkte innerhalb der Grenzen von Gl. (6.4.6) und Gl. (6.4.7) getestet. Dabei zeigten alle Tests
ein stabiles Regelverhalten. Der Neutralpunktstrom in einem stationdren Betriebspunkt bei inp rel son1 = 0, 1
mit konstantem Phasenstrom und Phasenwinkel kann Abb. 6.41 entnommen werden. Dessen geringfiigig
positiver Mittelwert bewirkt die gewiinschte Absenkung des Neutralpunktpotenzials.
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Abb. 6.40: Gemessene Zwischenkreisspannungen bei Aktivierung der Spannungskompensationsstrategie zum Zeit-
punkt fxomp unter Verwendung des Neutralpunktreglers mit geschlossenem Regelkreis (PI-Regler).
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Abb. 6.41: Gemessener Neutralpunktstrom mit inp rel soi1 = 0, 1 in einem stationédren Betriebspunkt bei iape eff = 5 A
und ¢ = Z.
Die Stabilitét des Verfahrens kann anhand des in Abb. 6.42 gezeigten Fahrspiels bestitigt werden. Trotz
niedriger Drehzahl und (unter den gegebenen Priifstands-Bedingungen) hoher Beschleunigung im An-
fahrpunkt stellt sich nur eine geringfiigige Abweichung des Neutralpunktpotenzials ein, was in der
vergroflerten Ansicht im rechten Teil der Abbildung deutlich zu erkennen ist.
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Abb. 6.42: Gemessene Zeitverldufe der Drehzahl, der Zwischenkreisspannungen und der Phasenstrome in einem
Fahrspiel im rekonfigurierten Fehlerbetrieb (links) mit Zoom auf den Anfahrvorgang (rechts).

6.5 Erweiterung des Betriebsbereichs des rekonfigurierten ANPC Wech-
selrichters

6.5.1 Auswirkung der Rekonfiguration auf den Betriebsbereich

Neben den Einschriankungen durch die Spannungswelligkeit aus Kap. 6.2.2, die insbesondere bei niedrigen
Drehzahlen auftreten, ergeben sich weitere Begrenzungen fiir den Betriebsbereich des Antriebs im
Fehlerfall. Teile der diesbeziiglichen Ausfithrungen im néchsten Abschnitt basieren auf den bereits
verdffentlichten Betrachtungen aus [GHWB19]. Wie bereits in Kap. 3.3 erwihnt, fiihrt die permanente
Neutralpunktverbindung der defekten Phase zu einer Spannungsreduktion am Wechselrichterausgang.
Im rekonfigurierten Fehlerbetrieb steht nach Kap. 6.1.3 nur noch die halbe Ausgangsspannung zur
Verfligung, weshalb sich auch die Eckfrequenz des Antriebs halbiert. Abb. 6.43 zeigt den Effekt auf den
Betriebsbereich der elektrischen Maschine mit den Parametern aus Tab. 6.7 fiir zwei unterschiedliche
Auslegungen des Wechselrichters. Dabei bezeichnet k den Quotienten des stationdren Kurzschlussstroms
der Maschine igg und des maximalen Wechselrichterstroms gemaf} Gl. (6.5.1). Der maximale stationire
Kurzschlussstrom igg folgt aus der Grenzwertbetrachtung von Gl. (6.1.2) fiir unendlich hohe Frequenzen.

Tab. 6.7: Maschinenparameter fiir die nachfolgenden Simulationen.

Parameter Symbol Wert
Stator-Induktivititen Ly/Ly  350/705uH
Permanentfluss Yom 140 mVs
Polpaarzahl )4 6

Zwischenkreisspannung  Upc 800V
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Abb. 6.43: Drehzahl-Drehmoment-Kennlinie im Normalbetrieb und im rekonfigurierten Betrieb bei einem Ausfall
von Phase A mit £ = 1,0 (links) und k = 1,2 (rechts) inklusive angedeuteter Anfahrstrombegrenzung nach

Kap. 6.2.2.
i
P . 6.5.1)
Imax,WR Lg- Imax,WR

Bei k = 1 ist der Wechselrichter demnach exakt auf den Strom iy ausgelegt. Gilt £ > 1, so iibersteigt
der Kurzschlussstrom der Maschine den maximalen Wechselrichterstrom. Dies fiihrt dazu, dass sich der
Betriebsbereich bei hohen Drehzahlen einschniirt, da nicht mehr ausreichend feldschwichender Strom
gestellt werden kann, um die induzierte Gegenspannung durch die rotierenden Permanentmagnete zu
kompensieren (vergleiche Anhang B). Im Normalbetrieb des Wechselrichters ist diese Einschriankung
kaum limitierend, wohingegen bei verringerter Spannung im rekonfigurierten Fehlerbetrieb besonders
bei Maschinen mit hohem Permanentfluss die Maximaldrehzahl sinkt. Allgemein zeigt sich, dass die
Spannungsreduktion eine signifikante Einschrinkung des Betriebsbereichs darstellt. Da die Rekonfigu-
ration der Ansteuerung des Wechselrichters nur im Fehlerfall eintritt und als fail-operational Modus
nicht fiir den Dauereinsatz gedacht ist, wird diese Begrenzung als akzeptabel betrachtet. Sollte dennoch
ein grofleres Drehmoment bendtigt werden oder sich die Maschine zum Zeitpunkt des Ausfalls bei sehr
hohen Drehzahlen befinden, so werden in den nachfolgenden Kapiteln zwei Ansitze vorgestellt, mit
denen der Betriebsbereich durch eine asymmetrische Ansteuerung des Wechselrichters im Fehlerfall
aktiv erweitert werden kann. Eine Verringerung des Maximalstroms muss im Gegensatz zum Einsatz von
fehlertoleranten Mehrphasen-Wechselrichtern (siehe Kap. 3.3.2) nicht vorgenommen werden, solange
die leitenden Neutralpunktschalter der defekten Phase nicht durch den nun vorliegenden Dauerstrom
iberlastet werden. Die konkrete Bewertung héngt hier von der Auslegung und dem gewihlten Modulati-
onsschema im Normalbetrieb ab. Wird der Neutralpunktpfad auf den AKS-Betrieb ausgelegt, so wirken
die Neutralpunktschalter auch im rekonfigurierten Betrieb nicht limitierend.

An dieser Stelle ist besonders hervorzuheben, dass es sich bei allen vorgestellten Verfahren um reine
Software-Losungen handelt, die bei Verwendung der ANPC Struktur keine zusétzlichen kostenintensiven
Hardwarekomponenten benotigen, sondern mit den verfiigbaren Schaltern des Wechselrichters auskommen.
Somit entstehen mit Ausnahme der zusitzlichen Rechenleistung kaum Mehrkosten fiir den Antrieb.

6.5.2 Erweiterung des Stellbereichs durch asymmetrische Raumzeigermodulation

Zunichst wird das Problem der Anfahrstromreduktion im rekonfigurierten Fehlerbetrieb bei niedrigen
Drehzahlen adressiert, welches bereits in Kap. 6.2.2 behandelt wurde. Der in diesem Kapitel vorgestellte
Ansatz dient der Verringerung der Neutralpunktwelligkeit, um das erlaubte Anfahrmoment im Fehlerfall
zu erhohen und den Betriebsbereich des Antriebs dadurch zu vergréern. Der Ansatz kann dabei sowohl
auf die Ansteuerung des ANPC Wechselrichters (bzw. jedes Dreipunkt-Wechselrichters mit permanenter
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Neutralpunktverbindung einer Phase) als auch auf die Ansteuerung des B4M Wechselrichters angewendet
werden, da die Spannungswelligkeit am Neutralpunkt jeweils durch den Strom in der defekten Phase
definiert wird [153,178,179]. Um diese zu verringern, wird von der allgemeinen Randbedingung eines
symmetrischen Dreiphasensystems abgewichen. Statt einer Reduktion aller drei Phasenstrome ist es gege-
benenfalls giinstiger, bei niedrigen Drehzahlen nur den fiir die Neutralpunktwelligkeit verantwortlichen
Strom zu verringern. Der gleiche Ansatz kann dquivalent iiber einen groferen Drehzahlbereich verwendet
werden, falls die Halbleiter der ausgefallenen Wechselrichterphase nicht auf die Dauerstrombelastung
im rekonfigurierten Fall ausgelegt sind. Nachfolgend wird zunichst auf das zugrundeliegende Prinzip
der Ansteuerung und anschliefend auf die Auswirkungen der vorgestellten asymmetrischen Modulation
auf das Drehmoment sowie den Betriebsbereich einer PMSM eingegangen. Die vorgestellten Verfahren
entsprechen dabei zu weiten Teilen den bereits in [HGB19] veroffentlichten Ergebnissen.

a) Selektive Stromreduktion im asymmetrischen Dreiphasensystem

Ein symmetrisches Dreiphasensystem besteht aus drei um jeweils 120° versetzten sinusférmigen Stromen
gleicher Amplitude, die sich im Sternpunkt der elektrischen Maschine zu Null addieren. In der komplexen
o/ B-Ebene wird das symmetrische System durch einen Kreis représentiert. Soll hingegen die Amplitude
des Stroms i, in Phase A bei unverdnderten Amplituden von i, und i. reduziert werden, so wird das
Abbild in der o/ 3-Ebene zu einer Ellipse gestaucht. Abb. 6.44 umfasst unterschiedliche symmetrische
Drehstrome sowie ein asymmetrisches, elliptisches System mit reduziertem Phasenstrom i, im Zeitverlauf,
in rotorfesten und in statorfesten Koordinaten. Es zeigt sich, dass die Reduktion der Amplitude von i,
um den Faktor & € [0, 1] gegeniiber dem symmetrischen Betrieb mit maximaler Stromamplitude durch
eine Stauchung der Stromtrajektorie in «-Richtung nach Gl. (6.5.2) beschrieben werden kann. Folglich
ldsst sich aus Symmetriegriinden iiber eine gezielte Stauchung der Stromvorgabe iyg so11 in Richtung einer
der drei Winkel 8,, 6, oder 6. Einfluss auf die Amplitude eines der drei Phasenstrome nehmen. Der
Einfachheit halber soll hier ausschlieBlich die Manipulation der Amplitude von i, betrachtet werden.

i =& -I-cos(wt) ig =1 -sin(wr) (6.5.2)

Im Gegensatz zu i, werden die Amplituden der beiden anderen Phasenstrome weniger stark von der
elliptischen Ansteuerung beeinflusst. Da keine Nullkomponente aufmoduliert wird und sich die Phasen-
strome demnach zu jedem Zeitpunkt zu Null addieren miissen, stellt sich jedoch ein konstanter von 120°
verschiedener Phasenversatz ein. Dies ergibt sich aus der inversen Clarke-Transformation nach GI. (6.5.3)
bis GI. (6.5.5). Bei Ansteuerung des Wechselrichters mit PWM kann an dieser Stelle auf die Analogie
zur Herleitung der Ansteuersignale im rekonfigurierten Betrieb in Anhang C verwiesen werden. Die dort
ausgefithrten Berechnungen lassen bei geeigneter Wahl der Randbedingungen ebenfalls eine elliptische
Modulation zu.

ih=iy =& 1-cos(wr) (6.5.3)
i = —%i(x—&- \fig = %A- [\@'sin(a)t) —& cos((x)t)] (6.5.4)
e = —%ia — \fiﬁ = —%IA- [\/g sin(wt) + & cos(a)t)} (6.5.5)

Die Transformation in das rotorfeste d/q-Koordinatensystem ergibt fiir ein stationidres symmetrisches
Drehstromsystem einen stationidren Punkt. Fiir die elliptische Ansteuerung stellt sich hier ein Kreis ein, der
pro Grundfrequenzperiode zweimal durchlaufen wird. Im Beispiel aus Abb. 6.44, bei dem der d-Strom im
Mittel auf Null gesetzt wurde, fiihrt dies zu einer Oszillation des g-Stroms mit doppelter Grundfrequenz.
Die Ausdriicke fiir die Strome in rotorfesten Koordinaten sind in Gl. (6.5.6) und Gl. (6.5.7) gegeben.
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Abb. 6.44: Symmetrisches Dreiphasensystem mit voller Amplitude, halber Amplitude und einer Amplitude von 75 %
sowie asymmetrisches Dreiphasensystem mit & = 0,5 im Zeitverlauf (links), in statorfesten Koordinaten
(mittig) und in rotorfesten Koordinaten (rechts).

[-[(14+&)-cos(wt —0) — (1—E&)-cos (ot + )] (6.5.6)

[-[(1+&)-sin(wt—0)+ (1 —&)-sin(wr +6)]

Da sich der elektrische Rotorlagewinkel 6 und der Winkel des Stromzeigers @t nur durch ihre Phasenlage
unterscheiden, stellen die Formeln fiir iq und iy zusammen eine Kreisgleichung dar, deren Mittelpunkt
durch [ig, fq] nach Gl. (6.5.8) und GI. (6.5.9) und deren Radius durch i; nach Gl. (6.5.10) definiert ist.
Wihrend der Winkel w? — 6 konstant ist, dndert sich der Ausdruck @t + 6 mit der doppelten elektrischen
Ausgangsfrequenz. Wird fiir den Betrieb der isotropen Maschine von einer konstanten Winkeldifferenz

iq = (6.5.7)

N = N =

6L = ot — 6 = 7 ausgegangen, so vereinfachen sich die Terme weiter.

T 1

3 :f Fcos(r—0) "% 0 (65.8)
_ 1 R =z 1 ~

i :;5 Fesin (w1 — 0) % ;‘3 ¥ (6.5.9)
,rzlf 7 (6.5.10)

Muss demnach beispielsweise aufgrund einer zu ho-

hen Spannungswelligkeit am Neutralpunkt der Maxi-
malstrom in Phase A um den Faktor & = 0,5 reduziert
werden, so sinkt der mittlere g-Strom im vorliegenden

Fall nur um 25 %. Bei symmetrischer Reduktion aller

B

05 TIiIziinoir __ : ]

Phasenstrome um den gleichen Faktor wiirde Phase A = Asymm. Oszillationsbereich

. . .~ —— Asymmetrischer Mittelwert
die gleiche Entlastung erfahren, der g-Strom —und damit < 0,25 — — Symmetrische Reduktion
das generierbare Drehmoment — wiirden sich hingegen — — Normalbetrieb
halbieren. Die Steigerung des mittleren Drehmoments 0 ‘ : ‘

. - . . 0 0,25 0,5 0,75 1

erfolgt unter der Einschrinkung einer hohen resultieren- ¢

den Drehmomentwelligkeit und ist daher insbesondere
fiir Antriebe mit hoher mechanischer Trigheit sowie
guten Dampfungseigenschaften geeignet, wie anhand
der nachfolgenden Ausfiihrungen deutlich wird. Fiir die
Anwendung im Automobil ist eine voriibergehende el-

Abb. 6.45: Maximales mittleres Drehmoment bei asym-
metrischer Ansteuerung mit Oszillationsbe-
reich im Vergleich zum Drehmoment bei
gleichméBiger Reduktion aller Phasenstrome.

liptische Ansteuerung zur Entlastung des Neutralpunkts beim Anfahren im rekonfigurierten Fehlerfall
denkbar. Abb. 6.45 zeigt den Einfluss der asymmetrischen Ansteuerung eines Wechselrichters mit Neutral-
punktverbindung der defekten Phase auf das mittlere Drehmoment in Abhingigkeit des Faktors &. Zum
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Vergleich ist die Kennlinie des Drehmoments bei symmetrischer Reduktion aller Phasenstrome um den
Faktor £ abgebildet. Der griin hinterlegte Bereich mit angedeuteter Drehmoment-Oszillation beschreibt die
Schwankungsbreite des Drehmoments. Es zeigt sich, dass unter Verwendung der elliptischen Ansteuerung
und einer damit verbundenen erheblichen Entlastung des Neutralpunkts im zeitlichen Mittel weiterhin ein
ausgeprigter Drehmoment-Stellbereich verfiigbar ist, sofern das Antriebssystem die damit einhergehende
Drehmomentwelligkeit erlaubt.

b) Einfluss auf den Betriebsbereich einer isotropen PMSM

Da das Drehmoment einer isotropen PMSM nach Gl. (B.1.2) direkt proportional zum g-Strom ist, kann
dieses unter Verwendung der beschriebenen elliptischen Ansteuerung durch einen konstanten Term M
mit liberlagertem oszillierenden Anteil der Amplitude M, nach Gl. (6.5.11) beschrieben werden. Die
Frequenz der Drehmomentwelligkeit entspricht auch hier der doppelten elektrischen Frequenz.

My :M1+M2-sin(2a)t) (6.5.11)

Die auf den symmetrischen Betrieb bezogene relative Drehmomentwelligkeit ist auf Grundlage von
Gl. (6.5.10) und GI. (B.1.2) durch den linearen Ausdruck in Gl. (6.5.12) definiert.

M, %'P'%M'%'izl—é

Mmax,symm % “p- ‘H’M i 2

(6.5.12)

Fiir ein mechanisches System mit konstantem Lastmoment My, dem Triagheitsmoment J und der Startfre-
quenz Mmech,0 kann mit Hilfe von Gl. (6.5.13) unter Vernachlassigung der Dimpfung ein Ausdruck fiir die
mechanische Kreisfrequenz hergeleitet werden, siehe Gl. (6.5.14).

dow,
My — M = J%Ch (6.5.13)
M, —M M,
Omech (1) = Omech0 + 1 7 Loy J-z) -sin® (or) (6.5.14)

Es zeigt sich, dass die Amplitude des Pendelmoments mit steigender Drehzahl sowie mit steigendem
Triagheitsmoment abnimmt. Beim Anfahren muss demnach eine groflere Drehmomentwelligkeit in Kauf
genommen werden als bei hoheren Geschwindigkeiten, sofern das zu stellende Drehmoment iiber das bei
symmetrischer Reduktion aller Phasenstréme mogliche hinaus erhoht werden soll.

Die konkrete Auswirkung des beschriebenen Verfahrens auf den motorischen Betriebsbereich einer PMSM
soll nun beispielhaft anhand eines reprisentativen elektrischen Antriebsstrangs diskutiert werden. Die
Maschinenparameter wurden an die elektrische Maschine aus Kap. 4.1 angelehnt, wobei die Induktivititen
der beiden Achsen auf den gleichen Wert von Ly = Ly = 500 uH gesetzt wurden, um im Einklang mit den
bisherigen Uberlegungen das Verhalten einer isotropen Maschine ohne Reluktanz zu simulieren. Fiir das
auf den Motor bezogene Trigheitsmoment wurde mit J = 1,2kgm? ein fahrzeugtypischer Wert gewihlt.
Wird die Amplitude des Stroms in der defekten Phase um den Faktor & = 0,5 reduziert, bleiben nach
Abb. 6.46 fiir hohe Drehzahlen — wie bereits bekannt — 75 % des Drehmoments aus dem symmetrischen
Normalbetrieb, wihrend bei symmetrischer Reduktion aller Phasenstrome um den gleichen Faktor nur

50% desselben verbleiben. Ist es im Betrieb notig, die Amplitude der Drehzahlschwankung auf einen
Aw
mech,mittel
Kennlinien, die insbesondere vom Triigheitsmoment des mechanischen Systems, der Drehzahl, sowie &

festen prozentualen Anteil r = zu begrenzen, so ergeben sich die in Abb. 6.46 eingezeichneten
abhiingen. Es zeigt sich, dass unter den gewihlten fahrzeugtypischen Randbedingungen selbst bei starker
Einschrinkung der maximal erlaubten Drehzahlwelligkeit eine deutliche Performancesteigerung erzielt
wird.
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Abb. 6.46: Beispielhafte Grenzen des Betriebsbereichs einer isotropen PMSM bei asymmetrischer Ansteuerung mit
&€ =0,5bzw. £ = 0,8 im Vergleich zum symmetrischen Betrieb mit vollem Maximalstrom und zum
symmetrischen Betrieb mit Stromreduktion um den Faktor £ in allen Phasen fiir verschiedene Grenzwerte
der maximalen Drehzahlwelligkeit r.

