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1
Einleitung

In der Zukunft wird die Bedeutung von Mess- und Prüfsystemen zur Cha-
rakterisierung elektrischer Betriebsmittel einen immer wichtigeren Aspekt in
Prüfanstalten einnehmen. Beispielsweise führt der steigende Anteil der re-
generativen Energien an der Energieerzeugung in Deutschland [1] und die
Modernisierung bestehender Industrieanlagen zu einer immer größer werdenden
Anzahl an leistungselektronischen Stellgliedern im elektrischen Netz. Um die
Stabilität und somit die Zuverlässigkeit des Netzes zu gewährleisten, wurden
Netz- und Systemregeln durch die deutschen Übertragungsnetzbetreiber festge-
legt. Diese Regeln beschreiben das Verhalten von Erzeugungseinheiten am Netz
im regulären Betrieb sowie im Fehlerfall und müssen auf deren ordnungsgemäße
Funktion geprüft werden [2]. Die Messung zur Charakterisierung passiver Bau-
teile wird in Zukunft ebenfalls einen bedeutenden Aspekt darstellen. Hierbei
können magnetische Werkstoffe beispielsweise hinsichtlich von Magnetisierungs-
und Wirbelstromverlusten und Hysteresekurven vermessen werden [3]. Netzbe-
triebsmittel, wie Filter, sind ebenfalls interessant bezüglich einer Analyse von
Verlusten, Resonanzverhalten und Verhalten im Fehlerfall. Prüfsysteme als Power
Hardware-in-the-Loop (PHIL)-Systeme dienen zur Nachbildung von elektrischen
Systemen, beispielsweise elektrischen Netzen und Maschinen. Dies erlaubt die
Prüfung von Antriebsstromrichtern ohne einen aufwendig aufgebauten Maschi-
nensatz. Somit ist es möglich, verschiedene Regelverfahren und Fehlerfälle
gefahrlos zu untersuchen. [4]
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Kapitel 1 Einleitung

In der Abbildung 1.1 ist die Verwendung einer universellen Drehspannungs-
quelle1 dargestellt. Diese wird aus dem Stromnetz versorgt. Die Aufgabe einer
universellen Drehspannungsquelle besteht darin, eine vom speisenden Stromnetz
galvanisch getrennte ideale dreiphasige Spannung an deren Lastklemmen zu
erzeugen. Die Last soll entsprechend der gewünschten Anwendung bzw. Mes-
sung beliebig gewählt werden können. Je nach gewählter Last, beispielsweise
einem Stromrichter, besteht die Möglichkeit, dass die Last vom Stromnetz ver-
sorgt wird. Hierbei kann ein Ausgleichsstrom über den Neutralleiter N fließen.
Um dies zu verhindern, muss daher die Ausgangsspannung der universellen
Drehspannungsquelle galvanisch getrennt sein.

Netz Last
universelle 

Drehspannungsquelle

Lastklemmen

Netz

optionale
Versorgung

Abbildung 1.1: Verwendung einer universellen Drehspannungsquelle zur Untersuchung
von beliebigen Lasten

Zur Durchführung der beschriebenen Prüfungen werden universelle Drehspan-
nungsquellen benötigt, welche folgende Anforderungen erfüllen müssen: Die
Amplitude und Frequenz der Ausgangsspannung soll frei wählbar sein, um jeden
möglichen Betriebspunkt abdecken zu können. Dies schließt das Verhalten der
Last mit ein, in dem die universelle Drehspannungsquelle kapazitive oder in-
duktive Blindleistung bereitstellen können soll. Wünschenswert ist ein niedriger
Oberschwingungsgehalt der Ausgangsspannung. Dies vermeidet unerwünschte
Effekte an der Last, wie beispielsweise zusätzliche Verluste. Um die Rückwir-
kung des von der Last verursachten Stromflusses auf die Ausgangsspannung der
Drehspannungsquelle gering zu halten, sollte die Drehspannungsquelle eine nied-
rige Impedanz aufweisen. Die hohe Dynamik wird benötigt, um auf wechselnde
Anforderungen der Last oder der Sollwertvorgabe schnell reagieren zu können.
Hohe dynamische Anforderungen und kurze Reaktionszeiten sind u. a. bei PHIL-
Systemen erforderlich. Die galvanische Trennung der Drehspannungsquelle vom

1In dieser Arbeit wird der Begriff Drehspannungsquelle als Synonym für eine dreiphasige Span-
nungsquelle verwendet.
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1.1 Stand der Technik

speisenden Netz dient zur Unterbindung von Ausgleichströmen, welche ggf. über
die Last und das Stromnetz auftreten können. Der bidirektionale Leistungsfluss
wird gefordert, damit die universelle Drehspannungsquelle im Ein- und Rück-
speisebetrieb dauerhaft und ohne Leistungseinbußen betrieben werden kann. Um
eine hohe Zahl von Anwendungsmöglichkeiten abdecken zu können, soll eine
einfache Skalierbarkeit in der Leistung gegeben sein. [4]

Zusammengefasst muss eine universelle Drehspannungsquelle folgende Eigen-
schaften besitzen:

• frei wählbare Amplitude der Ausgangsspannung

• frei wählbare Ausgangsfrequenz von der Frequenz Null bis in den kHz-Bereich

• Betrieb von Lasten mit kapazitivem oder induktivem Verhalten

• Ausgangsspannung mit niedrigem Oberschwingungsgehalt

• niedrige Ausgangsimpedanz

• hohe Dynamik und kurze Reaktionszeit der Ausgangsspannung

• galvanische Trennung vom speisenden Netz

• bidirektionaler Leistungsfluss mit hohem Wirkungsgrad

• einfache Skalierbarkeit in der Leistung

1.1 Stand der Technik

In der Literatur sind bereits Topologien bekannt, welche die Anforderung von uni-
versellen Drehspannungsquellen teilweise oder komplett erfüllen. Diese werden
im folgenden Abschnitt kurz vorgestellt und deren Vor- und Nachteile erläutert.

3



Kapitel 1 Einleitung

Lineare Spannungsquellen

Eine auf der Analogtechnik basierende Schaltung ist der Klasse AB-Verstärker in
der Abbildung 1.2. Diese Schaltung ist vor allem aus dem Audio-Bereich bekannt,
da diese einen sehr geringen Oberschwingungsanteil in der Ausgangsspannung
erzeugt. Die Amplitude und Frequenz der Ausgangsspannung ist frei wählbar.
Bei Betrieb von kapazitiven oder induktiven Lasten treten allerdings aufgrund
der Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung erhöhte Verluste in dem
Verstärker auf. Gleiches gilt ebenfalls für den Rückspeisebetrieb, da hier die zu-
rückgespeiste Leistung in den Leistungstransistoren in Wärme umgewandelt wird.
Die Dynamik der Ausgangsspannung hängt maßgeblich von der Dimensionierung
des Verstärkers sowie dessen Grenzfrequenz ab. Nachteilig an diesem Prinzip der
analog arbeitenden Verstärker sind die höheren Verluste, welche durch die im
linearen Bereich arbeitenden Halbleiter auftreten. Verbesserungen bezüglich der
Verlustleistungen können durch die Verstärkerklassen G und H erreicht werden,
da diese eine variable Spannung im Zwischenkreis erlauben [5]. Allerdings bleibt
hierbei dennoch das Problem beim Rückspeisebetrieb bestehen.

Abbildung 1.2: Analoger Verstärker in AB-Konfiguration, angepasst von [6]

Derartige Verstärker sind kommerziell erhältlich und werden zur normgerechten
Prüfung von EMV-Richtlinien oder von Oberschwingungsgrenzwerten einge-
setzt [7]. Lineare Verstärker werden auch zur Verlustmessung von magnetischen
Materialien eingesetzt [3].
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1.1 Stand der Technik

Taktende Spannungsquellen

Im Unterschied zu den linearen Spannungsquellen arbeiten taktende Span-
nungsquellen im schaltenden Betrieb. Dies führt zu einer erheblich geringeren
Verlustleistung und ermöglicht den Rückspeisebetrieb ohne erhöhte Verluste.
Auch ein Betrieb von Lasten mit kapazitivem oder induktivem Verhalten ist
ohne Leistungseinbußen möglich. Ein Nachteil von taktenden Spannungsquellen
ist, dass die Spannungen nur diskrete Spannungsniveaus einnehmen können.
Dies führt grundsätzlich zu einem höheren Oberschwingungsgehalt als bei den
linearen Spannungsquellen.

Drehstrombrückenschaltung

Die Drehstrombrückenschaltung (DBS) in Abbildung 1.3 ist eine einfache Mög-
lichkeit, eine dreiphasige Spannung mit großer Leistung zu erzeugen. Hierfür
wird an einen gemeinsamen Zwischenkreis je Phase eine Halbbrücke benötigt.

Abbildung 1.3: Drehstrombrückenschaltung [8]

Die Vorteile einer DBS sind die geringe Anzahl an Leistungshalbleitern,
preiswerte Verfügbarkeit von Bauteilen und die sehr gut bekannten Steuerungs-
verfahren. Die DBS kann am Ausgang einer Phase nur zwei Spannungsniveaus
erzeugen. Dies führt zu einem hohen Oberschwingungsgehalt der Ausgangs-
spannung. Zudem ist die auftretende Totzeit durch die Modulation aufgrund der
relativ niedrigen Schaltfrequenz von einigen 10kHz hoch. Hierdurch ergibt sich
eine lange Reaktionszeit bis zur Änderung der Ausgangsspannung.
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Kapitel 1 Einleitung

In [9] wurde die DBS als Stellglied für einen PHIL-Emulator eingesetzt, jedoch
können aufgrund der genannten Nachteile der DBS nur stationäre Zustände der
Maschine emuliert werden.

Multilevel-Umrichter auf Basis von parallelisierten Halbbrücken

Durch die Parallelschaltung mehrerer Halbbrücken über ein Drosselnetzwerk
je Phase kann die DBS zu einem Multilevel-Umrichter erweitert werden, vgl.
Abbildung 1.4. Als Drosselnetzwerk kann eine der in Abbildung 1.5 dargestellten
Schaltungsvarianten eingesetzt werden.

Drossel-
netzwerk

Abbildung 1.4: Multilevel-Umrichter auf Basis von parallelgeschalteten Halbbrücken mit
N = 5 Zweigen

Das Drosselnetzwerk bildet durch die Verschaltung der Induktivitäten einen in-
duktiven Spannungsteiler für die Ausgangsspannung uay− einer Phase y. Dies
führt, im Gegensatz zur DBS, zu einer mehrstufigen Ausgangsspannung. In dem
hier gezeigten Beispiel von N = 5 Zweigen führt dies zu einer Ausgangsspan-
nung mit sechs Stufen. Aufgrund der mehrstufigen Ausgangsspannung haben
Multilevel-Umrichter einen niedrigeren Oberschwingungsgehalt in der Aus-
gangsspannung als eine DBS. Zudem erhöht sich der maximale Ausgangsstrom
aufgrund der Parallelschaltung der Zweige auf den N-fachen Wert. Somit lässt
sich diese Topologie mit wenig Aufwand im Strom und somit der Leistung skalie-
ren und kann im Bereich der Nieder- und Mittelspannung eingesetzt werden.

Ein weiterer Vorteil der parallelen Struktur ist, dass im Idealfall die mittlere
Schaltfrequenz fS der einzelnen Zweige im Vergleich zur resultierenden Modula-
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1.1 Stand der Technik

(a) Drosselnetzwerk ohne
gekoppelte Induktivitäten [10]

(b) Drosselnetzwerk in flusskompensierter
Verschaltung [11]

Abbildung 1.5: Auswahl an bekannten Drosselnetzwerken aus der Literatur

tionsfrequenz der Ausgangsspannung fM umgekehrt proportional zu N reduziert
wird, siehe Gleichung (1.1).

fS =
fM

N
(1.1)

Die Modulationsfrequenz fM bezeichnet hierbei die Frequenz, mit der die Aus-
gangsspannung uay− verändert wird. Die Schaltfrequenz fS bezeichnet dagegen
die Frequenz der Schalthandlungen der Leistungshalbleiter bezogen auf einen
Schalter.

Mit der vorgestellten Topologie kann somit trotz einer niedrigen Schaltfrequenz
fS der einzelnen Halbbrücken eine hohe Modulationsfrequenz der Ausgangs-
spannung erreicht werden. Dies führt somit zu einer kurzen Reaktionszeit und zu
einer hohen Dynamik der Ausgangsspannung.

Das in Abbildung 1.5 (a) abgebildete Drosselnetzwerk führt zwar zu einer mehr-
stufigen Ausgangsspannung, allerdings entsteht durch das Drosselnetzwerk eine
zusätzliche Induktivität am Ausgang des Umrichters. Dies ist für eine universelle
Drehspannungsquelle nicht erwünscht, da hier eine niedrige Impedanz gefor-
dert ist. Die Impedanz kann durch das flusskompensierte Drosselnetzwerk aus
Abbildung 1.5 (b) auf die Streuinduktivität des Kopplungsnetzwerks verringert
werden. Aufgrund der flusskompensierten Verschaltung der Drosseln wirkt die

7



Kapitel 1 Einleitung

Induktivität nur auf die Differenzströme zwischen den einzelnen Zweigen und
nicht auf den Ausgangsstrom.

Der parallele Multilevel-Umrichter ist als kommerzielles Produkt zur PHIL-
Emulation im Leistungsbereich von 200kVA bis in den MVA-Bereich verfüg-
bar [12, 13]. In [11, 14, 15] wurde diese Topologie ebenfalls als PHIL-Emulator
für nichtlineare permanentmagneterregte Synchronmaschinen mit Sättigung ein-
gesetzt.

Modularer Multilevel-Umrichter

Die Umrichterfamilie der Modularen Multilevel-Umrichter (MMC) stieß in den
letzten Jahren auf großes Interesse in der Forschung und Industrie. In [16] erfolgte
die Vorstellung des MMCs als Netzkupplungsanwendung für hohe Spannungen
zwischen zwei Drehstromnetzen. Die Matrix-Variante zur direkten Kopplung von
zwei Drehstromnetzen wurde erstmals in [17] vorgestellt. Die Abbildung 1.6 zeigt
einen MMC zur Frequenzumwandlung von Gleichspannung in ein dreiphasiges
Drehspannungssystem:

L

L

L

L

L

L

Z
el

le
 1

Z
el

le
 N

Abbildung 1.6: Modularer Multilevel-Umrichter zur Energieumwandlung von Gleichspan-
nung in ein Drehspannungssystem mit Halbbrücken-Zellen
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1.2 Ziele der Arbeit

Der MMC ist aus drei Phasen aufgebaut, wobei jede Phase aus zwei Zwei-
gen mit je einer Zweigdrossel L besteht. Jeder Zweig besteht aus einer Anzahl
N in Reihe geschalteten Zellen. In der Abbildung 1.6 wurden exemplarisch
Halbbrücken-Zellen abgebildet. Jede Zelle besteht aus einer Halbbrücke, an
deren Zwischenkreis ein Zellkondensator Cxyz angeschlossen ist und an den
Anschlüssen der Zelle entweder 0V oder die Spannung des Zellkondensators
anliegen kann. Durch die Serienschaltung kann hierdurch in jedem Zweig eine
Multilevel-Spannung erzeugt werden. Durch die serielle Struktur der Zweige
sowie einer geeigneten Modulation kann ebenfalls wie beim parallelen Multilevel-
Umrichter die mittlere Schaltfrequenz fS im Vergleich zur Modulationsfrequenz
fM im Idealfall auf das Verhältnis aus Gleichung (1.1) reduziert werden.

Der obere Zweig (p-Zweig) und der untere Zweig (n-Zweig) bilden die Ausgangs-
spannung mithilfe der zwei Zweigdrosseln als induktivem Spannungsteiler. Dies
führt am Ausgang zu einer maximalen Anzahl von 2 ·N +1 Spannungsniveaus.
Um die Ausgangsimpedanz auf die Streuinduktivität zu verringern, können die
Zweigdrosseln des p- und n-Zweiges gekoppelt ausgeführt werden.

Aufgrund der seriellen Struktur lässt sich der MMC in der Spannung und
somit der Leistung skalieren. Dies macht den MMC für den Einsatz im Be-
reich der Mittel- und Hochspannung interessant. Industrielle Verwendung finden
MMCs heutzutage in der Hochspannungsgleichstromübertragung [18, 19], als
Bahnstromrichter zur Energieumwandlung vom dreiphasigen Stromnetz zum ein-
phasigen Bahnnetz [20] oder zur Versorgung von Kreuzfahrtschiffen in Häfen.

1.2 Ziele der Arbeit

Im Rahmen dieser Arbeit soll ein Konzept für eine universelle Drehspannungs-
quelle zur Messung und Prüfung von Betriebsmitteln im Bereich der Mittel- und
Hochspannung entwickelt werden. Die Funktion wird mit einem selbst entwi-
ckelten und aufgebauten Niederspannungs-Versuchsaufbau nachgewiesen. An
eine universelle Drehspannungsquelle werden eine Reihe an Anforderungen
gestellt, welche in einem neuartigen Konzept umgesetzt werden. Ein Modularer
Multilevel-Umrichter als Hauptbestandteil erweist sich hierfür als sehr vorteil-
haft, um die hohe Qualität und Modulationsfrequenz der Ausgangsspannung
zu erreichen. Hierzu muss der Betriebsbereich und die Regelung des MMCs in
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Kapitel 1 Einleitung

dem Bereich der Ausgangsfrequenz von 0Hz erweitert werden. Die galvanische
Trennung der Ausgangsspannung wird durch eine galvanisch getrennte Recht-
eckspannung zur Speisung des MMCs ermöglicht. Die Rechteckspannung wird
durch eine Vollbrücke aus einer Gleichspannung erzeugt und mithilfe eines Mit-
telfrequenz (MF)-Transformators galvanisch getrennt. Die neuartige Speisung
erfordert Überlegungen zur Steuerungs- und Regelstrategie des vorgestellten
Konzepts.

1.3 Gliederung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit beginnt in Kapitel 2 mit der Vorstellung der Topolo-
gie und des Konzepts des rechteckgespeisten Modularen Multilevel-Umrich-
ters (SPMMC). Darauf aufbauend werden die Zweige des SPMMCs beginnend
mit den Zellen analysiert und daraus ein Zweigmodell hergeleitet. Basierend auf
diesen Ergebnissen und der Schaltungsanalyse wird die entkoppelte Steuerung
des MMCs hergeleitet. Die Entkopplung vereinfacht die Steuerung der Ausgangs-
spannung und der Zweigdrosselspannungen des MMCs. Anschließend werden
die auftretenden Zweigleistungen analysiert, um diese durch die eingesetzte
kaskadierte Regelungsstruktur gezielt beeinflussen zu können. Abgeschlossen
wird die Analyse des MMCs durch die in den Zweigen eingesetzte Modulation.
Um den Ansprüchen einer hohen Modulationsfrequenz der universellen Dreh-
spannungsquelle gerecht zu werden, wird die neuartige hybride Steuerung der
MMC-Familie vorgestellt. Mit dieser Methode ist es möglich, trotz einer lan-
gen Regelperiode die Ausgangsspannung mit der kürzeren Modulationsperiode
vorgeben und stellen zu können.

Das Kapitel 3 beschreibt zu Beginn die Spezifikation des in dieser Arbeit aufge-
bauten Niederspannungslaborprototypen. Ausgehend von dieser Spezifikation
werden die notwendigen Daten zur Auslegung, wie die Energiehübe in den Zwei-
gen, die maximal auftretenden Spannungen und Ströme im Zweig, ermittelt.
Basierend darauf wird die Bauteil-Auswahl getroffen und anschließend eine auf-
wandsarme Methode zur Ermittlung der auftretenden Verluste in den MOSFETs
vorgestellt, um die Kühlkörperauswahl zu treffen.

Das Kapitel 4 stellt den aufgebauten Laborprototyp mit dessen Hauptkomponen-
ten der Leistungselektronik und Signalverarbeitung vor. Des Weiteren wird auf
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1.3 Gliederung der Arbeit

die Kommunikationsstruktur, die Fehlerauswertung und das Anfahren des Um-
richters eingegangen. Abschließend folgt die Vorstellung des Gesamtaufbaus.

Die Messergebnisse des aufgebauten Prototyps werden in Kapitel 5 präsentiert.
Die durchgeführten Messungen untergliedern sich in den stationären sowie den
dynamischen Betrieb des Umrichters.

Das Kapitel 6 zeigt den Einsatz des SPMMCs als Power Hardware-in-the-
Loop (PHIL)-Emulator für eine permanentmagneterregte Synchronmaschine
mit vergrabenen Magneten. Hierbei wird der grundlegende Aufbau eines PHIL-
Emulators erläutert sowie vergleichende Messungen des Testumrichters mit der
realen Maschine und dem PHIL-Emulator präsentiert.

Abschließend fasst das Kapitel 7 die Ergebnisse der vorliegenden Arbeit über
den Modularen Multilevel-Umrichter als universelle Drehspannungsquelle zu-
sammen.
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2
Konzeption des Modularen
Multilevel-Umrichters für den
Einsatz als universelle
Drehspannungsquelle

Dieses Kapitel beschreibt das Konzept und den Aufbau des Modularen Multile-
vel-Umrichters (MMC) für eine universelle Drehspannungsquelle. Ausgehend
von den Anforderungen an eine universelle Drehspannungsquelle werden die
einzelnen Komponenten und deren funktionaler Zusammenhang erläutert. An-
schließend erfolgt eine detaillierte Betrachtung des MMCs beginnend mit der
Analyse einer einzelnen Zelle. Hierbei werden die einzelnen Schaltzustände
und die auftretenden Leistungen im Zellkondensator näher untersucht. Die ge-
wonnenen Erkenntnisse werden auf die Zweige übertragen und somit ein von
der Zellenanzahl unabhängiges Steuer- und Regelverfahren entworfen. Zur ver-
einfachten Regelung des MMCs wird dessen Darstellung transformiert und
transformierte Ersatzschaltbilder hergeleitet. Die Transformation führt zu einer
entkoppelten Steuerung der Ausgangsspannung und der Drosselspannungen. Aus-
gehend von den transformierten Ersatzschaltbildern werden die notwendigen
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Regelvorschriften für die Ströme und Energien abgeleitet. Abschließend wird in
diesem Kapitel die Modulation der einzelnen Zweige behandelt sowie eine neue
aufwandsarme Methode zur Erhöhung der Modulationsfrequenz vorgestellt.

2.1 Konzept

In diesem Abschnitt wird das erarbeitete Konzept für eine universelle Drehspan-
nungsquelle vorgestellt. Das Konzept setzt die Anforderungen aus Kapitel 1
um. Anhand des Konzepts wird ein Versuchsaufbau realisiert, welcher die in
dem Kapitel 1 beschriebenen Messungen und Prüfungen durchführen kann.
Hierzu wird zur Erzeugung der Ausgangsspannung ein Modularer Multilevel-
Umrichters (MMC) eingesetzt, da dieser aufgrund seiner Schaltungstopologie
eine Ausgangsspannung mit niedrigem Oberschwingungsgehalt bereitstellt. Zu-
dem ist aufgrund der seriellen Struktur eine einfache Skalierung in der Spannung
und somit der Leistung erreichbar. Die galvanische Trennung vom speisenden
Netz wird durch einen Mittelfrequenz-Transformator auf eine neue Art und
Weise realisiert, welche den MMC mit einer rechteckförmigen Wechselspan-
nung versorgt. Aufgrund der hohen Frequenz der Eingangsspannung führt dies
zu geringeren Energiehüben in den Zweigen. Hierdurch ergeben sich kleinere
Zellkondensatoren als bei der herkömmlichen Betriebsweise. Um eine Erhöhung
der Modulationsfrequenz zu erreichen, wird eine neuartige Steuerungsmethode
für die Familie der Modularen Multilevel-Umrichter vorgestellt.

In Abbildung 2.1 ist das Konzept des Modularen Multilevel-Umrichters als uni-
verselle Drehspannungsquelle (SPMMC) abgebildet. Die Kernkomponente des
SPMMCs (engl. für Square-wave Powered MMC) besteht aus einem MMC (1AC-
3AC MMC), welcher durch seine serielle Multilevel-Struktur eine sehr hohe
Ausgangsspannungsqualität und somit niedrigen Oberschwingungsgehalt liefert.
Der MMC ermöglicht hierbei den Betrieb einer Last mit variabler Frequenz
und Amplitude in allen vier Quadranten der PQ-Ebene. Die Last wird über die
dreiphasige Ausgangsspannung ua10, ua20 und ua30 versorgt.

Die Versorgung des MMCs erfolgt über die rechteckförmige Eingangsspan-
nung ue. Die Spannung ue wird aus der Zwischenkreisspannung uDC mithilfe
einer Vollbrückenschaltung mit mittelfrequenter Taktung erzeugt und durch einen
Transformator galvanisch getrennt. Die Wahl der Eingangsfrequenz im Mittel-
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Abbildung 2.1: Konzept des MMCs als universelle Drehspannungsquelle (SPMMC)

frequenz (MF)-Bereich bietet zwei Vorteile: Singuläre Punkte können durch die
Wahl der Eingangsfrequenz außerhalb des Bereichs der Ausgangsfrequenz ver-
mieden werden. Wie später im Kapitel erläutert wird, treten diese unter anderem
auf, wenn die Ausgangsfrequenz der Eingangsfrequenz entspricht. Des Weiteren
wird die Baugröße des Transformators im MF-Bereich im Vergleich zu einem
Betrieb bei 50Hz verringert. Der Prototyp wird für eine Ausgangsfrequenz bis zu
1 kHz ausgelegt, daher wird die Frequenz der Eingangsspannung ue im unteren
einstelligen kHz-Bereich gewählt.

Die Zwischenkreisspannung uDC kann beispielsweise durch ein Active Front
End (AFE) aus dem elektrischen Netz erzeugt werden. Wie im weiteren Ver-
lauf des Kapitels gezeigt wird, besitzt der MMC ein induktives Verhalten an
den Eingangsklemmen. Dieses induktive Verhalten wird beim SPMMC benutzt,
um einen trapezförmigen Eingangsstrom ie in Phase zur Eingangsspannung ue
einzuregeln, siehe Abbildung 2.2 (a). Unter Vernachlässigung des Magnetisie-
rungsstroms des Transformators ist der Ausgangsstrom der MF-Vollbrücke iVB
und der Eingangsstrom des MMCs ie identisch, siehe Abbildung 2.1. Dies führt
in der MF-Vollbrücke zu einem Zero-Current-Switching (ZCS) und trägt zur Ver-
minderung der Schaltverluste in der MF-Vollbrücke bei. Die dabei entstehende
Eingangsleistung pe = ue · ie ist in Abbildung 2.2 (b) abgebildet. Der trapezför-

15



Kapitel 2 Konzeption des Modularen Multilevel-Umrichters für den Einsatz als
universelle Drehspannungsquelle

mige Stromverlauf wurde gewählt, da dieser einfach einzuregeln ist und unter
Beachtung der maximalen Strombelastung der Halbleiter in der MF-Vollbrücke
eine hohe Wirkleistungsübertragung ermöglicht.

(a) Eingangsspannung ue und Eingangsstrom ie des SPMMCs

(b) Eingangsleistung pe des SPMMCs

Abbildung 2.2: Eingangsgrößen des SPMMCs

Aufgrund der Wechselspannung am Eingang des SPMMCs müssen in den Zwei-
gen Vollbrücken-Zellen eingesetzt werden. Im Unterschied zu einem MMC mit
einer Eingangsgleichspannung müssen die Zweigspannungen sowohl positive
als auch negative Werte annehmen können. Die p- und n-Zweigdrosseln L ei-
ner Phase werden beim SPMMC gekoppelt ausgeführt, um die Impedanz des
Ausgangs auf die Streuinduktivität zu verringern und somit das Verhalten ei-
ner Spannungsquelle zu erreichen. Um das Verhalten einer Spannungsquelle
zu erhalten, ist es ebenfalls denkbar einen Kondensator am Ausgang einzuset-
zen. Hierdurch wird allerdings die mögliche Dynamik der Spannungsquelle
eingeschränkt.