¢) Validierung der Ansteuermethode durch Messungen

Die bisher analytisch berechneten Eigenschaften und Auswirkungen der elliptischen Ansteuerung auf den
elektrischen Antriebsstrang sollen nun an einem geeigneten Priifstandsaufbau durch Messungen bestitigt
werden. Im Gegensatz zu den bisherigen Ausfiihrungen wurden diese Messungen nicht an der elektrischen
Maschine aus Kap. 4.1 durchgefiihrt, sondern an einer kleineren Versuchsmaschine mit den Daten aus
Tab. 6.8. Als Antriebswechselrichter wurde aufgrund der geringeren Komplexitét der Ansteuerung ein
B6 Wechselrichter verwendet. Die gleichen Ergebnisse sind jedoch auch fiir einen (rekonfigurierten)
ANPC Wechselrichter zu erwarten, da die Manipulation der Sollgrofen fiir die Raumzeigermodulation
auf die gleiche Weise erfolgt. Als Last wird eine auf ein konstantes Lastmoment regelbare Servomaschine
verwendet, die — wie in Abb. 6.47 zu erkennen — iiber eine Drehmomentmesswelle mit der Antriebsma-
schine gekoppelt ist. Um die elliptische Ansteuerung umzusetzen, wird die Spannungsvorgabe durch den
Stromregler mit Hilfe der Transformationsvorschrift aus Gl. (6.5.2) (bezichungsweise einer zusitzlichen
Rotation um 6, oder 6,) in die gewiinschte elliptische Form gebracht und anschliefend als Eingangsgrofie
an den Raumzeigermodulator iibergeben. Die gemessenen Phasenstrome werden vor der Verarbeitung
durch den Stromregler zunichst zuriick in ein symmetrisches System transformiert, um weiterhin mit
Gleichgrofien in rotorfesten Koordinaten arbeiten zu konnen. Der schematische Aufbau der Ansteuerung
ist in Abb. 6.48 abgebildet.

Tab. 6.8: Maschinenparameter des Priifstands zur Validierung der Erkenntnisse zur elliptischen Ansteuerung.

Parameter Symbol  Wert
Statorinduktivitat Ls 6 mH
Statorwiderstand R 0,8Q
Permanentfluss Yom 95mVs
Polpaarzahl P 4

Zwischenkreisspannung  Upc 220V
Max. Klemmenspannung Uy max 230V

Maximalstrom Lnax 4.6 A
Nennleistung Py 1000 W
Nenndrehzahl nN 4050 min~!
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Uy Ugs

Drehzahl- / "1  Elliptische > Raumzeiger-
Stromregler Up | Transformation | _“p- | Modulator
fameimes e
iy
Park . Last t—= PMSM [l Wechselrichter
Transformation PINRA
P I
fgm
Ir.lve.rse - _u' = Clarke f— Spannungs-
elliptische i mess | Transf tion (% versoroun:
Transformation [* ranstormation < sung
Abb. 6.47: Priifstand mit isotroper PMSM (rechts), Abb. 6.48: Schema des Priifstandsaufbaus zur el-
regelbarer Lastmaschine (links), sowie liptischen Ansteuerung einer isotropen
Sensorik und Ansteuerung. PMSM.

Zunichst erfolgt eine Betrachtung der Phasenstrome sowie des Pendelmoments bei einem konstanten
Lastmoment von My, = 1,15Nm. Abb. 6.49(a) zeigt den symmetrischen stationiren Betrieb bei & = 1, bei
dem der oszillierende Anteil des Drehmoments M, gleich Null ist. Da sich sowohl beziiglich der Belastung
des Neutralpunkts als auch hinsichtlich der Amplitude des Pendelmoments die gréten Einschrinkungen
bei niedrigen Drehzahlen ergeben, wird die Betrachtung bei einer Drehzahl von 150 min~' durchgefiihrt.
Durch die Absenkung der Amplitude des Phasenstroms i, iiber den Faktor & < 1 steigt in Abb. 6.49(b)
und Abb. 6.49(c) die Asymmetrie im Drehstromsystem und damit die Amplitude des Pendelmoments.
Gleichzeitig erhohen sich die Amplituden der Phasenstréme i, und i, um das Lastmoment weiterhin
aufbringen zu koénnen. Dies wird auch an der Darstellung in o/ 3-Koordinaten in Abb. 6.50 ersichtlich.
Die Stauchung um den Faktor & in «-Richtung fiihrt zusitzlich zu einer Streckung in (3-Richtung.

4 I(: Mmechr 4
£ £,
S 0 =0
<o <o
-4 -4
0O 01 02 03 04 05 0O 01 02 03 04 05 0O 01 02 03 04 05
t/s t/s t/s
(@ £=10 (b £=08 () £=05

Abb. 6.49: Gemessene Phasenstrome und gemessenes Drehmoment bei drei unterschiedlichen Werten von &, einer
Drehzahl von 150 min~! und einem mittleren Drehmoment von 1,15Nm.

Da sich die hier vorgestellte Methode insbesondere dann eignet, wenn ein moglichst groes Drehmoment
notwendig ist, wird nachfolgend angenommen, dass die beiden intakten Phasen an ihrer Stromgrenze
betrieben werden sollen. Dadurch sinkt mit niedrigeren Werten von & nach Abb. 6.45 auch das verfiigbare
maximale Moment (welches dennoch grofer ist als bei symmetrischer Reduktion aller Phasenstrome).
Der relative oszillierende Drehmomentanteil M, nimmt nach GI. (6.5.12) linear zu. Die quantitative
Abhingigkeit der auf den symmetrischen Betrieb normierten Amplituden des Phasenstroms i, und des
Pendelmoments M5 von & ist in Abb. 6.51 (links) dargestellt. Beide Verlidufe zeigen ein lineares Verhalten
und bestitigen dadurch die Herleitungen aus GI. (6.5.9) und Gl. (6.5.10). Zur Bestimmung der Amplituden
wurden die Amplitudenspektren beider Zeitverldufe ausgewertet. Im Spektrum der beiden Signale bei
& = 0,5 in Abb. 6.51 (rechts) ist zudem zu erkennen, dass die mechanische Frequenz des oszillierenden
Drehmomentanteils in Einklang mit Gl. (6.5.11) dem Doppelten der elektrischen Frequenz entspricht.
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Abb. 6.50: Gemessene Phasenstrome in der o/ 3-Ebene fiir Stauchungsfaktoren & = [0,3 ... 1] bei einem konstanten
mittleren Drehmoment von 1,15 Nm.

Anhand der gezeigten Messergebnisse kann somit bestitigt werden, dass der Betriebsbereich einer iso-
tropen Synchronmaschine durch das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Verfahren der elliptischen
Modulation insbesondere beim Anfahren vergrofert werden kann, sofern eine gewisse Drehmomentwel-
ligkeit sowie die damit einhergehende Drehzahlwelligkeit erlaubt sind. Dieses Verfahren eignet sich —
wie bereits dargestellt — beispielsweise zur Reduktion der Neutralpunktbelastung eines rekonfigurierten
Dreipunkt-Wechselrichters im Fehlerfall, da der Strom durch die defekte Phase mit Hilfe der elliptischen
RZM ohne zusétzlichen Hardwareaufwand reduziert wird.
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Abb. 6.51: Gemessene normierte Amplituden des Pendelmoments und des Phasenstroms mit zugehorigen Ausgleichs-
geraden in Abhingigkeit von & (links) sowie gemessenes Amplitudenspektrum der gleichen GroBen fiir
& = 0,5 (rechts) bei einer Drehzahl von 150 min~! und einem mittleren Drehmoment von 1,15Nm.

6.5.3 Erweiterung des Stellbereichs durch asymmetrische Grundfrequenztaktung

Wie bereits anhand von Abb. 6.43 dargestellt wurde, schniirt sich der Betriebsbereich einer PMSM
mit k > 1 bei hohen Drehzahlen ein, wodurch sich die Maximaldrehzahl der Maschine im Vergleich
zur Auslegung mit k = 1 reduziert. Im rekonfigurierten Fehlerbetrieb kann es — wie im Beispiel aus
Abb. 6.43 mit k = 1,2 — vorkommen, dass die Drehzahlgrenze aus dem Normalbetrieb nicht mehr erreicht
wird. Féllt demnach bei sehr hohen Drehzahlen ein Halbleiter aus, so geniigen die bisher vorgestellten
Modulationsverfahren fiir den rekonfigurierten Betrieb nicht mehr aus, um den zur Kompensation des
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Permanentflusses nétigen Strom bereitzustellen. Einen ersten Ansatz zur Erweiterung des Stellbereichs
bietet das Prinzip der elliptischen RZM aus Kap. 6.5.2. Da im rekonfigurierten Betrieb neben den sechs
kurzen Basiszeigern zusitzlich zwei mittellange Zeiger zur Verfiigung stehen, ergeben sich jedoch weitere
Freiheitsgrade zur Erhohung der realisierbaren Spannungszeitfliche sowie des daraus resultierenden
Flusses. Eine elliptische RZM nach dem Vorbild aus Kap. 6.5.2 unter Verwendung der mittellangen
Zeiger erhoht zwar einerseits weiter den Oberschwingungsanteil, bietet andererseits jedoch auch die
Moglichkeit zu einer weiteren Anhebung der Amplitude der zur Drehmomentbildung und Feldschwichung
ausschlaggebenden ersten Harmonischen der gestellten Spannung.

Einen Ansatz zur Erh6hung der maximalen Aussteuerung iiber die Grenzen der RZM hinaus bietet die
Blockkommutierung der Leistungshalbleiter mit Grundfrequenztaktung (GFT), welche in diesem Kapitel
unter Beriicksichtigung der im Fehlerfall verfiigbaren Schaltzustinde betrachtet wird. Die vorgestellten
Ausfiithrungen beziehen sich dabei in weiten Teilen auf die bereits verdffentlichten Erkenntnisse aus
[HBHW24]. Soll am Grundsatz der symmetrischen Ansteuerung festgehalten werden, so bietet sich
zunéchst die Verwendung der sechs kurzen Basiszeiger an (GFT6) [236]. Durch die Anwesenheit der
beiden mittellangen Zeiger im rekonfigurierten Betrieb vergroBert sich der Stellbereich in der komplexen
oo/ B-Ebene auf den in Abb. 6.52 abgebildeten Rhombus, welcher von allen acht verfiigbaren Basiszeigern
aufgespannt wird. Die in diesem Kapitel vorgestellte und im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickelte
Methode nutzt diesen Freiheitsgrad zur Erweiterung des Betriebsbereichs im rekonfigurierten Fehlerbetrieb
vor dem Hintergrund von Halbleiterausfillen bei sehr hohen Drehzahlen. Durch die Verwendung der GFT
wird die Grenze der mit den verfiigbaren Zeigern maximal stellbaren Aussteuerung und dadurch auch der
hochstmoglichen Drehzahl aufgezeigt. Alle Betrachtungen beziehen sich auf einen Ausfall in Phase A.

I || —%— Rhombus
—— RZM rek.
3P-RZM

-1-1

Abb. 6.52: Raumzeigerdiagramm mit den verfiigbaren Zeigern sowie dem maximal stellbaren symmetrischen Span-
nungskreis im Normalbetrieb und im rekonfigurierten Fehlerbetrieb bei einem Ausfall von Phase A im
normierten komplexen &/ 3-Koordinatensystem.

Abb. 6.53 stellt mit Ausnahme der elliptischen RZM alle diskutierten Ansteuerverfahren anhand der
verwendeten Basiszeiger und der resultierenden ersten Harmonischen der Ausgangsspannungstrajekto-
rie gegeniiber. Die Aussteuerung bei symmetrischer RZM in Bild (a) ist auf den Inkreis des inneren
Raumzeiger-Hexagons begrenzt. Durch die Verwendung von GFT6 in (b) lésst sich die Amplitude der
Ausgangsspannung leicht erhdhen. Bei zusitzlicher Beriicksichtigung der mittellangen Zeiger ergibt sich
ein deutlich ersichtlicher weiterer Vorteil, wobei nachfolgend zwischen den Varianten GFT4 mit zwei
mittellangen und nur zwei kurzen Zeigern in (c) sowie GFT8 mit zwei mittellangen und allen sechs kurzen
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Abb. 6.53: Basiszeiger (rot) fiir den symmetrischen und asymmetrischen Betrieb des Wechselrichters mit jeweils
zugehoriger erster Harmonischer (blau).

Zeigern in (d) unterschieden wird. Eine Zusammenfassung der betrachteten Modulationsverfahren ist in
Tab. 6.9 gegeben. Im Anschluss an die Erlduterung der notwendigen mathematischen Grundlagen wird
nachfolgend insbesondere auf das Potenzial der beiden letztgenannten Verfahren eingegangen. Dabei
stehen deren Auswirkungen auf den Spannungsstellbereich sowie die daraus resultierenden betrieblichen
Vor- und Nachteile im Fokus.

Tab. 6.9: Untersuchte Modulationsverfahren fiir den Fehlerbetrieb.

Verfahren Modulationsprinzip und beteiligte Zeiger Abbildung

RZM rek. rekonfigurierte RZM im inneren Hexagon mit sechs Zeigern Abb. 6.53(a)
GFT6 GFT mit den sechs kurzen Zeigern Abb. 6.53(b)
GFT4 GFT mit zwei kurzen und zwei mitellangen Zeigern Abb. 6.53(c)
GFT8 GFT mit allen acht Zeigern des Rhombus Abb. 6.53(d)

a) Methoden zur stationiiren Betrachtung

Die quantitative Analyse der betrachteten Verfahren erfolgt mit Hilfe der zweidimensionalen Fourier-
Transformation (2D-FT). Dieses Verfahren ermoglicht die Berechnung der harmonischen Anteile der
jeweiligen Fluss-Bahnkurven in der komplexen o/ 3-Ebene, indem sowohl fiir den Real-, als auch fiir
den Imaginirteil eine Fourier-Transformation durchgefiihrt und die Teilergebnisse anschlieBend gemif3
Gl. (6.5.15) - GL. (6.5.20) tiberlagert werden [237].

s(t) =x(t) +jy() (6.5.15)
1 T .
X, = / x(t) - e 1" gy (6.5.16)
0
1 7 .
Zn:? A y(t) - e 1" d (6.5.17)
S, =X,+iY, (6.5.18)
1 7T .
=7, (x(2) + jy(r)) - e " dr (6.5.19)
1 7T ‘
=7 / s(r)-e 1" dr (6.5.20)
0

Die diskrete Fourier-Reihe Fy aus Gl. (6.5.21) berechnet sich dann aus der Uberlagerung aller Fourier-
Koeffizienten des beidseitigen Spektrums, das sowohl positive als auch negative Frequenzen beinhaltet.
Anschaulich beschreibt diese Fourier-Reihe die Uberlagerung von komplexen Zeigern der Amplitude
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

S, die mit der Frequenz 27n in der «/{3-Ebene rotieren. Die Summe der beiden ersten Harmonischen
F aus Gl. (6.5.22) beschreibt den Grundschwingungsanteil, wobei die erste Harmonische in positiver
Drehrichtung (n = +1, Mitsystem) entscheidend fiir die Drehmomentbildung ist, wihrend alle anderen
Harmonischen zur Asymmetrie beitragen. Die Nullkomponente wird bei der Betrachtung idealer Modula-
tionssignale vernachldssigt. Den grofiten Anteil an der Asymmetrie der Modulationsverfahren GFT4 und

GFTS liefert die erste Harmonische in negativer Drehrichtung (n = —1, Gegensystem).
Fe(t)= Y S, -ei?™ (6.5.21)
n——oo
1 .
Fi(t)=) S, (6.5.22)
n=-—1

In den nachfolgenden Abschnitten wird die 2D-FT zur Einschétzung des Potenzials und der Nutzbarkeit
der vorgestellten grundfrequenten Modulationsstrategien verwendet. Hierbei ist anzumerken, dass alle
Berechnungen offline zur Beschreibung der Verfahren stattfinden und nicht auf dem Controller zur
Ansteuerung des Wechselrichters implementiert werden miissen.

b) Symmetrischer Betrieb mit sechs kurzen Basiszeigern

Wird die 2D-FT auf die Bahnkurve des Spannungszeigers im rekonfigurierten Betrieb mit symmetrischer
RZM angewendet, so ergibt sich unter Vernachlidssigung der durch die Pulsfrequenz hervorgerufenen Wel-
ligkeit einzig fiir den ersten Fourier-Koeffizienten im Mitsystem eine Amplitude von |S ;| = 0,5000 - %_
Alle anderen Frequenzanteile sind aufgrund der symmetrischen Ansteuerung gleich Null. Fiir den Betrieb
mit GFT6 ergibt sich ein Wert von |S_ | =0,5514 - U—\/Dgc Die Spannungsausnutzung ist demnach hoher
als bei Verwendung der RZM. Dieser Vorteil geht jedoch mit einer zusitzlichen Erhohung weiterer
Harmonischer einher. Das Prinzip der GFT zur Erh6hung des effektiven Modulationsgrads ist bei Antriebs-
wechselrichtern im hohen Drehzahlbereich géngig [238]. Die Betriebsweise mit asymmetrischer GFT4
bzw. GFT8 durch die Ausnutzung der Zeiger des Raumzeiger-Rhombus eines Dreipunktwechselrichters
mit Neutralpunktverbindung hingegen wurde im Rahmen dieser Arbeit neu entwickelt und wird daher

nachfolgend im Detail vorgestellt.

¢) Asymmetrischer Betrieb mit vier kurzen Basiszeigern

Zunichst soll der Betrieb mit zwei mittellangen und den beiden dazu senkrecht stehenden kurzen Zeigern
betrachtet werden. Im Gegensatz zur GFT6 Modulation, bei welcher der Umschaltzeitpunkt zwischen
benachbarten Basiszeigern aus Symmetriegriinden in der Mitte jedes Sektors liegt, l4sst sich die Amplitude
der Fourier-Koeffizienten bei GFT4 Modulation gema$ Gl. (6.5.23) in Abhingigkeit des Umschaltwinkels
0; berechnen. Die Basiszeiger wurden hierfiir in der komplexen o/ 3-Ebene definiert. Aus Symmetrie-
griinden geniigt die Integration iiber eine halbe Grundfrequenzperiode. Fiir die erste Harmonische des
Mitsystems ergibt sich somit nach GI. (6.5.23) ein von 6; abhingiger Term.

Upc /91 . Upc (& .  _.
S.(6)="2€ [" ., J”“”da)t+—/ e im0t gy 6.5.23
,( 1) \/§7‘[ o, \/§ \/gﬂ 0, J ( )
2 U .
Sa(6)] =5 % (3-005(91) +\/§-s1n(91)> (6.5.24)

Da das Ziel der vorgestellten Methode die Maximierung der stellbaren Spannung ist, soll der Umschalt-
winkel 6; nun dahingehend optimiert werden. Das Ergebnis liefert nach GlI. (6.5.25) einen Winkel von
6 = %, was in Abb. 6.54 visualisiert ist. Demnach werden die mittellangen Zeiger doppelt so lang gestellt
wie die kurzen Basiszeiger.

d

. 1
= 18,,(6)] 20 o1 —arctan [ — | = (6.5.25)
a6,

V3

162



6.5 Erweiterung des Betriebsbereichs des rekonfigurierten ANPC Wechselrichters

AN ’//'91
-0,5 -
\ /
Ny

Abb. 6.54: Optimaler Schaltwinkel 6; der GFT4 Modulation in der «/3-Ebene (links) und Amplitude der ersten
Harmonischen des Mitsystems in Abhingigkeit von 6; im Intervall [0 ... Z] (rechts).

Die GFT4 Modulation mit optimiertem Wert von 0; ergibt mit 0,7351 - U—\/Dgc die grotmogliche Amplitude
der Spannungsgrundschwingung, die mit einem Dreipunktwechselrichter mit Neutralpunktverbindung
gestellt werden kann. Dieser Vorteil geht jedoch mit einer hohen Asymmetrie einher. Alleine die erste
Harmonische im Gegensystem schldgt mit 0,3666 - U—\/Dg zu Buche.

T 4  Upc Ubc
s, (e,=2 ‘:7-—:0,7351-— 6.5.26
L“<16) V3t 3 V3 ( )

’5,1 <91 - %) ‘ — 0,3666- l\]D@C (6.5.27)
In Abb. 6.55 sind neben dem resultierenden Schaltmuster der beiden Komponenten des gestellten Span-
nungszeigers die Bahnkurven der ersten Harmonischen in positiver sowie in negativer Drehrichtung in
der komplexen o/ 3-Ebene abgebildet. Aus deren Uberlagerung ergibt sich eine Ellipse, anhand derer die
Grundschwingungsasymmetrie deutlich ersichtlich wird. Wird diese Asymmetrie voriibergehend toleriert,
so dient sie allerdings wie soeben hergeleitet dazu, eine grofere Spannung und damit einen groeren Fluss
in der Maschine zu stellen. Diese Eigenschaft kann dann — wie nachfolgend gezeigt — bei sehr hohen
Drehzahlen zur Umschaltung in den Fehlerbetrieb genutzt werden.

1 ' ' ' 1 ' Fal -% - Rhomb
—u, —u5| // X _|S+1|
05 | rf 057 \— 1841
—_— |Sill
E"@ L’@ / Y
=) ja
~ 0 2 £
3 < \ >
S S \ /
f
05t {1 05 \ /
\ /
1 . . - Y B W
0 0,5 1 15 2 -1 -0,5 0 0,5 1
wt / T ua/%

Abb. 6.55: Zeitverlauf der «/3-Komponenten der Ausgangsspannung fiir den optimalen Schaltwinkel 6; = % bei
GFT4 Modulation (links) und dazugehdrige erste harmonische Anteile im Mit- und Gegensystem sowie

Uberlagerung beider in der o/ 3-Ebene (rechts).
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

d) Asymmetrischer Betrieb mit acht kurzen Basiszeigern

Die GFT4 Modulation ldsst sich durch die zuséitzliche Verwendung der vier verbleibenden kurzen Ba-
siszeiger zur GFT8 Modulation erweitern. Aufgrund des geringeren Winkelabstands zwischen den nun
verfiigbaren Zeigern soll mit dieser Methode die Drehmomentwelligkeit reduziert und ein moglichst
sanfter Ubergang in den symmetrischen Fehlerbetrieb gewihrleistet werden. Zunichst erfolgt die Be-
trachtung der maximalen mit GFTS8 erreichbaren Aussteuerung. Da hierfiir gemi3 Abb. 6.56 (links)
zwei Schaltwinkel 0; und 6, benétigt werden, hingt der Wert der durch die 2D-FT berechneten ersten
Harmonischen aus GlI. (6.5.28) von beiden Parametern ab.

S11(81,62)| = |~ (710 — im0 4
S11(61,62)] =|—

\/lgn (ej (92_5?”) — ej (91_%)) -+
ﬁ (efjel _ejel) i

! (0o —a(F-0))). Ync (6.5.28)
V3 V3
Es ergibt sich eine periodische Funktion iiber 8; und 6,, deren Definitionsbereich aus Symmetriegriinden
auf den ersten Quadranten der komplexen Ebene beschrinkt werden kann. Des Weiteren muss grund-
sdtzlich immer 0; < 6, gelten. Innerhalb dieses Bereichs ist in Abb. 6.56 (rechts) die Amplitude der
ersten Harmonischen ‘ S (61, 92)| dargestellt. Das Maximum tritt bei den Werten 6; = 6, = % auf, was
bedeutet, dass fiir die grotmogliche Aussteuerung die diagonalen kurzen Zeiger tibersprungen werden.
Dies entspricht dem Prinzip der GFT4 Modulation.

1S 4]
0,7
05
b’g 0,6
b= o
27 0
§, 0,5
05 04
1 0,3
1

Abb. 6.56: Definition der benétigten Winkel (links) sowie Optimierungsergebnis der idealen Schaltwinkel (rechts)
bei GFT8 Modulation.

Obwohl also mit Hilfe der GFT8 Modulation keine héhere Spannung gestellt werden kann als mit
GFT4, ist diese dennoch hilfreich fiir den Ubergangsbereich zwischen GFT6 und GFT4, in dem ein
Modulationsgrad von [0,5514...0,7351] benétigt wird. Im Gegensatz zur GFT4 Modulation, bei welcher
die Aussteuerung nur durch die zusitzliche Verwendung des Nullzeigers variiert werden kann, bietet eine
Ansteuerung mit GFT8 iiber die Parameter 0; und 6, eine weitere Moglichkeit zur gezielten Manipulation
der Ausgangsspannung. Da die Strom- und damit auch die Drehmomentwelligkeit hauptséichlich durch
die Verwendung der beiden mittellangen Zeiger hervorgerufen wird, soll 8; nachfolgend fest auf den
Wert 6; = £ definiert werden. Die Schaltdauer der mittellangen Zeiger wird dann iiber die Festlegung des
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6.5 Erweiterung des Betriebsbereichs des rekonfigurierten ANPC Wechselrichters

Werts von 6, = [Z...7] reduziert, um den Modulationsgrad und gleichzeitig den Oberschwingungsgehalt
der Ausgangsspannung zu senken. Abb. 6.57 zeigt links die resultierende o- und 3-Komponente des
geschalteten Zeigers bei Verwendung der GFT8 Modulation mit den Schaltwinkeln 6; = ¢ und 6, = %.
Daneben ist der effektive Modulationsgrad in Abhéngigkeit von 6, bei festem Wert von 6; = £ abgebildet.
Diese Kennlinie kann als Look Up Table (LUT) in der Ansteuerung hinterlegt werden, um in Echtzeit den
Wert von 6, an die von der Regelung ausgegebene Spannungsvorgabe anzupassen.

1 : : : 0,75 —
- s
| Ua Uﬁ . _la Jrl‘1
s 4 o7t 6 — |1
S :

|
|
EE 2]
~ 0 _~065F} |
S ‘_‘ ’_l ﬁ [
05t \_‘ J 0,6 |
|
1 | | | 0,55 — . . . . .
0 0,5 1 15 2 015 02 025 03 035 04 045

wtlm 02/7T

Abb. 6.57: o/ -Komponenten der Ausgangsspannung innerhalb einer Periode fiir 6; = % und 6, = % (links) sowie
effektive Aussteuerung mit GFT8 iiber 8, bei festem Schaltwinkel 68 = % (rechts).

Tab. 6.10 stellt die betrachteten Verfahren zur Ansteuerung eines fehlertoleranten Dreipunkt-Wechselrichters
im Fehlerfall gegeniiber. Beziiglich des Oberschwingungsgehalts sind alle grundfrequenten Ansteuerver-
fahren schlechter als die symmetrische rekonfigurierte RZM. Im Gegensatz zu dieser ermoglichen sie
jedoch eine hohere Aussteuerung und damit den Betrieb bei hoherer Drehzahl.

Tab. 6.10: Vergleich der betrachteten Modulationsverfahren fiir den Fehlerbetrieb.

Modulationsverfahren |S |/ U—\/Dg Aussteuervorteil  Oberschwingungsgehalt
RZM rek. 0,5000 0 (Referenz) 0 (Referenz)

GFT6 0,5514 n

GFT4 0,7351 ++ -——

GFT8 0,5514...0,7351]  [+...++] —

Graphisch ist dies Abb. 6.58 (rechts) zu entnehmen. Eine geringfiigige Steigerung des Modulationsgrads
wird bereits durch die Verwendung von GFT6 bewirkt. Mit Hilfe der GFT8 Modulation kann die Ausgangs-
spannung durch eine geeignete Wahl von 6, weiter erhoht werden. Fiir 6, — £ geht diese in die GFT4
Modulation iiber, welche mit einer prozentualen Steigerung von 47 % gegeniiber der rekonfigurierten RZM
die maximale Aussteuergrenze im Fehlerfall definiert. Die Schaltdauern der unterschiedlichen verfiigbaren
Basiszeiger sind in Abb. 6.58 (links) schematisch angedeutet. Bei GFT4 Modulation sind ausschlieBlich
die beiden kurzen horizontalen sowie die beiden mittellangen vertikalen Zeiger beteiligt, wihrend der
Anteil der diagonalen kurzen Zeiger mit sinkender Ausgangsspannung bei GFT8 Modulation zunimmt,
bis alle kurzen Basiszeiger zu gleichen Anteilen von je § aktiv sind. Fiir niedrigere Modulationsgrade
wird zusitzlich der Nullzeiger gestellt und zur rekonfigurierten RZM gewechselt.
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vertikal: 2 Zeiger

liagonal: 4 Zeiger
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Abb. 6.58: Schematische Darstellung der Schaltwinkel bzw. -dauern jedes Zeiger-Typs in Abhéngigkeit der gestellten
Ausgangsspannung (links) sowie Vergleich der betrachteten Modulationsprinzipien in Bezug auf die
Amplitude der ersten Harmonischen des Mitsystems ihrer Ausgangsspannung (rechts).

e) Auswirkung auf den Betriebsbereich

Die Erkenntnisse der vorangegangenen Abschnitte werden nun auf die Drehzahl-Drehmoment Kennlinie
eines elektrischen Antriebsstrangs iibertragen. Aufgrund der hoheren maximalen Aussteuerung durch
die asymmetrischen grundfrequenten Modulationsverfahren steht im Feldschwichbereich ein hoheres
Drehmoment zur Verfiigung als mit symmetrischer rekonfigurierter RZM (siehe Abb. 6.59). Demnach
muss die Reduktion des mittleren Drehmoments im Fehlerfall weniger stark ausfallen, was den fehlertole-
ranten Betriebsbereich erweitert, sofern die Anwendung eine erhohte Drehmomentwelligkeit erlaubt. Der
eigentliche Vorteil des vorgestellten Verfahrens liegt jedoch in der Erhhung der maximalen Drehzahl
bei Maschinen mit hohem Kurzschlussstrom und einer Auslegung mit dem Faktor & > 1. Da sich die
Drehmomentkennlinie im symmetrischen Fehlerbetrieb aufgrund der reduzierten verfiigbaren Spannung
bei hohen Drehzahlen einschniirt, kann ein Ausfall bei hoheren Geschwindigkeiten nicht mehr ohne
temporire Uberlastung des Wechselrichters abgefangen werden. Dagegen ermoglicht eine Spannungser-
hohung durch die GFT8 oder GFT4 Modulation eine deutliche Steigerung des Drehzahlstellbereichs im
Fehlerfall, wodurch auch fiir Antriebe mit k > 1 ein sicherer Ubergang in den Fehlerbetrieb ermdglicht

800 T 800
3P-RZM 3P-RZM
: | RZM rek. | |
600 600 GFT4
S S ( BP2
Z 400 < 400!} BPZ |
= s BP2
200 200§ 1
0 ! ! ! 0 ! ' =
0 5000 10000 15000 0 5000 10000 15000 20000
n/mint n/mint
Abb. 6.59: Ubergang von BP1 (BP2) zu einem stabilen Betriebspunkt BP1’ (BP2”) im Fehlerfall fiir zwei unter-

schiedliche Auslegungen. Fiir £ = 1 (links) ist iiber den gesamten Betriebsbereich hinweg eine Reduktion
des Drehmoments ausreichend. Fiir k = 1,2 (rechts) muss bei hohen Drehzahlen zusitzlich zur Drehmo-
mentreduktion voriibergehend die GFT4/8 Modulation verwendet werden.
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wird. Um die Maschine nicht dauerhaft mit hoher Drehmomentwelligkeit zu betreiben, kann nach dem
initialen Rekonfigurationsprozess mit Hilfe von GFT8 die Geschwindigkeit so weit reduziert werden, bis
ein Weiterbetrieb mit symmetrischer rekonfigurierter RZM moglich ist. In Abb. 6.59 ist dies durch den
Ubergang von Betriebspunkt 2 (BP2) iiber den temporiiren Zustand BP2’ zum symmetrischen Weiter-
betrieb in BP2” illustriert. Der zusitzliche Vorteil fiir die Stromtragfihigkeit der Schalter durch den im
Vergleich zum Normalbetrieb vernachlédssigbaren Schaltverlustanteil bei GFT ist in den Grafiken nicht
beriicksichtigt. Die angedeutete Reduktion des Anfahrmoments gilt hingegen ebenfalls fiir den Betrieb
mit GFT4.

Bei starker Unterdimensionierung des Wechselrichters gegeniiber dem Kurzschlussstrom der elektrischen
Maschine konnen selbst unter Verwendung von GFT4 weiterhin Betriebspunkte auftreten, die nicht mehr
ohne Uberstrom abgefangen werden konnen. In diesem Fall bietet die Ansteuerung mit GFT4 zumindest
die Moglichkeit, der durch die Permanentmagnete induzierten Spannung eine hohere Spannung entgegen-
zustellen und den sich einstellenden Uberstrom niedrig zu halten, bis die Drehzahl iiber die mechanische
Bremse so weit reduziert wird, dass der grundfrequente Betrieb moglich ist. Das transiente Verhalten der
mechanischen und elektrischen Grof3en bei Ausfall einer Phase und entsprechender Rekonfiguration der
Ansteuerung wird in Kap. 6.6 fiir unterschiedliche Szenarien diskutiert.

6.6 Transientes Verhalten beim Ubergang in den Fehlerbetrieb

Um den transienten Ubergang vom Normalbetrieb in den Fehlerbetrieb genauer zu untersuchen, werden
zunéchst aussagekriftige Betriebspunkte (BP A-D, siehe Abb. 6.60 und Tab. 6.11) definiert, von denen
ausgehend ein Halbleiterausfall simuliert und eine anschlieBende Rekonfiguration der Ansteuerung
durchgefiihrt werden soll. Ziel der Untersuchung ist es jeweils, die grundlegende Funktionsweise der
vorgestellten Verfahren zu zeigen sowie eine geeignete, an den jeweiligen Betriebspunkt angepasste
Umschaltstrategie in den Fehlerbetrieb zu finden. Die vorgestellten Konzepte wurden in Teilen bereits in
[GHWB19] und [HBHW24] veroffentlicht.

600 . Tab. 6.11: Untersuchte Betriebspunkte.
é'?_;?fM Betriebspunkt n/min~! M /Nm
RZM rek. BP A 2000 300
400 ]
§ BPB 4000 200
- X BPC 8000 200
= 200 f BPC’ 8000 100
2 D BP D 17000 100
&2 BP D’ 17000 50
0 ‘ ‘ ‘ BP D” 12000 50
0 5000 10000 15000 20000
n/min?

Abb. 6.60: Rekonfigurationsszenarien und zugehorige Betriebspunkte zur Untersuchung des transienten Verhaltens
beim Ubergang in den Fehlerbetrieb.

BP A stellt einen Betriebspunkt dar, der im Normalbetrieb mit Dreipunkt-RZM im Grunddrehzahlbereich
und nach dem Halbleiterausfall mit rekonfigurierter RZM an der Grenze zum Feldschwichbereich liegt.
Bei einem Ausfall in BP B muss die Ansteuerung im Zuge der Rekonfiguration in den Feldschwéchbe-
trieb iibergehen, da erst durch die Reduktion der verfiigbaren Ausgangsspannung des Wechselrichters
feldschwichender Strom zur Beibehaltung des Betriebspunkts nétig wird.
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6 Verhalten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall

Im Gegensatz zu den bisher betrachteten Féllen in BP A und BP B ist dies in BP C mit Hilfe der symme-
trischen rekonfigurierten RZM nicht mehr méglich. Um die Beibehaltung der vorherrschenden Drehzahl
weiterhin gewéhrleisten zu konnen, ist eine Drehmomentreduktion hin zu BP C* unumgénglich. Trotz
der Moglichkeit eines temporiren Ubergangsbetriebs mit GFT4/8 Modulation ohne Drehmomentreduk-
tion wird nachfolgend ausschlieBlich der direkte Ubergang in den symmetrischen Fehlerbetrieb ohne
Oberschwingungen vorgestellt. Dieser soll hier aufgrund der direkten Verfiigbarkeit sowie der htheren
Drehmomentgiite bevorzugt werden. Die Reduktion der Drehzahl bei gleichbleibendem Drehmoment
stellt fiir die vorliegende Anwendung keine sinnvolle Alternative dar, da dieser Prozess aufgrund der
mechanischen Trigheit des Antriebsstrangs nicht unverziiglich moglich ist und andererseits nicht dem
Anforderungsprofil eines Fahrzeugs entspricht.

Ausgehend von BP D wird abschlieBend der durch die GFT4 Modulation entstehende Vorteil fiir den
fehlertoleranten Antriebsstrang betrachtet. Bei sehr hohen Drehzahlen erfolgt mangels Alternativen
im abgebildeten Kennfeld der Maschine mit den Parametern aus Tab. 6.7 und k = 1,2 zunichst eine
asymmetrische Rekonfiguration hin zu BP D’. In diesem Betriebspunkt kann das Fahrzeug vorerst
weiterhin sicher mit GFT8 Modulation und entsprechend angepassten Vorgabewerten betrieben werden,
bevor es im Anschluss iiber eine nun nicht mehr zeitkritische Reduktion der Drehzahl in den symmetrischen
Betrieb zu BP D” iibergefiihrt wird. Der Ubergang von BP D’ zu BP D” erfolgt dabei nicht instantan
sondern kann in Abhingigkeit des Fahrerwunschs und des Fahrzeugs mehrere Sekunden betragen.

Nachfolgend wird zunéchst auf den grundlegenden Aufbau der Ansteuerung eingegangen, mit der die
Umschaltung in den Fehlerbetrieb in der Simulation und am Priifstand realisiert wurde, bevor das transiente
Verhalten der wichtigsten elektrischen und mechanischen Gréen wihrend des Rekonfigurationsprozesses
anhand von Simulationen und Messungen betrachtet wird.