In [21] wird ein 1AC-1AC-MMC zur bidirektionalen galvanischen Trennung der
Versorgungsspannung von Traktionsumrichtern vorgeschlagen. Der MMC wird
hierzu vom Bahnnetz versorgt und erzeugt eine MF-Rechteckspannung, welche
mittels eines Transformators galvanisch getrennt wird. Auf der Sekundärseite
sind Traktionsumrichter im Einsatz, um die Antriebe zu speisen. In der Veröf-
fentlichung [22] wird ein rechteckgespeister MMC für Mittelspannungsantriebe
vorgestellt, um den auftretenden Energiehub zu verringern. Um die Erzeugung
der Rechteckspannung im Mittelspannungsbereich zu ermöglichen werden Thy-
ristoren vorgeschlagen. Optional kann hier ebenfalls ein MF-Transformator zur
galvanischen Trennung zum Einsatz kommen. Der vorgeschlagene Umrichter
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wurde mit einer Asynchronmaschine als Last untersucht. Weitere Untersuchun-
gen in Bezug auf einen Einsatz als universelle Drehspannungsquelle wurden
nicht durchgeführt.

2.2 Aufbau und Modellbildung der Zweige des
MMCs

Dieser Abschnitt beschreibt den Aufbau und die Modellbildung eines Zweiges.
Dies wurde in ähnlicher Form bereits für MMCs mit Halbbrücken in [23] und für
Modulare Multilevel Matrix-Umrichter (M3C) mit Vollbrücken in [24] durchge-
führt. Unterschiede zu den angegebenen Herleitungen sind in der Berechnung
der Zell- und Zweigenergie vorhanden sowie der Bestimmung der äquivalenten
Zweigkapazität. Der Schaltplan einer Vollbrücken-Zelle ist in Abbildung 2.3
abgebildet und stellt den zentralen Bestandteil des SPMMCs dar.

Zellanschlüsse

Abbildung 2.3: Schaltplan einer Vollbrücken-Zelle

Eine Zelle besteht aus einer Vollbrückenschaltung mit den vier Halbleiterschal-
tern S1 bis S4 und dem Zellkondensator Cxyz. Der Index x beschreibt in welchem
Zweig der Phase sich die Zelle befindet (p- oder n-Zweig {x|{p,n}}). Die Phase
wird mit dem Index y bezeichnet und besitzt den Wertebereich y ∈ {1,2,3}. Der
Index z beschreibt die Zellnummer innerhalb des Zweiges {z ∈ N|1 ≤ z ≤ N}
mit N als Anzahl der Zellen je Zweig. Die Vollbrücke wird aus der Zellkon-
densatorspannung uCxyz versorgt. Die Zellspannung uxyz liegt am Ausgang der
Vollbrücke an und wird über die Schaltzustände der Vollbrücke vorgegeben, siehe
Tabelle 2.1. Im positiven Schaltzustand (+) ist uxyz =+uCxyz und im negativen
Schaltzustand (−) ist uxyz =−uCxyz. In den zwei null (0+ und 0−) Schaltzustän-
den ist uxyz = 0V. Der passive Schaltzustand tritt während der Impulssperre der
Zelle auf, siehe Tabelle 2.1. Die Impulssperre ist während des Einschaltvorgangs
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des Umrichters relevant, da hier noch keine Energie in der Zelle vorhanden ist und
somit alle Halbleiterschalter ausgeschaltet sind. Die Vollbrücke wirkt hierbei als
Gleichrichter und der Betrag der Zellspannung ist abhängig von dem Vorzeichen
des Zweigstroms ixy.

Schalt- Zellspannung Zellkondensator- Halbleiterschalter
zustand uxyz strom iCxyz S1 S2 S3 S4

positiv (+) +uCxyz +ixy aus an an aus

negativ (−) −uCxyz −ixy an aus aus an

null (0+) 0V 0A an aus an aus

null (0−) 0V 0A aus an aus an

passiv sign(ixy) ·uCxyz +|ixy| aus aus aus aus

Tabelle 2.1: Sinnvolle Schaltzustände einer Vollbrücken-Zelle

Der Energieaustausch mit der Zelle erfolgt lediglich über die zwei Zellanschlüsse,
somit kann die Zelle als passiver1 Zweipol betrachtet werden. Um den stabilen
Betrieb von MMCs gewährleisten zu können, muss sichergestellt sein, dass sich
die Zellkondensatorspannung in dem vorgesehenen Bereich befindet. Die im
Zellkondensator zugeführte oder abgeführte momentane Leistung pCxyz kann mit
Gleichung (2.1) berechnet werden.

pCxyz = iCxyz ·uCxyz (2.1)

Um den Mittelwert der Zellspannung frei einstellen zu können, werden die Halb-
leiterschalter mit einer Pulsweitenmodulation (PWM) betrieben. Dies führt dazu,
dass je nach Schaltzustand während der PWM-Periode, der Zellkondensator-
strom entweder den Zweigstrom ixy oder 0 A annimmt, siehe Tabelle 2.1. Die
auftretende mittlere Zellspannung uxyz und der mittlere Zellkondensatorstrom
iCxyz werden nach den Gleichungen (2.2) und (2.3) berechnet (Aussteuergrad a ∈
{−1≤ a ≤+1}). Weitere Details zur Modulation folgen in Abschnitt 2.8.5.

uxyz = a ·uCxyz (2.2)

iCxyz = a · ixy (2.3)

1„passiv“ bedeutet in diesem Zusammenhang, dass im zeitlichen Mittel keine Leistung über die
Zellanschlüsse abgegeben wird.
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Daraus resultiert die mittlere Leistung im Zellkondensator aus Gleichung (2.1)
mit den Gleichungen (2.2) und (2.3):

pCxyz = a · ixy ·
uxyz

a
= ixy ·uxyz (2.4)

Dies war auch zu erwarten, da es sich bei der Zelle um einen passiven Zweipol
handelt und der Energieerhaltungssatz erfüllt sein muss. Die im Zellkondensator
gespeicherte Energie wCxyz und dessen Spannung wird über die Gleichungen (2.5)
und (2.6) berechnet werden. Im Vergleich zu den bisherigen Modellbildungen
in [23, 24] wird die Zellenergie direkt über den Zusammenhang w =

∫
pdt

berechnet. Dies ist für die spätere Betrachtung der Energieregelung von Vorteil,
da diese auf den Energiegrößen basiert.

wCxyz =
∫

pCxyz dt +wCxyz (2.5)

uCxyz =+

√
2 ·wCxyz

Cxyz
(2.6)

Aus diesen Gleichungen wird das Streckenmodell einer Zelle abgeleitet, siehe
Abbildung 2.4.

Abbildung 2.4: Streckenmodell der Zelle zur Berechnung der Kondensatorenergie und
-spannung

Die gewonnenen Erkenntnisse aus der Betrachtung einer Zelle können ebenfalls
auf eine Serienschaltung von Zellen, also einem Zweig, angewendet werden.
Hierfür wird eine einzelne Ersatzzelle für den kompletten Zweig modelliert und
die äquivalenten Werte hierfür berechnet. Die Zweigspannung uxy setzt sich aus
der Summe der einzelnen Zellspannungen zusammen:

uxy =
N

∑
z=1

uxyz (2.7)
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Die Zweigkondensatorspannung uCxy berechnet sich aus der Summe der einzel-
nen Zellkondensatorspannungen:

uCxy =
N

∑
z=1

uCxyz (2.8)

Unter Verwendung einer PWM und Vollbrücken-Zellen kann die Zweigspannung
uxy im Bereich

−uCxy ≤ uxy ≤+uCxy (2.9)

eingestellt werden. Der Zweig stellt ebenfalls einen passiven Zweipol dar und
somit wird die Zweigkondensatorleistung pCxy und Zweigkondensatorenergie
wCxy wie folgt berechnet:

pCxy = ixy ·uxy (2.10)

wCxy =
∫

pCxy dt +wCxy (2.11)

wCxy =
1
2

Cxy ·u2
Cxy (2.12)

Unter der Annahme, dass alle Zellkondensatoren und Zellkondensatorspannungen
identisch sind, wird die äquivalente Zweigkapazität Cxy über den Energieerhal-
tungssatz bestimmt:

N

∑
z=1

wCxyz =
1
2
·Cxyz ·

N

∑
z=1

u2
Cxyz

!
=

1
2
·Cxy ·u2

Cxy = wCxy

1
2
·Cxyz ·N ·u2

Cxyz
!
=

1
2
·Cxy ·

(
N

∑
z=1

uCxyz

)2

1
2
·Cxyz ·N ·u2

Cxyz
!
=

1
2
·Cxy ·N2 ·u2

Cxyz

⇔Cxy =
1
N
·Cxyz (2.13)

Im realen Betrieb wird durch ein geeignetes Modulationsverfahren sichergestellt,
dass alle Zellkondensatorspannungen in einem Zweig näherungsweise gleich
sind, siehe Abschnitt 2.8. Aus den Gleichungen (2.10), (2.11) und (2.13) wird
das Streckenmodell eines Zweiges abgeleitet, siehe Abbildung 2.5.
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Abbildung 2.5: Zweig-Streckenmodell zur Berechnung der Kondensatorzweigenergie und
-spannung

Ein Zweig kann somit vereinfacht als einstellbare Spannungsquelle mit dem
Bereich aus Gleichung (2.9) betrachtet werden. Die Zweigkondensatorspannung
uCxy berechnet sich aus dem obigen Zweig-Streckenmodell und begrenzt den
Betrag der maximalen Zweigspannung.

2.3 Entkoppelte Steuerung des MMCs

In diesem Abschnitt wird der MMC mittels einer Transformation entkoppelt, so-
dass die Ausgangsspannung uay0 unabhängig von der durch die MMC Regelung
geforderten Zweiginduktivitätsspannung uLy eingestellt werden kann. Wie später
noch gezeigt wird, wird durch die Entkopplung eine einfache Steuerung der Aus-
gangsspannung unabhängig von der Regelperiode ermöglicht. Zur einfacheren
Beschreibung und Steuerung wird der MMC mithilfe von Raumzeigergrößen
dargestellt. Die vollständige Entkopplung des MMCs wurde in ähnlicher Weise
für den DC-gespeisten MMC und den Modularer Multilevel Matrix-Umrichter
(engl.: Modular Multilevel Matrix Converter) (M3C) in den Arbeiten [23, 24]
erstmals gezeigt.

Abbildung 2.6 zeigt den MMC. Anhand dieser Darstellung werden die Glei-
chungen für die p-Zweige Gleichung (2.14) und n-Zweige Gleichung (2.15)
hergeleitet. Der Widerstand R beschreibt den Widerstand eines Zweiges. Die
Streuung der gekoppelten Zweigdrossel L wurde hierbei vernachlässigt. Die
Induktivität Le bildet die optionale Eingangsinduktivität mit deren Widerstand
Re nach. Der Eingangsstrom des MMCs wird mit ie, die Ausgangsströme mit iay
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Abbildung 2.6: MMC zur Herleitung der Maschengleichungen

und die Zweigströme mit ixy bezeichnet. Die Masche Mp1 für den p-Zweig der
ersten Phase ist in Abbildung 2.6 in orange eingezeichnet.

−1
2

ue +
Re

2
· iΣp +

Le

2
· d

dt
iΣp +upy +R · ipy +L · d

dt

(
ipy + iny

2

)
+uay0 = 0 (2.14)

−1
2

ue +
Re

2
· iΣn +

Le

2
· d

dt
iΣn +uny +R · iny +L · d

dt

(
ipy + iny

2

)
−uay0 = 0 (2.15)

Zur übersichtlichen Darstellung wurden die Summenströme der jeweils drei p-
bzw. n-Zweigen und der Ausgangsströme abgekürzt:

iΣp = ip1 + ip2 + ip3 (2.16)
iΣn = in1 + in2 + in3 (2.17)
iΣa = ia1 + ia2 + ia3 (2.18)
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2.3 Entkoppelte Steuerung des MMCs

Um eine Entkopplung der MMC-Größen und der Ausgangsgrößen zu erhalten,
wird jeder Zweigstrom aus einem MMC-Strom iey und der Hälfte des Ausgangs-
stroms iay zusammengesetzt. Der MMC-Strom iey bildet dabei einen Strom ab,
welcher durch den oberen und den unteren Zweig fließt, aber nicht am Ausgang
auftritt. Der Ausgangsstrom iay wird symmetrisch auf den oberen und unteren
Zweig aufgeteilt. Dies ergibt für die beiden Zweigströme jeder Phase folgende
Gleichungen:

ipy = iey +
1
2

iay (2.19)

iny = iey−
1
2

iay (2.20)

Zur Übersichtlichkeit wird folgende Beziehung eingeführt:

iΣe = ie1 + ie2 + ie3 (2.21)

Durch Einsetzen der obigen Gleichungen (2.19) bis (2.21) können die Maschen-
gleichungen (2.14) und (2.15) folgendermaßen geschrieben werden:

−1
2

ue +
Re

2
·
(

iΣe +
1
2
· iΣa

)
+

Le

2
· d

dt

(
iΣe +

1
2
· iΣa

)
+upy

+R ·
(

iey +
1
2

iay

)
+L · d

dt
iey +uay0 = 0 (2.22)

−1
2

ue +
Re

2
·
(

iΣe−
1
2
· iΣa

)
+

Le

2
· d

dt

(
iΣe−

1
2
· iΣa

)
+uny

+R ·
(

iey−
1
2

iay

)
+L · d

dt
iey−uay0 = 0 (2.23)

Durch die Summen- und Differenzbildung der obigen Gleichungen (2.22)
und (2.23) wird erreicht, dass die Zweiginduktivitätsspannung uLy mit Glei-
chung (2.24) getrennt von der Ausgangsspannung uay0 mit Gleichung (2.25)
eingestellt werden kann.

−ue +Re · iΣe +Le ·
d
dt

iΣe +upy +uny +2R · iey +2L · d
dt

iey︸ ︷︷ ︸
uLy

= 0 (2.24)

Re

2
· iΣa +

Le

2
· d

dt
iΣa +upy−uny +R · iay +2uay0 = 0 (2.25)
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Mit den vorhergehenden Gleichungen (2.24) bis (2.25) ist eine Steuerung des
MMCs je Phase möglich. Um den MMC als eine Einheit betrachten und regeln zu
können, folgt der Übergang in die Raumzeigerdarstellung. Die Raumzeigerdar-
stellung dient dazu, ein dreiphasiges System, ohne angeschlossenen Sternpunkt,
mit dessen jeweils um 120◦ versetzten Achsen in ein rechtwinkliges kartesisches
Koordinatensystem mit den Achsen α und β zu transformieren. Die α-Achse ist
dabei an der Achse der ersten Phase ausgerichtet. Ist an dem dreiphasigen System
der Sternpunkt angeschlossen, tritt zusätzlich noch die Null-Komponente auf,
welche durch den Mittelwert der drei Phasen berechnet wird. Die hier verwendete
amplitudeninvariante Transformationsmatrix Cαβ0 (Clarke-Transformation) ist
in Gleichung (2.26) und deren Rücktransformation ist in Gleichung (2.27) zu
sehen:

Cαβ0 =


2
3

−1
3

−1
3

0 1√
3

−1√
3

1
3

1
3

1
3

 (2.26)

C−1
αβ0 =

 1 0 1
− 1

2

√
3

2 1
− 1

2 −
√

3
2 1

 (2.27)

Amplitudeninvariant bedeutet, dass die Länge des Raumzeigers der Amplitude
des dreiphasigen Systems entspricht. Es ist anzumerken, dass die Transfor-
mationsmatrix für beliebige dreiphasige Systeme verwendet werden kann und
nicht auf Spannungen und Ströme beschränkt ist. Die Anwendung der Trans-
formation in die Raumzeigerdarstellung sowie deren Rücktransformation ist in
Gleichung (2.28) zu sehen. Durch Gleichung (2.29) wird der Raumzeiger als
komplexe Größe definiert werden.xα

xβ
x0

=Cαβ0 ·

x1
x2
x3

 ,
x1

x2
x3

=C−1
αβ0 ·

xα
xβ
x0

 (2.28)

x = xα+ j · xβ (2.29)
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Die Gleichungen (2.24) werden mithilfe der Gleichung (2.28) für y = 1,2,3 in
die Raumzeigerdarstellung transformiert:

−

 0
0
ue

+Re ·

 0
0

3 · ie0

+Le ·
d
dt

 0
0

3 · ie0

+
upα

upβ
up0

+
unα

unβ
un0


+2R ·

ieα
ieβ
ie0

+2L · d
dt

ieα
ieβ
ie0

= 0 (2.30)

Die Gleichungen (2.25) werden mithilfe der Gleichung (2.28) für y = 1,2,3 in
die Raumzeigerdarstellung transformiert:

Re

2
·

 0
0

3 · ia0

+ Le

2
· d

dt

 0
0

3 · ia0

+
upα

upβ
up0

−
unα

unβ
un0

+R ·

iaα
iaβ
ia0


+2 ·

uaα
uaβ
ua0

= 0 (2.31)

Die Gleichung (2.30) beschreibt drei Ersatzschaltbilder für die Steuerung der
internen Ströme ieα und ieβ sowie dem Eingangsstrom ie0 in Abbildung 2.7. Aus
den Gleichungen geht hervor, dass sich die Spannungen über den Zweigdrosseln
uLα, uLβ und uL0 jeweils über die Spannungskomponenten uxα, uxβ bzw. ux0 ein-
stellen lässt. Hierüber sind die internen Ströme ieα und ieβ und der Eingangsstrom
ie0 unabhängig voneinander steuerbar. Zusätzlich tritt in dem Ersatzschaltbild für
den Eingangsstrom die Eingangsspannung als Gegenspannung, die Eingangsin-
duktivität und deren Widerstand auf.

(a) Komponente uLα (b) Komponente uLβ (c) Komponente uL0

Abbildung 2.7: Ersatzschaltbilder des MMCs für die Zweiginduktivitätsspannungen
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Aufgrund der Definition der Null-Komponente als Mittelwert der drei Phasengrö-
ßen, siehe letzte Zeile der Transformationsmatrix Cαβ0, muss zur Ermittlung des
tatsächlich fließenden Eingangsstroms ie dieser anhand der Gleichung (2.32)
umgerechnet werden. Diese Beziehung ist somit äquivalent zu der Glei-
chung (2.21).

ie = 3 · ie0 (2.32)

Die Gleichung (2.31) beschreibt drei Ersatzschaltbilder zur Steuerung der Aus-
gangsspannung, siehe Abbildung 2.8. Die Ausgangsspannungskomponenten uaα,
uaβ und ua0 ergeben sich aus den Spannungskomponenten uxα, uxβ bzw. ux0.
Im Unterschied zu den Ersatzschaltbildern aus Abbildung 2.7, wo die Spannun-
gen des p- und n-Zweiges mit den gleichen Vorzeichen ausgesteuert werden,
müssen zur Erzeugung der Ausgangsspannungskomponenten entgegengesetzte
Vorzeichen für die p- und n-Bestandteile verwendet werden.

(a) Komponente uaα (b) Komponente uaβ (c) Komponente ua0

Abbildung 2.8: Ersatzschaltbilder des MMCs für die Ausgangsspannung

Anhand der sechs Ersatzschaltbilder ist die Möglichkeit der entkoppelten Steue-
rung der Zweiginduktivitätsspannungen und der Ausgangsspannungen ersichtlich.
Des Weiteren ist der Effekt der gekoppelten Zweiginduktivitäten ersichtlich:
Unter Vernachlässigung der Streuung der Zweiginduktivitäten tritt die Zweigin-
duktivität nur in den Ersatzschaltbildern für die Zweiginduktivitätsspannungen
auf. Somit ist der dreiphasige Ausgang des MMCs als ideale Spannungsquelle mit
dem Innenwiderstand R/2 zu betrachten. Bei einem angeschlossenen Sternpunkt
ist zu berücksichtigen, dass die Eingangsinduktivität für die Null-Komponente
des Ausgangsstroms wirksam wird.
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2.4 Galvanische Trennung mit Mittelfrequenztransformator

2.4 Galvanische Trennung mit
Mittelfrequenztransformator

Um eine galvanische Trennung des SPMMCs zu erreichen, wird zwischen der
Mittelfrequenz-Vollbrücke und dem MMC ein Transformator verwendet. Der
Transformator wird als Gegentaktflusswandler mit Vollbrückenansteuerung be-
trieben [25]. Die modellierte Schaltung ist in der Abbildung 2.9 dargestellt.

MMC
MF-Vollbrücke

0

Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild der MF-Vollbrücke, des Transformators und des MMCs

Die Ausgangsspannung der Vollbrücke uVB wird als eine ideale und mittelwert-
freie rechteckförmige Spannung angenommen. Der Transformator wurde im
T-Ersatzschaltbild dargestellt. RMF beschreibt den ohmschen Widerstand des
Transformators und den dazugehörigen Leitungen und Lσ ,MF gibt die Streuinduk-
tivität des Transformators und den dazugehörigen Leitungen an. Diese wurden
jeweils zur Hälfte der Primär- und der Sekundärseite des Transformators zuge-
schlagen. Unter der Annahme, dass die Hauptinduktivität des Transformators
Lh,MF groß ist, kann der Magnetisierungsstrom iµ,MF vernachlässigt werden und
somit gilt iVB = ie. Das Windungszahlenverhältnis zwischen der Primär- Np und
der Sekundärseite Ns ist gleich groß. Die Sekundärseite besteht aus zwei in Serie
geschalteten Wicklungen, um einen belastbaren Sternpunkt für die universelle
Drehspannungsquelle bereitstellen zu können.

Durch Vergleich der Abbildung 2.6 mit der Abbildung 2.9 können folgende
Parameter für die Eingangsseite des MMCs festgelegt werden:

• Re=RMF

• Le=Lσ ,MF

• ue=uVB
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Der Transformator wird daher mit den bereits hergeleiteten Ersatzschaltbildern
des MMCs aus den Abbildungen 2.7 und 2.8 beschrieben. Anhand Abbil-
dung 2.7 (c) ist ersichtlich, dass mit der Zweiginduktivitätsspannung uL0 der
Eingangsstrom geregelt werden kann. Somit kann bei geeigneter Wahl der Soll-
werte für den Stromregler der Eingangsstrom ie in Phase zur Eingangsspannung
ue eingeregelt werden, siehe Abbildung 2.2 (a).

2.5 Zweigleistungen

In diesem Abschnitt werden die Zweigleistungen in der transformierten Darstel-
lung des MMCs hergeleitet. Diese wurden in der Literatur [23, 24] in ähnlicher
Weise für den MMC und den M3C durchgeführt. Für den SPMMC wurde die
Berechnung der Zweigleistungen für eine Eingangswechselspannung erweitert
und die Darstellung an die Tabellenform in [24] angelehnt.

Eine gezielte Beeinflussung der Zweigleistungen ist notwendig, um auftretende
Unsymmetrien in den Zweigenergien ausregeln zu können. Zudem treten grund-
sätzlich beim Betrieb des MMCs Zweigleistungen auf, die je nach Betriebspunkt
aktiv kompensiert werden müssen, um einen stabilen Betrieb zu gewährleisten.
Ein stabiler Betrieb ist vorhanden, wenn die sechs Zweigenergien im zeitlichen
Mittel auf deren Sollwerten gehalten werden.

Um die sechs Zweigleistungen berechnen zu können, müssen zunächst die
Zweigspannung und Zweigströme abhängig von den transformierten Größen aus-
gedrückt werden. Hierfür muss die im Abschnitt 2.3 eingeführte Transformation
invers durchgeführt werden. Ausgehend von den Zweiginduktivitätsspannun-
gen und den Ausgangsspannungen werden die auftretenden Zweigspannungen
berechnet, vergleiche Abbildungen 2.7 und 2.8:unα

unβ
un0

+
upα

upβ
up0

=

 −uLα
−uLβ

ue−uL0

 (2.33)

unα
unβ
un0

−
upα

upβ
up0

≈ 2 ·

uaα
uaβ
ua0

 (2.34)
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Unter der Annahme, dass die auftretenden Widerstände R und Re sowie die In-
duktivität Le sehr klein sind, wurde die Gleichung (2.31) zu der Gleichung (2.34)
vereinfacht. Die sechs transformierten Zweigspannungen erhält man, in dem
von beiden Gleichungen (2.33) und (2.34) die Summe und Differenz gebildet
wird: upα

upβ
up0

≈ 1
2

 −uLα−2uaα
−uLβ−2uaβ

ue−uL0−2ua0

 (2.35)

unα
unβ
un0

≈ 1
2

 −uLα+2uaα
−uLβ+2uaβ

ue−uL0 +2ua0

 (2.36)

Um die sechs Zweigspannungen zu erhalten, müssen diese mithilfe der inversen
Clarke-Transformation in die dreiphasige Darstellung überführt werden, siehe
Gleichungen (2.37) und (2.38).up1

up2
up3

≈C−1
αβ0 ·

upα
upβ
up0

 (2.37)

un1
un2
un3

≈C−1
αβ0 ·

unα
unβ
un0

 (2.38)

Die resultierenden Zweigspannungen in Abhängigkeit von den transformierten
Spannungen sind in den Gleichungen (2.39) und (2.40) dargestellt:

up1
up2
up3

≈


ue
2 −uaα−ua0− uL0

2 −
uLα

2

ue
2 + uaα

2 −ua0− uL0
2 + uLα

4 −
√

3
(

uaβ+
uLβ

2

)
2

ue
2 + uaα

2 −ua0− uL0
2 + uLα

4 +

√
3
(

uaβ+
uLβ

2

)
2

 (2.39)

un1
un2
un3

≈


ue
2 +uaα+ua0− uL0

2 −
uLα

2

ue
2 −

uaα
2 +ua0− uL0

2 + uLα
4 −

√
3
(
−uaβ+

uLβ
2

)
2

ue
2 −

uaα
2 +ua0− uL0

2 + uLα
4 +

√
3
(
−uaβ+

uLβ
2

)
2

 (2.40)
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Unter der Annahme, dass die Spannung über den Induktivitäten klein ist, folgt
näherungsweise:up1

up2
up3

≈


ue
2 −uaα−ua0

ue
2 + uaα

2 −
√

3
2 uaβ−ua0

ue
2 + uaα

2 +
√

3
2 uaβ−ua0

 (2.41)

un1
un2
un3

≈


ue
2 +uaα+ua0

ue
2 −

uaα
2 +

√
3

2 uaβ+ua0
ue
2 −

uaα
2 −

√
3

2 uaβ+ua0

 (2.42)

Die Zweigströme ergeben sich hierzu äquivalent:ip1
ip2
ip3

=


ia0
2 + iaα

2 + ie0 + ieα
ia0
2 −

iaα
4 +

√
3 iaβ
4 + ie0− ieα

2 +
√

3 ieβ
2

ia0
2 −

iaα
4 −

√
3 iaβ
4 + ie0− ieα

2 −
√

3 ieβ
2

 (2.43)

in1
in2
in3

=

 − ia0
2 −

iaα
2 + ie0 + ieα

− ia0
2 + iaα

4 −
√

3 iaβ
4 + ie0− ieα

2 +
√

3 ieβ
2

− ia0
2 + iaα

4 +
√

3 iaβ
4 + ie0− ieα

2 −
√

3 ieβ
2

 (2.44)

Die Zweigleistungen lassen sich anhand der Gleichung (2.10) berechnen. Aus
Gründen der Übersichtlichkeit wird hier exemplarisch nur die Leistung für den
Zweig p1 angegeben:

pp1 ≈
ia0 ue

4
− iaα ua0

2
− ie0 ua0− ieα ua0−

ia0 uaα

2
− iaα uaα

2

− ia0 ua0

2
+

iaα ue

4
− ie0 uaα− ieα uaα+

ie0 ue

2
+

ieα ue

2
(2.45)

Um die transformierten Zweigleistungen zu erhalten, müssen diese mithilfe
der Clarke-Transformation sowie der Summen- und Differenzbildung berechnet
werden:pΣα

pΣβ

pΣ0

≈Cαβ0 ·

pp1
pp2
pp3

+
pn1

pn2
pn3

 · 1
2

(2.46)
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p∆α

p∆β

p∆0

≈Cαβ0 ·

pp1
pp2
pp3

−
pn1

pn2
pn3

 · 1
2

(2.47)

Der Faktor 1/2 in Gleichung (2.46) ist darauf zurückzuführen, dass die ermittelte
Leistung den Mittelwert darstellt. Dies ist äquivalent zu der Null-Komponente
der Raumzeigerdefinition. Somit erhält man die mittlere Leistung eines Zweiges
und nicht die einer Phase [23]. Der Faktor 1/2 in Gleichung (2.47) wird eingesetzt,
so dass die transformierte Leistung der Differenz vom p- und n-Zweig als Ab-
weichung vom Mittelwert und nicht als die Differenz zwischen p- und n-Zweig
berechnet wird.