6.6.1 Aufbau der Ansteuerung

Zur Integration der vorgestellten Modulationsverfahren fiir den fehlertoleranten Dreipunkt-Wechselrichter
in die Ansteuerung des Simulationsmodells und des Priifstands wurde ein umschaltbares Ansteuerkonzept
entworfen. Dessen wichtigste Komponenten sind in Abb. 6.61 dargestellt. Bei Detektion eines Fehlers
wird ausgehend von der Dreipunkt-RZM des Normalbetriebs auf einen der beschriebenen Fehlermodi
(GFT4/8 bei hoher Aussteuerung, rekonfigurierte RZM bei niedrigerer Aussteuerung, AKS als zusitzliche
Riickfallebene) umgeschaltet. Dabei wird fiir jeden Modus ein auf den jeweiligen Betrieb optimierter
(strukturell jedoch identischer) Stromregler verwendet, da sich sowohl die Spannungsstellbereiche als
auch die Stromvorgaben in Abhéngigkeit des verwendeten Modulationsprinzips unterscheiden. Letztere
werden fiir jeden Modus aus einer eigenen Look Up Table (LUT) entnommen, in der die Maximum Torque
Per Ampere (MTPA)-Charakteristik der Maschine mit der zum jeweiligen Modus gehérigen Spannungs-

Regelung Modulator + Regler/Kompensation Modus-Wahl
MTPA |l Stromregler |“da_ | dq/ | "p - T | AUnp- T Fehler-
3PRZM | > 3P-RZM g » 3P-RZM Regler [ | erkennung
An | Drehzahl- | M MTPA | [Stromregler |4 [ dq/ | Hap @ \ 4
» » 3 -
P regler » Grras [ ¥ GET48 | > of » GFT438 >
. P
MTPA | “a_ | Stromregler |¥da | dq/ |%ap “TITL o AUw- g <
RZM rek. RZM rek. 1 ap »| RZMrek. "1 Komp. .
AUNP AUNP' Auu’[{‘ T
Regler AKS

Abb. 6.61: Schema der gesamten Ansteuerstruktur mit Wahlmdoglichkeit des Betriebsmodus und parallelen Reglern
fiir einen schnellen Ubergang in den Fehlerbetrieb.
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und Stromgrenze hinterlegt ist. Um den Ubergang vom Normalbetrieb in den Fehlerbetrieb mit moglichst
wenig zeitlichem Verzug und ohne transiente Uberstrome durch das triige Einregelverhalten der entspre-
chenden Stromregler zu gewihrleisten, sind alle Regler dauerhaft aktiv. Dadurch kann der angepasste
Betriebspunkt nach dem Ausfall eines Leistungshalbleiters schnellstmoglich eingestellt werden. Der
PI-Regler wiirde durch die beschriebene Herangehensweise ohne weitere Manahmen jedoch dauerhaft
in seine Begrenzung laufen und beim Aufschalten falsche Spannungswerte ausgeben. Daher wird der
integrierende Anteil durchgehend auf Null gesetzt, solange ein anderer Modus aktiv ist. Somit ist bei
einem Wechsel des Betriebsmodus zu Beginn nur der Proportionalanteil des zugeschalteten Reglers aktiv.
Die Drehzahlregelung erfolgt fiir alle Betriebsmodi identisch, da sich die Dynamik des dufleren Regel-
kreises im Fehlerfall nicht dndert. Einzig fiir den Fall, dass der eingestellte Betriebspunkt im gewéhlten
Fehlermodus nicht mehr erreicht werden kann, muss die Drehzahl- bzw. Drehmomentvorgabe von der
Ansteuerung angepasst werden.

Im symmetrischen rekonfigurierten Betrieb erfolgt die Regelung des Neutralpunktpotenzials wie in
Kap. 6.4 beschrieben durch die Manipulation der Spannungsvorgabe fiir den Modulator, wihrend sie
im Normalbetrieb gemidll Kap. 4.3.1 durch eine Anpassung der berechneten Schaltzeiten 7; realisiert
wird. Zusitzlich erfolgt bei Verwendung der rekonfigurierten RZM die Kompensation unausgeglichener
Kondensatorspannungen nach Kap. 6.3 zur Reduktion von Oberschwingungen.

6.6.2 Rekonfiguration im Grunddrehzahlbereich

Der Rekonfigurationsprozess in BP A aus Tab. 6.11, welcher sowohl fiir den Normalbetrieb als auch
fiir den Fehlerbetrieb im Grunddrehzahlbereich liegt, erfolgt ohne signifikante Anpassung der Strom-
und Spannungsvorgaben. Alle Betriebsparameter bleiben somit konstant und der Ubergang erfolgt ohne
erkennbare transiente Abweichungen von den stationdren Vorgabewerten, wie den Simulationsergebnissen
aus Abb. 6.62 zu entnehmen ist.
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Abb. 6.62: Transientes Verhalten der wichtigsten GroBen beim Ubergang in den symmetrischen rekonfigurierten
Fehlerbetrieb im Grunddrehzahlbereich bei einem Drehmoment von 300 Nm und einer Drehzahl von
2000min~! (BP A).

Dieses Verhalten zeigt sich auch in den Messungen an der Priifstands-Maschine aus Abb. 6.63. Der Rekon-
figurationsprozess dufBlert sich ausschlielich anhand der neu berechneten Schaltzeiten 7; zum Zeitpunkt
t = 0s. Alle weiteren elektrischen und mechanischen Groflen verhalten sich wie im Normalbetrieb mit
Dreipunkt-RZM. Da sofort nach dem Rekonfigurationszeitpunkt die richtige Spannung gestellt werden
kann, ist in Ubereinstimmung mit den Simulationsergebnissen kein transienter Ubergangsvorgang sichtbar.
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Abb. 6.63: Gemessene Zeitverldufe der mechanischen und elektrischen Grofien sowie zugehorige Schaltzeiten beim
Ubergang in den rekonfigurierten Betrieb im Grunddrehzahlbereich.

6.6.3 Rekonfiguration im Feldschwichbereich

Bei Rekonfiguration im Feldschwichbereich erfolgt zunichst eine Abfrage, ob der zum Ausfallzeitpunkt
vorliegende Betriebspunkt auch im symmetrischen rekonfigurierten Betrieb weiterhin beibehalten wer-
den kann. Daher wird nachfolgend zunichst ein Ausfall in BP B (der sich zwar im Normalbetrieb im
Grunddrehzahlbereich aber nach Rekonfiguration im Feldschwichbereich befindet) ohne Anpassung der
mechanischen Anforderungen an den Antrieb betrachtet. AnschlieBend erfolgt die Untersuchung eines
Ausfalls in BP C mit Drehmomentreduktion hin zu BP C’.

a) Rekonfiguration unter Beibehaltung des Betriebspunkts

Befindet sich ein Betriebspunkt nahe der Grenze zum Feldschwichbereich, so wird ein Grofteil der
verfiigbaren Spannung gestellt. Diese iiberschreitet in BP B die maximal erreichbare Ausgangsspan-
nung des rekonfigurierten Wechselrichters, wodurch ein Sprung in den Feldschwéchbereich notig wird.
Daher muss durch den Regler ein Ubergang von dem bisher gestellten Stromzeiger auf einen durch
eine angepasste MTPA-Kennlinie definierten neuen Stromzeiger eingeregelt werden, welcher bei nun
reduzierter Spannung das erforderliche Drehmoment liefert. Wihrend dieses Ubergangsprozesses bricht
das Drehmoment kurzfristig fiir wenige Millisekunden ein, steht aber bereits nach kurzer Zeit wieder
vollstidndig zur Verfiigung. Dieses Zeitverhalten konnte durch den gleichzeitigen Betrieb der Regelpfade
aus Abb. 6.61 bis zu dem in Abb. 6.64 gezeigten Ergebnis optimiert werden.

Zur Veranschaulichung der Reaktion des Spannungs- und Stromzeigers auf den Rekonfigurationsvorgang
eignet sich die Darstellung im statorfesten o/ {3-Koordinatensystem. In Abb. 6.65 ist links die Bahnkurve
des Spannungszeigers abgebildet. Ausgehend von der dufleren Kreisbahn bewegt sich dieser auf direktem
Weg hin zu dem zum rekonfigurierten Betrieb gehorigen Spannungskreis mit nunmehr reduziertem

maximal stellbarem Radius #s max = g—% Die Trajektorie des Stromzeigers im rechten Bild zeigt ein
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dhnliches Verhalten. Die Stromamplitude nimmt aufgrund des benétigten feldschwichenden Stroms
zu, wobei sich der Zeiger kurzzeitig am Ursprung vorbei bewegt, was den voriibergehenden Einbruch
der Stromamplitude in Abb. 6.64 erklirt, jedoch fiir einen schnellen und direkten Ubergang in den
Fehlerbetrieb sorgt.
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Abb. 6.64: Transientes Verhalten der wichtigsten GroBen beim Ubergang in den symmetrischen rekonfigurierten
Fehlerbetrieb im Feldschwichbereich bei einem Drehmoment von 200 Nm und einer Drehzahl von
4000 min~! (BP B).
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Abb. 6.65: Transientes Verhalten des Spannungs- und Stromzeigers in der oc/B-Ebene beim Ubergang in den sym-
metrischen rekonfigurierten Fehlerbetrieb bei einem Drehmoment von 200 Nm und einer Drehzahl von
4000 min~! (BP B).

b) Rekonfiguration mit Drehmomentreduktion

Befindet sich ein Betriebspunkt — wie hier BP C — auflerhalb des Stellbereichs der symmetrischen
rekonfigurierten RZM, so kann im Fehlerfall entweder ein Ubergang hin zur GFT4/8 Modulation erfolgen
oder iiber eine Reduktion der Drehzahl bzw. des Drehmoments direkt in den symmetrischen Betrieb
iibergegangen werden. Hier soll einzig der Ubergang mit Drehmomentreduktion untersucht werden, da eine
Verringerung der Drehzahl aufgrund der gegebenen Trigheiten des Antriebsstrangs nicht instantan ablaufen
kann. AuBlerdem soll zunédchst — solange moglich — der symmetrische Betrieb dem asymmetrischen
vorgezogen werden, um die Drehmomentwelligkeit so weit wie moglich zu begrenzen.
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Abb. 6.66: Transientes Verhalten der wichtigsten GroBen beim Ubergang in den symmetrischen rekonfigurierten Feh-
lerbetrieb im Feldschwichbereich mit Drehmomentreduktion von 200 Nm zu 100 Nm bei einer Drehzahl
von 8000 min~! (BP C — BP C").

Der Rekonfigurationsprozess bei gleichbleibender Drehzahl durch eine Reduktion des Drehmoments hin
zum symmetrischen Fehlerbetrieb ist in Abb. 6.66 dargestellt. Ahnlich wie bei BP B wird ein kurzer
Einschwingvorgang benétigt, nach wenigen Millisekunden ist aber auch hier der neue Betriebspunkt
eingeregelt und ermoglicht einen stabilen Weiterbetrieb des Fahrzeugs. Die Stromgrenze wird wihrend
des Ubergangs zu keinem Zeitpunkt iiberschritten. In Abb. 6.67 ist zu erkennen, dass trotz der hoheren
Drehzahl bis zum Erreichen der neuen symmetrischen Bahnkurve des Stromzeigers nicht mehr als eine
Periode des Ausgangsstroms durchlaufen wird.
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Abb. 6.67: Transientes Verhalten des Spannungs- und Stromzeigers in der o/ 3-Ebene beim Ubergang in den symme-
trischen rekonfigurierten Fehlerbetrieb im Feldschwichbereich mit Drehmomentreduktion von 200 Nm
zu 100 Nm bei einer Drehzahl von 8000 min—! (BP C — BP C°).

Da die am Maschinenpriifstand verwendete Last ein von der Drehzahl abhéngiges, ansonsten aber wihrend
des Betriebs nicht weiter einstellbares Drehmoment vorgibt, kann eine Rekonfiguration in diesem (sowie im
nachfolgenden) Betriebspunkt unter den gegebenen Randbedingungen nicht durch Messungen verifiziert
werden. Da die bisherigen Simulationen und Messungen jedoch eine gute Ubereinstimmung gezeigt
haben und in der Simulation aulerdem alle relevanten Betriebsparameter hinterlegt wurden, wird davon
ausgegangen, dass die Ergebnisse auch weiterhin dem realen Wechselrichter- und Maschinenverhalten
entsprechen.
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6.6 Transientes Verhalten beim Ubergang in den Fehlerbetrieb

6.6.4 Rekonfiguration aulerhalb des symmetrischen Stellbereichs

Uberschreitet die Drehzahl der elektrischen Maschine die sich aufgrund der reduzierten verfiigbaren
Ausgangsspannung einstellende Grenzdrehzahl, so ist eine symmetrische Rekonfiguration selbst bei einer
Reduktion des Drehmoments auf O Nm nicht mehr moglich. Dieses Szenario wird nun ausgehend von
BP D untersucht. Die standardméfige Reaktion eines nicht-fehlertoleranten Antriebsstrangs ist — wie
auch in allen weiteren Betriebspunkten — das aktive KurzschlieBen der Maschinenwicklungen durch den
Wechselrichter (siehe Kap. 6.1.1). Die transiente Reaktion der wichtigsten elektrischen und mechanischen
GroBen im AKS wird nachfolgend als Referenz fiir die in dieser Arbeit untersuchten Verfahren naher
betrachtet.

a) Der Aktive Kurzschluss als Reaktion im Fehlerfall

Bei Eintritt in den AKS wird die vom Wechselrichter gestellte Spannung an den Klemmen der Maschine
schlagartig auf O V gesetzt. Dieser Spannungssprung regt eine Oszillation der Phasenstrome an, welche
zum einen zu einer Oszillation des Drehmoments und zum anderen zu transienten Uberstromen fiihren.
Zusitzlich stellt sich bei hohen Drehzahlen auch im quasi-stationdren Bereich nach Abklingen des
Einschwingvorgangs eine durch Gl. (6.1.2) definierte Stromamplitude ein, die bei einer Auslegung auf
k > 1 zur dauerhaften Uberlastung der Halbleiter fiihrt.

400 500 e
E - ud uges J
Zz 2007 > —u —-u I
= —~ 0 q max
s Or >
-200 — — 500 —— o
-0,03 -0,02 -001 O 0,01 0,02 0,03 -003 -002 001 O 001 0,02 0,03
t/s t/s
600 ————— : : : 600 ———— : : :
3001 'a T ges e : SOOL_Ia 'c *TWWWWWW
f 0 'qg = "max o E o' = "max |

-300 W— -- eomamd | ~300 Rl Ll
-600 ' - -600 .

-0,03 -0,02 -0,01 0 0,01 0,02 0,03 -0,03 -0,02 -0,01 0 0,01 0,02 0,03
t/s t/s

Abb. 6.68: Transientes Verhalten der wichtigsten Grofen beim Ubergang in den AKS bei einer Drehzahl von
17000 min—! und einem Anfangsmoment von 100 Nm (BP D — AKS).

b) Symmetrische Rekonfiguration

Gilt die Symmetrie der Phasenstrome und die damit verbundene Giite des Drehmomentverlaufs als ent-
scheidendes Kriterium fiir den Antrieb, so kann an Stelle des AKS trotz Uberschreitung der Grenzdrehzahl
dennoch zunichst die symmetrische rekonfigurierte RZM genutzt werden. Zwar ist es im hier betrachteten
Betriebspunkt nicht moglich, ausreichend Spannung fiir einen stabilen Weiterbetrieb des Wechselrichters
zur Verfiigung zu stellen, doch selbst eine teilweise Kompensation der von den Permanentmagneten in
die Statorwicklungen induzierten Spannung hat bereits einen positiven Effekt auf das Zeitverhalten der
betrachteten Groflen. Abb. 6.69 zeigt, dass sich durch diese Herangehensweise sowohl der transiente
Uberstrom zum Rekonfigurationszeitpunkt als auch die stationire Stromamplitude reduzieren lassen.
Die Uberlastung des Wechselrichters lisst sich mit diesem Verfahren demnach selbst bei sehr hohen
Drehzahlen reduzieren, jedoch nicht vollstindig verhindern.
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Abb. 6.69: Transientes Verhalten der wichtigsten GroBen beim Ubergang in den (stationir nicht mehr stellbaren)
symmetrischen rekonfigurierten Fehlerbetrieb bei einer Drehzahl von 17000 min~! und einem Anfangs-
moment von 100 Nm (BP D — RZM rek.).

Durch die Reduktion der Zwischenkreisspannung und das Vorschalten von zusétzlichen Induktivitiiten
vor die Maschinenwicklungen konnte das grundsitzliche Verhalten in einem skalierten Betriebspunkt am
Priifstand nachgestellt werden. Die beschriebenen Mafinahmen dienen dazu, das Verhalten der Priifstands-
maschine an das einer kleineren elektrischen Maschine mit niedrigerem Kurzschlussstrom anzunéhern,
da eine Messung mit der vorhandenen Hardware ansonsten nicht moglich gewesen wire. Fiir die Mes-
sung aus Abb. 6.70 wurde ein Betriebspunkt verwendet, der bei rekonfigurierter RZM auf3erhalb des
Betriebsbereichs, jedoch aufgrund der fehlenden Riickspeisefihigkeit des verwendeten Netzteils unterhalb
der Grenzdrehzahl liegt. Es zeigt sich, dass die Drehzahl zum Rekonfigurationszeitpunkt bei t = Os
aufgrund des geringeren verfiigbaren Drehmoments bei nahezu gleichbleibendem Lastmoment deutlich
zu sinken beginnt. Aufgrund der niedrigen mechanischen Trigheit der Last zeigt sich hier eine kurze
Drehmomentschwankung, die direkt nach der Rekonfiguration der Ansteuerung eintritt. Im Anschluss
wird ein stabiles niedrigeres Drehmoment bereitgestellt.
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Abb. 6.70: Gemessener Drehzahl- und Drehmomentverlauf beim Ubergang in den (stationir nicht mehr stellbaren)

symmetrischen rekonfigurierten Fehlerbetrieb.

¢) Rekonfiguration mit GFT4/6/8

Wird ein voriibergehender asymmetrischer Betrieb mit damit einhergehender kurzzeitig erhdhter Dreh-
momentwelligkeit toleriert, so bietet sich bei einem Ausfall in BP D der Betrieb mit einem der grundfre-
quenten Modulationsverfahren an. Abb. 6.71 zeigt den Ubergang von der Dreipunkt-RZM hin zur GFT8
Modulation mit reduziertem Drehmoment und auf den Betriebspunkt BP D’ angepasstem Wert von 6,.
Die hohe Drehmomentwelligkeit ist direkt nach Eintritt in den rekonfigurierten Betrieb mit GFTS8 zu
erkennen. Durch die nun deutlich hthere Amplitude der ersten Harmonischen der Ausgangsspannung als
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im symmetrischen Betrieb kann mit dieser Strategie jedoch sowohl der transiente als auch der stationire
Uberstrom nach Fehlereintritt eliminiert werden. AuBerdem bleibt die Maschine steuerbar und kann — so-
fern erforderlich — entweder weiterhin in BP D’ betrieben werden oder durch das Einstellen eines positiven
(bzw. negativen) Drehmoments langsam (bzw. schnell) in den symmetrischen Betrieb {ibergefiihrt werden.
Die Rekonfiguration mit GFTS soll an dieser Stelle repriasentativ fiir alle betrachteten grundfrequenten
Modulationsverfahren zur Validierung der hergeleiteten Erkenntnisse dienen, da die GFT4 und GFT6
Modulation als Randwerte von 6, aus der GFT8 Modulation hervorgehen und demnach als Spezialfille
dieses Verfahrens betrachtet werden konnen.
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Abb. 6.71: Transientes Verhalten der wichtigsten GroBen beim Ubergang in den asymmetrischen rekonfigurierten
Betrieb mit GFT8 Modulation bei einer Drehzahl von 17000 min~! und einer Drehzahlreduktion von
100Nm zu 50 Nm (BP D — D’).

Fiir die in Abb. 6.72 dargestellte Messung wurde der verwendete Betriebspunkt so gewihlt, dass im
Fehlerfall gerade eine Rekonfiguration mit GFT4 — also maximal moglicher Aussteuerung — notig ist.
Es ist zu erkennen, dass das mittlere Drehmoment (und damit auch die Drehzahl) im Gegensatz zum
symmetrischen Betrieb aus Abb. 6.70 konstant gehalten werden kann, wenn auch unter der Einschriankung
einer — aufgrund des geringen Absolutwerts auch relativ betrachteten — hohen Drehmomentwelligkeit.
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Abb. 6.72: Gemessener Drehzahl- und Drehmomentverlauf beim Ubergang in den asymmetrischen rekonfigurierten
Fehlerbetrieb mit GFT4.

Sollte auch die Grenzdrehzahl der GFT4 Modulation bei einer anderen Auslegung von elektrischer
Maschine und Wechselrichter innerhalb des normalen Betriebsbereichs iiberschritten werden, so kann
selbst mit Hilfe der vorgestellten Verfahren nicht mehr in jedem Betriebspunkt ein Weiterbetrieb garantiert
werden. In diesem Fall eignet sich jedoch die Herangehensweise aus Abb. 6.69, um mit Hilfe der im
jeweiligen Betriebspunkt noch zur Verfiigung stehenden Spannung zumindest transiente Uberstrome zu
vermeiden. Die Wirksamkeit dieser Strategie konnte ebenfalls durch Simulationen bestitigt werden.
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6.7 Zusammenfassung

Die Dreipunkt-ANPC Struktur kann bei Ausfall eines beliebigen Leistungshalbleiters durch geeignete
Rekonfiguration der Ansteuerung in einen fail-operational Betrieb iiberfiihrt werden. Dieser Fehlerbetrieb
basiert auf der permanenten Verbindung der defekten Phase des Wechselrichters mit dem Neutralpunkt
und einer damit einhergehenden Adaption der Modulationsstrategie, welche sowohl fiir den Betrieb mit
PWM als auch mit RZM diskutiert wurde.