Die Gleichung (2.46) gibt die Summen-Komponenten der Leistungen an. Tritt
eine Leistung in gleicher Weise im p- und n-Zweig einer Phase auf, wirkt sich
dies auf die Summen-Komponenten aus. Entsteht in der Phase eins im p- und
n-Zweig eine positive Leistung und in den Phasen zwei und drei in jeweils beiden
Zweigen eine negative Leistung, wirkt sich dies auf die Komponente pΣα aus.
Wird Leistung in allen sechs Zweigen in der gleichen Weise erzeugt, beeinflusst
dies die Komponente pΣ0.

Die Gleichung (2.47) gibt die Differenz-Komponenten der Leistungen an. Tritt
eine Leistung mit entgegengesetztem Vorzeichen im p- und n-Zweig einer Phase
auf, wirkt sich dies auf die Differenz-Komponenten aus. Entsteht in der Phase
eins im p-Zweig eine positive Leistung und und im n-Zweig eine negative Leis-
tung und in den Phasen zwei und drei jeweils die entgegengesetzten Leistungen,
wirkt sich dies auf die Komponente p∆α aus. Wird Leistung in allen p-Zweigen
in entgegengesetzter Weise als im n-Zweig erzeugt, beeinflusst dies die Kompo-
nente p∆0.

Aus den Gleichungen (2.46) und (2.47) ergeben sich die transformierten Leistun-
gen: pΣα

pΣβ

pΣ0

≈
+

iaβ uaβ
4 − iaα ua0

2 − iaα uaα
4 − ia0 uaα

2 + ieα ue
2

+
iaα uaβ

4 − iaβ ua0
2 − ia0 uaβ

2 +
iaβ uaα

4 +
ieβ ue

2
+ ie0 ue

2 −
iaα uaα

4 − iaβ uaβ
4 − ia0 ua0

2

 (2.48)

p∆α

p∆β

p∆0

≈
+ iaαue

4 − ie0uaα− ieαua0− ieαuaα
2 +

ieβuaβ
2

iaβue
4 − ie0uaβ− ieβua0 +

ieαuaβ
2 +

ieβuaα
2

ia0ue
4 − ie0ua0− ieαuaα

2 − ieβuaβ
2

 (2.49)
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Um eine Analyse der Zweigleistungen für den quasistationären Betrieb vor-
nehmen zu können, werden nun die auftretenden Spannungsraumzeiger durch
rotierende Größen mit einer Amplitude und einem Bezugswinkel γ ausgedrückt.
Einphasige Spannungen werden durch eine Cosinusschwingung mit einer Ampli-
tude und einem Bezugswinkel γ dargestellt. Die auftretenden Stromraumzeiger
werden durch rotierende Größen mit einer Amplitude und einer zusätzlichen Pha-
senverschiebung ϕ zum entsprechenden Bezugswinkel γ der Spannung definiert.
Einphasige Ströme werden durch eine Amplitude und einer zusätzlichen Pha-
senverschiebung ϕ zum entsprechenden Bezugswinkel γ der Spannung definiert.
Eine Ausnahme bildet hierbei der interne MMC-Strom ie welcher nur mit einem
Winkel und einer Amplitude definiert wird, da die dazugehörige Spannung bei
der Herleitung der Leistungsanalyse vernachlässigt wurde:

uaα = ûa · cos(γa) uaβ = ûa · sin(γa) (2.50)

iaα = îa · cos(γa−ϕa) iaβ = îa · sin(γa−ϕa) (2.51)

ieα = îe · cos(γe) ieβ = îe · sin(γe) (2.52)

ua0 = ûa0 · cos(γa0) ia0 = îa0 · cos(γa0−ϕa0) (2.53)

ue = ûe∼ · cos(γe0) ie0 = îe0∼ · cos(γe0−ϕe0) (2.54)

Die Eingangsspannung ue und der Eingangsstrom ie0 werden nur als ihre Grund-
schwingung dargestellt, um die folgende Darstellung übersichtlicher zu halten.
Die Umrechnung auf Rechteck- und Trapezkurven erfolgt später bei der Herlei-
tung der Leistungserzeugung im Abschnitt 2.7.2.1.

Die transformierten Leistungen in den Gleichungen (2.55) und (2.60) erhält man,
indem die Gleichungen (2.50) bis (2.54) in die Gleichungen (2.48) und (2.49)
eingesetzt werden. Hierfür ist es von Vorteil, wenn die auftretenden Produkte tri-
gonometrischer Funktionen in deren Summe- und Differenzfunktionen dargestellt
werden, siehe [26].

pΣα ≈ +
îeûe∼ cos(γe− γe0)

4
+

îeûe∼ cos(γe + γe0)

4
− îaûa cos(2γa−ϕa)

4

− îaûa0 cos(γa + γa0−ϕa)

4
− îaûa0 cos(γa0− γa +ϕa)

4

− îa0ûa cos(γa + γa0−ϕa0)

4
− îa0ûa cos(γa− γa0 +ϕa0)

4
(2.55)
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pΣβ ≈ +
îeûe∼ sin(γe− γe0)

4
+

îeûe∼ sin(γe + γe0)

4
+

îaûa sin(2γa−ϕa)

4

− îaûa0 sin(γa + γa0−ϕa)

4
+

îaûa0 sin(γa0− γa +ϕa)

4

− îa0ûa sin(γa + γa0−ϕa0)

4
− îa0ûa sin(γa− γa0 +ϕa0)

4
(2.56)

pΣ0 ≈ −
îaûa cos(ϕa)

4
− îa0ûa0 cos(ϕa0)

4
− îa0ûa0 cos(2γa0−ϕa0)

4

+
îe0∼ûe∼ cos(ϕe0)

4
+

îe0∼ûe∼ cos(2γe0−ϕe0)

4
(2.57)

p∆α ≈ +
îaûe∼ cos(γa + γe0−ϕa)

8
− îe0∼ûa cos(γa + γe0−ϕe0)

2

− îe0∼ûa cos(γa− γe0 +ϕe0)

2
− îeûa0 cos(γa0− γe)

2

+
îaûe∼ cos(γe0− γa +ϕa)

8
− îeûa0 cos(γa0 + γe)

2

− îeûa cos(γa + γe)

2
(2.58)

p∆β ≈ +
îeûa0 sin(γa0− γe)

2
− îe0∼ûa sin(γa + γe0−ϕe0)

2

− îe0∼ûa sin(γa− γe0 +ϕe0)

2
+

îaûe∼ sin(γa + γe0−ϕa)

8

− îaûe∼ sin(γe0− γa +ϕa)

8
− îeûa0 sin(γa0 + γe)

2

+
îeûa sin(γa + γe)

2
(2.59)

p∆0 ≈ +
îa0ûe∼ cos(γa0 + γe0−ϕa0)

8
− îe0∼ûa0 cos(γa0 + γe0−ϕe0)

2

− îe0∼ûa0 cos(γa0− γe0 +ϕe0)

2
− îeûa cos(γa− γe)

2

+
îa0ûe∼ cos(γe0− γa0 +ϕa0)

8
(2.60)

Die transformierten Leistungen sind in Tabelle 2.2 übersichtlich dargestellt.
Die Tabelle ist dabei folgendermaßen zu interpretieren: Jede einzelne Zeile
enthält jeweils eine einzigartige Kombination aus der verursachenden Span-
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nungskomponente u und des verursachenden Stroms i. Die dabei entstehenden
Zweigleistungen sind in die Spalten pΣ0, pΣ, p∆0 und p∆ einsortiert. In der
Tabelle wurden zusätzlich die vorhandenen, bisher getrennten, α- und β-
Komponenten zu einem Raumzeiger zusammengefasst. Jeder Eintrag der Tabelle
besteht aus zwei Elementen. In der ersten Zeile steht jeweils die Amplitude der
Größe, die zweite Zeile beinhaltet den dazugehörigen Winkel der Größe.

Die Tabelle 2.2 wird nun anhand einiger ausgewählter Zeilen näher erläutert.
Zeile 1 bedeutet, dass die Eingangsspannung ue∼ mit dem Winkel γe0 mit dem
Eingangsstrom ie0∼ mit dem Winkel γe0−ϕe0 zwei Leistungsanteile in der null-
Komponente der Summenleistungen pΣ0 erzeugt. Der erste Leistungsanteil besitzt
die Amplitude 1

4 ûe∼ îe0∼ mit der konstanten Phasenlage ϕe0 und beschreibt den
Wirkleistungsaustausch zwischen dem MMC und der Eingangsseite. Um eine
möglichst große Leistungsaufnahme und Leistungsabgabe bei minimalem Ein-
gangsstrom des MMCs zu erreichen muss die auftretende Blindleistung am
Eingang zu 0 V A und somit ϕe0 zu 0 oder π gewählt werden. Der zweite Leis-
tungsanteil in pΣ0 besitzt ebenfalls die Amplitude 1

4 ûe∼ îe0∼, allerdings tritt hier
nun als Winkel für die Leistung der Term 2γe0−ϕe0 auf. Nimmt man für die
Eingangsspannung eine kontinuierliche Schwingung mit γe0 = ωe0 · t an, erkennt
man, dass zusätzlich zur konstanten Leistung des ersten Leistungsanteils, der
zweite Leistungsanteil mit der doppelten Kreisfrequenz der Eingangsspannung
ωe0 auftritt. Bei einphasigen Leistungsübertragungen tritt dieser Term immer auf,
da in diesem Fall immer ein Wechselanteil vorhanden ist. Dieser Anteil tritt nur
als Blindleistung auf und somit ist der zeitliche Mittelwert 0 W.

Zeile 8 beschreibt, welchen Einfluss die Ausgangsspannung ua mit dem Winkel
γa und der Ausgangsstrom ia mit dem Winkel γa0−ϕa0 auf die Null-Komponente
der Summenleistung pΣ0 und auf die αβ-Komponente der Summenleistung pΣ

hat. Der Einfluss auf pΣ0 in Abhängigkeit von ϕa entspricht der Abgabe von
Wirkleistung am dreiphasigen Ausgang des MMCs mit der Amplitude 1

4 ûa îa.
Daher führt dies hier, im Gegensatz bei der einphasigen Leistungsübertragung,
nicht zu einer Pulsation mit der doppelten Kreisfrequenz der Ausgangsfrequenz
in pΣ0. Bei der Abgabe von Scheinleistung am Ausgang tritt in der Leistungs-
komponente pΣ eine Pulsation mit dem Winkel −(2γa−ϕa) und der Amplitude
− 1

4 ûa îa auf. Bei einer konstanten Kreisfrequenz am Ausgang γa = ωa · t ergibt
sich somit die doppelte Ausgangsfrequenz für die Pulsation der Leistung. Für
den Fall ωa = 0rads−1 entsteht ein stehender Leistungsraumzeiger welcher, ohne
Gegenmaßnahmen, zu einem dauerhaften Energieanstieg führt. Das negative Vor-
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2.5 Zweigleistungen
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û a
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î a
−

1 4
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0î
a0

−
1 4
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0î
a0

γ
a0

γ
a0
−

ϕ
a0

ϕ
a0

2γ
a0
−

ϕ
a0

12
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û a

0î
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zeichen im Winkel bedeutet, dass sich der entstehende Leistungsraumzeiger der
Komponente pΣ entgegengesetzt zu den Raumzeigern der Ausgangsspannung
bzw. des Ausgangsstroms dreht. Das Verhalten kann folgendermaßen interpretiert
werden: Bei einer dreiphasigen symmetrischen Last führt eine Scheinleistung
in der Gesamtenergie zu keiner Pulsation, da zu jedem Zeitpunkt die gleiche
Leistung bezogen wird. In den einzelnen Phasen des MMCs tritt dennoch eine
Blindleistung auf, da bei jeder einzelnen Phase eine unterschiedliche Leistung
bezogen wird.

Unter der Annahme, dass das Verhalten des MMCs mit seinen Bauteilen linear
ist, insbesondere der Zweigdrosseln, gilt der Überlagerungssatz und Tabelle 2.2
kann für unterschiedliche Frequenzen am Ein- und Ausgang sowie der internen
Größen benutzt werden. Dies ist von Vorteil, falls am Ausgang eine Spannung
mit unterschiedlichen Frequenzen oder eine Spannung mit Mit- und Gegen-
und Nullsystem erzeugt werden soll. Somit kann die Leistungstabelle für jede
einzelne auftretende Frequenz benutzt werden und die resultierenden Leistungs-
komponenten können addiert werden. [E12]

2.6 Transformierte Zweigenergien

In diesem Abschnitt werden die transformierten Zweigenergien in Abhängigkeit
von den transformierten Zweigleistungen berechnet. Dies ist notwendig, um
eine gezielte Beeinflussung der Zweigenergien durch die Zweigleistungen zu
erreichen. Dabei wird Gleichung (2.11) als Ansatz für folgende Gleichung zur
Berechnung der Zweigenergien durch die transformierten Leistungen benutzt:wp1

wp2
wp3

=

∫
C−1
αβ0 ·

pΣα

pΣβ

pΣ0

+
p∆α

p∆β

p∆0

 dt (2.61)

wn1
wn2
wn3

=

∫
C−1
αβ0 ·

pΣα

pΣβ

pΣ0

−
p∆α

p∆β

p∆0

 dt (2.62)
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Anschließend erfolgt die Umrechnung in die transformierten Zweigenergien:wΣα

wΣβ

wΣ0

=Cαβ0 ·

wp1
wp2
wp3

+
wn1

wn2
wn3

 · 1
2
=

∫ pΣα

pΣβ

pΣ0

 dt (2.63)

w∆α

w∆β

w∆0

=Cαβ0 ·

wp1
wp2
wp3

−
wn1

wn2
wn3

 · 1
2
=

∫ p∆α

p∆β

p∆0

 dt (2.64)

Die Faktoren 1/2 in den Gleichungen (2.63) und (2.64) dienen wie in den Glei-
chungen (2.46) und (2.47) zur sinnvollen Skalierung der auftretenden Energien.

Aus den Gleichungen (2.63) und (2.64) ist ersichtlich, dass jede transformierte
Leistung nur in der transformierten Zweigenergie eine Änderung hervorruft.
Somit kann mithilfe der Tabelle 2.2 bestimmt werden, welche Spannungs- und
Stromkomponenten welche Leistung und somit welche Änderung der Zweig-
energie hervorrufen. Diese Leistungen treten inhärent beim Betrieb des MMCs
auf und führen je nach auftretender Frequenz und Amplitude entweder zu ei-
nem periodischen Energiehub in den Zweigen oder werden bei der Frequenz
0 Hz zu einer DC-Komponente und führen somit zu einer stetigen Änderung der
Zweigenergie.

Andererseits können durch gezielte Einprägung von Spannungen und Strömen
Leistungen in den Zweigen generiert werden, um eine Symmetrierung der Zwei-
genergien zu erreichen. Des Weiteren können damit betriebspunktabhängig
auftretende Leistungen kompensiert werden, sodass diese gezielt vorgesteuert
werden, um sonst auftretende Energiehübe zu vermindern.

2.7 Regelung

Dieser Abschnitt beschreibt die eingesetzte Regelungsstruktur des SPMMCs.
Zudem wird mithilfe der Tabelle 2.2 die Umrechnung mit den von den Reglern ge-
forderten Leistungen in die entsprechenden Spannungs- und Stromkomponenten
durchgeführt. Zusätzlich werden für bestimmte Betriebsbereiche die notwendigen
Vorsteuerungen bestimmt, um einen stabilen Betrieb zu ermöglichen.
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Abbildung 2.10: Anbindung der SPMMC-Regelung an die Hardware

Die Abbildung 2.10 zeigt das Blockschaltbild der Regelung mit der Anbindung
an die Hardware des Prüfstands. Die Regelung benötigt als Istwerte die sechs
Zweigkondensatorspannungen uCxy, die sechs Zweigströme ixy und die Eingangs-
spannung des MMCs ue. Die Sollwerte der Ausgangsspannungen u∗aα und u∗aβ
werden von außerhalb der SPMMC-Regelung vorgegeben und durch die An-
wendung der universellen Drehspannungsquelle bestimmt. Zuerst werden von
den Zweigkondensatorspannungen deren Energien wCxy berechnet. Anschließend
erfolgt die Transformation der Zweigströme und Zweigenergien anhand der vor-
gestellten Transformationsvorschrift. Mit den transformierten Größen wird die in
der Abbildung 2.11 dargestellte Regelung durchgeführt und diese liefert die Soll-
werte für die Zweigdrosselspannungen u∗Lα, u∗Lβ und u∗L0, die Null-Komponente
der Ausgangsspannung u∗a0 und die Polarität der Eingangsspannung sign(ue). Die
sechs Zweigsollspannungen u∗xy werden durch die Rücktransformation berechnet
und an den MMC übermittelt.
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Anhand der Abbildung 2.10 wird deutlich, dass die universelle Drehspannungs-
quelle keine Berechnungsvorschrift für die Soll-Ausgangsspannung beinhaltet,
da diese je nach Anwendung variiert. Beispielsweise kann für ein starres
Drehstromnetz ein quasistationärer Raumzeiger vorgegeben werden. Für eine
Anwendung als Stellglied für eine Maschinenregelung muss eine Regelung der
Ausgangsströme stattfinden. Ziel der universellen Drehspannungsquelle ist es, die
Soll-Ausgangsspannung an den Klemmen der universellen Drehspannungsquelle
zu stellen. Die Regelung und Steuerung des SPMMCs sorgt hierbei für einen
stabilen Betrieb des MMCs. Für einen stabilen Betrieb ist es notwendig, dass
die sechs Zweigkondensatorspannungen im Mittel auf deren Sollwert geregelt
werden.

Die Abbildung 2.11 zeigt die eingesetzte kaskadierte Regelungsstruktur. Der
innere Regelkreis besteht aus drei Stromreglern, welche den Eingangsstrom
ie0 und die zwei internen MMC-Ströme ieα und ieβ anhand der hergeleiteten
Ersatzschaltbilder (siehe Abbildung 2.7) als Regelstrecke einregelt. Die Strom-
sollwerte erhält der Stromregler aus dem Block Sollwertberechnung. Dieser
Block gibt anhand des aktuellen Betriebspunktes die Stromsollwerte i∗e0, i∗eα, i∗eβ
und die Null-Komponente der Ausgangsspannung u∗a0 anhand der Tabelle 2.2
vor. Die Sollwerte errechnen sich zum einen aus den Leistungssollwerten des
überlagerten Energiereglers und zum anderen aus der Vorsteuerung einzelner
singulärer Punkte zur Reduktion von Energiehüben. Als singuläre Punkte werden
die Betriebspunkte bezeichnet, bei denen eine ungewollte konstante Leistung in
den Zweigen auftritt, die zu einer dauerhaften Erhöhung oder Verringerung der
Zweigenergie führt.

Der Energieregler hat die Aufgabe, die sechs Zweigenergien wΣα, wΣβ, wΣ0,
w∆α, w∆β und w∆0 im zeitlichen Mittel auf die entsprechenden Sollwerte w∗

Σα,
w∗

Σβ, w∗
Σ0, w∗

∆α, w∗
∆β und w∗

∆0 einzuregeln. Als Stellgrößen sind die sechs Zweig-
sollleistungen p∗

Σα, p∗
Σβ, p∗

Σ0, p∗
∆α, p∗

∆β und p∗
∆0 vorhanden, welche von der

Sollwertberechnung in Sollströme und Sollspannungen umgerechnet werden.

Der Block „Steuerung MF-Vollbrücke“ steuert die Polarität der MF-Vollbrücke
und somit der Eingangsspannung mithilfe des Signals sign(ue). Zusätzlich er-
zeugt dieser Block das Stromkorrektursignal ξi zur phasenrichtigen Steuerung des
Eingangsstroms ie0. Die beiden Signale sind in Abbildung 2.12 dargestellt. Das
Signal sign(ue) wechselt periodisch und symmetrisch zwischen den Werten +1
und −1. Ein symmetrisches Polaritätssignal ist notwendig, damit der vorhandene
MF-Transformator gleichspannungsfrei betrieben wird. Das Stromkorrektursi-
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Abbildung 2.11: Kaskadierte Regelungsstruktur des SPMMCs

gnal wechselt ebenfalls zwischen den Werten +1 und −1. Zusätzlich wird für
eine Regelperiode TR vor dem Umschalten des Polaritätssignals das Stromkor-
rektursignal zu 0. Dies führt unter Verwendung eines Deadbeat-Stromreglers
mit einer Einregelzeit von 1 ·TR im Umschaltzeitpunkt der MF-Vollbrücke zu
einem Eingangsstrom ie0 von 0 A und somit einem stromlosen Schalten (ZCS)
der MF-Vollbrücke. Auf die genaue Anwendung des Stromkorrektursignals ξi
und des Polaritätssignals sign(ue) wird in Abschnitt 2.7.2 eingegangen.

+1

-1

+1

-1

0

Abbildung 2.12: Darstellung der Steuersignale sign(ue) und ξi
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2.7 Regelung

2.7.1 Energieregler

In diesem Abschnitt wird die Auslegung des Energiereglers mithilfe des Struk-
turbildes in Abbildung 2.13 berechnet. Die Regelstrecke besteht hierbei aus
der Totzeit des unterlagerten Regelkreises Tσ,p und eines Integrators mit dem
Verstärkungsfaktor 1. Der unterlagerte Regelkreis wird bis auf die Totzeit als
ideal betrachtet. Der Integrator und dessen Verstärkungsfaktor ergibt sich aus
den Gleichungen (2.63) und (2.64). Anhand der Gleichungen ist ersichtlich,
dass es zwischen den einzelnen Energien und Leistungen keinerlei Verkopplung
gibt. Jede Leistung beeinflusst daher nur die zugehörige Energie. Dementspre-
chend vereinfacht sich das Strukturbild und kann für alle sechs Zweigenergien
gleichermaßen angewendet werden.

-

1

1

-
-

Energieregler

Streckenmodell

Abbildung 2.13: Strukturbild des Regelkreises zur Energieregelung

Wie bereits erwähnt, entstehen beim Betrieb des MMCs inhärent Energiehübe in
den Zweigen. Aufgabe des Energiereglers ist es, den Mittelwert der Energie zu
regeln und nicht die auftretenden periodischen Energiehübe auszuregeln. Aus die-
sem Grund ist ein Tiefpass 1. Ordnung (PT1-Glied) mit der Verstärkung 1 und der
Zeitkonstanten Tf,w zur Glättung des Istwertes der Energie w im Rückkoppelpfad
vorhanden.
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Um die Auslegung des Regelkreises zu vereinfachen, wird die Totzeit Tσ,p durch
eine Approximation mit einem PT1-Glied ausgedrückt [27]:

e−s·Tσ,p ≈ 1
Tσ,p · s+1

(2.65)

Aufgrund der niedrigen dynamischen Anforderungen wurde ein PI-Regler ge-
wählt, welcher nach dem Symmetrischen Optimum mit dem Dämpfungsfaktor
aE ausgelegt wurde [28]:

Tσ,w,res = Tσ,p +Tf,w (2.66)

Kp,w =
1

Tσ,w,res ·aE
(2.67)

Ki,w =
1

T 2
σ,w,res ·a3

E
(2.68)

Die Gleichung (2.66) fasst alle Zeitkonstanten zusammen, welche nicht durch den
PI-Regler kompensiert werden können oder sollen. Die Parameter des PI-Reglers
sind in den Gleichungen (2.67) und (2.68) angegeben mit aE zur Einstellung der
Dämpfung des geschlossenen Regelkreises. Zur Auslegung wurde die Standard-
einstellung für das symmetrische Optimum mit aE = 2 gewählt.

Wie in Abschnitt 2.7.3 gezeigt wird, besteht der unterlagerte Regelkreis aus einem
Deadbeat-Stromregler. Dieser benötigt zur Einregelung des Stromsollwertes eine
Regelperiode TR. Zusätzlich wird aufgrund der digitalen Implementierung eine
weitere Regelperiode aufgrund der Rechentotzeit benötigt. Somit beträgt die
Totzeit des unterlagerten Regelkreises Tσ,p = 2TR. In der Tabelle 3.4 im Kapitel 3
sind die gewählten Zeitkonstanten der Istwertfilter angegeben.

Zusätzlich wurde in der Energieregelung eine Leistungsbegrenzung implemen-
tiert, um die Sollleistungen begrenzen zu können. Um einen Wind-Up des
I-Anteils des PI-Reglers zu vermeiden, wird ein Anti-Wind-Up eingesetzt. Details
zur Begrenzung der Sollleistungen sind in dem Abschnitt 2.7.4.2 dargestellt.
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2.7.2 Berechnung der Sollströme zur Leistungserzeugung

In diesem Abschnitt werden anhand der Tabelle 2.2 die notwendigen Gleichungen
für die Sollströme angegeben, um sowohl eine Zweigleistungsvorgabe durch
den Energieregler sowie eine gezielte Vorsteuerung von Zweigleistungen zur
Vermeidung singulärer Punkte zu ermöglichen.

Bei der Wahl der möglichen Freiheitsgrade zur Leistungserzeugung wird in dieser
Arbeit davon ausgegangen, dass der Sternpunkt der Last nicht angeschlossen ist.
Dies ist darauf zurückzuführen, dass bei einem angeschlossenen Sternpunkt der
Freiheitsgrad der Null-Komponente der Ausgangsspannung ûa0 entfällt. Bei ei-
nem angeschlossenen Sternpunkt würde somit bei Einsatz der Null-Komponente
der Ausgangsspannung eine Null-Komponente im Ausgangsstrom îa0 entstehen.
Die Auswirkungen hiervon hängen von der Last ab und lassen sich im Allge-
meinen nicht angeben. Aus diesem Grund werden die Zeilen 3, 7 und 11 der
Tabelle 2.2 in den folgenden Abschnitten nicht weiter beachtet. Es wird davon
ausgegangen, dass der Sternpunkt der Last nicht angeschlossen wird.