Aus der Neutralpunktverbindung der defekten Phase resultieren einige Herausforderungen fiir die Be-
triebsweise des rekonfigurierten Wechselrichters. Zum einen steigt aufgrund der erhohten Belastung die
Spannungswelligkeit am Neutralpunkt. Zum anderen fithren Asymmetrien im Aufbau oder in der Ansteue-
rung zu einem erhohten Risiko fiir das Abdriftens des Neutralpunktpotenzials. Da das konkrete Verhalten
von Dreipunkt-Wechselrichtern im rekonfigurierten Fehlerbetrieb in der Literatur bisher nur spérlich
beschrieben ist, wurde keine allgemein bekannte Malnahme gegen die daraus resultierenden Einschrén-
kungen gefunden. Daher liefert dieses Kapitel eine umfassende Analyse der ursdchlichen Mechanismen
sowie die Herleitung und Verifizierung geeigneter Gegenmafinahmen.

Die Kompensation des Spannungsfehlers, welcher sich bei einer Abweichung des Neutralpunktpotenzials
einstellt, erfolgt liber die gezielte Manipulation der Schaltzeiten aller verfiigbaren Basiszeiger. Durch
die Implementierung dieses Verfahrens konnte der gemessene Oberschwingungsgehalt der Strome im
betrachteten Betriebspunkt bei einer Neutralpunktabweichung von 10V in etwa halbiert werden. Die
Stabilisierung des Neutralpunktpotenzials erfolgt iiber die Regelung des Neutralpunktstroms durch die
Beeinflussung der Spannung in statorfesten «/f-Koordinaten. Der hierfiir entworfene Regler wurde
sowohl in der Simulation als auch in Messungen auf seine Wirksamkeit tiberpriift. Gemeinsam mit dem
beschriebenen Kompensationsverfahren ermoglicht er im Fehlerfall einen stabilen und performanten
Wechselrichterbetrieb.

Da der Betriebsbereich des Wechselrichters durch die permanente Neutralpunktverbindung und die damit
einhergehende Begrenzung des Spannungsstellbereichs im Vergleich zum Normalbetrieb jedoch einge-
schrinkt ist, werden zusétzliche Verfahren nétig, um unabhingig vom Ausgangsbetriebspunkt in den
Fehlermodus iibergehen zu kénnen. Aus diesem Grund wurde einerseits eine Ansteuerung mittels asym-
metrischer, elliptischer RZM und andererseits eine Ansteuerung mit symmetrischer bzw. asymmetrischer
GFT unter Verwendung aller im Fehlerbetrieb verfiigbaren Basiszeiger entwickelt. Durch die Anwendung
dieser Strategien konnte eine Steigerung der maximalen Ausgangsspannung um bis zu 47 % erreicht
werden.

Der transiente Ubergang vom Normalbetrieb mit Dreipunkt-Modulation in den rekonfigurierten Fehlerbe-
trieb erfolgt tiber den gesamten Betriebsbereich hinweg ohne signifikante Einschriankungen. Durch die
vorgestellten Methoden kann somit ein Antrieb nach dem fail-operational Prinzip realisiert werden, was
einen bedeutenden Vorteil gegeniiber dem AKS als fail-safe Schutzmechanismus darstellt. Bei sehr hohen
Drehzahlen wird durch den voriibergehenden Betrieb mit asymmetrischer GFT ein sicherer Ubergang in
den Fehlerbetrieb gewéhrleistet.
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Kapitel 7

Zusammenfassung und Ausblick

Die vorliegende Arbeit befasst sich sowohl mit der generellen Eignung von Dreipunktstrukturen im
Antriebsstrang eines BEVs als auch mit der Frage, inwiefern durch eine geeignete Wahl der Wechsel-
richterstruktur die Ausfallsicherheit des Fahrzeugs erhoht werden kann. Nachfolgend werden die zentralen
Erkenntnisse und Aussagen der durchgefiihrten Untersuchungen zusammengefasst sowie ein Ausblick auf
potenzielle kiinftige Entwicklungen gegeben.

7.1 Zusammenfassung

Die Eignung von Dreipunkt-Wechselrichtern fiir BEVs stellt derzeit ein priagendes Thema in der techni-
schen Diskussion rund um die elektrische Antriebstechnik dar. Als treibender Faktor wirkt unter anderem
die Einfithrung erster 800 V Antriebe in elektrischen Fahrzeugen zur Beschleunigung von Schnellladevor-
gingen. Neben hohen Erwartungen in Bezug auf kurze Ladezeiten sowie eine gesteigerte Systemeffizienz
ermdoglicht der Einsatz bestimmter Dreipunktstrukturen aufgrund der hoheren Anzahl an Schaltern zusétz-
lich die Reaktion auf Ausfille einzelner Komponenten. Aus diesen Randbedingungen ergeben sich die
Fragestellungen, die im Rahmen der vorliegenden Dissertation beantwortet wurden. Das iibergeordnete
Ziel dieser Arbeit war es, eine umfassende Analyse sowohl beziiglich der fehlertoleranten Eigenschaften
als auch beziiglich der technischen sowie 6konomischen Performance unterschiedlicher Wechselrich-
terkonzepte durchzufiihren und daraus geeignete Strukturen fiir den Einsatz in einem fehlertoleranten
Antriebsstrang abzuleiten. Die vielversprechendste Variante — der ANPC Wechselrichter — wurde im
Anschluss genauer hinsichtlich seines Betriebsverhaltens im Normal- und im Fehlerbetrieb untersucht.
Nachfolgend sind die wichtigsten daraus resultierenden Erkenntnisse kurz zusammengefasst.

Der Fokus dieser Arbeit liegt — neben der in aktuellen Fahrzeugen nahezu ausschlieBlich eingesetzten B6
Struktur — insbesondere auf verschiedenen Dreipunkt-Wechselrichtern. Explizit wurden die NPC, ANPC,
T-Type und FC Struktur als potenzielle Alternativen zum B6 Wechselrichter hinsichtlich ihrer Verluste und
Kosten sowie ihres fehlertoleranten Verhaltens betrachtet. Ein erhohtes Mall an Aufmerksamkeit erhielt
zudem die umschaltbare SOW Struktur fiir elektrische Maschinen mit offenen Wicklungen. Ferner wurden
im Rahmen der Fehlertoleranzbetrachtungen weitere Konzepte (primdr mehrphasige Wechselrichter)
vorgestellt, welche ein erhohtes Mall an Ausfallsicherheit versprechen. Das Ziel der damit verbundenen
Untersuchung war es, Wechselrichterstrukturen zu finden, die mit moglichst geringem Schaltungsaufwand
eine hohe Zuverldssigkeit und Verfiigbarkeit vorweisen. Als Ausfallszenarien wurden unterschiedliche Ar-
ten von Halbleiterausfillen angenommen, da diese einen bedeutenden Teil der Gesamtausfille elektrischer
Antriebe ausmachen. Zur Erhéhung der Zuverlissigkeit existieren unterschiedliche Herangehensweisen,
wobei nach der Fehlerdetektion immer eine Reaktion in Form einer Rekonfiguration der Ansteuerung
eingeleitet werden muss. Im Idealfall konnen so die verbleibenden intakten Komponenten die Grundfunk-
tionen des Wechselrichters weiter aufrechterhalten und einen fail-operational Betrieb gewéhrleisten. Bei
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7 Zusammenfassung und Ausblick

Verwendung eines passiven Redundanzansatzes, bei dem einzelne Phasen oder der ganze Wechselrichter
doppelt ausgefiihrt werden, ist eine hohe Anzahl an Halbleitern nétig, die im Normalbetrieb ungenutzt
bleiben. Daher sind aktiv redundante Schaltungen grundsétzlich zu bevorzugen. In diesem Kontext bieten
mehrphasige Strukturen gewisse Vorteile, wobei keine Schaltungsvariante gefunden wurde, welche ohne
die zusitzliche Verwendung von Trennelementen einsetzbar ist. Dies ist dahingehend nachteilig, dass
Trennschalter oder Sicherungen viel Bauraum benétigen und teuer sind, weshalb deren Einsatz im Auto-
mobilbereich — solange nicht zwingend nétig — ungeeignet ist. Unter den betrachteten Dreipunktstrukturen
konnte der ANPC Wechselrichter als einzige Topologie ausgemacht werden, welche ohne zusétzliche
Trennelemente rein durch die standardmiBig verbauten Halbleiter eine Fehlerreaktion auf jeden beliebigen
Halbleiterausfall einleiten kann. Neben Suppressordioden zur Bewiltigung einzelner Kurzschlussausfille
ist hierfiir keine Zusatzbeschaltung notig. Alle weiteren Dreipunktstrukturen zeigen in dieser Hinsicht
ein weniger fehlertolerantes Verhalten. Dieses Ergebnis setzt den Anreiz, die ANPC Struktur genauer zu
betrachten und deren Eignung als Antriebswechselrichter zu untersuchen.

Hierbei stellt sich der Umgang mit der inhomogenen, betriebspunktabhéngigen Aufteilung der anfallenden
Verluste auf die topologischen Schalter als besondere Herausforderung dar. Diesem grundsitzlichen
Nachteil gegeniiber der B6 Struktur kann jedoch durch eine geschickte Ansteuerung und Auslegung
der Einzelschalter entgegengewirkt werden. Durch die Wahl eines geeigneten Modulationsschemas —
welches sowohl den Nullzustand als auch die Kommutierungsvorgénge definiert — lassen sich die Verluste
nicht nur sinnvoll auf die beteiligten Schalter aufteilen, sondern auch die anfallenden Gesamtverluste
beeinflussen. Fiir die Anwendung im BEV hat sich unter den in der vorliegenden Arbeit angenommenen
Randbedingungen aufgrund der reduzierten Verluste bei niedrigem Modulationsgrad insbesondere MS3
mit zwei parallelen Strompfaden im Nullzustand als giinstig herausgestellt. Gegeniiber den anderen
betrachteten Modulationsschemata konnte beispielsweise eine Steigerung der Leistungsdichte von mehr als
30 % sowie die Moglichkeit einer Anfahrstromerhohung von bis zu 50 % ausgemacht werden. Der Wechsel
zwischen verschiedenen Nullzustdnden im Betrieb ermdéglicht zusitzlich die betriebspunktabhingige
Verlustumverteilung in Echtzeit. Als weitere Ansitze zur Steigerung der Performance wurden auB3erdem
die Verwendung unterschiedlicher Halbleitertypen inklusive Mischbestiickungen fiir langsam und schnell
taktende Schalter sowie die Auslegung jedes Einzelschalters auf seine optimale Halbleiterflache untersucht.
Fiir letzteres Verfahren wurde ein Algorithmus zur Berechnung der idealen Flichenverteilung fiir beliebige
Dreipunktstrukturen entwickelt. Unter Beriicksichtigung all dieser Aspekte konnte die generelle Eignung
der ANPC Struktur fiir den Einsatz in BEVs festgestellt werden.

Zur Beurteilung der technischen und 6konomischen Performance dieses Wechselrichtertyps gegeniiber den
anderen néher betrachteten Strukturen folgt in Kap. 5 ein umfassender Vergleich, der die relevanten Parame-
ter aller Topologien gegeniiberstellt und bewertet. Um eine faire Vergleichsgrundlage zu schaffen, wurden
zundchst das Vorgehen zur Auslegung jedes Wechselrichters sowie die zugehdrigen Randbedingungen
definiert. Uber die Berechnung der Kosten fiir die benstigte Halbleiterfliche und den Infrastrukturauf-
wand fiir die Gate-Ansteuerung der aktiven Schalter wurden zunichst topologieabhidngige Fixkosten fiir
die zu verbauende Hardware jedes Wechselrichters bestimmt. Um fiir jeden Antriebsstrang die gleiche
Reichweite zu gewihrleisten, wurde aufSerdem der berechnete Wirkungsgrad im WLTC Fahrzyklus zur
Dimensionierung der Fahrzeugbatterie verwendet. Die aufgrund der Verluste notwendige zusatzliche
Batteriekapazitit stellt damit einen weiteren Kostenanteil dar, der zur Bewertung der Systemkosten heran-
gezogen wurde. Unter Vernachlidssigung der Maschinenverluste zeigt sich ein eindeutiger Kostenvorteil
fiir die B6 Struktur mit 1200 V SiC-MOSFETs gegeniiber den betrachteten Dreipunkt-Wechselrichtern.
Dies liegt vorwiegend am hohen Wirkungsgrad der Halbleiter im Teillastbetrieb in Kombination mit dem
geringen Halbleiterflaichenbedarf und wenig Infrastruktur-Overhead aufgrund der niedrigen Anzahl an
Schaltern. Einzig die SOW Struktur mit SiC-MOSFETs als Sternpunktschalter erzielt aufgrund des noch

178



7.1 Zusammenfassung

hoheren Teillastwirkungsgrads und der gezielten Kombination aus SiC-MOSFETSs und Si-IGBTs trotz
der hoheren Anzahl an topologischen Schaltern vergleichbare Kosten. Die ANPC Topologie bleibt bei
den gewdhlten Randbedingungen zunichst hinter diesen beiden Strukturen zuriick. Als kostengiinstigste
Alternative unter den ANPC Variationen stellt sich die Variante mit SIC-MOSFETs und MS3 heraus,
wobei bei niedrigeren Leistungen auch Mischbestiickungen mit Si-IGBTs giinstig abschneiden. Ein Vorteil
gegeniiber der B6 Struktur ergibt sich erst unter Beriicksichtigung der modulationsbedingten Verluste in
der elektrischen Maschine. Hierfiir wurde ein kurzer Uberblick iiber die Verlustmechanismen in einer
PMSM gegeben und eine auf Literaturangaben basierende Abschitzung getroffen, wie sich die niedrigeren
Oberschwingungsverluste eines 800 V Antriebs mit Dreipunkt-Modulation gegeniiber der Zweipunkt-
Modulation auf die Gesamtverluste auswirken. Als Ergebnis ldsst sich festhalten, dass der Verlustvorteil in
der elektrischen Maschine gemil3 der recherchierten Datenlage dazu beitrigt, dass der Einsatz der meisten
betrachteten Dreipunkt-Wechselrichter zu niedrigeren Systemkosten fiihrt als die Verwendung des bisher
standardmiBig eingesetzten B6 Wechselrichters. Bereits ab einem angenommenen modulationsbedingten
Wirkungsgradvorteil in der Maschine von deutlich unter einem Prozent unterbieten demnach einige der
betrachteten Topologien die Kosten eines Antriebsstrangs mit dem Referenzwechselrichter. Dies gilt unter
anderem auch fiir die ANPC Struktur. Die beste Performance zeigt auch hier der umschaltbare SOW
Wechselrichter, der jedoch aufgrund der geringeren Fehlerresistenz weiterhin als weniger geeignet fiir
einen fehlertoleranten Antriebsstrang angesehen wird. Entfillt diese Einschrinkung fiir einen géngigen
elektrischen Antrieb, so ist die SOW Struktur mit SiC-Sternpunktschaltern an dieser Stelle gegeniiber
allen anderen betrachteten Varianten zu bevorzugen.

Da die Ausfallsicherheit einen zentralen Aspekt dieser Arbeit darstellt, wurde abschlieBend das Ver-
halten des ANPC Wechselrichters im Fehlerfall betrachtet. Unabhdngig vom Fehlerzustand stellt die
permanente Verbindung der defekten Phase mit dem Neutralpunkt die Grundlage des hier untersuchten
Rekonfigurationsprinzips dar. Die Neutralpunktverbindung geschieht iiber die verbleibenden intakten
inneren Schalter, wihrend die anderen Phasen mit einer an die neuen Verhiltnisse angepassten RZM-
oder PWM-Strategie angesteuert werden. Diese nutzt die im Fehlerfall zur Verfiigung stehenden kurzen
Raumzeiger. Im Gegensatz zur normalen Dreipunkt-Modulation fiihrt der Fehlerbetrieb allerdings zu einer
erhohten Spannungswelligkeit am Neutralpunkt und unter anderem aufgrund der fehlenden redundanten
Schaltzustinde zu einem erhohten Risiko fiir das Abdriften des Neutralpunktpotenzials. In der Litera-
tur ist dieses Problem bisher kaum beschrieben. Da gingige Regelstrategien aufgrund der geringeren
Anzahl verfiigbarer Zeiger im Fehlerbetrieb jedoch nicht funktionieren, wurden die zugrundeliegenden
Mechanismen, die zu Abweichungen des Neutralpunktpotenzials von dessen Sollwert fithren, untersucht.
Als Gegenmallnahmen wurden aulerdem sowohl ein Verfahren zur Kompensation des dynamischen
und stationdren Spannungsfehlers als auch ein neuartiges Regelprinzip zur Stabilisierung des Neutral-
punktpotenzials entwickelt. Das vorgestellte Regelkonzept setzt dabei auf eine gezielte Manipulation
des Neutralpunktstroms durch die Addition eines betriebspunktabhiingigen Verschiebungszeigers auf die
Spannung in statorfesten Koordinaten. Anhand von Simulationen und Messungen am Priifstand konnten
beide Prinzipien bestétigt werden. Durch die Kombination beider Verfahren war es somit moglich, einen
stabilen Betrieb im Fehlerfall mit deutlich reduziertem Oberschwingungsgehalt zu gewihrleisten.

Die permanente Neutralpunktverbindung ermoglicht zwar den Weiterbetrieb mit voller Stromtragfahigkeit
gemil dem fail-operational Prinzip, fithrt jedoch aufgrund der um 50 % reduzierten Spannungsausnutzung
auch zur Verkleinerung des Stellbereichs, wodurch der Ubergang in den Feldschwichbereich bereits bei
niedrigeren Drehzahlen stattfindet. Um die damit verbundenen betrieblichen Einschrinkungen moglichst
gering zu halten und die beschriebene Rekonfiguration in jedem beliebigen Betriebspunkt zu gewéhr-
leisten, wurden zusitzliche Verfahren zur Vergroflerung des Stellbereichs im Fehlerbetrieb vorgestellt.
Zunichst wurde eine raumzeigerbasierte Herangehensweise hergeleitet, die durch das Stellen elliptischer
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Trajektorien in der o/ [3-Ebene zu einer besseren Spannungsausnutzung unter voriibergehender Erh6hung
der Drehmomentwelligkeit fiihrt. AnschlieBend wurde das Prinzip auf unterschiedliche Auspriagungen der
GFT erweitert, welche entweder alle oder nur einen Teil der verfiigbaren Basiszeiger zur Maximierung
der stellbaren Spannung nutzen. Auch mit dieser Herangehensweise geht eine temporére Steigerung der
Drehmomentwelligkeit einher. Da die zur Flussbildung weitaus bedeutendere erste Harmonische der
Ausgangsspannung allerdings von dem entworfenen Verfahren profitiert, leisten die vorgestellten Konzepte
einen erheblichen Beitrag dazu, den Ubergang vom Normalbetrieb in den rekonfigurierten Fehlerbetrieb
auch bei sehr hohen Drehzahlen sicher zu gewihrleisten. Konkret konnte die Spannungsgrenze durch
die Implementierung der entwickelten Strategien um bis zu 47 % angehoben werden, was eine signifi-
kante VergroBerung des Drehzahlstellbereichs zur Folge hat. Neben der stationdren Beschreibung der
unterschiedlichen Betriebsweisen im Fehlerfall wurden zuletzt mehrere Ausfallszenarien in verschiedenen
Betriebspunkten zusammen mit der entsprechenden Reaktion der Ansteuerung simuliert. Ausgewihlte
Ausfallszenarien wurden zusitzlich durch Messungen bestitigt. Die Ergebnisse zeigen, dass ein Wechsel
in den Fehlerbetrieb auch transient ohne wesentliche Einschriankungen moglich ist. Die Verfahren zur
voriibergehenden Erweiterung des Betriebsbereichs sorgen zusétzlich auch bei hohen Drehzahlen fiir
einen sicheren Ubergang in den rekonfigurierten Betrieb.

7.2 Ausblick

Die in dieser Arbeit vorgestellten Zusammenhénge und Ergebnisse tragen einen Teil zur Entwicklung
effizienter und sicherer Wechselrichter fiir kiinftige moderne BEVs bei. Aufgrund der weltweit steigenden
Absatzzahlen und der voranschreitenden Entwicklung von Fahrzeugen mit hoheren Automatisierungs-
graden ist zu erwarten, dass die untersuchten Themenfelder auch in den kommenden Jahren weiter an
Bedeutung gewinnen. Der Trend hin zur 800 V Batteriespannungsebene ebnet dabei den Weg fiir die
betrachteten Dreipunktstrukturen, welche gemill den Ergebnissen aus der vorliegenden Arbeit insbe-
sondere aufgrund der Reduktion der Oberschwingungsverluste in der elektrischen Maschine auch aus
okonomischer Sicht vorteilhaft sein konnen. Die tatsdchliche zukiinftige Entwicklung der Komponenten
des elektrischen Antriebsstrangs héingt allerdings von einer Vielzahl an Einflussfaktoren ab. Neben politi-
schen Entscheidungen wird vor allem die Entwicklung der Preise fiir Antriebsbatterien einen wesentlichen
Effekt auf die Verbreitung von BEVs sowie die darin verbauten Technologien haben. Auch moderne GaN
Leistungshalbleiter konnten den Einsatz von Dreipunkt-Technologien in Zukunft begiinstigen. Neben
BEVs gelten diese Aussagen ebenfalls fiir weitere Anwendungen wie elektrische Busse, Lastkraftwagen,
Schienenfahrzeuge oder Flugzeuge, bei denen die Ausfallsicherheit unter Umsténden einen deutlich
hoheren Stellenwert einnimmt als im Automobil. Unter aktuell giiltigen Randbedingungen stellt sich
gemil den vorgestellten Ergebnissen insbesondere die ANPC Topologie als geeignete Wechselrichter-
struktur heraus, die sowohl auf Fehler reagieren als auch effizient betrieben werden kann. Zur Bewertung
alternativer Antriebskonzepte mit anderen Rahmenbedingungen kann auf die in dieser Arbeit verwendeten
Herangehensweisen und Strategien zuriickgegriffen werden.
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Anhang A

Formeln zur Verlustberechnung

Die Verlustbetrachtung der unterschiedlichen Wechselrichtertypen aus Kap. 2.6 basiert auf dem analyti-
schen Verlustmodell, das bereits in Kap. 2.4 und Kap. 4.2.4 eingefiihrt wurde. Dieses Modell beriicksichtigt
sowohl die Durchlass- als auch die Schaltverluste der jeweiligen Schalter aller betrachteten Topologien.
In den nachfolgenden Abschnitten wird zunichst jeweils kurz auf die Ansteuerung der einzelnen Wech-
selrichter eingegangen und anschlieBend ein Formelsatz zur Berechnung aller Verlustanteile vorgestellt.
Die Validitit aller Formeln wurde durch Schaltungssimulationen in PLECS tiberpriift. Aus Griinden der
Ubersichtlichkeit werden zusitzliche kapazitive Verluste beim Schalten nicht mit aufgefiihrt.

A.1 Verlustformeln fiir den B6 Wechselrichter

Die Ansteuerung des B6 Wechselrichters erfolgt geméf des Modulationssignals aus Abb. A.1. Da sich die
beiden Schalter einer Phase symmetrisch verhalten, geniigt die Betrachtung eines Halbleiters. Analog zur
bisherigen Herangehensweise wird fiir diesen die Bezeichnung S, genutzt. Die aus dem iibergeordneten
Modulationssignal der Strangspannung einer Wechselrichterphase M (z) abgeleiteten Modulationsfunk-
tionen 6(¢) in Gl. (A.1.1) zur Beschreibung der Strombelastung des Transistors und der Diode dienen
zur Herleitung der Gleichungen fiir die Schalt- und Durchlassverluste nach [110,239]. Zur Berechnung
von 6(t) kann das Modulationssignal aus Abb. A.1 (links) gemeinsam mit dem Trégersignal gedanklich
um den Faktor 0,5 gestaucht und um 0,5 in das Intervall [0... 1] nach oben verschoben werden. Der sich
daraus ergebende, zur Zweipunkt-Modulation gehorige Formelsatz ist nachfolgend aufgelistet.

o 1t —— Mod. M(t) o 1
= —— Strom i(t) = /I,’
-0 — Carrier - ofHp) A
2 T —PWMS
> > 12
S5 -1°f S5 -1t —— Strom S12
0 > wt T/2 T 0 T/2 T

Abb. A.1: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines B6 Wechselrichters.
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A Formeln zur Verlustberechnung
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A.2 Verlustformeln fiir den NPC Wechselrichter

Dieses Kapitel beschéftigt sich mit der Ansteuerung und der daraus resultierenden Belastung der topo-
logischen Einzelschalter eines NPC Wechselrichters anhand der Modulationssignale und der getakteten
Strome aus Abb. A.2. Im Gegensatz zaum B6 Wechselrichter takten die aktiven Schalter immer nur wihrend
einer Spannungshalbwelle, wodurch sich die effektive Schaltfrequenz f; ¢ fiir jedes einzelne Bauele-

ment reduziert. Der Strom durch die Klemm-Dioden wird von den aktiven Schaltern eingeprigt. Die in
Gl. (A.2.1) aufgelisteten Modulationsfunktionen zur Beschreibung der Strombelastung jedes Halbleiters
dienen auch hier zur Herleitung der Gleichungen fiir die anfallenden Schalt- und Durchlassverluste, welche
nachfolgend fiir jeden Schalter separat ausgewiesen sind. Die analytisch hergeleiteten Ausdriicke wurden

zur Uberpriifung mit den Formelsitzen aus [202,240] abgeglichen.
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Abb. A.2: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines NPC Wechselrichters.
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A.3 Verlustformeln fiir den T-Type Wechselrichter

Formelsatz fiir S4
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A.3 Verlustformeln fiir den T-Type Wechselrichter

Auch fiir den T-Type Wechselrichter wird an dieser Stelle ein Satz an Formeln zur Berechnung der
anfallenden Verluste aufgefiihrt. Die PWM-Signale und die getakteten Strome sind Abb. A.3 zu entnehmen.
Aufgrund der T-Type Struktur werden an dieser Stelle die beiden Schalter-Typen S14 und S»3 betrachtet.
Dabei ist anzumerken, dass die duBleren Schalter S14 zwar aufgrund der Spannungsbelastung in der
sperrenden Halbwelle auf die gesamte Zwischenkreisspannung ausgelegt sein miissen, im Betrieb aber
ausschlieBlich gegen das Neutralpunktpotenzial schalten. Die Halbleiter des T-Zweigs fiithren immer
dann Strom, wenn der Spannungszustand O anliegt. Zur Kontrolle der aufgefiihrten Ausdriicke wurde der
nachfolgende Formelsatz ebenfalls mit den Ergebnissen aus [202,240] verglichen.




A Formeln zur Verlustberechnung
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Abb. A.3: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines T-Type NPC Wechselrichters.
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1—m-sin(wt+¢@) wte
Dy3 : Opos(t) = ] ( ) .0
l4+m-sin(wr+¢) o € (1,21 — @]
Formelsatz fiir S4
~ Uckp f A32
Preond T4 = i m-(sin@+ (T — @)-cos @) + m-(cos @+ 1) (A3.2)
N A K; K
1 _|_ cos (p I lT on Kut.on iT,off UDC uT,off
P, =—f | E — E A33
sw,T14 o fs [ on <Iref> < > + Eofr ref 7. Uref ( )
Uro-1
Pcond7D14 = 417 (Sln ¢—@-cos (P) + T m- (COS ¢ - 1) (A.34)
Kip K
1 —cos@ Upc \™"
Pavpis = fu En- (L (A3.5)
sw,D14 fs vy T <Iref> (2 ] Uref)
Formelsatz fiir S»;
Ucgo -1 :
Peond,T23 = cED (4—=2m-sinp+m-(2¢ —m)-cos @)+
4
- (A.3.6)
I'CE " 1 T—2 2m (2 )
— 2m — —— COS
4 3 ¢
~ N\ Kiton K &\ Kiroff
1 COS(p I ;0 UDC uT,on I ;0 U C uT off
P = E — A3.7
sw,T23 = f S on ( Iref) (2 ] Uref> + off Iref 7. Uref ( )
Uro-1 ,
Preond.p23 = FO°Z, (4—2m-sin@+m-(2¢ — ) -cos Q)+
47
v} (A.3.8)
re-1 — 2m (20)
— Zm — —— COS
47 3 ¢
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A.4 Verlustformeln fiir den ANPC Wechselrichter

PSW,D23 :fs -E,

"

14cos@
2

()
Iref

Upc
2. Uref

) Kup

A.4 Verlustformeln fiir den ANPC Wechselrichter

(A.3.9)

Die grundlegenden Ausfiihrungen zur Funktionsweise und zum Schalt- und Durchlassverhalten der ANPC
Struktur wurden bereits in Kap. 4.2.4 vorgestellt. Der Vollstdndigkeit halber erfolgt die Betrachtung der
PWM-Signale und der getakteten Stréme durch die Einzelschalter auch an dieser Stelle. Erginzend zu
Kap. 4.2.4 werden hier alle Formeln zur Verlustberechnung aufgefiihrt. Zur Uberpriifung wurden diese mit
den Ausdriicken aus [97] abgeglichen. Anders als bei den bisher betrachteten Strukturen wird zusétzlich
zwischen den verschiedenen Modulationsschemata MS1, MS2 und MS3 unterschieden.

A.4.1 Modulationsschema MS1

° 1t — Mod. M(t) o 1
> =S - 1
. —— Carrier 1 -
' 0 ! —— Carrier 2 Z © 0 - ——PWM S
> | S 14
S 4! S 1| ——Stroms,,
0 —>» wt T/2 T T
9 R B [T
v O / v O
2 —PWM 523 2 — PWM 556
S ¢t ——Strom S, S -1t —— Strom S
0 T/2 T 0 T/2 T
Abb. A.4: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines ANPC Wechselrichters mit MS1.
T4 : Or14(t) = m-sin(ot + @) ot € (0,7 — @]
Dis: 51)14(1‘) :m~sin(a)t+(p) ot € [ ]
Ty : t)=1 ot € |0,
231 823 (1) € (0,7~ ¢] (A4.1)
D3 : Opo3(t) = ot € [-¢,0]
T56:8r56(t):1—m-sin(a)t+(p) ot € [ Q, ]
Dsg : 6D56(l) =1l-m- Sin(&)t—l— (P) wt € [O,ﬂ' (p]
Formelsatz fiir S4
UCE,O ° i . . & 2 A 4 2
PeondT14 = i m-(sin@+ (T — @) -cos Q) + - m-(cos@+1) (A4.2)
2\ Kiron &\ Kiroft K
1 + cos (p I B UDC uT on I B UDC uT,off
Py 14 = <> < +Eoft | 7— (A.4.3)
SW fs Iref 2. Uref ° Iref 2- Uref
Uro- I 2
Peondp14 = % m-(sing — @-cosp) + ——m-(cosp—1)? (A.4.4)
~ \ Ko K,
l—coso [ [ Upc \ "
P LR £ (A.4.5)
sw,D14 fs iuy o (Iref> (2 : Uref
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A Formeln zur Verlustberechnung

Formelsatz fiir S);

Ucgo-T reg - 12 sin(2
Peond 123 = % (cos@+1)+ Cin (ﬂ -+ (2([))) (A4.6)

K,
I-sin q) 1T off UDC uT,off
fe - Eoft ( Tt ) e @cos¢p >0

Pow 23 = iimo Ko 7\ Kuton (A4.7)
fe- E ( ref"’) (28;) @cosp <0
Uro-1 rg - I sin(2
Pcond,D23 = l;;)r : (1 — COS q)) + an <(P — (2 (P) ) (A4.8)
Pywp23 =0 (A.4.9)
Formelsatz fiir Ss¢
Ucgo-1
Peond T56 :% (1 —Ccosp — 5 (sin@ — @ - cos (p))
& . (A.4.10)
rce 17 (@ sin2@) m (cosp— 1)
m \2 4 3¢
# Kit.on K, # Kit o
1 cos (p I B UDC uT,on I , U C uT off
P, = E — A4.11
sw,T56 — f S ( Iref) <2 : Uref + Eoff Iref 2 Uref ( )
ol m .
Peond, D56 = o (1 +cosq)— — - (singp+ (w— @) -cos(p)) +
o . sm( o) (A4.12)
I - m )
_ . 1
o < 2 g oleosedt )>
l+cosg [ T\ [ Upc \K
P, =f Ey — | — . (A4.13)
sw,D56 fs T oy <Iref> <2 ] Uref>
A.4.2 Modulationsschema MS2
o 1t — Mod. M(t) o 1
= ’["’ —— Strom i (t) / . l‘ |
. 0 ‘ —— Carrier 1 . 0 |
© " —— Carrier 2 Z o — PWMS
=] = 14
S 1/ S 9t —— Strom 814
0 —>» wt T/2 T 0 T/2 T
* B )
-0 -0 |
© © —PWMS
= =] 56
S 1t —— Strom S, S 1 |—SromS
0 T/2 T 0 T/2 T

Abb. A.5: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines ANPC Wechselrichters mit MS2.
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A.4 Verlustformeln fiir den ANPC Wechselrichter

T4 : 6114(t) = m-sin(@t + @) ot € (0,7 — @]
D4 : Op14(t) = m-sin(wr + @) ot € [—¢,0]
m-sin(@t + @) ot € (0,7 — @]
T”:‘Sm(t):{w in(or+9) or < | ]
. o o T—Q, 1
mesin ( "’) [ @, ] (A4.14)
1+m-sin(owt+¢) ot € |w,27—¢@
D3 : dp3(t) = .
m-sin(t + @) ot € [—¢,0]
Tse : Orse(1) = 1+m-sin(wt +¢) o1 € 7,27 — @]
Dse : Opse(t) = 1+m-sin(wt +¢) ot € [1—¢@,7]
Formelsatz fiir S14
Ucgo-1 J?
Peona 14 = —=2% - (sin@ + (T — @) - cos @) + fee m-(cos@+1)> (A.4.15)
’ 4r 61
Psw,Tl4 =0 (A416)
Uro-1 J?
Pcond,D14 = 2(7)1_ 'm'(Sinq)_q)'cosq))'i_%'m'(cosq)_ 1)2 (A4.17)
Powp1a =0 (A.4.18)
Formelsatz fiir S,;
Ucgo- T T
Prond 123 = ——22 ((L - 1) -cos @+ 1> +
’ 27 2
. . (A.4.19)
rcg- I sin(2¢) n 8m cos
aw \7 2 3 089
7 iT,on T Kit off
fS I T uT(m I ) U bC uToﬁ
P =2 — Eoir | — A.4.20
sw,T23 p on Ire ret + Loff Iref 7. Uref ( )
U T
PCO[ld,DZ?) = LN (( L - COS (P + 1)
21 2
o (A4.21)
rg-1 - sm(2(p) 8m
- — - COS
4x 2 3 0
~ \ Kip K
1 1 Ubc ub
P — f.E..—. . (A.4.22)
swb23 ﬂ " T <Iref> <2 : Uref>
Formelsatz fiir Ss¢
Ucgo- I .
Prond T56 = ——2 (1 +CcosQp — 2. (sing + (7 — @) - cos ‘P)) +
’ 27 2
- (A.4.23)
reg -1 sm(2(p) m 2
5 2 i 3 (cosp+1)
1Tnff U uT(yff
Je1 - Eoft ( ) < 5;) @cosp >0
PSW,T56 = Kit.on KuT on (A.4.24)
fe E < ) (uDJC) @cosp <0
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A Formeln zur Verlustberechnung

Uro-1 m .
Peond, D56 = 0 <l —cos@Q— — - (singp — ¢ -cos q))) +
2 2
& . (A.4.25)
re-17 (@ sin(29) 5
m \2 4 3 (cose-l)
Psw,D56 =0 (A426)
A.4.3 Modulationsschema MS3
© 1t — Mod. M(t) B 1f o
< Wit —eme ) < LTI
N —— Carrier 1 - i
%5 0 ; —— Carrier 2 Z 1o 0 PWM S
s | S — 14
EE S 1t —StromS14 1
0 —> wt T/2 T 0 T/2 T
T 1 ”'”LLHL T 1
w O | 3 Ol
5 — PWM 523 = — PWM 856
S -1f ——StromS,,, S ap  |—swoms,,
0 T/2 T 0 T/2 T

Abb. A.6: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines ANPC Wechselrichters mit MS3.