2.7.2.1 Sollwertberechnung für Sollleistungen des Energiereglers

Null-Komponente der Summenleistung

Zur Einprägung der Null-Komponente der Summenleistung pΣ0 wird die Zeile 1
der Tabelle 2.2 herangezogen. Die Zeile 8 erzeugt ebenfalls die Leistung pΣ0,
allerdings abhängig von der Ausgangsspannung und des Ausgangsstroms und
ist somit nicht gezielt beeinflussbar. Die DC-Komponente der Leistung pΣ0 lässt
sich mithilfe der Effektivwerte der Eingangswerte Ue∼ und Ie0∼ folgendermaßen
ausdrücken:

pΣ0 =
1
4
· ûe∼ îe0∼ cos(ϕe0) =

1
2
·Ue∼Ie0∼ cos(ϕe0) (2.69)

Die Gleichung (2.70) beschreibt die äquivalente Leistung pΣ0 anhand der Am-
plituden der rechteckförmigen Eingangsspannung ûe und des trapezförmigen
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Eingangsstroms îe0. Zusätzlich wurde der Korrekturfaktor ξT zur Anpassung des
Eingangsstroms îe0 eingeführt, damit die mittlere Leistung korrekt ist.

pΣ0
∧
=

1
2

ûe
îe0

ξT
(2.70)

Es ist zu beachten, dass der Strom îe0 nur zur reinen Wirkleistungserzeugung
eingesetzt wird. Der Ausdruck cos(ϕe0) nimmt deshalb nur die Werte ±1 an.
Somit wird cos(ϕe0) auf den Wert eins gesetzt und das Vorzeichen dem Strom îe0
zugeschlagen.

Im Vergleich zu einem rechteckförmigen Strom ist die übertragene mittlere
Leistung bei einem trapezförmigen Strom verringert. Der Faktor ξT in der Glei-
chung (2.71) gibt somit einen Korrekturfaktor an, sodass die Amplitude des
trapezförmigen Stroms korrigiert wird und die gewünschte Leistung im Mittel
übertragen wird. [E2]

ξT =
2π

2π−ϕT
(2.71)

Der einzige Parameter zur Bestimmung von ξT ist der Winkel ϕT für die Dauer
eines Reversiervorgangs des Stroms ie0. Die Definition des Winkels ist in Abbil-
dung 2.14 abgebildet. Der Faktor ξT ändert sich im Betrieb nicht und hängt vom
Verhältnis der Reversierdauer zu der Periodendauer ab.

Abbildung 2.14: Definition des Stroms ie0 in Abhängigkeit von der Stromamplitude îe0
und von der Reversierdauer des Stroms ϕT in rad

Der Anteil der Leistung pΣ0 am Solleingangsstrom i∗e0 berechnet sich nach Glei-
chung (2.72) und wurde von der Gleichung (2.70) abgeleitet. Zusätzlich muss hier
noch der Faktor ξi benutzt werden, damit die Reversierung des Sollstroms i∗e0,pΣ0
stattfindet. Bei der Gleichung (2.72) muss ûe und nicht ue verwendet werden.
Hierbei wäre zwar das korrekte Vorzeichen der Eingangsspannung vorhanden,
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allerdings würde der Sollwert von 0 A eine Regelperiode vor der Umpolung
der Eingangsspannung ue fehlen. Dies würde somit nicht zu einem ZCS der
MF-Vollbrücke führen.

i∗e0,pΣ0 = 2ξT ·
p∗

Σ0
ûe

ξi (2.72)

Aus Tabelle 2.2 ist ersichtlich, dass der Strom îe0∼ ebenfalls in den Zeilen 5 und 9
auftritt. In Zeile 5 wird mit der Ausgangsspannung ûa zusätzlich die Leistung p∆

mit dem Winkel γa± (γe0−ϕe0) generiert. Dies ist unproblematisch solange die
Beträge der Eingangsfrequenz und der Ausgangsfrequenz unterschiedlich sind
|ωe0|� |ωa|. Sind beide Frequenzen identisch im Betrag, artet die entstehende
Leistungspulsation in eine konstante Leistung aus. Dies sollte entweder kompen-
siert oder vermieden werden. Daher ist es sinnvoll, dass die Eingangsfrequenz
größer als die maximale Ausgangsfrequenz gewählt wird. Dieser Vorteil kann im
Vergleich zu einem herkömmlichen DC-gespeisten MMC beim SPMMC durch
die Wahl der Eingangsfrequenz vorteilhaft ausgenutzt werden.

Der Eingangsstrom îe0∼ erzeugt mit der Null-Komponente der Ausgangsspan-
nung ûa0 die Leistung p∆0 mit dem Winkel γa0± (γe0−ϕe0). Wie später noch
gezeigt wird, treten Betriebsbereiche auf, bei der die Leistungserzeugung mit der
Null-Komponente der Ausgangsspannung erreicht wird. Aus diesem Grund muss
Zeile 9 beachtet werden und es sollte der Betrieb mit |ωa0| ∼= |ωe0| vermieden
werden.

Alpha- und Beta-Komponente der Summenleistung

Zur Einprägung der Alpha- und Beta-Komponente der Summenleistung pΣ wird
die Zeile 2 der Tabelle 2.2 herangezogen. Die Zeilen 8 und 12 erzeugen ebenfalls
die Leistung pΣ, allerdings abhängig von der Ausgangsspannung bzw. -strom.
Bei den Ausgangsgrößen kann nicht immer sichergestellt sein, dass diese zur
Leistungserzeugung vorhanden sind.

Aus Zeile 2 folgt die Definition der Leistung pΣ:

pΣ =
1
4
· ûe∼e±jγe0 îeejγe (2.73)
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mithilfe der bereits eingeführten Faktoren ξi und ξT kann die Gleichung (2.73)
wie folgt als ein Sollstromraumzeiger für den internen Strom ie ausgedrückt
werden:

i∗e,pΣ = îeejγe = 2ξT ·
p∗

Σ

ûe
ξi (2.74)

Aus der Tabelle 2.2 ist ersichtlich, dass der Strom ie mit der Ausgangsspannung
ûa die Leistungen p∆0 mit dem Winkel γa−γe und p∆ mit dem Winkel−(γa+γe)
erzeugt, siehe Zeile 6. Dies bedeutet, dass bei |ωe| ∼= |ωa| eine erhöhte Pulsation
bzw. eine Wirkleistung bei gleicher Frequenz auftritt.

Zudem entsteht durch den Strom ie mit der Null-Komponente der Ausgangsspan-
nung ûa0 ebenfalls die Leistung p∆ mit dem Winkel γe± γa0, siehe Zeile 10. Um
eine parasitäre Leistungserzeugung zu vermeiden, sollte die Null-Komponente
der Ausgangsspannung so gewählt werden, dass |ωa0|� |ωe| gilt.

Null-Komponente der Differenzleistung

Zur Einprägung der Null-Komponente der Differenzleistung p∆0 stehen die
Zeilen 3, 6 und 9 zur Verfügung. Zeile 3 ist nicht einsetzbar bei Lasten ohne
angeschlossenen Sternpunkt, da sich hier kein îa0 ausbildet und fällt somit weg.
Übrig bleibt die Zeile 6 mit den Komponenten ûa und îe sowie die Zeile 9
mit den Komponenten ûa0 und îe0. Zeile 6 ist nur bei ausreichend großer Aus-
gangsspannungsamplitude verwendbar, da ansonsten der interne Strom îe groß
werden muss, um die geforderte Leistung zu erhalten. Zeile 9 kann bei einer
nennenswerten vorhandenen Null-Komponente in der Ausgangsspannung ver-
wendet werden. Bei Lasten ohne angeschlossenen Sternpunkt kann bei Bedarf
zusätzlich eine Null-Komponente in der Ausgangsspannung eingeprägt werden.
Die Null-Komponente der Ausgangsspannung ruft hierbei wieder zusätzliche
Leistungen hervor, siehe Tabelle 2.2 Zeile 9 bis 12. Aus diesem Grund sollte
die Null-Komponente der Ausgangsspannung nur eingesetzt werden, wenn diese
notwendig ist. Dies bedeutet, dass bei einer ausreichend großen Ausgangsspan-
nungsamplitude Zeile 6 verwendet werden sollte, ansonsten Zeile 9. Die beiden
relevanten Gleichungen sind im Folgenden dargestellt:

p∆0,Z6 =−
1
2

ûa îe cos(γa− γe) (2.75)
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p∆0,Z9 =−
1
2

ûa0 îe0∼ cos(γa0± (γe0−ϕe0)) (2.76)

Aus Gleichung (2.75) ergibt sich folgende Gleichung für den internen Sollstrom-
raumzeiger:

i∗e,p∆0,Z6 =−2
p∗

∆0,Z6

ûa
· ejγa (2.77)

Aus Gleichung (2.76) erfolgt mit einer Phasenverschiebung ϕe0 = 0rad zwischen
Eingangsspannung und Eingangsstrom folgende Gleichung für den Sollwert für
den Eingangsstrom:

i∗e0,p∆0,Z9 =−2
p∗

∆0,Z9

ûa0
· cos(γa0) (2.78)

Wie bereits erwähnt wurde, muss eine Umschaltung zwischen den zwei
Möglichkeiten zur Erzeugung der Leistung realisiert werden. Bei kleiner Aus-
gangsspannungsamplitude muss Gleichung (2.78) benutzt werden, ansonsten
sollte Gleichung (2.77) benutzt werden. Um einen harten Umschaltvorgang zu
vermeiden, wird die gleitende Umschaltung, siehe Abbildung 2.15 eingesetzt.
Hierbei werden in Abhängigkeit von der Eingangsvariable x und der unteren
Schwelle xu und der oberen Schwelle xo den Gewichtungsfaktoren gu und go
Werte zwischen 0 und 1 zugewiesen. Ist der Wert x < xu, ist gu = 1 und go = 0. Ist
der Wert x > xo, ist gu = 0 und go = 1. Gilt xu < x < xo, nimmt mit steigendem x
der Gewichtungsfaktoren gu linear ab und go linear zu, sodass die Summe beider
Gewichtungsfaktoren immer 1 ergibt.

Abbildung 2.15: Allgemeine Darstellung der gleitenden Umschaltung zwischen Werten

Somit kann durch die gleitende Umschaltung zwischen beiden Arten der Leis-
tungserzeugung umgeschaltet werden, indem die Gleichung (2.77) mit gp,ua und
die Gleichung (2.78) mit gp,ua0 in Abhängigkeit der Ausgangsspannungsampli-
tude ûa und deren Schwellen ûa,u und ûa,o gewichtet wird. Die Wahl der freien
Parameter wird in Abschnitt 2.7.2.3 angegeben.
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Bei Benutzung der Gleichung (2.75) tritt grundsätzlich auch immer die Leistung
p∆ auf, siehe Zeile 6 in Tabelle 2.2. Dies ist kein Problem, so lange ωa� 0rad gilt.
Wird die Gleichung (2.75) dennoch bei kleinen Frequenzen eingesetzt, muss mit
Beeinflussung der Leistung p∆ gerechnet werden. Aus diesem Grund muss für
kleine Ausgangsfrequenzen die Leistungserzeugung ebenfalls mit ûa0 erfolgen.
Diese wird für |ωa|< ωa,ûa0 aktiviert.

Alpha- und Beta-Komponente der Differenzleistung

Zur Einprägung der Alpha- und Beta-Komponente der Differenzleistung p∆ kön-
nen die Zeilen 4-6 und 10 benutzt werden. Zeile 4 scheidet aus, da die Leistung
nur mit einem auftretenden Ausgangsstrom ia erzeugt werden kann und dieser im
Leerlaufbetrieb nicht vorhanden ist. Zudem kann der Ausgangsstrom nicht frei
in Amplitude und Winkel eingestellt werden, da dieser von der Last abhängig
ist. Zeile 5 erzeugt die Leistung mithilfe der Ausgangsspannung sowie dem
Eingangsstrom des MMCs. Diese Zeile 5 ist grundsätzlich möglich, allerdings
müsste hierzu die Frequenz des Eingangsstroms identisch mit der Ausgangsfre-
quenz sein. Dies würde dazu führen, dass am Eingang kein trapezförmiger Strom
mehr auftritt. Übrig bleiben die Zeilen 6 und 10. Zeile 6 erzeugt die Leistung
mithilfe der Ausgangsspannung und des internen Stromraumzeigers. Zeile 10
erzeugt die Leistung mithilfe der Null-Komponente der Ausgangsspannung und
des internen Stromraumzeigers. Bei dieser Leistung gilt somit das gleiche Prinzip
wie der Null-Komponente der Differenzleistung. Ist die Ausgangsspannung groß
genug, wird Zeile 6 eingesetzt, ansonsten Zeile 10. Beide Gleichungen sind im
Folgenden angegeben:

p∆,Z6 =−
1
2

ûa îee−j(γa+γe) (2.79)

p∆,Z10 =−
1
2

ûa0 îeej(γe±γa0) (2.80)

Aus Gleichung (2.79) folgt der Sollstrom für den internen Stromraumzeiger zur
Erzeugung der Leistung mit der Ausgangsspannung:

i∗e,p∆,Z6 =−2
p∗

∆,Z6

ûa
· e−jγa (2.81)
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Aus Gleichung (2.80) folgt der Sollstrom für den internen Stromraumzeiger zur
Erzeugung der Leistung mit der Null-Komponente der Ausgangsspannung:

i∗e,p∆,Z10 =−2
p∗

∆,Z10

ûa0
· ejγa0 (2.82)

Wie bei der Null-Komponente der Differenzleistung wird hier ebenfalls eine
gleitende Umschaltung mit den identischen Schwellen ûa,u und ûa,o zwischen
beiden Möglichkeiten zur Erzeugung der Leistung realisiert.

Bei Benutzung der Gleichung (2.81) tritt grundsätzlich auch immer die Leistung
p∆0 auf, siehe Zeile 6 in Tabelle 2.2. Dies ist kein Problem, so lange ωa � 0rad
gilt. Wird die Gleichung (2.81) dennoch bei kleinen Frequenzen eingesetzt,
muss mit Beeinflussung der Leistung p∆0 gerechnet werden. Aus diesem Grund
muss für kleine Ausgangsfrequenzen die Leistungserzeugung ebenfalls mit ûa0
erfolgen. Diese wird für |ωa|< ωa,ûa0 aktiviert.

2.7.2.2 Kompensation des Energiehubs bei kleinen Ausgangsfrequenzen

In Tabelle 2.2 Zeile 8 erkennt man, dass bei einer auftretenden Scheinleistung am
Ausgang die Leistung pΣ erzeugt wird und diese mit der doppelten Ausgangs-
frequenz auftritt. Diese Leistung der zweiten Harmonischen tritt inhärent auf
und lässt sich im Betrieb beim MMC nicht vermeiden, da dies der Leistungs-
schwankung bei einer einphasigen Speisung eines Stranges entspricht. Diese
Komponente sollte im Betrieb bei kleinen Ausgangsfrequenzen vorgesteuert wer-
den, da bei immer kleineren Ausgangsfrequenzen die auftretenden Energiehübe
immer größer werden. Der Energieregler ist nur bedingt in der Lage diese auf-
tretende Energiekomponente auszuregeln, da dieser ein Istwertfilter besitzt und
oberhalb der Grenzfrequenz des Filters dieser Energiehub für den Regler nicht
mehr auftritt. Dies ist die einzige Komponente, welche vorgesteuert werden muss,
da aufgrund einer geschickten Wahl der Freiheitsgrade keine weiteren singulären
Punkte im Betriebsbereich auftreten, siehe Abschnitt 2.7.2.3.

Die durch die Scheinleistung am Ausgang auftretende Leistung kann anhand der
folgenden Gleichung berechnet werden:

pΣ,2harm =−1
4

ûa îa · e−j(2γa−ϕa) (2.83)
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Um die Leistung im MMC zu kompensieren, wird diese über Gleichung (2.74)
mit negativen Vorzeichen der Sollleistung p∗

Σ
additiv überlagert und so in den

MMC eingeprägt.

Bei Benutzung der Gleichung (2.74) zur Kompensation der Leistung aus
Gleichung (2.83) muss auf den einsetzbaren Bereich geachtet werden. Der ent-
stehende Stromraumzeiger besitzt die Frequenzen −2ωa±ωe0. In Tabelle 2.2
erkennt man, dass in Zeile 6 für die Leistung p∆0 folgende Frequenzen in Kom-
bination mit dem Stromraumzeiger ie zur Kompensation des Energiehubs für
die zweite Harmonische entstehen: 3ωa±ωe0. Man sieht, dass die resultierende
Frequenz für die Leistung p∆0 für ωa =±ωe0/3 zu null wird und somit ein Betrieb-
spunkt entsteht, welcher ungewollt die Wirkleistung p∆0 erzeugt. Bei ωa≈±ωe0/3

sollte deshalb die Kompensation abgeschalten werden. In [24] wurde für den
M3C gezeigt, dass durch eine geschickte Wahl des Winkels zur Leistungserzeu-
gung dieser singuläre Punkt umgangen werden kann. Dies erreicht man, indem
man je nach Vorzeichen der Ausgangsfrequenz genau die Komponente wählt, die
keine Wirkleistung erzeugt. Nachteilig ist hierbei, dass zur Kompensation der
Leistung die doppelte Stromamplitude notwendig ist.

Wie später noch gezeigt wird, wird die Eingangsfrequenz des SPMMCs so ge-
wählt, dass der Betriebspunkt ωa =±ωe0/3 auftreten kann. Allerdings ist in diesem
Betriebspunkt die Ausgangsfrequenz bereits so groß, sodass die Kompensation
der zweiten Harmonischen abgeschalten werden kann. Die Gleichung (2.83) wird
im Frequenzbereich −ωa,2harm ≤ ωa ≤+ωa,2harm aktiviert.

2.7.2.3 Festlegung der Freiheitsgrade

Dieser Abschnitt erläutert die sinnvolle Wahl der vorhandenen Freiheitsgrade,
um einen Betrieb des SPMMCs mit möglichst wenigen singulären Punkten zu
ermöglichen.

Wahl der Eingangsfrequenz

Wie im Abschnitt 2.7.2.1 für die Leistungserzeugung von pΣ bereits angedeutet,
ist es sinnvoll die Eingangsfrequenz des SPMMCs ωe0 außerhalb des Bereichs der
Ausgangsfrequenz −ωa,max ≤ ωa ≤+ωa,maxzu legen. Mit dieser Wahl werden
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einige singuläre Punkte der Leistungstabelle vermieden, siehe Tabelle 2.2. Für
die Wahl der Eingangsfrequenz gilt folgende Ungleichung:

ωe0
!
> ωa,max (2.84)

Der gewählte Wert für die Eingangsfrequenz kann der Tabelle 3.3 entnommen
werden.

Wahl der Frequenz und Amplitude der Null-Komponente der
Ausgangsspannung

Um die Leistung p∗
∆0 und p∗

∆
mit der Null-Komponente der Ausgangsspannung

einprägen zu können, muss die Frequenz der Null-Komponente entsprechend der
Kriterien |ωa0|� |ωe0|, |ωa0|� |ωa| und |ωa0|� 0s−1 gewählt werden.

Grundsätzlich kann ωa0 > ωa,max und ωa0 � ωe0 gewählt werden. Dies bedeu-
tet, dass die Frequenz der Null-Komponente groß wird. Hierbei muss beachtet
werden, dass die Ströme hierzu phasenrichtig eingeregelt werden müssen, um
die korrekte Leistung zu erhalten. Daher ist es sinnvoller die Kreisfrequenz der
Null-Komponente niedriger und somit in den Bereich der Ausgangskreisfre-
quenz −ωa,max ≤ ωa ≤ +ωa,max zu legen. Dies steht zwar mit der Bedingung
|ωa0| � |ωa| im Widerspruch, allerdings kann durch Umschalten der Kreisfre-
quenz ωa0 dieses Problem umgangen werden. Hierfür wird die Kreisfrequenz
ωa,SO zur Umschaltung folgendermaßen definiert:

ωa,SO =
1
2
· (ωa0,LF +ωa0,HF) (2.85)

Hierbei entspricht ωa0,LF der kleinen Kreisfrequenz (Low Frequency (LF)) und
ωa0,HF der großen Kreisfrequenz (High Frequency (HF)) der Null-Komponente
der Ausgangsspannung. Die Umschaltkreisfrequenz ωa,SO wird über das arithme-
tische Mittel der kleinen und großen Kreisfrequenz der Null-Komponente der
Ausgangsspannung definiert. Die Kreisfrequenz ωa0 wird wie folgt gewählt:

ωa0 =

{
ωa0,LF falls |ωa|> ωa,SO

ωa0,HF sonst
(2.86)
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Durch die Gleichung (2.86) wird sichergestellt, dass immer |ωa0| � |ωa| gilt,
obwohl ωa0 innerhalb der möglichen Kreisfrequenzen des Ausgangs liegt.

Die Leistungen p∗
∆0,Z9 bzw. p∗

∆,Z10 werden nur zur Symmetrierung des SPMMCs
benötigt. Unter der Annahme, dass nur die bauteilbedingte Unsymmetrie ausge-
regelt werden muss, sind die erforderlichen Leistungen klein. Daher kann die
Amplitude ûa0 ebenfalls, unter Berücksichtigung der Strombelastung der Zweige,
klein gewählt werden.

Die Wahl der unteren Schwelle ûa,u wird sinnvollerweise auf den Wert von ûa0
gesetzt. Somit ist sichergestellt, dass die Amplitude ûa0 die minimale Spannung
zur Leistungserzeugung ist und somit die Stromamplitude nach oben hin begrenzt
ist.

Die gewählten Werte für die Null-Komponenten können der Tabelle 3.3 entnom-
men werden.

Wahl des Frequenzbereichs zur Aktivierung der Kompensation des
Energiehubs bei kleinen Ausgangsfrequenzen

Wie im Abschnitt 2.7.2.2 bereits angedeutet wurde, kann die Kompensation des
Energiehubs bei kleinen Ausgangsfrequenzen nicht für den gesamten Betriebsbe-
reich aktiviert bleiben. In dem Bereich um ωa ∼=±ωe0/3 muss diese mindestens
abgeschaltet werden. Da bei steigender Ausgangsfrequenz der Energiehub dieser
Komponente immer kleiner wird, kann die Schwelle ωa,2harm unterhalb von ωe0/3

gelegt werden. Der minimale Wert für ωa,2harm ergibt sich durch die installierte
Zweigenergie und dem maximal zulässigen Spannungshub im Zweig. Berech-
nungen zu den auftretenden Energiehüben werden in Kapitel 3 dargelegt.

Die Wahl von ωa,2harm kann Tabelle 3.3 entnommen werden.
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2.7.2.4 Ermittlung der Sollströme

Die Sollströme i∗e0 und i∗e für die drei Stromregler des unterlagerten Regelkreises
lassen sich durch Addition der einzelnen Komponenten aus Abschnitt 2.7.2.1
erreichen:

i∗e0 = i∗e0,pΣ0 + i∗e0,p∆0,Z9 (2.87)

i∗e = i∗e,pΣ + i∗e,p∆0,Z6 + i∗e,p∆,Z6 + i∗e,p∆,Z10 (2.88)

2.7.2.5 Strukturbilder der Leistungserzeugung

Die Abbildung 2.16 zeigt das Strukturbild der notwendigen Teilsysteme zur
Ermittlung sowohl der drei Sollströme für die unterlagerten Stromregelkreise als
auch der Null-Komponente der Ausgangsspannung.

Ermittlung 
Betriebspunkt

Berechnung 
Sollströme

Abb. 2.17
Abb. 2.18

Abbildung 2.16: Strukturbild der Sollwertberechnung

Das Teilsystem „Ermittlung Betriebspunkt“ ermittelt anhand der Soll-Ausgangs-
spannungen u∗aα und u∗aβ die Amplitude der Ausgangsspannung ûa, den Winkel
der Ausgangsspannung γa, die Gewichtungsfaktoren gp,ua0 und gp,ua zur be-
triebspunktabhängigen Erzeugung der Leistungen, die Null-Komponente der
Ausgangsspannung u∗a0 sowie deren Winkel γa0. Details zum Teilsystem sind in
der Abbildung 2.17 dargestellt.
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Das Teilsystem „Berechnung Sollströme“ berechnet anhand des aktuellen
Betriebspunkts die Sollwerte für die Stromregelkreise anhand der in dem Ab-
schnitt 2.7.2.1 gezeigten Berechnungsvorschriften. Details zum Teilsystem sind
in der Abbildung 2.18 dargestellt.

Die Abbildung 2.17 zeigt die Berechnungsvorschrift zur Ermittlung der notwen-
digen Größen, welche für die Berechnung der Sollströme benötigt werden. Die
Amplitude der Ausgangsspannung ûa wird mithilfe des „Satz des Pythagoras“
berechnet. Der Winkel der Ausgangsspannung γa wird mit der arctan2-Funktion
berechnet. Der Winkel der Ausgangsspannung wird zeitlich differenziert, um die
momentane Kreisfrequenz der Ausgangsspannung ωa zu ermitteln. Anhand des
Betrags der Kreisfrequenz der Ausgangsspannung wird zum einen die Frequenz
der Nullkomponente ωa0 anhand der Gleichung (2.86) festgelegt und zum ande-
ren der Gewichtungsfaktor gp,ωa bestimmt. Der Winkel der Null-Komponente
der Ausgangsspannung γa0 wird durch die Integration von ωa0 berechnet. Der
Gewichtungsfaktor gp,ωa ist eins, wenn der Betrag der Ausgangsspannungskreis-
frequenz kleiner als ωa,ûa0 ist. Der Gewichtungsfaktor gp,ûa wird abhängig von
der Amplitude der Ausgangsspannung ûa anhand einer gleitenden Umschaltung
bestimmt. Von den beiden Gewichtungsfaktoren gp,ωa und gp,ûa wird der Maxi-
malwert bestimmt und als Gewichtungsfaktor gp,ua0 definiert. Der Faktor gp,ua0
bewegt sich in dem Bereich zwischen 0 und 1. Der Faktor gp,ua bewegt sich
ebenfalls in dem Bereich zwischen 0 und 1, allerdings gegenläufig zu gp,ua0 . Die
beiden Gewichtungsfaktoren gp,ua0 und gp,ua bestimmen, zu welchem Anteil die
Sollleistungen mit der Ausgangsspannung bzw. mit der Null-Komponente der
Ausgangsspannung erzeugt werden. Die Null-Komponente der Ausgangsspan-
nung u∗a0 wird nur erzeugt, wenn der Gewichtungsfaktor gp,ua0 größer als 0 ist und
somit eine Leistung mit der Null-Komponente der Ausgangsspannung erzeugt
wird.
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max

-
1

Abbildung 2.17: Strukturbild zur Ermittlung des Betriebspunkts

Die Abbildung 2.18 zeigt die Berechnung der Sollströme für die unterlager-
ten Stromregelkreise in Abhängigkeit der sechs Sollleistungen des überlagerten
Energiereglers. Die Berechnungen werden anhand der Gleichungen aus dem
Abschnitt 2.7.2.1 durchgeführt. Für die Leistungserzeugung der Differenz-
Komponenten ist hier der Einsatz der Gewichtungsfaktoren gp,ua und gp,ua0
ersichtlich. Anhand der Gewichtungsfaktoren wird die geforderte Sollleistung
entweder mit der Ausgangsspannung oder der Null-Komponente der Ausgangs-
spannung erzeugt. Die von den einzelnen Komponenten berechneten Ströme
werden komponentenweise addiert und an die Stromregelkreise übermittelt.
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Null-Komponente der Summenleistung

Alpha- und Beta-Komponente der Summenleistung

Null-Komponente der Differenzleistung

Alpha- und Beta-Komponente der
Differenzleistung

Abbildung 2.18: Strukturbild zur Berechnung der Sollströme aus den Sollleistungen
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2.7.3 Stromregler

Dieser Abschnitt beschreibt die Regelung der Ströme ieα, ieβ und ie0 für den in-
neren Regelkreis aus Abbildung 2.11. Der innere Regelkreis besteht aus drei nicht
gekoppelten Regelstrecken welche in Abbildung 2.7 dargestellt sind. Die Struktur
der Regelstrecke ist für die Komponenten uLα und uLβ identisch. Die Struktur
der Regelstrecke für uL0 unterscheidet sich von den anderen Beiden durch die
zusätzliche Gegenspannung ue. Das Strukturbild für den Stromregelkreis ist in
Abbildung 2.19 abgebildet.