Ti4: Or14(t) = m-sin(wt + @) ot € 0,7 — ¢]
D4 : 61)14(1‘) = m-SiIl(G)l-i— (P) ot € [—(P,O]
m-sin(@t + @) ot € [0,7— @] @ Iy,
Tos: Or23(t) = 1 —m-sin(wt+ @) ot € [0,1— ] @ 31y,
l+m-sin(wt+¢) ot € [x—@,n] @ 1y
m-sin(t + @) ot € [—9,0] @ [y, (A7)
Do3: 0p3(t) = { | —m-sin(wt +¢) ot € [—¢,0] @ 1i o
L+m-sin(ot+¢) ot € [7,27—@] @ 51,
—m-sin(wt4+¢) @t € [0,m—¢| @il
Tse : Orse(t) = . ( : | | 21p
L+m-sin(wt+¢) ot € [x—@, 7] @ 5Ly
1—m-sin(wt+¢) ot € [—9,00@ Li,
Dsg : Opse(f) = , ( ) [ J@ 2k .
L+m-sin(wt+¢) ot € [7,21—¢] @ 5l
Formelsatz fiir S14
Ucgo-1 J?
PeondT14 = C::;(r) -m-(sin@+ (w— @) -cos Q) + rcgﬂ -m-(cos @+ 1)2 (A.4.28)
4 Kit,on K 4 KiT oft K
1+COS(p I § UDC uT,on I 5 UDC uT,off
P, =——-If|E — E — A.4.29
sw,T14 o fs [ on (Iref) <2 ) Uref + Eoft Iref 7. Uref ( )
Uro-1 2
Peond D14 = 4’71? -m-(sing — @ -cos Q) + NI (cosp —1)? (A.4.30)




A.5 Verlustformeln fiir den FC Wechselrichter

~ \ Kip K
- i Upe \ K
Papia = fy En- ——9 <1f) ( be ) (A.431)
Ie

21 2- Utet

Formelsatz fiir S,;

UCE,O f m-T
Pcond,T23 = (1 +

27 4

P 2
-Cos (p) FCZ: (Z +% (cos@+1)* + 7m -Cos q)) (A4.32)

A A K o
1— COS(p i Kit.on Kyt on I iT,off UD Kyt oft
P =— " "f|E A.4.33
w2 2n fs o <2Iref> ( ) <2Iref> 2Uref ( )
Uro- f m-T 2m
P _ 5 (1_ = —1)2-=. A.4.34
ond.D23 o 1 cos(p < 1 (cos@ —1)° 3 "cos (p) ( )
B =fs Ex- Itcose (T (A.4.35)
sw,D23 s Lrr o 7. Iref
Formelsatz fiir Ss¢
U I T .
Peond,T56 = CEO” < (((p— 5) ~cos<p—sm(p>> +
1 (A.4.36)
FCE * T m 2 )
-2 1
am (4 3 (coso+1)
&\ Kiron K &\ Kiroft K,
1 — Cos (p I s UDC uT,on I 5 UDC uT,off
P =— —— "f|E — E — A.4.37
w30 2n fs o <2Iref > <2Uref ) ot 2Uret 2Uret ( )
U, T .
Pcond,D56 = ZO (2 +m <((p — E) - COS (@ — sin (P)) +
722 (A.4.38)
M (E_ T . (COSZ(P+ 1))
4T \4 3
2 Kip K
1+cos@ I Upc ™
P — f.E_ . (A.4.39)
sw,D56 fs I oy (2 ] Iref> (2 - Uref)

A.5 Verlustformeln fiir den FC Wechselrichter

In diesem Kapitel wird die Ansteuerung und die daraus resultierende Belastung der Schalter eines FC
Wechselrichters anhand der Modulationssignale und der getakteten Strome aus Abb. A.7 beschrieben.
Da fiir eine gleichmiBige Belastung der ,fliegenden Kondensatoren geméfl den Ausfithrungen aus
Kap. 2.6.5 zwischen den beiden verfiigbaren Nullzustéinden 0, und 0, abgewechselt wird, miissten an dieser
Stelle eigentlich die Verlustformeln unter alternierender Verwendung beider Schaltzustinde hergeleitet
werden. Bei ausgeglichener Kondensatorspannung fallen jedoch in beiden Nullzustdnden die gleichen
Gesamtverluste an. Die Aufteilung auf die beteiligten Schalter erfolgt daher aus Symmetriegriinden
durch eine nachgelagerte Umverteilung, damit sich die Modulationsfunktionen in eine analytisch fassbare
Gleichung iiberfiihren lassen. Diese Herangehensweise beruht auf der Annahme, dass beide Nullzustéinde
zu gleichen zeitlichen Anteilen gestellt werden. Ist dies der Fall, so fillt bei identischen Chipflachen
an jedem topologischen Schalter die gleiche Gesamtverlustleistung an. Die Verluste am ,,fliegenden
Kondensator werden nachfolgend zwar ebenfalls hergeleitet, aufgrund der schwierig allgemeingiiltig
formulierbaren Anforderungen an den Kondensator jedoch in den Berechnungen aus Kap. 5 ignoriert.
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A Formeln zur Verlustberechnung

w 1t —— Mod. M(t) | |
= —— Strom i (t)
'__ 0 —— Carrier 1
2
: Z
ERER -
|
0 —> wt T/2 T
| L
;d_) 0 . :q_) Or )
2 —— PWM 813 2 —— PWM 824 ll
S5 -1t —StromS .| 1 5 -1t —Strom S,
0 T/2 T 0 T/2 T

Abb. A.7: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines FC Wechselrichters unter ausschlieflicher
Verwendung des Nullzustands 0.

T3 6r13(t) :m-sin(a)t—l—q)) ot € [0,7’[—90]
D3 6])13(1‘) :m-sin(wt+(p) ot € [—(p,O]
1 0,mr—
T24Z5r24(l)—{ . or € (0.7 =)
l+m-sin(wr+¢) ot €
1 —0,0 5.
D24:6D24(r)—{ | ot € [-¢,0] (A5.1)
l4+m-sin(wr+¢@) or €|
[
[

l—m-sin(ot+¢) o€

FCIMpc(I) = {

l+m-sin(lor+¢) ot €

Formelsatz fiir S;

UCE,O i . I'CE i2
Peond,T13 = P cm-(sinp+ (T—¢@)-cosQ) + el (cos@+1)> (AS5.2)
~ \ Kiron K &\ Kiroft K
1+cos ® I | Upc uT,on i X Upc T off
& =——F—fs|Eon | 7 Eof | — AS53
sw,T13 o I |Fon <Iref> <2 : Uref> + it | 2 Uws (A4.5.3)
Urpo-T ) 2
Peond,p13 = % -m-(sing —@-cosQ)+ % -m-(cos @ — 1) (A5.4)
7 Kip Kip
1—cosg (I Upc u
P, =fo By ——— | — (A.5.5)
sw,D13 fs T o <Iref> (2 ] Uref)

Formelsatz fiir S,4

Ucgo-1 _ P 2
Peond 124 = Cé];:;(r) (4+m-(@pcosp —sing)) + rcin <7‘L’ — ?m -(cos @ — 1)2> (A5.6)

Pow To4 = 1_(:708(1) £ |E i Kiten Upc Kur.on N E i Kirort Upbc K off
sw,T o s on Lot 7. Uset o Lot 3. Unt

(A5.7)
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A.6 Verlustformeln fiir den SOW Wechselrichter

Uro-1 _ P 2
Prondp24 = —2 (4—m-(sinp+ (T—@)-cosQ))+ F T— —m(coqu—l)z (A.5.8)
’ 4 47 3
& \ Kip K
1+cose (1 Upc ub
P, =fo By —— | — (A.5.9)
sw,D24 fs oy <Iref> (2 - Uref)
Kondensatorverluste [nicht verwendet]
Rgsg - 2 2
Peond.c = EZ‘; : (n —m— 7’" cos(2(p)> (A.5.10)

A.6 Verlustformeln fiir den SOW Wechselrichter

Die grundlegende Betriebsweise der SOW Struktur wurde bereits in Kap. 2.6.6 beschrieben. In diesem
Abschnitt finden sich zusitzlich die Modulationssignale und Formeln zur Berechnung der Schalt- und
Durchlassverluste aller topologischen Schalter. Dabei werden die beiden Betriebsmodi fiir niedrige
(Y-Modus) und hohe Aussteuerung (OW-Modus) nacheinander betrachtet.

A.6.1 Y-Modus: Sternschaltung

Befindet sich der SOW Wechselrichter im Y-Betrieb, so sind die Schalter S, in WR2 dauerhaft ausgeschal-
tet und fithren keinen Strom. Stattdessen sind die Sternpunktschalter Sy durchgehend im eingeschalteten
Zustand und werden mit dem kontinuierlichen Phasenstrom belastet. Die Schalter S;» in WR1 takten
analog zum PWM-Betrieb des B6 Wechselrichters.

o 1} —— Mod. M(t) | 1 o 1
= —— Stromi(t) =
:aj 0 — Carrier :as ol
- - —PWM 812
S ot R ——StromS,,
— ! !
0 —> wt T/2 T 0 T/2 T
° 1f © 1 /
5 °[—pPwms 5 o
=3 2 =N | —Pwms,
S .1t |—— Strom S, S 1t — Strom S,
0 T/2 T 0 T/2 T
Abb. A.8: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines SOW Wechselrichters im Y-Modus.
T 61"12(2‘) % (1—|—m-sin(a)t+(p)) (IS [ ]
Dis: 6D12(l‘) % (1 +m- SlIl((J.)l‘jL q))) ot € [7'[ 27'[]
Ty : 8r12/(l‘) =0 wr € [0 271']
Dy : 5D12/(t =0 ot € [0 27[] (A.6.1)
Ty : 6ry(r) =1 ot € [0, 7]
Dy : dpy(r) =1 ot € [m,27]
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A Formeln zur Verlustberechnung

Formelsatz fiir S,

~f 1 m-cos 1 m-cos
Peonati2 =Ucgo I | ==+ mocose +reg- P <+ ¢ (A.6.2)
2n 8 8 3
\/‘ fg < > Kit on < ) KuT,on < f >KiT~off < UDC >KuT.off
Pow 112 = +E — (A.6.3)
sw,T12 = ref ref off Iref 2-U ref
_ m-cosQ m-cos
Peona.p12 =Upp -1 < ) ( 3(P) (A.6.4)
T
V2 2-fs Upc
P — . (A.6.5)
swb12 = T (Iref> (2 Uref>

Formelsatz fiir S/12

Peond,T122 =0 (A.6.6)
Powr12 =0 (A.6.7)
Peonapiz =0 (A.6.8)
Pswpi2 =0 (A.6.9)

Formelsatz fiir Sy

Ucgo-l  reg I

Pcond,TY = 7'[ + 4 (A.6.10)
Pswry =0 (A.6.11)
Ugpo- 1 P2
Peonapy = 2=y B2 (A.6.12)
T 4
PSW,DY =0 (A613)

A.6.2 OW-Modus: Offene Wicklungen

Im OW-Betrieb fiihren die grundfrequent getakteten Halbleiter S’12 in WR2 wihrend einer Spannungs-
halbwelle den vollen Phasenstrom, sind jedoch ansonsten ausgeschaltet. Die Sternpunktschalter Sy sind
dauerhaft inaktiv. Das PWM-Muster fiir WR1 unterscheidet sich von dem Ansteuermuster des Y-Betriebs,
da es sich aus einer Uberlagerung der iibergeordneten Spannungsvorgabe M(t) mit der Rechteckfunktion
zur Ansteuerung von S/12 zusammensetzt. Um das richtige Taktsignal zu erzeugen, muss die Ansteuerung
aulerdem auf eine quasi-Dreipunkt-Modulation zuriickgreifen, wobei aufgrund der Definition der Modu-
lationsfunktion fiir Sj, nur das obere Trigersignal verwendet wird. Damit entspricht das PWM-Muster
dem des Schalters So3 der ANPC Struktur mit MS2.

X1V



A.6 Verlustformeln fiir den SOW Wechselrichter

T 1t — Mod. M(t) | 4 o 1
= — Stromi(t) =
- —— Carrier 1 -0
T T
S Z =
3 af 5
0 —» wt T/2 T 0 T/2 T
B 1 ~ ' 1y
- 0 L . i - 0
© — PWM S12 © — PWM sY
S : =
S 1 |——SwomS,, S -1 |—StromS,
0 T/2 T 0 T/2 T

Abb. A.9: Modulationssignale und Strome durch die Schalter eines SOW Wechselrichters im OW-Modus.

m-sin(r + @) ot € (0,7 — @]
T2 : Ori2(t)
l+m-sin(wt+¢) ot € [x—¢@,n]
m-sin(r + ot € [—9,0
D12 : dpi2(t) 2 =9.0)
l+m-sin(wr+¢) ot € [7,27— @]
_ (A.6.14)
Ty : Omiz(t) =1 ot € (1,27 — @]
Dlz/:éDlzl()zl ot € [T— @, 7]
Ty.6ry( ):0 Wt € [0,27‘5]
Dy : épy(t) =0 ot € [0,27]
Formelsatz fiir S,
Ucgo-T T
Pcond,TlZ = C;;;) ((mT — 1) -COSQ + 1) +
A.6.15
rece I (@ sin(2q)) N 4m ( )
- — -cos
2w \2 3 o8¢
i 1T on uT on f KiT’Off UDC KuT,off
P _ I8 - +E — A.6.16
sw,T12 Eoft < I ) < ref) on ( Iref> <2 : Uref> ( )
Upo-T -
Pcond,D12 = l;O (( ) *COs @ + 1)
A.6.17
— = -m-(cos?
4r 3 ¢
~ \ Kip K
fs I Upc \ ™
Pt g (L (A.6.18)
sw,D12 T I Iref 7. Uref
Formelsatz fiir S,
Ucey rcg - 12 sin(2
Peond.T12 = ;T (1+coso)+ En (n -0+ (2(p)> (A.6.19)
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A Formeln zur Verlustberechnung

f.qi KiT‘off KuT,off
%-Eoff<“m‘p> (UDC ) @cosp >0

Iref 2. Uref

Pyw 12 = - Kir KuT.on
% -Ey, ("S‘“‘P) ' (—UDC )  @cosp <0

Lreg 2-Uret

Feondp12 = U};ST.IA (1 —cos @)+ rznﬁ ((p _ Sin(22(p))
0 @cosp >0

Pswpiy = % E. (i‘ifff‘P)[(iD (ZL.[Brcef>KUD @ cosg < 0

Formelsatz fiir Sy
P cond, TY = 0
P, sw,TY = 0
P cond, DY — 0

PSW,DY =0

(A.6.20)

(A.6.21)

(A.6.22)

(A.6.23)
(A.6.24)
(A.6.25)
(A.6.26)
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Anhang B

Formelsatz zur Beschreibung permanentmagneter-
regter Synchronmaschinen mit Reluktanzmoment

B.1 Betriebsverhalten

Dieses Kapitel beinhaltet die wichtigsten Grundgleichungen zur Beschreibung des Betriebsverhaltens einer
PMSM auf Basis der Literatur aus [35,42,241-243] und unterstiitzt damit die Aussagen und Herleitungen
aus unterschiedlichen Kapiteln dieser Arbeit. Die aus dem Ersatzschaltbild in Kap. 2.2.2 e) abgeleitete
allgemeine Maschinengleichung im rotorfesten d/g-System ist in Gl. (B.1.1) in Matrixschreibweise
gegeben.

ug \ iq Ly O g iy 0 —L 0
<”q>_Rs<iq)+<0 Lq>dt<iq>+w<Ld 0><,q>+w<%M> (B.1.1)

Bei der Mehrheit aller elektrischen Maschinen fiir BEVs sind die beiden Induktivititen Ly und Lg
unterschiedlich groB3 [35]. Diese Anisotropie des Rotors kann zur Erzeugung eines zusétzlichen Reluktanz-
moments genutzt werden, wobei sich das Gesamtdrehmoment gemif3 Gl. (B.1.2) berechnet. Neben dem
drehmomentbildenden q-Strom tragt demnach auch der feldbildende d-Strom zur Drehmomenterzeugung
bei. Fiir giingige anisotrope IPMSMs gilt dabei immer Lg < Lg, weshalb zur Erzeugung eines positiven
Drehmoments ein negativer Strom in der d-Achse gestellt werden muss.

3
Mel:E’P'iq’(%M'f‘(Ld_Lq)'id) (B.1.2)

Da der maximale Strom aufgrund der Verluste im Wechselrichter und der elektrischen Maschine limitiert
ist, miissen die Stromkomponenten in beiden Achsen gemiB Gl. (B.1.3) begrenzt werden. In der d/qg-
Ebene beschreibt dieses Stromlimit einen Kreis um den Koordinatenursprung (siehe Abb. B.1). Analog
zum Strom kann auch die Spannung in rotorfesten Koordinaten beschrieben werden, wobei die maximale
Spannung bei Verwendung der RZM auf U—\/Dg begrenzt ist.

Upc
i3 +12 <Inax uj+ul < T_Umdx (B.1.3)

Zur optimalen Regelung der PMSM mit Reluktanzmoment gilt es, die beiden Stromkomponenten so
einzustellen, dass das geforderte Drehmoment mit niedrigstmoglichem Gesamtstrombetrag erzeugt wird.
Diese Strategie wird als MTPA-Verfahren bezeichnet (MTPA, Maximum Torque Per Ampere) und kann
anhand der oben genannten Gleichungen hergeleitet werden. Fiir den g-Strom ergibt sich die vom d-Strom
abhingige Kurve aus Gl. (B.1.4), die ebenfalls in Abb. B.1 eingezeichnet ist [42,243].

iq'¥om

] B.1.4
lg= LdL + ( )
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B Formelsatz zur Beschreibung permanentmagneterregter Synchronmaschinen mit Reluktanzmoment

Auf dieser MTPA-Trajektorie wird der Strom eingeregelt, solange der Gesamtstrom den Wert /i, nicht
liberschreitet. Die Stromgrenze mit Ijmax und Iy max wird bei der sogenannten Eckfrequenz erreicht,
welche durch Gl. (B.1.5) definiert ist und den Ubergang vom Grunddrehzahlbereich in den unteren
Feldschwichbereich darstellt. Oberhalb dieser Frequenz muss die MTPA-Trajektorie zur weiteren Er-
hohung der Drehzahl verlassen werden. Stattdessen wird zum Erreichen hoherer Drehzahlen vermehrt
feldschwéchender Strom gestellt, indem der Maximalstromkreis bis zur Grenzdrehzahl abgefahren wird.
Eine ausfiihrliche Beschreibung der tatsdchlichen Verldufe beider Stromkomponenten findet sich in [42]
und [157].
Umax

Weck =
- \/(Ldld,max + tH’M)z + (quq,max)2

Die Grenzfrequenz definiert die grotmogliche Drehzahl, die auf dem Maximalstromkreis erreicht werden

(B.1.5)

kann. An dieser Stelle muss zwischen zwei Ausprigungen der Maschinen-Auslegung unterschieden
werden. Erreicht der Strom in der d-Achse an der Grenzfrequenz bereits den Maximalstrom, so ist eine
weitere Erhohung der Drehzahl iiber die Grenzfrequenz hinaus unmdoglich, da bereits der gesamte verfiig-
bare Strom zur Feldschwichung verwendet wird. Als Entscheidungskriterium dient hier der stationére
Kurzschlussstrom der PMSM, der nach Gl. (B.1.6) von dem Verhiltnis aus dem Permanentfluss und der
Induktivitdt in d-Richtung abhéngt.

Fom o Yem

ldo = —— k= =—
Ld Imax Ld : Imax

(B.1.6)

Ubersteigt der Kurzschlussstrom den Maximalstrom der Maschine (k > 1), so definiert @gren, die maximal
erreichbare Drehzahl, siehe Abb. B.1 (rechts). Unter dieser Voraussetzung kann die Grenzdrehzahl durch
Gl. (B.1.7) berechnet werden.

Unnax
0) = B.1.7
sren %M —1 made ( )

Liegt der Kurzschlussstrom bei k& < 1 jedoch innerhalb des Maximalstromkreises, so lédsst sich die Drehzahl
im Leerlauf prinzipiell unbegrenzt weiter erhohen, indem die fiir den angestrebten Betriebspunkt zu stellen-
de Spannung minimiert wird (MTPV, Maximum Torque Per Volt), siehe Abb. B.1 (links). Der Stromzeiger
wird in diesem Fall durch GI. (B.1.8) beschrieben. Der Ausdruck fiir die Grenzfrequenz wird hier aus Griin-
den der Ubersichtlichkeit nicht aufgefiihrt, kann aber der Literatur entnommen werden [42]. Der damit
abgedeckte Stellbereich wird im Allgemeinen als erweiterter oder oberer Feldschwichbereich bezeichnet.
Die Wahl des Faktors k bei der Dimensionierung des zur Maschine gehdrenden Wechselrichters spielt eine
entscheidende Rolle fiir das Betriebsverhalten des Antriebs. Dies wird unter anderem in Kap. 6.1.1 und
Kap. 6.5.1 aufgegriffen und als Grundlage zur Bewertung unterschiedlicher Fehlerreaktionen verwendet.

Umax 2
L Wy AW, . (Vo )" —AW]
ig= —— < ig= (B.1.8)
Ly Ly

Lo —\/ (Looa) 2 +8 (U) (Lo — L)’

Aa= 4 (Ld - LQ)

(B.1.9)

Abb. B.2 zeigt die aus den aufgefiihrten Gleichungen resultierende und zu den Kennlinien aus Abb. B.1
gehorige Drehzahl-Drehmoment Abhéngigkeit fiir die Priifstandsmaschine aus Kap. 4.1 mit zwei unter-
schiedlichen Stromgrenzen. Fiir den niedrigeren Maximalstrom von 300 A zeigt sich eine Einschniirung
des Betriebsbereichs an der Grenzfrequenz, wihrend die Drehzahl bei einem Maximalstrom von 450 A
iber diese Grenze hinaus erhéht werden kann. Der Kurzschlussstrom iqy der Maschine betrdgt 400 A.

XVIII



B.2 Verluste
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Abb. B.1: Charakteristische Kennlinien und Trajektorien der Priifstandsmaschine aus Kap. 4.1 fiir unterschiedliche
Stromgrenzen von Imax = 450 A (links) und Imax = 300 A (rechts).
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Abb. B.2: Drehzahl-Drehmoment Charakteristik der Priifstandsmaschine aus Kap. 4.1 bei beiden Stromgrenzen.