- - -

Stromzustandsregler

Abbildung 2.19: Strukturbild für den Stromregelkreis

Die Regelstrecke wird hierbei durch ein PT1-Glied mit der Verstärkung 1/Ri

und der Zeitkonstanten Li/Ri repräsentiert. Das Spannungsstellglied wird mit der
Totzeit Tσ,u modelliert und wird für die Reglerauslegung zu TR gewählt. Als
Stromregler kommt ein Stromzustandsregler mit endlicher Einstellzeit (Deadbeat-
Verhalten) zum Einsatz, welcher den Sollstrom innerhalb einer Regelperiode
einregelt. Die hohe Dynamik im Stromregelkreis ist aufgrund der rechteckförmi-
gen Eingangsspannung und dem trapezförmigen Eingangsstrom notwendig.

Der eingesetzte zeitdiskrete Stromzustandsregler ist in Abbildung 2.20 dargestellt
und wurde aus [29, S. 194] übernommen und für den einphasigen Fall angepasst.
Der Regler besteht aus dem Vorsteuerfaktor KM,i, dem Proportionalbeiwert KP,i,
dem Totzeitbeiwert KT,i und dem Integrationsbeiwert KI,i. Der Regler beinhaltet
einen I-Anteil zur Korrektur von Stellfehlern durch das Stellglied sowie eine
Beschränkung der Ausgangsgröße. Eingangsgrößen des Reglers sind die aus den
Gleichungen (2.87) und (2.88) berechneten Sollwerte i∗eα, i∗eβ und i∗e0 sowie die
dazugehörigen Istwerte ieα, ieβ und ie0. Zusätzlich ist noch eine Vorsteuerung
zur Störgrößenaufschaltung mithilfe von uG0, uGα und uGβ vorhanden. Um eine
Begrenzung der berechneten Stellgrößen u∗Lα, u∗Lβ und u∗L0 zu ermöglichen, muss
eine Begrenzung auf die Werte ±uLα,max, ±uLβ,max und ±uL0,max vorhanden
sein.
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-

--

-

-

-

Abbildung 2.20: Strukturbild des zeitdiskreten Stromzustandsreglers mit Berücksichti-
gung der Rechentotzeit von einer Regelperiode TR [29]

Die Formeln zur Berechnung der Verstärkungsfaktoren für den Stromzustands-
regler sind in den Gleichungen (2.89) bis (2.94) angegeben:

zw,i = e
− TR

τw,i (2.89)

zI,i = e
− TR

τI,i (2.90)

KM,i = (1− zw,i) ·
Ri

1− e−
TR
τi

(2.91)

KI,i = (1− zI,i) ·KM,i (2.92)

KT,i = 1− zw,i− zI,i + e−
TR
τi (2.93)

KP,i =

(
(1− zw,i) · (1− zI,i)+(1− zw,i− zI,i + e−

TR
τi ) · e−

TR
τi

)
· Ri

1− e−
TR
τi

(2.94)

Hierbei ist zu beachten, dass je nach auszulegender Komponente und somit
Regelstrecke sich der Widerstand Ri, die Induktivität Li und die Gegenspannung
uG ändert. Für die Stromregler der Komponenten ieα und ieβ gilt:

Ri = 2 ·R (2.95)
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Li = 2 ·L (2.96)
uGα = uGβ = 0V (2.97)

Hingegen gilt für den Stromregler der Komponente ie0:

Ri = 2 ·R+3 ·Re (2.98)
Li = 2 ·L+3 ·Le (2.99)

uG0 = ue (2.100)

Die Zeitkonstante der Regelstrecke bestimmt sich mithilfe nachfolgender Glei-
chung:

τi =
Li

Ri
(2.101)

Als Freiheitsgrade für die Reglerauslegung sind die Zeitkonstante für das Füh-
rungsverhalten τw,i und die Integrationszeitkonstante τI,i zu wählen. Diese beiden
Konstanten bestimmen jeweils die Eigenwerte zw,i und zI,i. Da der Regler als
Deadbeat-Regler mit endlicher Einstellzeit eingestellt werden soll, muss τw,i = 0s
gewählt werden. Die Integrationszeitkonstante wurde zu τI,i = 1ms gewählt, um
eventuell auftretende Ungenauigkeiten der Parameter und des Stellglieds zu
kompensieren.

2.7.4 Begrenzungsstrategie

Dieser Abschnitt beschreibt die für den SPMMC eingesetzte Begrenzungsstra-
tegie für beide Regelkreise. Für den unterlagerten Stromregelkreis wird eine
Spannungsbegrenzung eingesetzt. Für den überlagerten Energieregelkreis wird
eine Strombegrenzung eingesetzt. Die Begrenzungen sind notwendig, um unzu-
lässig große Stellgrößen an den Stellgliedern zu vermeiden.

2.7.4.1 Begrenzung im Stromregelkreis

Das Stellglied des Stromreglers besteht aus den sechs Zweigen des MMCs,
daher wird die maximale Zweigspannung durch die Zweigenergie bzw. die
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davon abhängige Zweigkondensatorspannung begrenzt. Als maximal mögliche
Stellspannung wird somit die kleinste aller sechs Zweigkondensatorspannungen
benutzt:

uC,min = min
∀

uCxy (2.102)

Diese Spannung können auf jeden Fall alle sechs Zweige stellen und somit
bewegt sich die nutzbare Zweigspannung in dem Bereich [−uC,min,+uC,min].
Generell sollte sichergestellt sein, dass die Regelung des SPMMCs erfolgreich
durchgeführt werden kann. Dies bedeutet, dass die zur Verfügung stehende
Spannung zu aller erst zur Regelung der internen Größen eingesetzt wird. Die
restliche zur Verfügung stehende Spannung wird dann den Ausgangsklemmen
zur Verfügung gestellt.

Bei der Regelung der internen Größen wird zuerst sichergestellt, dass die Span-
nung u∗L0 die höchste Priorität bekommt, da hier die Eingangsspannung ue als
Gegenspannung auftritt und es sonst bei nicht ausreichender Stellgröße zu sehr
großen Strömen kommen kann. Somit gilt für das Limit der Stellgröße der Kom-
ponente ie0:

uL0,max=uC,min (2.103)

Die Spannungskomponenten u∗Lα und u∗Lβ bekommen die zweithöchste Be-
grenzungspriorität zugewiesen. Da es sich bei den Komponenten um einen
Raumzeiger handelt, wird dieser nicht komponentenweise skalar, sondern in
der Ebene begrenzt. Zum Einsatz kommt eine lineare Spannungsbegrenzung für
Raumzeiger wie sie in Abbildung 2.21 dargestellt ist [30]. Hierbei werden die
geforderten Spannungen u∗Lα und u∗Lβ als Raumzeiger u∗L betrachtet. Die Am-
plitude des Raumzeigers u∗L wird bei Überschreiten der Begrenzungsamplitude
ûL,max auf die Amplitude begrenzt. Der begrenzte Raumzeiger u∗L,lim wird in
seine kartesischen Komponenten zerlegt und dem Stromregler zur Begrenzung
zugeführt.

Die nach der Begrenzung von u∗L0 zur Verfügung stehende Begrenzungsamplitude
ûL,max berechnet sich wie folgt:

ûL,max = uL0,max−u∗L0,lim (2.104)
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Abbildung 2.21: Lineare Spannungsbegrenzung eines Raumzeigers

Die für die Ausgangsspannung zur Verfügung stehende Amplitude ûa,max
berechnet sich mit folgender Gleichung unter Beachtung einer möglichen Null-
Komponente in der Ausgangsspannung zur Symmetrierung:

ûa,max = ûL,max−|u∗L,lim|− ûa0 (2.105)

Die ermittelte maximale Amplitude der Ausgangsspannung ûa,max muss bei
der Berechnung der Ausgangsspannung u∗aα und u∗aβ beachtet werden. Da der
SPMMC eine frei einstellbare Spannungsquelle darstellt, kann hier keine Aussage
zur konkreten Begrenzung der Ausgangsspannung getroffen werden, da dies vom
eingesetzten Regler sowie der Last abhängt.

Um einen ordnungsgemäßen Betrieb des SPMMCs sicherzustellen, muss bei der
Auslegung darauf geachtet werden, dass die Zweigkondensatorspannungen einen
unteren Schwellenwert nicht unterschreiten. Die Details zur Auslegung sind in
Kapitel 3 beschrieben.

2.7.4.2 Begrenzung im Energieregelkreis

Eine Begrenzung der vom Energieregelkreis geforderten Leistung kann durch
zwei Ursachen auftreten. Der erste Grund besteht darin, dass aufgrund einer
fehlenden Spannungsreserve im Stromregelkreis der geforderte Strom nicht ein-
stellbar ist. Dies führt dementsprechend zu einer Fehlleistung aus Sicht des
Energiereglers. Allerdings ist die Rückrechnung von einem Fehlstrom im Strom-
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regelkreis auf die entsprechende Fehlleistung sehr aufwendig, da keine klare
Trennung zwischen den geforderten Leistungen und den berechneten Strömen
vorliegt. Dieses Problem kann umgangen werden, indem bei der Auslegung des
SPMMCs die für die Regelung des SPMMCs notwendigen minimalen Zweig-
spannungen bestimmt und während des Betriebs eingehalten werden.

Der zweite Grund zur Begrenzung besteht darin, dass die maximale Stromtrag-
fähigkeit der Zweige nicht überschritten werden darf. Hierfür kann für jeden
Stromanteil aus der Leistungserzeugung (siehe Abschnitt 2.7.2.1) ein Grenzwert
für die Ströme festgelegt werden. Somit werden nicht die Sollströme i∗e0 und i∗e
begrenzt, sondern die sechs Komponenten aus denen sie sich zusammensetzen,
siehe Gleichungen (2.87) und (2.88). Unter der Annahme, dass der SPMMC sym-
metrisch aufgebaut ist und nur dessen geringfügigen Bauteiltoleranzen unterliegt,
sind die geforderten Leistungen der Energieregler, mit der Ausnahme von p∗

Σ0,
klein. Die Leistung p∗

Σ0 sorgt für den Leistungsaustausch mit der Eingangsseite
und ist somit durch die Leistungsabgabe über die Ausgangsseite bestimmt. Eine
weitere Ausnahme bildet die Leistung p∗

Σ
. Hier können ebenfalls größere Leis-

tungen auftreten, allerdings nicht durch den Energieregler, sondern durch die
Vorsteuerung zur Kompensation des Energiehubs bei kleinen Ausgangsfrequen-
zen. Diese beiden Ausnahmen müssen bei der Wahl der Stromgrenzen beachtet
werden.

Die Komponenten des Sollstroms i∗e0 werden einer einfachen skalaren Be-
grenzung unterzogen. Im Falle einer Begrenzung wird die begrenzte Leistung
proportional dem Verhältnis aus begrenztem und unbegrenztem Strom angepasst.
Die Komponenten des Sollstromraumzeigers i∗e werden einer linearen Begren-
zung unterzogen, vergleiche Abbildung 2.21. Im Falle einer Begrenzung wird die
begrenzte Leistung proportional dem Verhältnis aus begrenzter und unbegrenzter
Amplitude des Raumzeigers angepasst. Die begrenzten Leistungen werden zu
den Energiereglern zurückgeführt und verhindern einen Wind-Up-Effekt des
I-Anteils.

2.8 Modulation

In der bisherigen Betrachtung wurde jeder Zweig als eine beliebige, innerhalb der
Grenzen der Zweigkondensatorspannung einstellbare Spannungsquelle betrachtet.
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Aufgabe der Modulation ist es, innerhalb einer Modulationsperiode TM mithilfe
der Reihenschaltung von N Zellen im zeitlichen Mittel die Zweigspannung uxy zu
realisieren. Zusätzlich muss die Modulation auch eine Symmetrierung der Kon-
densatorspannung innerhalb eines Zweiges durchführen. Diese Aufgaben kann
in die Teilaufgaben Modulation, Sortierung und Auswahlalgorithmus unterteilt
werden. Diese werden hier nun nacheinander behandelt.

2.8.1 Modulationsverfahren

Bei der Familie der Modularen-Multilevel Umrichter gibt es grundlegend zwei
unterschiedliche Verfahren zur Realisierung der Modulation. Die Verfahren,
welche ohne eine Pulsweitenmodulation (PWM) im Zweig realisiert werden,
wie beispielsweise die Staircase-Modulation2 [31], werden hier nicht näher
betrachtet. Bei diesen Verfahren kann die mittlere Zweigspannung während einer
Modulationsperiode nur in Stufen der Zellkondensatorspannungen eingestellt
werden. Dies führt bei niedrigen Stufenzahlen zu großen Oberschwingungen
in der Zweig- und Ausgangsspannung im Vergleich zu den Verfahren mit einer
PWM.

Als Verfahren, welche eine PWM einsetzen, zählen die Phase Shifted-PWM (PS-
PWM) und die Phase Disposition-PWM (PD-PWM). Diese Verfahren basieren
auf einer PWM mit Trägersignalen. Die Trägersignale weisen in der Regel einen
symmetrischen und dreieckförmigen Verlauf auf. Bei der PS-PWM werden N
voneinander um 360◦/N verschobene Trägersignale mit identischen Minimal- und
Maximalwerten generiert, siehe Abbildung 2.22 (a). Dies bedeutet, dass jede Zelle
ein separates Trägersignal besitzt und innerhalb einer Trägersignalperiode TT
jede Zelle einmal vom Freilauf in einen aktiven Schaltzustand und zurückschaltet.
Aus dem Spannungsverlauf am Zweig kann hieraus die Modulationsperiode TM
abgeleitet werden und berechnet sich nach TM = TT/N. Als Modulationsperiode
wird hier der Zeitraum bezeichnet, in dem der Mittelwert der Zweigspannung
uxy dem Sollwert u∗xy entspricht und die Zweigspannung uxy einen mittensym-
metrischen Verlauf aufweist. Die Ansteuersignale der Halbleiter werden durch
einen Vergleich zwischen dem Referenzsignal und der Trägersignale der Zellen
ermittelt. Die resultierenden Spannungen an den Zellanschlüssen uxyz sind in
der Abbildung 2.22 (a) für alle Zellen dargestellt. Die resultierende Zweigspan-

2Ebenfalls unter Blocktaktung bekannt

63



Kapitel 2 Konzeption des Modularen Multilevel-Umrichters für den Einsatz als
universelle Drehspannungsquelle

nung uxy ist im unteren Diagramm zu sehen. Bei diesem Verfahren stehen die
benutzten Zellen zur Spannungsbildung im Zweig unabhängig von deren Zellkon-
densatorspannung fest. Um dennoch eine Symmetrierung der Zellspannungen zu
erreichen, kann das Referenzsignal jeder Zelle durch einen P-Regler in Abhän-
gigkeit der Zellkondensatorspannung modifiziert werden. Dies führt allerdings
dazu, dass die Zweigspannungen uxy nicht exakt den sechs Zweigsollspannungen
u∗xy innerhalb einer Modulationsperiode TM entsprechen.

Trägersignale
Referenzsignal

Trägersignale
Referenzsignal

(a) Phase-Shifted-PWM (PS-PWM) (b) Phase-Disposition-PWM (PD-PWM)

Abbildung 2.22: Modulationsarten innerhalb eines Zweigs mit N = 4 Zellen

Bei der PD-PWM besitzen alle Zellen eines Zweiges die gleiche Phasenlage
bezüglich der Trägersignale, siehe Abbildung 2.22 (b). Im Unterschied zur PS-
PWM haben die einzelnen Träger eine um den Faktor 1/N verkleinerte Amplitude
und sind so mit einem Offset beaufschlagt, so dass diese nahtlos übereinander
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platziert sind. Hierbei entspricht somit die Modulationsperiode TM der Trägersi-
gnalperiode TT. Um die gleiche Modulationsperiode TM wie bei der PS-PWM
zu erreichen, muss TT auf den Faktor 1/N verkleinert wie bei der PS-PWM ge-
wählt werden. Die durch die Modulation resultierenden Zellspannung sowie die
Zweigspannung sind ebenfalls in der Abbildung 2.22 (b) dargestellt. Die Symme-
trierung der Zellspannungen erfolgt in diesem Fall durch ein sinnvolles Tauschen
der Offsets der einzelnen Trägersignale. Vorteil dieses Verfahrens ist es, dass die
Referenzsignale für die einzelnen Zellen zur Symmetrierung nicht modifiziert
werden müssen. Abgesehen von der zeitlichen Auflösung, bedingt durch die
digitale Implementation der PWM, entspricht der Mittelwert der Zweigspannung
der Zweigsollspannung. Aus diesem Grund wird in dem SPMMC die PD-PWM
eingesetzt und im Nachfolgenden näher erläutert.

2.8.2 Sortierung der Zellspannungen

Der Sortieralgorithmus dient dazu, dem nachgeschalteten Auswahlalgorithmus
eine Liste der Zellkondensatorspannungen bereitzustellen. Anhand dieser Liste
wird dann bestimmt, welche Zellen mit der Spannung 0 V und welche Zellen mit
ihrer Zellkondensatorspannung zur Bildung der Zweigspannung beitragen sol-
len. Der Sortieralgorithmus benötigt hierfür alle N Zellkondensatorspannungen
uCxyz eines Zweiges. Anhand des Vorzeichens der Zweigleistung der kommenden
Modulationsperiode wird die Sortierrichtung, also auf- oder absteigend, beein-
flusst. Tritt eine positive Zweigleistung auf, bedeutet dies, dass die eingesetzten
Zellen ihre Kondensatorspannungen erhöhen. Tritt eine negative Zweigleistung
auf, bedeutet dies, dass die eingesetzten Zellen ihre Kondensatorspannungen
verringern. Tritt eine positive Zweigleistung auf, sollte die Zelle mit der kleinsten
Zellkondensatorspannung zuerst benutzt werden, d. h. die Zellen sollten aufstei-
gend anhand der Zellkondensatorspannung sortiert werden. Tritt eine negative
Zweigleistung auf, sollte die Zelle mit der größten Zellkondensatorspannung
zuerst benutzt werden, d. h. die Zellen sollten absteigend anhand der Zellkonden-
satorspannung sortiert werden. Dies führt dann innerhalb eines Zweiges zu einer
Symmetrierung der Zellkondensatorspannung.

Als Sortieralgorithmus stehen unterschiedliche Varianten zur Verfügung [23]. Die
Wahl des Sortieralgorithmus beeinflusst die mittlere Schaltfrequenz der Zellen
sowie die Qualität der Symmetrierung der Zellkondensatorspannungen. Bei dem
SPMMC wird hoher Wert auf die Qualität der Ausgangsspannung gelegt. Aus die-
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sem Grund wird das „Verfahren der vollständigen Sortierung“ eingesetzt. Hierbei
werden durch den Sortieralgorithmus bei jeder Modulationsperiode alle Zellen
unabhängig vom vorherigen Zustand vollständig sortiert. Dieses Verfahren führt
zwar zur höchsten mittleren Schaltfrequenz der Zellen, aber auch zur besten Sym-
metrierung der Zellkondensatorspannungen [23]. Dies wiederum führt zu einem
Spektrum mit weniger Oberschwingungen. Die, je nach Leistungsvorzeichen,
sortierte Liste wird mit L(k) bezeichnet. Die Liste L(k) enthält die Indizes der
anhand der Zellkondensatorspannung sortierten Zellen. Die Variable k beschreibt
hierbei den Index innerhalb der Liste {k ∈N|1≤ z≤ N}. Die sortierte Liste wird
dann dem Auswahlalgorithmus übergeben.

2.8.3 Auswahlalgorithmus

Der nächste Schritt besteht darin die Sollspannung aller Zellen eines Zweiges
zu bestimmen. Hierzu wird die nach der Höhe der Zellkondensatorspannun-
gen sortierte Liste L(k) mit den Indizes der Zellen benötigt. Der Ablauf des
Auswahlalgorithmus ist in der Abbildung 2.23 dargestellt.

Zuweisung: Zelle komplett an

Zuweisung: Zelle komplett aus 

Zuweisung: Zelle PWM 
sonst

Initialisierung

ja

nein

Start

Ende

Nächste Zelle

Berechnung Rest-
Zweigsollspannung

Abbildung 2.23: Ablaufdiagramm zur Ermittlung der Zellsollspannungen u∗xyz
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Zu Beginn wird in dem Zustand „Initialisierung“ die Variable der Rest-
Zweigsollspannung u∗xy,Rest mit der Zweigsollspannung u∗xy initialisiert und die
Laufvariable k auf eins gesetzt. Im nächsten Schritt wird anhand der Rest-
Zweigsollspannung entschieden, welche Zellsollspannung die Zelle L(k) erhält.
Ist der Betrag der Rest-Zweigsollspannung größer als die Zellkondensator-
spannung uCxyz mit z = L(k) wird für die aktuelle Zelle als Sollwert deren
Zellkondensatorspannung gewählt und das Vorzeichen entsprechend dem Vor-
zeichen der Zweigsollspannung gewählt. In diesem Fall ist die Zelle für die
komplette Modulationsperiode an der Spannungsbildung beteiligt. Ist die Rest-
Zweigsollspannung 0 V, wird für die aktuelle Zelle eine Zellsollspannung von
0 V vorgegeben. In diesem Fall ist die Zelle die komplette Modulationsperiode
nicht an der Spannungsbildung beteiligt. Ist die Rest-Zweigsollspannung kleiner
als die Zellkondensatorspannung der aktuellen Zelle, wird als Zellsollspannung
die momentane Rest-Zweigsollspannung vorgegeben. In diesem Fall erzeugt
die Zelle mithilfe der PWM während der Modulationsperiode die gewünschte
Spannung. Nach der Zuweisung der Zellsollspannung wird ein neuer Wert für die
Rest-Zweigsollspannung berechnet, indem die Zellsollspannung der aktuellen
Zelle von der bisherigen Rest-Zweigsollspannung abgezogen wird. Anschließend
wird überprüft, ob die Zellsollspannung für jede Zelle berechnet wurde. Falls
nicht, wird der Index k um eins erhöht und der Algorithmus beginnt von vorne.
Wenn für alle Zellen eine neue Zellsollspannung berechnet wurde, wird der Al-
gorithmus beendet. Die Zellsollspannungen werden anschließend an die Zellen
gesendet und diese bilden die gewünschte Spannung an deren Zellanschlüssen.

Die Abbildung 2.24 zeigt das Ergebnis des Auswahlalgorithmus grafisch für
vier Zellen mit L = (4,1,3,2). Die Liste L wurde beispielsweise, aufgrund einer
positiven Zweigleistung, anhand der Zellkondensatorspannungen aufsteigend
sortiert. Die Zelle 4 hat die kleinste Zellkondensatorspannung. Aus diesem Grund
ist diese auf der ersten Position der Liste L(1). Diese wird dementsprechend
als erstes zur Bildung der Spannung im Zweig eingesetzt. Daraufhin erfolgt der
Einsatz der Zelle 1, da diese an der zweiten Position der Liste L(2) steht, usw. Die
Zelle 4 und 1 sind die komplette Modulationsperiode an der Spannungsbildung
im Zweig beteiligt. Die Zelle 3 erzeugt ihre Spannung an den Zellanschlüssen
mithilfe einer PWM. Die Zelle 2 ist die komplette Modulationsperiode nicht an
der Spannungsbildung im Zweig beteiligt.

Die Art des Auswahlalgorithmus führt dazu, dass maximal eine Zelle im Zweig
je Modulationsperiode eine PWM durchführt. Die restlichen Zellen behalten
während der Modulationsperiode ihren Schaltzustand. Zusätzlich kann es durch
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Abbildung 2.24: Wahl der Sollspannungen für N = 4 Zellen bei positiver Zweigleistung
mit uCxy4 < uCxy1 < uCxy3 < uCxy2

den Sortieralgorithmus oder Änderung der Zweigsollspannung zu weiteren Um-
schaltvorgängen bei den Zellen kommen.

Mithilfe der Sortierung, des Auswahlalgorithmus und der Modulation wird somit
eine Symmetrierung der Zellkondensatorspannungen innerhalb eines Zweiges
sichergestellt. Die Symmetrierung der sechs Zweigkondensatorspannungen wird
von der überlagerten Energie- und Stromregelung sichergestellt.

2.8.4 Zweigleistungsprädiktion

Dem Sortieralgorithmus muss für die kommende Modulationsperiode die auf-
tretende Zweigleistung bekannt sein, um die korrekte Sortierreihenfolge zu
wählen. Zu Beginn der Modulationsperiode ist das Vorzeichen der Zweigspan-
nung bekannt. Das Stromvorzeichen des Zweigstroms kann sich während einer
Modulationsperiode ändern. Dies tritt besonders beim SPMMC in einer sehr
ausgeprägten Form auf, da der trapezförmige Eingangsstrom ie innerhalb von
zwei Regelperioden reversiert wird. Die Zweigströme ixy setzen sich aus den drei
geregelten MMC-Strömen ie0, ieα und ieβ und den drei Ausgangsströmen iaα,
iaβ und ia0 zusammen, siehe Gleichungen (2.43) und (2.44). Um den Mittelwert
der Zweigströme während der kommenden Modulationsperiode zu ermitteln,
benötigt man die Zweigströme zu Beginn und am Ende der kommenden Modula-
tionsperiode. Die zeitlichen Verhältnisse sind in Abbildung 2.25 dargestellt. Zum
Zeitpunkt tk werden die aktuellen Zweigströme gemessen, dann wird bis spätes-
tens zum Zeitpunkt tk+1 die Energie- und Stromregelung berechnet und die sechs
Zweigsollspannungen an den Modulator übergeben. Zu diesem Zeitpunkt muss
das Vorzeichen der auftretenden Zweigleistung bekannt sein, um die Sortierung
für den Zeitbereich von tk+1 bis tk+2 korrekt wählen zu können.
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Messung der Zweigströme
Durchführung der MMC-Regelung
Berechnung der Zweigsollspannungen

Übergabe an Modulator

Relevanter Bereich für Zweigleistung

Abbildung 2.25: Zeitliche Darstellung zur Prädiktion der Zweigleistungen

Um die Zweigströme am Ende der Modulationsperiode tk+2 zu bestimmen, müs-
sen diese vom Zeitpunkt tk um zwei Taktschritte voraus prädiziert werden. Die
MMC-Ströme müssen nicht gezielt prädiziert werden, da die Sollwerte zum Zeit-
punkt tk die Istwerte zum Zeitpunkt tk+2 darstellen. Dieser Ansatz ist möglich, da
die Stromregler ein Deadbeat-Verhalten aufweisen und unter der Annahme, dass
keine Spannungsbegrenzung eintritt, die Istwerte eine Regelperiode später den
Sollwerten entsprechen. Um die auftretenden Ausgangsströme zum Zeitpunkt
tk+2 bestimmen zu können, wird angenommen, dass sich weder die Amplitude
noch die Winkelgeschwindigkeit des Ausgangsstromraumzeigers ändert. Hierzu
wird der zum Zeitpunkt tk gemessene Ausgangsstromraumzeiger um den Winkel
von zwei Regelperioden 2TR weitergedreht. Somit hat man alle Größen zum
Zeitpunkt tk+2 ermittelt. Die prädizierten Ströme werden nun anhand der Glei-
chungen (2.43) und (2.44) in die sechs Zweigströme zurück transformiert. Um
die während des Zeitbereichs von tk+1 bis tk+2 wirksamen mittleren Ströme zu
erhalten, werden die arithmetischen Mittelwerte der aktuell prädizierten Ströme
und die um einen Abtastschritt verzögerten prädizierten Ströme berechnet. Die
Vorzeichen der arithmetischen Mittelwerte werden anschließend zur Bestimmung
der Zweigleistungen eingesetzt.