B.2 Verluste

Dieser Abschnitt dient zur Einordnung der Verluste einer PMSM nach ihrer Ursache und beschreibt die
Grundgleichungen, mit denen diese quantifiziert werden konnen. Im Fokus stehen hierbei die durch den
Wechselrichter beeinflussbaren Verlustanteile. Die Ausfiihrungen orientieren sich an den Literaturquel-
len [66—75], wobei insbesondere [66] und [67] einen guten Uberblick iiber alle Maschinenverluste und
deren Wirkprinzipien liefern. Allgemein wird zwischen elektromagnetischen und mechanischen Verlusten
unterschieden. Erstere setzen sich aus Stromwirmeverlusten, Eisenverlusten und Zusatzverlusten zusam-
men, letztere sind bei Antrieben fiir BEVs hauptséchlich durch Reibung in den Lagern dominiert. Abb. B.3
zeigt eine Ubersicht iiber die groBten Verlustanteile, welche nachfolgend kurz formelmiRig beschrieben
werden. Hierbei ist vorab anzumerken, dass eine exakte quantitative Bestimmung der Maschinenverluste
mit Ausnahme der ohmschen Stromwérmeverluste aufgrund des komplexen geometrischen Aufbaus nur
schwer allgemeingiiltig realisierbar ist [66]. Dies fiihrt zu teils deutlichen Abweichungen zwischen analy-
tischer Schitzung und realen Verlustmessungen, was auch in den oben referenzierten Literaturangaben
deutlich wird.
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B Formelsatz zur Beschreibung permanentmagneterregter Synchronmaschinen mit Reluktanzmoment

Hauptverlustanteile einer PMSM fiir BEVs
< elektromagnetisch ><— mechanisch —>
Stromwérmeverluste | |Eisenverluste | |Zusatzverluste || [Reibverluste |
Grundschwingung Blechpaket Rotor/Luftspalt o Lager-
e Statorwicklungen (ohmsch) e Hysterese e  Wirbelstrome Reibung
e  Wirbelstrome in Magneten

Oberschwingungen e Zusatz- e  Wirbelstrome
e Statorwicklungen (ohmsch) verluste in Rotorblechen
e Stromverdringung in der e Oberfldchen:

Statorwicklung Luftspalt/Nuten

Abb. B.3: Ubersicht iiber die in einer PMSM fiir BEVs anfallenden Verluste nach [66,67].

Zunichst erfolgt die Betrachtung der Stromwirmeverluste. Diese teilen sich auf einen Grundschwingungs-
und einen Oberschwingungsanteil auf, wobei der zugrundeliegende Verlustmechanismus der gleiche ist:
Aufgrund des Widerstands der Statorwicklungen wird dort elektrische Leistung in Wirme umgewandelt,
die tiber das Kiihlsystem abgefiihrt werden muss, welches den Stator typischerweise umschlie3t [244].
Der Grundschwingungsanteil P, w1 sowie der Anteil der n-ten Harmonischen P, w os,, berechnet sich
gemif Gl. (B.2.1).

Pow,i = 3R Pyw.osn = 3R51§ff7n (B.2.1)

Durch hochfrequente Stromoberschwingungen entstehen zusitzliche Stromverdridngungsverluste in den
Wicklungen (Skin-/Proximity-Effekt). Die inhomogene Stromdichteverteilung iiber den Leiterquerschnitt
erhoht dabei die eben beschriebenen Stromwirmeverluste. Nach [67,245] ist eine analytische Beschreibung
durch Multiplikation der Ausdriicke aus GI. (B.2.1) mit einem frequenzabhingigen Stromverdrangungs-
faktor moglich. Gl. (B.2.2) fasst alle bisher betrachteten Verluste zusammen, wobei kgy 1 und ksy ,, die
Stromverdrangungsfaktoren der ersten und n-ten Harmonischen beschreiben.

Pyw = ksv,1Pyw,1+ Z ksv.nPy.w.08.1 (B.2.2)
n=2

Die im Statorblech der PMSM anfallenden Eisenverluste werden in Abb. B.3 in Hysterese-, Wirbelstrom-
und Zusatzverluste unterteilt, wobei Hysterese- und Wirbelstromverluste aufgrund des dhnlichen physika-
lisches Wirkprinzips hiufig unter dem Uberbegriff Ummagnetisierungsverluste zusammengefasst werden.
Hystereseverluste entstehen aufgrund der hysteresebehafteten Magnetisierungskennlinie der Bleche. So-
wohl iiber eine Grundschwingung als auch in jeder Pulsperiode durchlduft die Magnetisierung einen
Abschnitt dieser Kennlinie, wobei jeweils Verluste anfallen. Einen Ansatz zur analytischen Beschreibung
bei sinusformiger Anregung liefert die Steinmetz-Formel [246] aus Gl. (B.2.3), wobei die Koeffizienten a
und b zur Berechnung der Hystereseverluste nach [247] bei @ = 1 und b = 2 liegen. Bei nichtsinusférmiger
Anregung ist die Gesamtverlustleistung durch die Summe der enthaltenen Frequenzanteile zu berechnen.

Py ys = knys f*B” (B.2.3)

Die Steinmetz-Formel gilt auch fiir die Berechnung der Wirbelstromverluste. Hier unterscheiden sich
nach [247] allerdings die verwendeten Exponenten, wobei gilt: @ = b = 2. Die Summe der Ummagne-
tisierungsverluste bei einer festen Frequenz ldsst sich also vereinfacht zu Gl. (B.2.4) zusammenfassen.

Pou = knys fB* + kws f*B* (B.2.4)

Des Weiteren werden in der Literatur teils Zusatzverluste im Eisen beriicksichtigt, die an dieser Stelle
jedoch nicht weiter betrachtet und daher vernachlissigt werden sollen. Die durch Wirbelstrome in den
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B.2 Verluste

Permanentmagneten oder im Rotorblech hervorgerufenen Zusatzverluste stellen hingegen einen zum Teil
nicht zu vernachlidssigenden Anteil der Gesamtverluste dar. Dies ist insbesondere deshalb kritisch, da sich
die Kiihlung des Rotors weitaus schwieriger gestaltet als die des Stators. Urséchlich fiir diese Wirbelstrome
sind beispielsweise Oberschwingungen im Feldverlauf, welche durch den Aufbau der Maschine oder
durch Harmonische im Strom hervorgerufen werden konnen. [66]

Neben Wirbelstromen fiihren aulerdem Inhomogenititen des Luftspalts zu weiteren Zusatzverlusten.
Reibverluste werden an dieser Stelle nicht weiter betrachtet, da sich diese nicht iiber die Wahl des

Wechselrichters beeinflussen lassen.
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Anhang C

Herleitung der Rekonfiguration mit Pulsweiten-
modulation

Die Generierung der Ansteuersignale im rekonfigurierten Betrieb unterscheidet sich bei Verwendung der
Raumzeigermodulation nicht grundsétzlich vom normalen Betrieb. Es werden lediglich andere Schalt-
zustidnde verwendet, da im Fehlerfall nicht mehr alle vorher moglichen Spannungszeiger zur Verfiigung
stehen. Die Berechnung des Soll-Zeigers erfolgt aber auf die gleiche Art und Weise. Wird zur Ansteuerung
des Wechselrichters — wie in Kap. 6.1.4 thematisiert — hingegen die Sinus-PWM verwendet, dndert sich
dies. Hier miissen die Modulationssignale grundlegend an die neuen Anforderungen angepasst werden.
Die folgende Herleitung beschreibt, wie die beiden verbleibenden Phasen bei Ausfall eines Halbleiters in
einer beliebigen anderen Phase angesteuert werden miissen, um weiterhin ein symmetrisches dreiphasiges
Drehstromsystem mit der richtigen Amplitude, Frequenz und Phasenlage erzeugen zu kénnen.

U

0 o

Abb. C.1: Sternschaltung mit verwendeten Spannungszeigern.

Die komplexen Zeiger fiir die nach Abb. C.1 auf den Neutralpunkt (hier als Massepotenzial eingezeichnet)
bezogenen Klemmenspannungen der drei Wechselrichterphasen konnen geméf Gl. (C.0.1) beschrieben
werden. Um eine allgemeine mathematische Betrachtung zu ermoéglichen, werden die Wechselrichterpha-
sen nachfolgend mit i € [1,2,3] bezeichnet.

U, =kU & (C.0.1)
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C Herleitung der Rekonfiguration mit Pulsweitenmodulation

U bezeichnet dabei die Spannungsamplitude und k; den Ausfallfaktor der jeweiligen Phase, wobei fiir
eine ausgefallene Phase k; = 0 und fiir eine intakte Phase k; = 1 gilt. Der jeweilige Phasenwinkel ist durch
¢; definiert. Mit diesen GroBen lassen sich auch die verketteten Spannungen bestimmen:

Up=U—U,=U (ky e!® —ky l?) (C.0.2)
Uy =Uy—-U;=U (kr e1” —k3 e!?) (C.0.3)
Uy =Us—U; =U (kze!® —k el?) (C.0.4)

Diese Spannungszeiger lassen sich — wie hier am Beispiel von U |, durchgefiihrt — durch das Anwenden
der Eulerschen Identitéit als Kombination von Sinus- und Kosinustermen darstellen:

Uy, = U [k -cos (1) —ka-cos (@) + j [k1-sin (@) —ka-sin(¢2)]] (C.0.5)

Hieraus kann nun der Betrag der Spannungsvektoren bestimmt werden. Fiir U |, ergibt sich folgender
Ausdruck:

U, | = U\/[kl -cos (@1) —ky - cos (¢2)]* =+ [ky - sin (@) — kz - sin (¢2)]? (C.0.6)

Dieser ldsst sich (ebenso wie die Gleichungen fiir U,; und U 3;) mit Hilfe verschiedener Additionstheo-
reme vereinfachen. Die Amplitude der verketteten Spannungen héngt demnach neben der Amplitude

der Modulationsfunktionen U (hier in Volt ausgedriickt) vom Phasenversatz der Modulationssignale
zueinander sowie von den Ausfallfaktoren ab.

Uyl = U\/k%+k§—2k1kz-cos(<p1 — @) (C.0.7)
Uss| = U\/ k3 + k% — 2kaks - cos (92 — 93) (C.0.8)
Usy| =0 \/ k% + k3 — 2ksk - cos (@3 — 1) (C.0.9)

Fiir die weiteren Betrachtungen soll exemplarisch ein Ausfall von Phase 1 angenommen werden (k; = 0,
ky = k3 = 1). Die GroBen im Fehlerbetrieb werden nachfolgend mit einem Apostroph gekennzeichnet.
Damit vereinfachen sich die Ausdriicke fiir die verketteten Spannungen wie nachfolgend dargestellt.

Uyl = U5 =0 (C.0.10)
(Us| = 01/2~2-cos (9}, — ¢3) (C.0.11)

Die Amplituden der verketteten Spannungen zwischen der defekten und einer benachbarten Phase entspre-
chen exakt der Amplitude des Modulationssignals U. Zwischen den beiden intakten Phasen stellt sich
jedoch eine andere Amplitude ein. Um ein symmetrisches Dreiphasensystem zu erzeugen, muss allerdings

die Bedingung |U ,12| = |Q,31 | =|U. ;3\ gelten. Das Gleichsetzen der soeben berechneten Formeln fiihrt zu
Gl. (C.0.12).

! A oA / / ’
Up|=U= U\/2—2'COS(<P2—<P3) = |Uns] (C.0.12)

Um diese Bedingung zu erfiillen, muss der Term unter der Wurzel gleich 1 werden. Dies ist fiir den

Phasenversatz der beiden intakten Phasen aus Gl. (C.0.13) erfiillt.

’ / T
P=93=3 (C.0.13)

Analog lasst sich diese Rechnung fiir einen Ausfall von Phase 2 (k; = 0) oder von Phase 3 (k3 = 0)
durchfithren, was ebenfalls den nitigen Phasenversatz der beiden intakten Phasen liefert.

!/ !

O — @ = (C.0.14)

! !

¢ — Q= (C.0.15)

Wiy Wy
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Ist bei einem Ausfall die oben genannte Bedingung erfiillt, so stellt sich ein Phasenversatz von 27” =120°
zwischen den verketteten Spannungen ein und das Dreiphasensystem ist somit symmetrisch. Wird der
Wechselrichter an einer elektrischen Maschine betrieben, so ist die Kontinuitit des Phasenwinkels entschei-
dend. Ein Winkelversatz des resultierenden Spannungszeigers im rekonfigurierten Betrieb gegeniiber dem
Normalbetrieb ist zu vermeiden, da ansonsten das Risiko einer Schiadigung aufgrund transienter Strom-
spitzen besteht. Aus diesem Grund muss durch eine geeignete Ansteuerstrategie gewihrleistet werden,
dass die Lage des Zeigers vor und nach der Rekonfiguration identisch ist. Aus Symmetriegriinden muss
demnach auch die Zusatzbedingung ¢;; = (p; ; erfillt sein. Hierfir soll zunéchst ein intakter Wechselrichter

(ky = ko = k3 = 1) mit den nachfolgenden Phasenwinkeln betrachtet werden.

01 = Qo (C.0.16)
0= Qo — 2; (C.0.17)
%:%_47” (C.0.18)

Die Ausdriicke der resultierenden verketteten Spannungen vereinfachen sich, wenn der Winkelversatz auf
Null gesetzt wird (¢y = 0).

Q12:U<1— e—i%”) =30 et (C.0.19)
Uy =0 (7%= ed%) = V30 eIt (C.0.20)
Uy =0 ( e 1% 1) — V30 e (C.0.21)
Die absolute Phasenlage der drei verketteten Spannungen betrigt also @12 = £, @23 = —7 und @31 = %”.

Fiir den Ausfall von Phase 1 degenerieren die Terme der verketteten Spannungen gemif Gl. (C.0.22) bis
Gl. (C.0.24).

Up=-Uy=-0e®=0¢ (¢2+7) (C.0.22)
Uy =Us—U;=0 ( el — el ‘”3) (C.0.23)
Uy =Uy=0¢el% (C.0.24)

Die absolute Phasenlage (p; der Modulationssignale im Fehlerfall wird hier allgemein iiber den Winkelab-
stand zu einem Referenzwinkel ¢y definiert. Im Normalbetrieb betrigt dieser Abstand —%” bzw. — %”. Im
rekonfigurierten Betrieb kann iiber den zusétzlichen Versatz A(p£ auf die tatsdchliche Phasenlage Einfluss
genommen werden. Zur Vereinfachung wird hier ¢; = ¢y gewéhlt.

01 = @1 +AQ; = ¢y + Ap, (C.0.25)
! li 27T U

0= +Ap, =@ — ER +Ap, (C.0.26)
’ / 477: ’

03 =3 +A@; =@ — 3 +A@s (C.0.27)

Mit der weiteren Vereinfachung @; = @9 = 0 konnen diese Terme in Gl. (C.0.22) bis GI. (C.0.24) eingesetzt
werden, um aus den Argumenten der komplexen Zeiger die Phasenlage der verketteten Spannungen im
Fehlerfall zu bestimmen. Diese wurde in Gl. (C.0.19) bis Gl. (C.0.21) bereits fiir den Normalbetrieb
berechnet. Fiir die Winkel (pi2 und (p:;1 ergeben sich Ausdriicke, die jeweils nur von einem A(p; abhiingen

und sich somit zur Bestimmung der ntigen Winkeldifferenz eignen.
T

Prr = 3 +AQ, (C.0.28)
’ 41 /
P31 =~ A9 (C.0.29)
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C Herleitung der Rekonfiguration mit Pulsweitenmodulation

Das Gleichsetzen der Phasenlage der verketteten Spannung vor der Rekonfiguration @, mit der entspre-
chenden Lage nach der Rekonfiguration (pi2 liefert den bendtigen Winkel-Offset A(p;. Analog lésst sich
die Lage der darauf folgenden Phase bestimmen.

Apy =" (C.0.30)
Ap; =T (C.0.31)

Einsetzen von A(p/2 und A(pé in GI. (C.0.26) und GI. (C.0.27) liefert die absoluten Winkelpositionen
(pé = —%” und (pé = —%”. Sie erfiillen somit die Bedingung aus GI1.(C.0.13).
/ / 5£ E n

— 0 = = C.0.32
P — 93 6 "6 3 ( )
Durch das Einsetzen von A(pé =—Zund A(pé = ¢ ergeben sich die Phasenwinkel der verketteten Span-
nungen fiir einen Fehler in der ersten Phase.
/ T
Q= 6 P12 (C.0.33)
/ T
$r3 = 5= 23 (C.0.34)
, 7 5
o5 :-% - g—znzqm —on (C.0.35)

Diese entsprechen den Phasenwinkeln des Normalbetriebs am intakten Wechselrichter. Folglich ist die
Lage des neuen Raumzeigers identisch mit der des alten. Die durchgefiihrte Berechnung kann dquivalent
auf Fehler in anderen Phasen angewendet werden. Fiir k, = 0 ergeben sich die Winkelverschiebungen
A(pé = —¢ und A, = . fiir k3 = 0 folgen A, = —Zund A, = %.Um nach dem Ausfall einer beliebigen
Phase i ohne Winkelversatz weiterhin ein symmetrisches Drehfeld erzeugen zu kénnen, miissen demnach
die nachfolgenden Bedingungen erfiillt sein.

’ ’ T
i1 — Qg2 = 3 (C.0.36)
/ T
A = 3 (C.0.37)
’ T
Agi, = 3 (C.0.38)

Es gilt also verallgemeinert, dass das Modulationssignal der intakten Phase hinter der ausgefallenen Phase
um +30° und das Modulationssignal der {ibernédchsten Phase um —30° verschoben werden muss. Da das
betrachtete System symmetrisch ist, folgt auf den Index ’3° der Index *1°. Tab. C.1 zeigt alle moglichen
Szenarien bei Ausfall einer beliebigen Phase.

Tab. C.1: Neukonfiguration der PWM-Modulationssignale im Fehlerfall.

1 ki Qi1 — ‘P;+2 A(pi,+1 A‘P£+2

I k=0 @-¢;=5 Ap=—f Apy=¢
2 k=0 @;—¢,=% Ap;=—% Ap =1%
3 ka=0 ¢ —0,=% Ap=—F Ap,=1%

Fiir den Betrieb an einer elektrischen Maschine konnen diese Bedingungen iiber eine angepasste Trans-
formationsvorschrift der inversen Park-Transformation beriicksichtigt werden. Hierfiir wird die normale
inverse Park-Transformation aus GI. (C.0.39) zur modifizierten Park-Transformation aus Gl. (C.0.40)
umgeschrieben. Die Eintrige der ausgefallen Phase werden dabei im Fehlerfall iiber die Ausfallfakto-
ren gleich Null gesetzt und die Amplitudenanpassung wird iiber den Vorfaktor v/3 beriicksichtigt. Die
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Phasenverschiebung erfolgt iiber die Argumente der Eintriige in der Matrix. Fiir den Ubergang in den
Fehlerbetrieb bedarf es im Modulator demnach ausschlieBlich einer Anpassung von k;. Ansonsten erfolgt
der transiente Ubergangsprozess analog zu den Ausfiihrungen in Kap. 6.6.

uy (1) cos(6) —sin(6) (t)

up (t) | = [cos (6 —2F) —sin(6—2F) |- (Md (t)) (C.0.39)

uc (1) cos (0 —*F) —sin(6— ) q

”/a (1) ki - cos (9 +A(p1) —kj - sin (9 —i—A(pi)

u (1) | =V3- | ka-cos (60— +Ap,) —kr-sin(60—2Z+Ag,) |- (”d g ;) (C.0.40)
! , , Mq

ue (1) ks-cos (0 — *T+A@y) —ks-sin (0 — T +Ag;
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