2.8.5 Modulation innerhalb einer Zelle

Dieser Abschnitt behandelt die Modulation innerhalb einer Vollbrücken-Zelle.
Hierfür ist in der Abbildung 2.26 der Schaltplan einer Zelle dargestellt (in Anleh-
nung an Abbildung 2.3).
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Abbildung 2.26: Schaltplan einer Vollbrücken-Zelle zur Erläuterung der Modulation

Die Modulation einer Vollbrücken-Zelle funktioniert nach dem Prinzip der „alter-
nierenden Taktung“ und ist in der Abbildung 2.27 dargestellt. Die Zelle erzeugt
ein Trägersignal mit der Periode TT = 2TM. Die Halbbrücke bestehend aus S1
und S2 wird durch den Aussteuergrad aS1 gesteuert. Die Halbbrücke bestehend
aus S3 und S4 wird durch den Aussteuergrad aS3 gesteuert. Die Aussteuergrade
werden jeweils zu Beginn einer Modulationsperiode übernommen und während
der Modulationsperiode konstant gehalten. Die Aussteuergrade werden nach den
Gleichungen (2.106) und (2.107) berechnet.

aS3 =
u∗xyz

uCxyz
(2.106)

aS1 =−
u∗xyz

uCxyz
=−aS3 (2.107)

Die Ansteuersignale der MOSFETs und somit die Spannungen jeder Halb-
brücke uDS,S4 und uDS,S2 entstehen durch Vergleich der Aussteuergrade mit dem
Trägersignal. Die resultierende Ausgangsspannung der Zelle uxyz ist ebenfalls dar-
gestellt. Hier erkennt man, dass durch die symmetrische Wahl der Aussteuergrade
ebenfalls eine mittensymmetrische Ausgangsspannung innerhalb einer Modulati-
onsperiode entsteht. Zudem sind die resultierenden Schaltzustände dargestellt,
vergleiche Tabelle 2.1.

Mit der alternierenden Taktung ist somit eine einfache Ansteuerung der Voll-
brücke möglich. Einzig bei einer Zweigsollspannung von 0 V muss darauf
geachtet werden, dass keine unnötigen Schaltvorgänge durchgeführt werden.
In diesem Fall sind die beiden Aussteuergrade aS1 und aS3 null und somit würde
während einer Periode des Trägersignals eine Umschaltung zwischen 0− und 0+
stattfinden. Dies lässt sich durch eine vorgelagerte Logik umgehen, in dem pas-
send zum Trägersignal die Aussteuergrade aS1 = aS3 =+1 oder aS1 = aS3 =−1
vorgegeben werden. Dies resultiert dann für eine komplette Modulationsperi-
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0

+1

-1

Trägersignal

0

0

Schaltzustände

Abbildung 2.27: Darstellung der Modulation bei einer Vollbrücken-Zelle

ode entweder in dem Schaltzustand 0− oder 0+ und verhindert somit unnötige
Umschaltungen.

2.8.6 Betrachtung der Modulation für eine Phase

Bei der PD-PWM gibt es zwei Varianten zur Realisierung der Trägersignale im p-
und n-Zweig einer Phase. Das Trägersignal kann entweder gleichphasig (0◦) oder
phasenversetzt (180◦) zwischen dem p- und n-Zweig sein. Die gleichphasige
Taktung führt zu einer kleineren Rippel-Spannungszeitfläche am Ausgang und
zu einer größeren Rippel-Spannungszeitfläche an der Zweiginduktivität L als die
phasenversetzte Taktung. Die Rippel-Spannungszeitfläche ist ein Maß für den
auftretenden Stromrippel an der Last- oder Zweiginduktivität. [23]

Bei dem SPMMC wird hoher Wert auf die Qualität der Ausgangsspannung sowie
dem auftretenden Rippelstrom am Ausgang gelegt. Aus diesem Grund wurde die
gleichphasige Taktung gewählt.
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2.9 Aufwandsarme Erhöhung der
Modulationsfrequenz

Die Anforderungen an eine universelle Drehspannungsquelle beinhalten eine
kurze Reaktionszeit der Ausgangsspannung, um schnell auf Änderungen an der
Ausgangsseite reagieren zu können. Die Ausgangsspannung kann bei jeder Mo-
dulationsperiode beliebig verändert werden. Bei den in der Literatur bekannten
MMCs ist die Modulationsperiode TM streng an die Regelperiode TR geknüpft.
Dies bedeutet, dass TM = TR gewählt wird. Somit wird die kürzeste Modulati-
onsperiode durch die Zeitdauer des DSPs zur Berechnung der Regelalgorithmen
limitiert. Der im Aufbau eingesetzte DSP ermöglicht es, die Regelalgorithmen
in ≈ 70µs zu berechnen. Diese Zeitdauer ist als Modulationsperiode für den
SPMMC mit der Anwendung als PHIL-Emulator zu groß und sollte verringert
werden, siehe Kapitel 6. Eine Modulationsperiode in dem Bereich 1..10µs ist
wünschenswert. Um die Modulationsperiode weiter verringern zu können, sind
folgende Ansätze denkbar:

Zur schnelleren Berechnung des Regelalgorithmus könnte ein schnellerer DSP
eingesetzt werden. Allerdings ist aufgrund der Komplexität der Regelung nicht
zu erwarten, dass die gewünschte Regelperiode von 1..10µs erreicht wird. Eine
weitere Möglichkeit besteht darin, die Regelung auf einem Field Programmable
Gate Array (FPGA) zu implementieren. Mit diesem Ansatz wäre es möglich
die gewünschte Regelperiode zu erreichen. Allerdings muss hierzu die gesamte
Regelung in eine Fixed-Point-Darstellung konvertiert werden und diverse trigo-
nometrische Funktionen, wie sin, cos und arctan, auf dem FPGA implementiert
werden. Bei der Implementierung muss darauf geachtet werden, dass keine
Überläufe in den Signalen auftreten sowie alle Timings innerhalb des FPGAs
eingehalten werden. Dies gestaltet sich durch die Komplexität der Regelung als
sehr aufwendig und erfordert bei einer Änderung in der Regelungsstruktur eine
erneute Prüfung der Timings sowie Wertebereiche der Signale.

In [E4] wurde erstmals eine hybride Steuerung für MMCs vorgestellt. Bei
der hybriden Steuerung wird zum einen die Regelperiode von der Modulati-
onsperiode losgelöst und zum anderen wird durch die entkoppelte Steuerung
eine hohe Updatefrequenz der Ausgangsspannung trotz großer Regelperiode er-
reicht. Die konventionelle Regelungsstruktur eines MMCs ist in Abbildung 2.28
dargestellt. Der FPGA übermittelt die sechs Zweigsummenenergien und die
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sechs Zweig-Istströme an den DSP. Der Ausgangsspannungsraumzeiger kann
beliebig vorgegeben werden. Der DSP transformiert dann die Energien und
Ströme, um hiermit die MMC-Regelung durchführen zu können. Die drei Soll-
Zweiginduktivitätsspannungen u∗Lα, u∗Lβ und u∗L0, die Null-Komponente der
Ausgangsspannung u∗a0 und der Ausgangsspannungsraumzeiger u∗aα und u∗aβ
werden darauffolgend in die sechs Zweigsollspannungen zurück transformiert
und wieder an den FPGA übermittelt. Dieser führt dann die Sortier- und Aus-
wahlalgorithmen durch und übermittelt die Sollspannungen an die Zellen. Die
Vorgänge im DSP und FPGA finden immer zur Regel- und Modulationsperiode
statt.
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Abbildung 2.28: Übersicht der Struktur einer konventionellen MMC-Regelung

Das Konzept der hybriden Steuerung des MMCs ist es, die entkoppelte Steue-
rung nicht nur zur getrennten Steuerung der Zweiginduktivitätsspannungen und
der Ausgangsspannung zu nutzen, sondern um die Zweiginduktivitätsspannun-
gen und die Ausgangsspannung mit unterschiedlichen Zeitskalen verändern
zu können. Ziel ist es, die gewünschte Ausgangsspannung mit jeder Modulati-
onsperiode vorzugeben und am Ausgang des MMCs zu stellen. Die durch die
MMC-Regelung berechneten Zweiginduktivitätsspannungen müssen jede Re-
gelperiode verändert werden. Wird die Regelperiode auf ein Vielfaches der
Modulationsperiode gewählt, können somit die Ausgangsspannung und die
Zweiginduktivitätsspannungen mit unterschiedlichen Periodendauern vorgegeben
werden.

Die Struktur der hybriden Steuerung ist in Abbildung 2.29 dargestellt. Die
Grundstruktur ist die gleiche wie in Abbildung 2.28, allerdings werden die
Transformation und die Rücktransformation nun auf dem FPGA berechnet. Die
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aufwendige MMC-Regelung verbleibt weiterhin auf dem DSP. Die Regelperiode
wird auf ein ganzzahliges Vielfaches der Modulationsperiode TR = kI ·TM mit
dem Interleaving-Faktor kI {kI ∈ N\{0}} festgelegt. Der DSP wird weiterhin
mit der Regelperiode betrieben und der FPGA führt die Berechnungen mit der
Modulationsperiode durch. Dies führt dazu, dass die Zweiginduktivitätsspan-
nung sowie die Null-Komponente nur alle kI-Modulationsperioden vom DSP
geändert werden. Der Ausgangsspannungsraumzeiger kann hingegen jede Mo-
dulationsperiode geändert werden, da die Rücktransformation auf dem FPGA
stattfindet.
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Abbildung 2.29: Übersicht der Struktur der hybriden Steuerung des MMCs

Der zeitliche Ablauf der hybriden Steuerung ist in Abbildung 2.30 für kI = 2
dargestellt. Zu den Zeitpunkten 1© wird jeweils die Transformation, die Aus-
gangsspannung und die Rücktransformation auf dem FPGA berechnet. Die
Ausgangsspannungen werden ebenfalls jede Modulationsperiode den Sollwerten
angepasst, die Zweigsollspannungen und die Null-Komponente der Ausgangs-
spannung werden nur geändert, wenn die MMC-Regelung berechnet wurde. Falls
die MMC-Regelung nicht berechnet wurde, werden die Werte aus der letzten
Berechnung der MMC-Regelung beibehalten. Zu den Zeitpunkten 2© findet die
Berechnung der neuen Zweigsollspannungen und der Null-Komponente der Aus-
gangsspannung statt und müssen dann rechtzeitig zum Beginn der Berechnung
der Rücktransformation an den FPGA übergeben werden.

Die Struktur der MMC-Regelung ändert sich hierdurch nicht. Es müssen le-
diglich die Transformationen auf dem FPGA anstatt auf dem DSP berechnet
werden. Am Prinzip der Regelung ändert sich ebenfalls nichts, da aufgrund
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1
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Abbildung 2.30: Zeitablauf der hybriden Steuerung mit dem Interleaving-Faktor kI = 2

der entkoppelten Steuerung trotz der unterschiedlichen Zeitskalen die korrekte
Spannung über den Zweiginduktivitäten anliegt. Lediglich bei der Leistungs-
erzeugung in Kombination mit der Ausgangsspannung muss auf die korrekte
Phasenlage der eingeregelten Ströme geachtet werden. Die Leistungserzeugung
erhält zum Zeitpunkt 2© die Ausgangsspannung, welche schon während der
Berechnung der MMC-Regelung an die Zweige gestellt wird. Dies gilt für die
zwei Leistungskomponenten p∆0,Z6 und p∆,Z6.

Der Vorteil der hybriden Steuerung liegt in dem geringen Implementierungs-
aufwand. Letztlich müssen nur die Transformationen und die Berechnung der
Ausgangsspannung auf dem FPGA implementiert werden. Die Transformationen
bestehen aus Additionen und Multiplikationen, welche sich einfach implementie-
ren lassen. Die Komplexität der Berechnung der Ausgangsspannung hängt von
der Art der Anwendung ab. Diese reicht von einer einfachen Berechnung der Aus-
gangsspannung als ideale Spannungsquelle bis hin zu einer komplexen Regelung
für Maschinen oder PHIL-Emulatoren für Maschinen- und Netzanwendungen,
siehe Kapitel 6.

Abschließend gilt anzumerken, dass die hybride Steuerung für alle Topologien
anwendbar ist, bei denen aufgrund einer entkoppelten Steuerung die Ausgangs-
spannung unabhängig von den Zweiginduktivitätsspannungen einstellbar ist. Die
hybride Steuerung ist somit ebenfalls für den M3C und den Hexverter [32]
einsetzbar.
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3
Auslegung des SPMMCs

Dieses Kapitel behandelt die Auslegung der relevanten Bauteile des SPMMCs.
Ausgehend von den spezifizierten Ausgangsdaten werden die maximal auftreten-
den Zweigströme und Zweigspannungen bestimmt. Diese sind für die Auslegung
der Stromtragfähigkeit der Zellen sowie der Spannungsfestigkeit und Anzahl
der Zellen relevant. Anschließend werden für alle auftretenden Betriebspunkte
die auftretenden Energiehübe in den Zweigen ermittelt, um die Auslegung des
Zellkondensators durchführen zu können. Hierbei muss die minimal und ma-
ximal auftretende Energie innerhalb der Grenzen der Funktionstüchtigkeit des
SPMMCs liegen. Aufgrund des Energiebedarfs in den Zellen werden Elektrolyt-
kondensatoren eingesetzt. Um hier eine Abschätzung der Belastung zu treffen,
wird eine neuartige Methode zur Bestimmung des Zellkondensatoreffektivstroms
verwendet. Des Weiteren werden die Schalt- und Durchlassverluste der Zellschal-
ter berechnet und zur Auslegung der Kühlkörper genutzt. [E3]

In der Literatur [23, 33–37] werden analytische Berechnungen für MMCs bei
Netzanbindung, wie beispielsweise beim Einsatz als Hochspannungsgleichstrom-
übertragung, bei symmetrischen und asymmetrischen Netzen oder zur Speisung
von elektrischen Maschinen vorgestellt. In dieser Arbeit werden die Auslegungs-
kriterien aufgrund der rechteckförmigen Speisung numerisch über den ganzen
möglichen Betriebsbereich berechnet.
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3.1 Eckdaten der universellen
Drehspannungsquelle

Die elektrischen Eckdaten für den aufgebauten Prototyp sind in der Tabelle 3.1
dargestellt. Die Ausgangsseite wurde so spezifiziert, dass eine Spannungsquelle
für das 400 V-Drehspannungssystem mit 50 kV A abgebildet werden kann [38].
Hieraus resultiert die maximale Ausgangsstromamplitude von 102 A. Als maxi-
male Frequenz der Ausgangsspannung wurde 1000 Hz festgelegt. Ein Betrieb in
allen vier Quadranten der PQ-Ebene soll möglich sein.

Die Eingangsspannungsamplitude ûe ist abhängig von der Höhe der Spannung
uDC auf der DC-Seite. Diese Spannung wird durch ein AFE am 400 V-Netz
erzeugt und geregelt. Um für Lastsprünge eine dynamische Regelreserve für das
AFE bereitzuhalten wurde die Sollspannung für uDC auf 700 V festgelegt. Für
die Eingangsspannungsamplitude ûe ergibt sich 700 V unter Vernachlässigung
von Spannungsabfällen und einem Übersetzungsverhältnis von Np = Ns.

Parameter Wert

Ausgangsspannungsbereich ûa =0V .. 325V
Scheinleistungsbereich Sa =0kVA .. 50kVA
Ausgangsstrombereich îa =0A .. 102A
Ausgangskreisfrequenzbereich ωa=−2π ·1000Hz .. 2π ·1000Hz
Phasenlagenbereich ϕa =−π .. +π

Eingangsspannungsamplitude ûe =700V

Tabelle 3.1: Eckdaten der universellen Drehspannungsquelle

In der Tabelle 3.2 sind die gewählten Perioden und die daraus beeinflussten Para-
meter für den SPMMC dargestellt. Die Regelperiode wurde auf 100 µs festgelegt
und die Modulationsperiode auf 10 µs. Daraus ergibt sich ein Interleaving-Faktor
von 10 für die hybride Steuerung. Die Eingangskreisfrequenz wird so gewählt,
damit diese außerhalb des Ausgangskreisfrequenzbereichs liegt. Die Polarität
der Eingangsspannung des SPMMCs ue wird durch den DSP mit der Regelperi-
ode TR vorgegeben. Somit kann die Periodendauer der Eingangsspannung nur
in Schritten von TR festgelegt werden. Um eine Gleichspannungsfreiheit der
Spannung uVB zu erhalten, muss die positive und negative Spannungszeitfläche
gleich groß sein. Deshalb wurde die Periodendauer der Eingangsspannung auf
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Te0 = 800µs = 8 ·TR festgelegt und ergibt somit eine Eingangskreisfrequenz, von
2π · 1250Hz. Dies ist die niedrigste Eingangskreisfrequenz, welche unter den
genannten Randbedingungen möglich ist.

Die Reversierungsdauer des Eingangsstroms beträgt zwei Regelperioden und der
Reversierungswinkel bestimmt sich zu ϕT = 2/8 ·2π . Der Leistungskorrekturfak-
tor für die Leistungseinprägung ξT wird mit Gleichung (2.71) zu 4/3 berechnet.

Parameter Wert

Regelperiode TR =100µs = 1/10kHz

Modulationsperiode TM =10µs = 1/100kHz

Interleaving-Faktor kI =10
Eingangskreisfrequenz ωe0=2π ·1250Hz
Leistungskorrekturfaktor ξT =4/3≈ 1,333

Tabelle 3.2: Wahl der Regel- und Modulationsperiode

In der Tabelle 3.3 sind die gewählten Freiheitsgrade zur Leistungserzeugung
dargestellt. Die beiden Kreisfrequenzen der Null-Komponente ωa0,LF und ωa0,HF
wurden frei gewählt und auf 2π · 150Hz bzw. 2π · 300Hz festgelegt. Die
Null-Komponente in der Ausgangsspannung wird nur zur Erzeugung der Dif-
ferenzleistungen benötigt und diese werden wiederum nur zur Ausregelung
von Unsymmetrien benötigt. Daher sind die auftretenden Leistungen klein und
die Amplitude der Null-Komponente ûa0 wurde auf 50 V festgelegt. Passend
hierzu wurden die Schwellen zur Aktivierung von ûa0 an die Amplitude der
Null-Komponente angepasst. Die Abschaltschwelle liegt bei 51 V und die Ein-
schaltschwelle bei 50 V. Als Schwelle zur Aktivierung der Null-Komponente
der Ausgangsspannung wurde die Kreisfrequenz 2π ·49Hz gewählt. Die Leis-
tungspulsation durch die zweite Harmonische der Ausgangsfrequenz wird
unterhalb der Ausgangskreisfrequenz von 2π ·100Hz aktiviert.

Die festgelegten Grenzfrequenzen der Istwertfilter für die Energieregelkreise
sind in der Tabelle 3.4 dargestellt. Die Zeitkonstante des Filters für die Energie
wΣ0 kann frei gewählt werden und wurde in Verbindung mit der Dynamik des
eingesetzten AFE abgestimmt. Die Zeitkonstanten der restlichen Istwertfilter der
Energien wurden so bestimmt, dass die im kompletten Betriebsbereich inhärent
auftretenden Energiehübe frequenzmäßig oberhalb der Grenzfrequenzen der
Filter liegen und somit nur der Mittelwert der Energien für die Regler sichtbar
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Parameter Wert

maximale Ausgangskreisfrequenz ωa,max =2π ·1000Hz

kleine Kreisfrequenz der Nullkomponente ωa0,LF =2π ·150Hz

große Kreisfrequenz der Nullkomponente ωa0,HF =2π ·300Hz

Amplitude der Nullkomponente ûa0 =50V

untere Schwelle von ûa zur Aktivierung von ûa0 ûa,u =50V

obere Schwelle von ûa zur Aktivierung von ûa0 ûa,o =51V

Schwelle von ωa zur Aktivierung von ûa0 ωa,ûa0 =2π ·49Hz

Schwelle von ωa zur Aktivierung von pΣ,2harm ωa,2harm=2π ·100Hz

Tabelle 3.3: Wahl der Freiheitsgrade zur Leistungserzeugung

sind. Die auftretenden Frequenzen in dem Summenleistungsraumzeiger pΣ sind
geringer als die Frequenzen in dem Differenzleistungsraumzeiger. Aus diesem
Grund wurde die Zeitkonstante des Glättungsfilters für Tf,w,Σαβ größer gewählt
als Tf,w,∆.

Parameter Wert

Istwert-Glättungsfilters wΣ0 Tf,w,Σ0 =1/(2π·100Hz)

Istwert-Glättungsfilters wΣα und wΣβ Tf,w,Σαβ=1/(2π·20Hz)

Istwert-Glättungsfilters w∆α, w∆β und w∆0 Tf,w,∆ =1/(2π·50Hz)

Tabelle 3.4: Grenzfrequenzen der Istwertfilter der Energieregelkreise

In den folgenden Abschnitten werden Schritt für Schritt die relevanten Kenn-
größen zur Auslegung der Zellen berechnet. Hierbei wird davon ausgegangen,
dass keine Leistungen zur Symmetrierung des SPMMCs benötigt werden und
somit vernachlässigt werden können. Die einzige Leistungskomponente, welche
betrachtet wird, ist die Leistung zur Kompensation der zweiten Harmonischen
der Ausgangsspannung bei kleinen Frequenzen, siehe Abschnitt 2.7.2.2.

Die Analysen werden nur für den Zweig p1 durchgeführt, da die auftretenden
Anforderungen aller Zweige aufgrund der Symmetrie des SPMMCs identisch
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sind. Es wird nur der Fall einer Last ohne angeschlossenen Sternpunkt betrachtet.
Daher wird die Null-Komponente des Ausgangsstroms ia0 zu 0 A gesetzt.

3.2 Berechnung der Zweiggrößen

In diesem Abschnitt werden die maximalen auftretenden Zweigströme und
Zweigspannungen berechnet. Des Weiteren wird der Wert der Zweiginduktivität
berechnet, da dieser aufgrund der dynamischen Stromverhältnisse maßgeblich
für die maximale Zweigspannung im SPMMC ausschlaggebend ist.

3.2.1 Maximaler Zweigstrom

Der maximale Zweigstrom ixy,max kann anhand der Gleichung (2.43) berechnet
werden. Hierbei wird angenommen, dass alle auftretenden Größen eine beliebige
Phasenverschiebung zueinander haben können. Dies bedeutet, dass in einem
Zeitpunkt im Extremfall alle Größen sich im Maximum befinden. Daher wird
für jede Größe der Spitzenwert zur Berechnung des maximalen Zweigstroms
herangezogen. Der Anteil des Eingangsstroms am Zweigstrom berechnet sich
nach der Gleichung (3.1). Der Anteil des Stromraumzeigers ie zur Kompensation
der zweiten Harmonischen berechnet sich nach der Gleichung (3.2). Die maxi-
male Ausgangswirkleistung Pa,max und die maximale Ausgangsscheinleistung
Sa,max sind aufgrund des Betriebs in allen vier Quadranten identisch und betragen
50 kW bzw. 50 kV A, siehe Tabelle 3.1.

ie0,pΣ0,max = 2ξT ·
Pa,max

6 · ûe
= 31,75A (3.1)

ie,pΣ,max = 2ξT ·
Sa,max

6 · ûe
= 31,75A (3.2)

ixy,max = ie0,pΣ0,max +
îa,max

2
+ ie,pΣ,max = 114,49A (3.3)

Anhand der Gleichung (3.3) kann nun für die gegebenen Eckdaten aus Tabelle 3.1
der maximal auftretende Zweigstrom ixy,max berechnet werden. Es ist anzumer-
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ken, dass die Auswirkung des Rippelstroms bei der durchgeführten Berechnung
vernachlässigt wurde.

3.2.2 Zweigdrossel

Der maximal auftretende Spitze-Spitze-Rippelstrom ∆ixy,max im Zweig wird so
gewählt, dass dieser ca. 10% des Magnetisierungsstroms der Zweigdrossel be-
trägt. Der Magnetisierungsstrom berechnet sich mit ie0,pΣ0,max + ie,pΣ,max. Der
Ausgangsstrom iay spielt hier keine Rolle, da dieser aufgrund der gekoppelten
Zweiginduktivität keine Magnetisierung hervorruft. Die Zweigdrossel L wird
anhand Gleichung (3.4) ausgelegt. Hierbei wird eine Modulation mit gleich-
phasiger Taktung zugrunde gelegt, siehe Abschnitt 2.8.6. Der Faktor 1/2 rührt
daher, dass die wirksame Induktivität für den Rippelstrom 2L beträgt. Wie später
noch gezeigt wird, wird die maximal zulässige Zellspannung uCxyz,max auf 130 V
begrenzt.

L =
1
2

TM ·
uCxyz,max

∆ixy,max
= 102,36µH (3.4)

Die Zweigdrossel L wird auf den Wert 100 µH festgelegt.

3.2.3 Maximale Zweigspannung

Um die maximal auftretende Zweigspannung uxy,max zu berechnen, wird die rück-
transformierte Zweigspannung aus Gleichung (2.39) benutzt. Hierbei wird zur
Abschätzung der Maximalspannung der gleiche Ansatz bezüglich der Amplitu-
den wie beim maximalen Zweigstrom verwendet. Die maximale Zweigspannung
uxy,max setzt sich zur Hälfte aus der Eingangsspannung ûe, der maximalen Am-
plitude der Ausgangsspannung ûa,max, der Spannung der Null-Komponente
am Ausgang ûa0 und den Zweiginduktivitätsspannungen zur Stromeinprägung
uL0,max und uLα,max zusammen.

uL0,max = L ·
2ie0,pΣ0,max

ϕT
ωe0

= 31,75V (3.5)
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uLα,max = L ·
2ie,pΣ,max

ϕT
ωe0

= 31,75V (3.6)

uxy,max =
1
2

ûe + ûa,max + ûa0 +uL0,max +uLα,max = 788,5V (3.7)

3.3 Berechnung der maximal auftretenden
Energiehübe

Um die zu installierende Kapazität für die Zellen zu ermitteln, muss der betrieb-
spunktabhängige Energiehub ∆w über den kompletten Betriebsbereich anhand
Gleichung (3.8) berechnet werden. Die Minimalenergie wCxy,min und Maxima-
lenergie wCxy,max werden aus dem Zeitverlauf der Zweigkondensatorenergie
bestimmt, siehe Gleichung (2.11). [S7]

∆w = wCxy,max−wCxy,min (3.8)

Bei einem herkömmlich gespeisten MMC oder einem M3C können die Ener-
giehübe analytisch ermittelt werden, analog zu [23, 24]. Eine analytische Lösung
stellt sich bei dem SPMMC aufgrund der nicht stetigen Eingangsspannung pro-
blematisch dar. Eine mögliche Lösung ist die Verwendung der Fourieranalyse
um die auftretenden Spannungen und Ströme mit ihren Frequenzanteilen in ste-
tigen Funktionen darzustellen. Hierbei ergibt sich allerdings das Problem, dass
weder die Eingangsspannung noch der Eingangsstrom in der Anzahl der Ober-
schwingungen begrenzt ist. Um den Aufwand für die Berechnungen in Grenzen
zu halten werden in dieser Arbeit die auftretenden Zweigleistungen über eine
Simulation im Zeitbereich mit MATLAB Simulink ermittelt und integriert, um
die Zweigenergie zu erhalten.

Für die Simulation im Zeitbereich werden hierzu die Zweigspannung uxy und der
Zweigstrom ixy in Abhängigkeit von der Zeit und dem Betriebspunkt anhand der
Gleichungen (2.41) und (2.43) für den Zweig p1 ermittelt. Die Zweigleistung
wird anschließend mit der Gleichung (2.10) bestimmt.

Für die folgenden Berechnungen wurde der Arbeitspunkt mit der Scheinleistung
Sa,max gewählt, da hier die auftretenden Ströme und Leistungen erwartungsgemäß
am höchsten sind.
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3.3.1 Ausgangsfrequenz ungleich 0 Hz

Die Abbildung 3.1 zeigt den auftretenden Energiehub im Zweig in Abhängigkeit
von der Ausgangsfrequenz und dem Phasenwinkel der Last. Hierbei muss unter-
schieden werden, ob die Kompensation der zweiten Harmonischen deaktiviert
oder aktiviert ist. Es gilt anzumerken, dass der Farbbalken des Energiehubs für
beide Abbildungen gilt.

In Abbildung 3.1 (a) ist die Kompensation der zweiten Harmonischen deaktiviert.
Dies führt bei kleinen Ausgangsfrequenzen dazu, dass der Energiehub ∆w massiv
ansteigt und bei Ausgangsfrequenz 0 Hz einen singulären Punkt erreicht. Hierbei
muss angemerkt werden, dass die Darstellungen auf einen maximalen Energie-
hub von 20 J begrenzt wurden. Im mittleren Ausgangsfrequenzbereich sinkt der
Energiehub ab und steigt erst wieder zu höheren Frequenzen hin an. Dies ist
hiermit zu begründen, dass sich die Ausgangsfrequenz der Eingangsfrequenz
nähert und sich somit in der Nähe eines singulären Punktes befindet.
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Abbildung 3.1: Energiehub im Zweig bei einer Ausgangsfrequenz ungleich 0 Hz

In Abbildung 3.1 (b) ist die Kompensation der zweiten Harmonischen aktiviert.
Es ist ersichtlich, dass im gesamten Betriebsbereich der auftretende Energiehub
geringer ist. Dies gilt vor allem im Bereich der kleinen Ausgangsfrequenzen. Der
Betriebsbereich mit kleinen Ausgangsfrequenzen ist der primäre Anwendungsbe-
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3.3 Berechnung der maximal auftretenden Energiehübe

reich der Kompensation. Wie in Abschnitt 2.7.2.2 beschrieben wurde, entsteht
bei ωa = ωe/3 ≈ 2π ·416,67Hz ein singulärer Punkt. Dies ist in der Abbildung
bei der Ausgangsfrequenz von ≈ 416,67Hz zu sehen. In diesem Bereich sollte
die Kompensation der zweiten Harmonischen deaktiviert bleiben.

In dem Abschnitt Abschnitt 2.7.2.2 ist zudem beschrieben, dass die Kompensation
nur unterhalb der Kreisfrequenz ωa,2harm eingesetzt wird. Diese Schwelle wurde
so gewählt, dass der bei dieser Ausgangsfrequenz auftretende Energiehub kleiner
ist als bei dem Betriebspunkt 1000 Hz und ϕa =±1/2π . Bei diesem Betriebspunkt
tritt, unter Annahme einer korrekt gewählten Kreisfrequenz für ωa,2harm, der
maximale Energiehub des gesamten Betriebsbereichs ∆wmax ≈ 16,96J auf. Diese
Punkte sind in Abbildung 3.1 (a) mit roten Sternen gekennzeichnet.

3.3.2 Ausgangsfrequenz gleich 0 Hz

In Abbildung 3.2 ist der Energiehub für den Zweig p1 für einen stehenden
Spannungs- und Stromraumzeiger beim SPMMC abgebildet. Der Energiehub
ist von der Lage der Ausgangsspannung γa sowie deren Phasenverschiebung ϕa
abhängig.
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Abbildung 3.2: Energiehub im Zweig p1 bei einer Ausgangsfrequenz von 0 Hz

Auffällig ist, dass im Stillstand der Energiehub am größten wird, wenn der
Ausgangswinkel ±π/2 und die Phasenverschiebung ±π/2 betragen. Dies bedeutet
aus Sicht der Phasengrößen, dass der Energiehub in der Phase y am größten ist,
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wenn die Ausgangsspannung uay0 betragsmäßig minimal und der Ausgangsstrom
iay maximal ist.

Generell ist der Stillstand aus Sicht des Energiehubs beim SPMMC unkritisch,
da der maximal auftretende Energiehub im Stillstand ≈ 7,28J beträgt.

3.3.3 Zusammenfassung

Die gezeigten Berechnungen wurden alle bei 50 kV A durchgeführt, da hier der
größte Energiehub in den Zweigen auftritt. Wie anhand der Berechnung des
Energiehubs ermittelt wurde, treten die größten Werte immer bei reiner Blindleis-
tung auf. Der auftretende Energiehub im Stillstand ist unproblematisch, da dieser
kleiner ist als bei großen Ausgangsfrequenzen. Es wurde ebenfalls gezeigt, dass
bei geschickter Wahl des Frequenzbereichs für die Kompensation der zweiten
Harmonischen die singulären Punkte zu keinem höheren Energiehub führen. Der
maximal auftretende Energiehub ∆wmax wurde mit ≈ 16,96J berechnet.

3.4 Berechnung des
Zellkondensatoreffektivstroms

Als Zellkondensatoren werden Elektrolytkondensatoren eingesetzt. Dies bedeutet,
dass deren Erwärmung und Lebensdauer von dem auftretenden Effektivstrom im
Kondensator bestimmt wird. Um eine sinnvolle Auslegung des Zellkondensators
zu ermöglichen, muss der Effektivstrom in den Zellkondensatoren berechnet
werden. Hierfür wurde in [E3] erstmals eine Möglichkeit vorgestellt, diese anhand
der Zweiggrößen und nicht anhand der Zellgrößen zu ermitteln.

Als Grundlage zur Ermittlung des Zellkondensatoreffektivstroms ICxyz dient die
Abbildung 2.3. Mithilfe der Tabelle 2.1 ist ersichtlich, dass nur ein Zellkondensa-
torstrom iCxyz auftritt, wenn sich die Zelle in einem aktiven Schaltzustand befindet.
Aktiv bedeutet hier, dass entweder der Schaltzustand positiv oder negativ ein-
geschalten ist. Dies ist in Abbildung 3.3 verdeutlicht. Der aktive Schaltzustand
tritt für die Dauer tA auf, die restliche Zeit der Modulationsperiode tritt der
Schaltzustand null auf.

86



3.4 Berechnung des Zellkondensatoreffektivstroms

null nullaktiv

Abbildung 3.3: Darstellung des Zellkondensatorstroms iCxyz in Abhängigkeit der Schalt-
zustände

Der auftretende Effektivstrom innerhalb der Modulationsperiode k wird anhand
der Definition des Effektivwerts in Gleichung (3.9) berechnet.

ICxyz,k =

√
1

TM
·
∫ TM

0
i2Cxyzdt (3.9)

Durch die Beschränkung des Integrationsbereichs auf den aktiven Schaltzustand
kann in Gleichung (3.10) der momentane Kondensatorstrom iCxyz durch den
Zweigstrom ixy ersetzt werden. Die Zeitbereiche während der Schaltzustände
null tragen nichts zum Kondensatoreffektivstrom bei.

ICxyz,k =

√√√√ 1
TM
·
∫ TM+tA

2

TM−tA
2

i2xydt (3.10)

Unter der Annahme, dass während einer Modulationsperiode der Zweigstrom
näherungsweise konstant ist, kann die Zeitdauer des aktiven Schaltzustands über
den Aussteuergrad a in Gleichung (3.11) definiert werden.

ICxyz,k =

√
i2xy ·
|uxyz|
uCxyz︸ ︷︷ ︸
|a|

(3.11)

Die Gleichung (3.11) ermittelt den Zellkondensatoreffektivstrom während einer
Modulationsperiode. Um den Effektivstrom an einem Betriebspunkt ermitteln zu
können, muss der Effektivwert mindestens über die Zeitdauer einer Ausgangspe-
riode berechnet werden. Mit der Gleichung (3.12) wird der Stromeffektivwert im
Zellkondensator über n Modulationsperioden ermittelt. Die Anzahl der Modula-
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tionsperioden n muss hier so gewählt werden, dass eine komplette Periode der
Zweiggrößen abgedeckt ist.

ICxyz =

√
1
n

n

∑
k=1

I2
Cxyz,k =

√
1
n

n

∑
k=1

i2xy ·
|uxyz|
uCxyz

(3.12)

Mithilfe der Gleichung (3.12) kann für jede Zelle der auftretende Zellkonden-
satoreffektivwert berechnet werden. Allerdings muss hierbei für jede einzelne
Zelle die Spannung uxyz bekannt sein. Wie in [39] beschrieben wird, tritt eine
gleichmäßige Belastung aller Zellen im Zweig auf, wenn ein Sortier- und Aus-
wahlalgorithmus, wie in Abschnitt 2.8 beschrieben, eingesetzt wird. Aus diesem
Grund kann mit der Gleichung (3.13) die Berechnung des Zweigstromeffektiv-
werts ICxy mit Zweiggrößen durchgeführt werden.

ICxy =

√
1
n

n

∑
k=1

i2xy ·
|uxy|
uCxy

(3.13)

Der in der Gleichung (3.13) berechnete Wert entspricht ebenfalls dem im Mittel
auftretenden Zellkondensatoreffektivstrom ICxyz. Auf diesem Weg kann somit die
Effektivstrombelastung der Kondensatoren im Zweig anhand von Zweiggrößen
ermittelt werden. Für die Simulation im Zeitbereich in Abschnitt 3.3 wurden be-
reits alle Größen, welche auch zur Berechnung des Zellkondensatoreffektivstroms
notwendig sind, bestimmt.

Die Ergebnisse für alle Betriebspunkte sind in der Abbildung 3.4 dargestellt. In
der Abbildung 3.4 (a) ist der auftretende Zweigkondensatoreffektivstrom ICxy
in Abhängigkeit von der Phasenlage ϕa bei Kompensation der zweiten Harmo-
nischen geplottet. Die auftretenden Effektivströme zeigen eine cosinusförmige
Abhängigkeit von der Phasenlage. Bei beiden Verläufen tritt das Maximum bei
reiner Blindleistung am Ausgang auf. Dies lässt sich darauf zurückführen, dass
bei reiner Blindleistung die gesamte Blindleistung in den Zweigkondensatoren
gepuffert werden muss und somit zu einer Erhöhung des Energiehubs und des
Effektivstroms führt. Dies stimmt mit den Aussagen aus Abschnitt 3.3.1 überein,
da dort ebenfalls bei reiner Blindleistung der größte Energiehub auftritt. Die
Ausgangsfrequenz spielt bei dem Effektivstrom keine Rolle, da der Effektivwert
per Definition über eine Periode berechnet wird und somit diese als Parameter
entfällt. Der Effektivstrom bei aktivierter Kompensation der zweiten Harmoni-
schen sinkt ab, da aufgrund der Kompensation ebenfalls ein kleinerer Energiehub
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auftritt. Der größte Effektivwert von 22,75 A tritt bei reiner Blindleistung ohne
Kompensation der zweiten Harmonischen auf.
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Abbildung 3.4: Zweigkondensatoreffektivstrom

In der Abbildung 3.4 (b) ist der Zweigkondensatoreffektivwert im Zweig p1
bei stillstehendem Ausgangsraumzeiger dargestellt. Hier tritt das Maximum
des Effektivstroms bei einem Ausgangsspannungswinkel von ±π/2 und der
Phasenverschiebung ±π/2 auf. Dies sind Betriebspunkte, bei denen eine große
Zweigspannung benötigt wird und der maximale Strom in der Phase auftritt. Die
Betriebspunkte mit einem hohen Zweigkondensatoreffektivstrom sind ebenfalls
Betriebspunkte mit einem großen Energiehub, siehe Abschnitt 3.3.2. Dies ist
nachvollziehbar, da ein großer Energiehub ebenfalls große Ströme in dem Kon-
densator benötigt, sofern die dabei auftretenden Frequenzen gleich sind. Der
größte Effektivwert beträgt im Stillstand 32,14 A.

3.5 Berechnung des Zweigeffektivstroms

Zur Auslegung der Kabelquerschnitte und Dimensionierung der Zweigsicherun-
gen wird der Zweigeffektivstrom Ixy benötigt. Als Halbleiterschalter werden in
den Zellen Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFETs) eingesetzt.
Dies wird später im Abschnitt 3.6.1 noch näher beschrieben. Bei MOSFETs
berechnen sich die Durchlassverluste anhand des Effektivwerts des Drainstroms.
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Der Zweigeffektivstrom wird anhand der Gleichung (3.14) berechnet. Die Periode
der Integration T ist dabei wie in Abschnitt 3.4 zu wählen. Für die Berechnung
des Zweigeffektivstroms kann wiederum die Simulation aus Abschnitt 3.3 heran-
gezogen werden.

Ixy =

√
1
T

∫ T

0
i2xydt (3.14)

Die Ergebnisse für alle Betriebspunkte sind in der Abbildung 3.5 dargestellt. In
der Abbildung 3.5 (a) ist der auftretende Zweigeffektivstrom Ixy in Abhängig-
keit von der Phasenlage ϕa und der Kompensation der zweiten Harmonischen
aufgetragen. Die auftretenden Effektivströme zeigen eine cosinusförmige Ab-
hängigkeit von der Phasenlage. Bei beiden Verläufen tritt das Maximum bei
reiner Wirkleistung am Ausgang auf. Dies lässt sich darauf zurückführen, dass
bei reiner Wirkleistung der Anteil von ie0 am Zweigstrom maximal wird. Wie
die Abbildung zeigt, ist der Zweigeffektivstrom bei aktivierter Kompensation der
zweiten Harmonischen größer, da in diesem Fall ein zusätzlicher Stromraumzei-
ger eingeprägt wird, siehe Abschnitt 2.7.2.2. Hierbei tritt ebenfalls der größte
Zweigeffektivstrom von 47,98 A auf.
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Abbildung 3.5: Zweigeffektivstrom

In der Abbildung 3.5 (b) ist der Zweigeffektivstrom im Zweig p1 bei stillstehen-
dem Ausgangsraumzeiger dargestellt. Hier tritt das Maximum des Effektivstroms
von 72,55 A bei einem Ausgangswinkel der Spannung bei {0,±π}rad und reiner
Wirkleistung auf. Somit tritt im Stillstand der größte Zweigeffektivstrom in al-
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len Betriebspunkten auf und wird zur Dimensionierung der Kabelquerschnitte
verwendet.

3.6 Zellauslegung

In diesem Abschnitt werden die Zellkondensatoren, Zellschalter sowie der Kühl-
körper für die Zellen dimensioniert. Zuerst werden anhand der berechneten
Zweiggrößen die Anzahl der Zellen sowie die Kapazität der Zellkondensatoren
festgelegt. Anhand des auftretenden Spannungsbereichs in der Zelle kann nun
ein passender Halbleiterschalter ausgewählt werden. Die Verluste in den Halb-
leiterschaltern werden berechnet, um die Anforderung an den Kühlkörper zu
definieren.

3.6.1 Festlegung der Zellparameter

Die Dimensionierung der Zelle hängt maßgeblich von der auftretenden Zell-
spannung ab, welche wiederum von der maximalen Zweigspannung und der
Anzahl der Zellen je Zweig N abhängt. In der Gleichung (3.7) wurde die maxi-
mal geforderte Zweigspannung uxy,max zu 788,5 V berechnet. Der hier aufgebaute
SPMMC ist ein Niederspannungsprototyp und somit eignen sich MOSFETs als
Zellschalter. Ausgehend von dem maximalen Zweigstrom von 114,49 A wurde
der MOSFET IPP075N15N3 G von Infineon mit einer maximalen Drain-Source
Spannung von 150 V und einem maximalen Drain-Strom von 100 A gewählt [D1].
Um hierbei auf die geforderte Stromtragfähigkeit eines Zellschalters zu kommen,
sind zwei MOSFETs je Zellschalter parallel geschaltet. Somit besteht eine Zelle
aus insgesamt acht MOSFETs. Die maximale Zellkondensatorspannung wurde
auf 130 V festgelegt, um eine ausreichende Reserve für Schaltüberspannungen
an den MOSFETs zu erhalten.

Die Mindestanzahl der benötigten Zellen je Zweig lässt sich mit der maximalen
geforderten Zweigspannung uxy,max und der maximalen Zellkondensatorspan-
nung zu d788,5V/130Ve = 7 ermitteln. Wie später noch gezeigt wird, sind immer
zwei Zellen auf einer Leiterplatte vorhanden und somit werden N = 8 Zellen je
Zweig eingesetzt. Die mittlere Zellkondensatorspannung wird somit auf 110 V
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festgelegt. Hieraus resultiert die mittlere Zweigkondensatorspannung uCxy von
880 V. Der zulässige maximale Zweigkondensatorspannungshub ∆uCxy,max als
Differenz aus Maximal- und Minimalwert im Zweig errechnet sich näherungs-
weise zu 8 ·2 · (130V−110V) = 320V.

3.6.2 Wahl des Zellkondensators

Der in Abschnitt 3.3 ermittelte Energiehub bestimmt mit dem erlaubten Span-
nungshub im Zweig die Kapazität des Zweigkondensators und somit ebenfalls die
Kapazität des Zellkondensators. Um den zulässigen maximalen Zweigkondensa-
torspannungshub einzuhalten, muss die Mindestgröße des Zweigkondensators
berechnet werden. Die Verhältnisse zwischen mittlerer Zweigkondensatorspan-
nung uCxy, mittlerer Zweigkondensatorenergie wCxy, maximalem Spannungshub
im Zweigkondensator ∆uCxy,max und maximalem Energiehub im Zweig ∆wmax
wird durch die Gleichungen (3.15) und (3.16) ausgedrückt.

1
2

∆wmax +wCxy =
1
2

Cxy,min ·
(

1
2

∆uCxy,max +uCxy

)2

(3.15)

wCxy =
1
2

Cxy,min ·u2
Cxy (3.16)

Wird die obige Formel nach Cxy,min umgestellt, kann die Mindestgröße des
Zweigkondensators durch die Gleichung (3.17) berechnet werden.

Cxy,min =
4∆wmax

∆u2
Cxy,max +4uCxy∆uCxy,max

≈ 55,21µF (3.17)

Mithilfe der Gleichung (2.13) errechnet sich der Minimalwert für den Zellkon-
densator:

Cxyz,min = N ·Cxy,min ≈ 441,67µF (3.18)

In den Zellen werden Elektrolytkondensatoren als Zellkondensatoren eingesetzt,
da es sich um einen Niederspannungsprototypen handelt. Wie [D2] entnommen
werden kann, beträgt die Mindestdicke für Polypropylen bei Folienkondensato-
ren mindestens 4 µm. Dies ergibt mit der Durchschlagsfestigkeit von 650 V µm−1

eine Durchschlagsspannung von 2,6 kV [D3]. Dies bedeutet, dass Folienkon-
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densatoren eine verhältnismäßig kleine Kapazität bei niedrigen Spannungen für
deren Volumen aufweisen. Dies begünstigt den Einsatz von Elektrolytkonden-
satoren. Hierbei ist auf deren Lebensdauer zu achten, welche maßgeblich vom
auftretenden Effektivstrom im Kondensator abhängt. Generell gilt, dass Elektro-
lytkondensatoren einen größeren Effektivstrom erlauben je größer die Kapazität
ist. Aus diesem Grund wird die Zellkapazität bei einem Niederspannungsprototy-
pen nach dem Effektivstrom ausgewählt und der Minimalwert der Kapazität für
den Zellkondensator als unteres Limit angesehen.

In dem Abschnitt 3.4 wurden die auftretenden Effektivströme im Zellkondensator
berechnet. Bei einem stehenden Spannungsraumzeiger wurde ein Kondensatoref-
fektivstrom von 32,14 A ermittelt. Bei einem rotierenden Spannungsraumzeiger
wurde ein Kondensatoreffektivstrom von 22,75 A berechnet. Unter der Annahme,
dass ein stehender Spannungsraumzeiger eine Ausnahme im Betrieb bildet, wird
zur Auslegung der Kondensatoreffektivstrom von 22,75 A herangezogen. Als
Zellkondensator wurde der Typ SLPX222M200H9P3 von Cornell Dubilier mit
einer Kapazität von 2200 µF gewählt [D4]. Dieser hat bei einer Umgebungstem-
peratur von 85 ◦C einen erlaubten Effektivstrom von 7,72 A für 3000 h. Bei einer
Umgebungstemperatur von 55 ◦C erhöht sich bei gleicher Lebensdauer der Ef-
fektivstrom auf 10,89 A. Aufgrund sowohl thermischer Gründe als auch der
Lebensdauer werden zwei Kondensatoren dieses Typs je Zelle eingesetzt. Dies
resultiert in einer Zellkapazität Cxyz von 4400µF bzw. einer Zweigkapazität von
550µF.

3.6.3 MOSFET-Verluste

In diesem Abschnitt werden die Durchlass- und Schaltverluste in den MOSFETs
mit einer neuartigen und aufwandsarmen Methode bestimmt, welche in [S7, E3]
erstmals vorgestellt wurde. Die ermittelten Verluste werden zur Abschätzung des
Kühlkörpers und dessen Kühlleistung verwendet. Die Methode wurde mithilfe
einer taktenden Simulation verifiziert [E1].

In einem Halbleiterschalter treten hauptsächlich zwei Arten von Verlusten auf.
Zum einen die Schaltverluste, welche während eines Schaltvorgangs im Halbleiter
auftreten. Zum anderen treten Durchlassverluste auf, wenn ein Halbleiterschalter
eingeschaltet ist und ein Stromfluss zustande kommt. Diese Verluste werden
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in den nächsten zwei Abschnitten berechnet. Die Sperrverluste der MOSFETs
werden in den Berechnungen vernachlässigt.

3.6.3.1 Schaltverluste

Bei einem Schaltvorgang eines Halbleiters entstehen während des Kommutie-
rungsvorgangs Schaltverluste. Die Schaltverluste hängen von der Schaltenergie
ab. Diese hängt wiederum von der Höhe der Drain-Source-Spannung und des
Drain-Stroms ab. Zudem spielt die Stromrichtung eine entscheidende Rolle für
die auftretenden Verluste. In Abbildung 3.6 (a) ist eine Halbbrücke mit den
zwei MOSFETs S1 und S2 und einem aus der Halbbrücke fließenden Strom i
dargestellt. Die dazugehörigen Ansteuersignale für die beiden Schalter sind in
Abbildung 3.6 (b) abgebildet. Die Verriegelungszeit TV dient zur Vermeidung
von Kurzschlüssen in der Halbbrücke.

(a) Halbbrücke

an

aus
Verriegelungszeit

(b) Ansteuersignale

Abbildung 3.6: Erläuterung der Kommutierung und Ansteuerung einer Halbbrücke

Wenn der MOSFET S2 eingeschaltet ist und der Strom i positives Vorzeichen
hat, fließt der Strom über den MOSFET S2. Während der Verriegelungszeit kom-
mutiert der Strom i auf die Diode D2. Hierbei entstehen näherungsweise keine
Verluste, da beim Ausschalten des MOSFETs S2 vor und nach dem Schaltvorgang
die Drain-Source-Spannung gering ist. Wird nun der MOSFET S1 eingeschaltet,
kommutiert der Strom von der Diode D2 auf den MOSFET S1 über. Hierbei ent-
stehen Ausschaltverluste in der Diode D2 und Einschaltverluste im MOSFET S1.
Wird nun der MOSFET S1 wieder abgeschaltet, kommutiert der Strom vom MOS-
FET S1 auf die Diode D2. Hierbei entstehen Ausschaltverluste im MOSFET S1
und Einschaltverluste in der Diode D2. Wird nun der MOSFET S2 eingeschaltet
entstehen näherungsweise keine Verluste, da die Drain-Source-Spannung gering
ist.
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Wenn der MOSFET S2 eingeschaltet ist und der Strom i negatives Vorzeichen
hat, fließt der Strom über den MOSFET S2. Während der Verriegelungszeit
kommutiert der Strom i auf die Diode D1. Hierbei entstehen Ausschaltverluste im
MOSFET S2 und Einschaltverluste in der Diode D1. Wird nun der MOSFET S1
eingeschaltet, entstehen näherungsweise keine Verluste, da die Drain-Source-
Spannung gering ist. Wird der MOSFET S1 nun wieder ausgeschaltet, entstehen
ebenfalls keine Verluste, da der Strom auf die Diode D1 kommutiert. Wird der
MOSFET S2 eingeschaltet entstehen in der Diode D1 Ausschaltverluste und
Einschaltverluste im MOSFET S2.

Zusammenfassend betrachtet stellt man fest, dass bei jedem Kommutierungs-
vorgang der Halbbrücke entweder Einschaltenergien im MOSFET ET,on und
Ausschaltenergien in der Diode ED,off oder Ausschaltenergien im MOSFET
ET,off und Einschaltenergien in der Diode ED,on auftreten. Die Schaltenergien
werden entsprechend den nachfolgenden Gleichungen zusammengefasst:

E1 = ET,on +ED,off (3.19)
E2 = ET,off +ED,on (3.20)

Die Energien ET,on, ET,off, ED,on und ED,off sind im Datenblatt [D1] für den
eingesetzten MOSFET IPP075N15N3 G nicht angegeben. Diese wurden anhand
eines Applikationshinweises für Verlustberechnungen bei MOSFETs [D5] in
Abhängigkeit von der Drain-Source-Spannung und dem Drain-Strom ermittelt.

Die für die Halbbrücke durchgeführte Betrachtung kann für eine Vollbrücke
bzw. Zelle im SPMMC erweitert werden und abhängig von dessen Schaltzu-
standswechsel angegeben werden. Alle Kommutierungsmöglichkeiten sind in
den Tabellen 3.5 bis 3.7 angegeben. Die Definitionen der Schaltzustände sind der
Tabelle 2.1 zu entnehmen. In den Tabellen ist je möglichem Kommutierungsvor-
gang die Bedingung für das Stromvorzeichen und die Anzahl der auftretenden
Schaltenergien nE1 und nE2 gegeben.

Anhand der Tabellen kann für jede einzelne Zelle die auftretende Schaltenergie
ermittelt werden. Um die Verluste innerhalb eines Zweiges zu analysieren, muss
zusätzlich der Sortier- und Auswahlalgorithmus mit in Betracht gezogen wer-
den [E3]. Das verwendete Modell zur Ermittlung der Zellsollspannungen u∗xyz
in jeder Modulationsperiode ist in der Abbildung 3.7 dargestellt. Der Sortier-
und Auswahlalgorithmus wurde in den Abschnitten 2.8.2 und 2.8.3 beschrieben.
Das Zellmodell berechnet die Zellkondensatorspannung in Abhängigkeit von der
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Kommutierung Bedingung nE1 Bedingung nE2

0⇒ 0 — 0 — 0
0⇒ + ixy < 0 1 ixy > 0 1
0⇒ - ixy > 0 1 ixy < 0 1

Tabelle 3.5: Kommutierungsmöglichkeiten vom Schaltzustand null (0) in den Schaltzu-
stand null, positiv (+) und negativ (-)

Kommutierung Bedingung nE1 Bedingung nE2

+⇒ 0 ixy > 0 1 ixy < 0 1
+⇒ + — 0 — 0
+⇒ - ixy > 0 2 ixy < 0 2

Tabelle 3.6: Kommutierungsmöglichkeiten vom Schaltzustand positiv (+) in den Schaltzu-
stand null (0), positiv und negativ (-)

Kommutierung Bedingung nE1 Bedingung nE2

-⇒ 0 ixy < 0 1 ixy > 0 1
-⇒ + ixy < 0 2 ixy > 0 2
-⇒ - — 0 — 0

Tabelle 3.7: Kommutierungsmöglichkeiten vom Schaltzustand negativ (-) in den Schaltzu-
stand null (0), positiv (+) und negativ

auftretenden Zellleistung anhand der Gleichungen (2.4) bis (2.6). Die Eingangs-
größen für das Modell u∗xy und ixy werden aus Abschnitt 3.3 übernommen.

Die Ausgangsgrößen des Modells sind die N Zellsollspannungen u∗xyz eines
Zweigs. Anhand der Sollspannung jeder einzelnen Zelle und der Sollspannung
aus der vorherigen Modulationsperiode können die Schaltzustandsänderungen
für jede Zelle ermittelt werden. Mit den Tabellen 3.5 bis 3.7 können die Schal-
tenergien E1 und E2 bestimmt werden. Diese werden für eine Periodendauer
der Ausgangsspannung aufaddiert und anschließend wird die durchschnittlich
auftretende Leistung pro Betriebspunkt ermittelt. Vorteil der hier und in [E3]
vorgestellten Methode ist, dass kein Modulator [E1] für die Simulation notwendig
ist und diese somit mit größeren Schrittweiten gerechnet werden kann.
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Sortier-
algorithmus

Auswahl-
algorithmus

Zellmodell

Abbildung 3.7: Verwendetes Modell zur Ermittlung der Zellsollspannungen u∗xyz

Die Ergebnisse der Berechnungen für einen rotierenden Spannungsraumzei-
ger sind in der Abbildung 3.8 dargestellt. In der Abbildung 3.8 (a) sind die
auftretenden durchschnittlichen Schaltfrequenzen der MOSFETs mit und ohne
Kompensation der zweiten Harmonischen in Abhängigkeit vom Phasenwinkel
ϕa aufgetragen. In der Abbildung 3.8 (b) sind die Schaltverluste pS für einen
MOSFET der Zelle dargestellt. Hierbei ist klar ersichtlich, dass die größten
Schaltfrequenzen bei reiner Blindleistung am Ausgang auftreten. Dies ist darauf
zurückzuführen, dass in diesen Betriebspunkten ein großer Energiehub entsteht
und somit die Zellkondensatorspannungen größeren Hüben unterliegen. Auf-
grund der vollständigen Sortierung erhöht sich somit die Anzahl der zusätzlichen
Umschaltungen zur Symmetrierung. Dementsprechend entstehen bedingt durch
die höheren Schaltfrequenzen höhere Verlustleistungen.
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Abbildung 3.8: Schaltfrequenz und -verluste bei einer Ausgangsfrequenz ungleich 0 Hz
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Für Ausgangsfrequenzen von 0 Hz sind die Ergebnisse in Abhängigkeit vom
Winkel der Ausgangsspannung γa und vom Phasenwinkel ϕa dargestellt. In
der Abbildung 3.9 (a) sind die mittleren Schaltfrequenzen und in der Abbil-
dung 3.9 (b) sind die auftretenden Schaltverluste für einen MOSFET dargestellt.
Bei den Schaltfrequenzen ist erneut ersichtlich, dass diese groß werden, wenn ein
großer Energiehub in dem Zweig auftritt. Dementsprechend äquivalent verhalten
sich die Schaltverluste, welche ebenfalls in diesem Bereich ansteigen.

−π −1/2π 0 1/2π π

ϕa / rad

−π

−1/2π

0

1/2π

π

γ
a

/r
ad

15

20

25

30
f S
,p

1
/k

H
z

(a) Schaltfrequenz

−π −1/2π 0 1/2π π

ϕa / rad

−π

−1/2π

0

1/2π

π

γ
a

/r
ad

10

20

30

p S
,p

1
/W

(b) Schaltverluste

Abbildung 3.9: Schaltfrequenz und -verluste im Zweig p1 bei einer Ausgangsfrequenz
von 0 Hz

3.6.3.2 Durchlassverluste

Die Durchlassverluste pD eines MOSFETs berechnen sich nach Gleichung (3.21).
Der MOSFET wird hierbei im eingeschalteten Zustand als ein Widerstand RDS(on)
betrachtet mit dem durch ihn fließenden Drain-Effektivstrom ID.

pD = RDS(on) · I2
D (3.21)

Für die Berechnung der Durchlassverluste wird der bereits berechnete Zweig-
effektivstrom Ixy herangezogen. Bei den Berechnungen muss darauf geachtet
werden, dass zwei MOSFETs je Zellschalter parallel geschaltet wurden. Somit
halbiert sich der Drain-Strom unter der Annahme einer idealen Aufteilung. Bei
dieser Berechnung wird ebenfalls angenommen, dass die Diode im MOSFET nur
während der Verriegelungszeit stromführend ist und TV� TM gilt.
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Die Durchlassverluste wurden mit einem RDS(on)= 7,5mΩ in der Abbildung 3.10
berechnet [D1]. In der Abbildung 3.10 (a) wurden die Durchlassverluste in Abhän-
gigkeit vom Phasenwinkel ϕa und bei Kompensation der zweiten Harmonischen
dargestellt. In der Abbildung 3.10 (b) sind die Durchlassverluste im Stillstand dar-
gestellt. Diese sind erwartungsgemäß größer, da der Effektivstrom im Stillstand
ansteigt.
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Abbildung 3.10: Durchlassverluste eines MOSFETs pD

3.6.3.3 Gesamtverluste

Um die auftretenden MOSFET-Verluste pM des Niederspannungsprototypen
des SPMMCs abzuschätzen, müssen in jedem Betriebspunkt die Schalt- und
Durchlassverluste addiert werden. Die Ergebnisse sind in den Abbildung 3.11
dargestellt. In der Abbildung 3.11 (a) wurden die Gesamtverluste in Abhängig-
keit von der Phasenlage ϕa und der Kompensation der zweiten Harmonischen
dargestellt. In der Abbildung 3.11 (b) sind die Gesamtverluste im Stillstand
dargestellt.

Im Betrieb mit einer Ausgangsfrequenz ungleich 0Hz beträgt die maximale
Leistung pro MOSFET 23,75 W ohne Kompensation der zweiten Harmonischen
und bei reiner kapazitiver Ausgangslast. Im Stillstand beträgt die maximale
Verlustleistung pro MOSFET 41,54 W. Zur Auslegung des Kühlkörpers wird wie
bei der Auslegung des Zellkondensators davon ausgegangen, dass der Stillstand
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Abbildung 3.11: Gesamtverluste eines MOSFETs pM

nicht dauerhaft als Betriebspunkt angefahren wird. Somit muss der Kühlkörper
auf eine Gesamtleistung von 8 ·2 ·23,75W= 380W ausgelegt werden. Der Faktor
acht rührt daher, dass jede Zelle aus vier Zellschaltern mit je zwei MOSFETs
bestehen. Auf einer Leiterplatte wurden zwei Zellen implementiert und diese
teilen sich einen Kühlkörper. Dies wurde durch den Faktor zwei berücksichtigt.

Die maximale Gehäusetemperatur der MOSFETs darf 163 ◦C bei einer Leis-
tung von 23,75 W nicht überschreiten [D1]. Die eingesetzte Isolierscheibe hat
einen thermischen Widerstand von 0,3 K W−1 und führt somit zu einem zusätzli-
chen Temperaturhub von 8 K [D6]. Somit darf die Oberfläche des Kühlkörpers
maximal 155 ◦C betragen. Bei einer Innenraumtemperatur des Umrichters von
55 ◦C ergibt dies einen maximalen Wärmewiderstand des Kühlkörpers von
0,26 K W−1 bei 380 W abzuführender Wärmeleistung. Hierfür wurde der Kühl-
körper LAM 5K 150mm/24V mit forcierter Kühlung von Fischer Elektronik mit
einem Wärmewiderstand von 0,25 K W−1 gewählt [D7].

3.7 Auslegung des MF-Transformators

In diesem Abschnitt wird die Auslegung für den MF-Transformator durchge-
führt. Wie bereits in Abschnitt 2.4 beschrieben, wird der MF-Transformator
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als Durchflusswandler betrieben. Die magnetische Auslegung lässt sich somit
über die auftretende Spannungszeitfläche aus uVB bestimmen. Die Spannung am
Transformator ist in Abbildung 3.12 dargestellt. Zum Zeitpunkt t = 0s beginnt
die Taktung der Vollbrücke. Diese ist so gestaltet, dass der auftretende Hauptfluss
Ψh im Transformator mittelwertfrei ist. Somit wird das magnetische Material
besser ausgenutzt, da hierbei ein positiver und negativer Hauptfluss auftritt.

0

0

Abbildung 3.12: Erzeugung eines mittelwertfreien Hauptflusses im Transformator

Der Spitzenwert des Hauptflusses Ψ̂h lässt sich anhand der Gleichung (3.22)
berechnen. Bei der Wahl von uDC ist darauf zu achten, dass durch dynamische
Vorgänge kurzfristig höhere Zwischenkreisspannungen auftreten können. Diese
sind bei der Auslegung zu berücksichtigen, um eine Sättigung des Transformators
zu vermeiden.

Ψ̂h = uDC ·
Te0

4
(3.22)

Für die elektrische Auslegung muss der Effektivstrom in der Primär- und Se-
kundärwicklung ermittelt werden. Hierbei wird davon ausgegangen, dass der
Magnetisierungsstrom iµ,MF vernachlässigbar klein ist und somit iVB = ie gilt.
Der Effektivstrom Ie lässt sich anhand der Gleichung (3.23), unter Vernachlässi-
gung von Verlusten, berechnen.

Ie =
Pa,max

uDC
(3.23)

Wie in Abschnitt 4.1.3 ausgeführt wird, wurde der Transformator nach den oben
berechneten Eckdaten bei der Firma Eltra GmbH gefertigt.
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4
Versuchsaufbau

Dieses Kapitel beschreibt den Versuchsaufbau des SPMMC-Prüfstands. Der
Versuchsaufbau soll zeigen, dass das erarbeitete Konzept für eine universelle
Drehspannungsquelle in der Praxis umsetzbar ist. Der hier vorgestellte Ver-
suchsaufbau wird in den nachfolgenden Kapiteln für die Messungen eingesetzt.

Der Aufbau unterteilt sich in den Leistungsteil und die Signalverarbeitung des
SPMMCs. Eine Übersicht des Versuchsaufbaus ist in Abbildung 4.1 dargestellt
und wird anhand des Leistungsflusses vom Netz zur Last erläutert. Die Versor-
gung des Aufbaus erfolgt über das dreiphasige 400 V-Netz. Durch das Active
Front End (AFE) wird die Zwischenkreisspannung uDC von 700 V bereitgestellt.
Anschließend wird aus der Zwischenkreisspannung mit der MF-Vollbrücke die
rechteckförmige Eingangsspannung ue erzeugt und mithilfe des Transformators
galvanisch getrennt. Der 1AC-3AC MMC wird über die Spannung ue versorgt.
Die Last wird an dessen dreiphasigen Ausgang angeschlossen.

Als Signalverarbeitungsplattform wird das ETI-DSP-System eingesetzt, welches
am Elektrotechnischen Institut (ETI) des Karlsruher Instituts für Techno-
logie (KIT) entwickelt wurde [40]. Zentraler Bestandteil ist der Digitale
Signalprozessor (DSP), welcher die Berechnung der Steuer- und Regelalgo-
rithmen durchführt. Über eine USB-Verbindung können Variablen auf dem DSP
geschrieben sowie ausgelesen und am PC verarbeitet werden. Mit dem parallelen
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Abbildung 4.1: Übersicht der Leistungselektronik und Signalverarbeitung des SPMMCs

ETI-Bus können über einen 10 bit-Adress- und 16 bit-Datenbus Peripheriekar-
ten angesprochen werden. Im Falle dieses Aufbaus ist als Peripherie nur eine
Hochleistungsmodulatorkarte (HMK) vorhanden. Diese beinhaltet einen frei pro-
grammierbaren FPGA sowie 275 digitale 3,3 V Ein- und Ausgänge. Die HMK
steuert über deren Ein- und Ausgänge die Komponenten der Leistungselektronik
an. Als AFE wird ein Siemens SINAMICS S120 eingesetzt, welches für dessen
Ansteuerung ein Freigabe-Signal und eine Auswertung für dessen Status benötigt.
Die MF-Vollbrücke gibt den Status des Umrichters sowie die Messwerte der
Zwischenkreisspannung uDC und der Ausgangsströme an die Signalverarbeitung
zurück. Die analogen Signale werden mit einem Analog-Digital-Wandler (ADC)
digitalisiert und an die HMK übertragen. Zur Erzeugung der Rechteckspannung
werden hierzu in Abhängigkeit von dem Vorzeichen sign(ue) die Gate-Signale
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erzeugt. Der 1AC-3AC MMC besitzt eine weitere Signalverarbeitung, welche in
dem Abschnitt 4.1.4 näher erläutert wird. Die HMK kommuniziert pro Zweig
über je einen Lichtwellenleiter (LWL) zum Senden der Zweigsollspannungen
und zum Empfangen der Zweigströme und der Zweigkondensatorspannungen.
Die Ausgangssollspannungen des SPMMCs werden über einen weiteren LWL
an die HMK übertragen.

Auf dem PC ist ein auf LabVIEW basierendes Monitorprogramm im Einsatz,
welches in den Arbeiten [S2, S14, S15] weiterentwickelt wurde. Das Monitorpro-
gramm verfügt über Treiber zu verschiedenen Geräten, wie beispielsweise dem
eingesetzten DSP. Mithilfe des Monitorprogramms können Variablen auf den
Geräten verändert, ausgelesen und angezeigt werden. Außerdem besteht beim
DSP die Möglichkeit, Variablen für einen gewissen Zeitraum lückenlos mit jeder
Regelperiode aufzuzeichnen und an das Monitorprogramm zu übertragen. Somit
sind lückenlose Kurzzeitaufzeichnungen möglich, um auch dynamische Vorgänge
auswerten zu können. Hierfür stehen diverse Triggerfunktionalitäten zur Ver-
fügung. Zudem können mithilfe von Messroutinen automatische Messaufträge
ohne Interaktion des Nutzers durchgeführt und protokolliert werden.

4.1 Beschreibung der Komponenten

In diesem Abschnitt wird der Aufbau und die Funktion der Hauptkomponenten
des SPMMCs beschrieben.

4.1.1 ETI-DSP-System

In den folgenden Abschnitten werden die verwendeten Komponenten des am
ETI entwickelten DSP-Systems vorgestellt. Dieses System wurde über mehrere
Generationen von wissenschaftlichen Mitarbeitern stets weiterentwickelt und an
den Stand der Technik angepasst. [40, 41]
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4.1.1.1 Digitaler Signalprozessor (DSP)

Als Digitaler Signalprozessor (DSP) wird der TMS320C6748 von Texas In-
struments [D8] eingesetzt. Dieser stellt die Rechenleistung für die Steuer- und
Regelalgorithmen in Festkomma- und Fließkomma-Arithmetik zur Verfügung.
Der DSP hat eine Taktrate von 456 MHz und erreicht eine Rechenleistung bis
zu 2746 MFLOPS. Zur Kommunikation mit dem Steuerungsrechner verfügt die
DSP Hardware über eine galvanisch getrennte USB 2.0 Schnittstelle. Zusätzlich
ist noch eine Anbindung an den ETI-Bus vorhanden, um mit Peripheriekarten
kommunizieren und somit die Hardware ansprechen zu können. Der DSP ist in
der Abbildung 4.2 (a) dargestellt.

Die Software für den DSP wird grundsätzlich in der Programmiersprache „C“
programmiert. Darauf aufgesetzt, kann der Embedded Coder von MathWorks be-
nutzt werden, um aus einem Simulink-Modell mittels Codegenerierung, Software
in C für den DSP zu erstellen. Die in dieser Arbeit verwendete modellbasierte
Entwicklung hat den Vorteil, dass sich das erzeugte Programm identisch zu dem
in Simulink aufgebauten Modell verhält und somit sich die Entwicklungszeit
verkürzt.

4.1.1.2 Hochleistungsmodulatorkarte (HMK)

Das Herzstück der HMK ist der frei programmierbare FPGA EP4CE40F23C6
der Cyclone IV-Familie von Intel [D9] mit 39600 Logikzellen. Die HMK besitzt
eine Schnittstelle, um Daten mit dem DSP für den ETI-Bus austauschen zu
können. Die restlichen 275 Ein- und Ausgänge des FPGAs sind auf Pfostenleisten
zur freien Verfügung herausgeführt. Über diese Pins kann beliebige Peripherie
angesprochen werden. Die HMK ist in der Abbildung 4.2 (b) dargestellt.

4.1.1.3 Analog-Digital-Wandler (ADC)

Um analoge Messsignale in digitale Werte umwandeln zu können, wurden für das
ETI-DSP-System ADC-Peripheriekarten mit dem Baustein THS1206 von Texas
Instruments [D10] entwickelt. Diese können direkt an die HMK angeschlossen
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4.1 Beschreibung der Komponenten

werden und messen mithilfe eines analogen Frontends bis zu acht Spannungen im
Bereich von±10V mit 1,5 MS s−1 und einer Auflösung von 12 Bit. Auf der HMK
befindet sich die Logik, um den ADC anzusteuern und auszuwerten. Hierbei be-
steht die Möglichkeit, Mittelwerte während einer Periode sowie Momentanwerte
zum Interrupt zu erfassen und zu verwenden. Die ADC-Peripheriekarte ist in der
Abbildung 4.2 (c) dargestellt.

(a) Digitaler Signalprozessor (b) Hochleistungsmodula-
torkarte

(c) AD-Karte mit 8 Kanälen

Abbildung 4.2: Eingesetzte Standard-Peripheriekarten für die Signalverarbeitung

4.1.2 Active Front End (AFE)

Das Schaltbild des Active Front Ends (AFE) ist in der Abbildung 4.3 dargestellt.
Die DBS ist mit deren drei Halbbrücken über die Netzdrosseln LN mit dem
dreiphasigen Spannungsnetz verbunden. Die Zwischenkreisspannung uDC am
Zwischenkreiskondensator CAFE wird über die Steuer- und Regelungseinheit
während des Betriebs auf deren Sollwert geregelt.

Als AFE wird ein SINAMICS S120 55 kW der Firma Siemens AG eingesetzt [42].
Die Parametrisierung erfolgt über die mitgelieferte Software und wird während
des Betriebs nicht verändert. Das AFE wird lediglich über die Freigabeleitung
von der HMK eingeschaltet und meldet über die Statusleitung, ob ein ordnungs-
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gemäßer Betrieb vorliegt. Die Spannungsversorgung wurde in der Arbeit [S12]
projektiert, aufgebaut und in Betrieb genommen.

Netz

Drehstrombrückenschaltung (DBS)
Netz-

drossel

Active Front End (AFE)

Steuer- und Regeleinheit

Status Freigabe

Abbildung 4.3: Schaltbild eines Active Front Ends bestehend aus drei Netzdrosseln und
einer Drehstrombrückenschaltung

4.1.3 MF-Vollbrücke mit Transformator

Die galvanische Trennung beim SPMMC wird mit der in der Abbildung 4.4
dargestellten Schaltung erreicht. Die Rechteckspannung wird mithilfe von zwei
Einplatinenstromrichtern (EPSR) erzeugt, welche am ETI entwickelt wurden. Ein
EPSR besteht hierbei aus einer Insulated-Gate Bipolar Transistor (IGBT)-DBS
mit dem Modul FS75R12KT4_B15 von Infineon [D11] und den dazugehörigen
Gate-Treibern, der Signalverarbeitung sowie den Strom- und Spannungsmessun-
gen. Um die notwendige Stromtragfähigkeit der Halbleiter zu erreichen, wurden
alle drei Phasen eines EPSRs parallel geschaltet. Die Parallelschaltung stellt
für die Halbleiter kein Problem dar, da diese in einem Modul und somit auch
auf einem Kühlkörper montiert sind. Die galvanische Einspeisung wurde in der
Arbeit [S10] entwickelt, aufgebaut und in Betrieb genommen. Der EPSR ist in
der Abbildung 4.5 (a) dargestellt.
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EPSR

EPSR 0

Abbildung 4.4: Vereinfachtes Schaltbild der Erzeugung der rechteckförmigen Span-
nung uVB und der galvanischen Trennung

Die Randbedingungen wie maximaler Hauptfluss sowie der auftretende Effek-
tivstrom in der Wicklung des MF-Transformators wurden bereits in Abschnitt 3.7
berechnet. Die Frequenz der Eingangsspannung des MMCs wurde zu 1,25 kHz
gewählt. Dies entspricht ebenfalls der Frequenz des Hauptflusses des MF-Trans-
formators. Ferrite und nanokristalline Werkstoffe werden üblicherweise bei
höheren Frequenzen eingesetzt. Ferrite erlauben in der Regel eine maximale
Flussdichte von 0,25 T und sind daher ungeeignet [43]. Nanokristalline Werk-
stoffe hingegen sind bis zu einer Flussdichte von 1 T aussteuerbar [43], allerdings
erheblich teurer als herkömmliches Trafoblech. Für den MF-Transformator wird
daher aus Kostengründen ein herkömmliches 50 Hz Trafoblech eingesetzt. Die
elektromagnetische Auslegung und Fertigung wurde von der Firma Eltra GmbH
anhand der berechneten Eckdaten durchgeführt. Die Abbildung 4.5 (b) zeigt den
eingesetzten MF-Transformator.

4.1.4 Beschreibung des 1AC-3AC MMCs

In den folgenden Abschnitten werden die einzelnen Komponenten des 1AC-3AC
MMCs vorgestellt. In Abbildung 4.6 ist die Übersicht der Signalverarbeitung des
MMCs dargestellt. Jede Phase des MMCs besitzt einen eigenen Phasen-FPGA
(PFPGA), welcher jeweils den p- und n-Zweig einer Phase mit je acht Zellen über
LWL ansteuert. Zudem ist für jeden Zweig eine Sende- und Empfangsleitung
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(a) Einplatinenstromrichter (b) MF-Transformator

Abbildung 4.5: MF-Vollbrücke mit Transformator

mittels LWL vom PFPGA zur HMK zur Übertragung der Soll- und Istwerte
vorhanden.

Die Kommunikation der Soll- und Steuergrößen erfolgt von der HMK zu den
PFPGAs. Die PFPGAs berechnen daraus die Soll- und Steuergrößen für die
Zellen an dem jeweiligen PFPGA und übertragen diese an die Zellen weiter. Die
von den Zellen ermittelten Istwerte werden an die PFPGAs übertragen und von
den PFPGAs zusammengefasst und an die HMK übertragen.

In der Abbildung 4.6 sind zusätzlich farblich die Perioden der Berechnungen
gekennzeichnet. Der DSP arbeitet mit der Regelperiode TR. Die Phasen-FPGAs
und die Zellen arbeiten mit der Modulationsperiode TM. Die Schnittstelle
zwischen beiden Zeitbasen bildet die HMK mit der hybriden Steuerung aus
Abschnitt 2.9.

4.1.4.1 Zelle

Die Zellen des 1AC-3AC MMCs stellen die Hauptkomponenten für den SPMMC
dar. Der Schaltplan ist in vereinfachter Form in der Abbildung 4.7 dargestellt.
Die Auslegung der Zellkomponenten wurde in Abschnitt 3.6 durchgeführt. Wie
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Abbildung 4.6: Übersicht der Signalverarbeitung und Timings des 1AC-3AC MMCs

bereits in Abschnitt 3.6.1 erläutert, werden aufgrund der Stromtragfähigkeit
zwei MOSFETs des Typs IPP075N15N3 G von Infineon [D1] je Zellschalter
parallel geschaltet. Als Zellkondensator werden zwei Kondensatoren des Typs
SLPX222M200H9P3 von Cornell Dubilier [D4] eingesetzt. Die Spannungsver-
sorgung in der Zelle wird über einen Sperrwandler realisiert, welcher aus der
Zellkondensatorspannung versorgt wird. Der Sperrwandler erzeugt vier galva-
nisch getrennte 15 V-Spannungen für die Gate-Treiber der vier Zellschalter sowie
eine Spannung von 3,3 V zur Versorgung der Signalelektronik. Die Zelle wurde
in den studentischen Arbeiten [S5, S6] entwickelt, aufgebaut und in Betrieb
genommen.

Zur Verarbeitung und Erzeugung der Signale wird für den Zell-FPGA der Typ
MAX 10 10M04SAE144I7G von Intel eingesetzt [D12]. Dieser ist für die
Kommunikation mit dem überlagerten PFPGA mittels Universal Asynchronous
Receiver Transmitter (UART)-Schnittstelle zuständig und erzeugt die Gate-
Signale zur Ansteuerung der vier Zellschalter. Die Modulation wird wie in
dem Abschnitt 2.8.5 beschrieben erzeugt. Zudem wird über den internen Analog-
Digital-Wandler (ADC) des MAX 10 die Zellkondensatorspannung uCxyz sowie
die Temperatur des Kühlkörpers ϑxyz erfasst und überwacht. Bei Überschreiten ei-
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Abbildung 4.7: Schaltplan einer Zelle für den 1AC-3AC MMC

ner voreingestellten Temperaturschwelle wird über einen Optokoppler der Lüfter
der zugehörigen Zelle eingeschaltet. Wie in Abschnitt 3.6 erläutert wurde, sind
auf einer Leiterplatte zwei Zellen vorhanden. Der gestrichelte Teil (Erfassung von
ϑxyz und die Lüfteransteuerung) in der Abbildung 4.7 ist nur bei einer der beiden
Zellen je Leiterplatte vorhanden. Um eine Schieflast der Zelle während des Be-
triebs des Lüfters zu vermeiden, wird der Lüfter über ein externes 24 V-Netzteil
versorgt. Als LWL-Transceiver werden die AFBR-16x4Z und AFBR-26x4Z
der Firma Broadcom mit einer Übertragungsgeschwindigkeit bis zu 50 MBd
eingesetzt [D13].

Die Abbildung 4.8 zeigt die für den SPMMC entworfene Leiterplatte mit zwei
Zellen. Je Zelle sind zwei Aufsteckleiterplatten vorhanden. Die eine Aufsteck-
leiterplatte beinhaltet den Sperrwandler 1© zur Spannungsversorgung der Zelle.
Die andere Aufsteckplatine umfasst den MAX10 und dessen notwendige Peri-
pherie zur Steuerung der Zelle 2©. Zur Kommunikation mit der Zelle sind auf
der linken Seite die LWL-Transceiver 3© angeordnet. Von einer Zelle sind die
Zellschalter 4© sowie die Zellkondensatoren 5© deutlich zu sehen. Beide Zellen
teilen sich einen Kühlkörper 6©. An der rechten Seite der Leiterplatte befinden
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sich die grünen Steckverbinder für die Zellanschlüsse 7©. Die oben und unten
angebrachten zweipoligen Steckverbinder sind direkt mit dem Zwischenkreis
der Zelle verbunden und dienen zur Versorgung während der Inbetriebnahme 8©.
Beim Einsatz im SPMMC werden diese nicht mehr benötigt.
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Abbildung 4.8: Leiterplatte mit zwei Zellen des SPMMCs

Die Kommunikation mit dem überlagerten Phasen-FPGA erfolgt über die seri-
elle UART-Schnittstelle bei 50 MBd mit einem Startbit, acht Datenbits, einem
Paritätsbit und einem Stoppbit. Die Sende- und Empfangsrichtung besitzt jeweils
einen eigenen LWL und somit erfolgt die Kommunikation vollduplex. Die zeit-
liche Abfolge der Kommunikation zwischen der Zelle und dem überlagerten
Phasen-FPGA ist in der Abbildung 4.9 dargestellt. Beim Nulldurchgang des Trä-
gersignals wird jeweils die Zellkondensatorspannung uCxyz und die Temperatur
des Kühlkörpers ϑxyz gemessen. Anschließend werden die Messdaten und der
Status der Zelle zum PFPGA übertragen. Der PFPGA sendet wiederum kurz vor
Ende der Modulationsperiode die neue Zellsollspannung u∗xyz und daraufhin wird
auf dem Zell-FPGA der Aussteuergrad berechnet und zu Beginn der nächsten
Modulationsperiode übernommen. Um ein Auseinanderdriften der Trägersignale
zwischen den einzelnen FPGAs zu vermeiden, findet zu Beginn jeder Modu-
lationsperiode eine Synchronisierung des Trägersignals mit dem überlagerten
PFPGA statt.
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Abbildung 4.9: Schematische Darstellung der Kommunikation zwischen der Zelle und
dem überlagerten Phasen-FPGA

4.1.4.2 Phasen-FPGA

Der Phasen-FPGA ist für die Ansteuerung einer kompletten Phase des MMCs
zuständig. Dies umfasst die Kommunikation mit den Zellen des p- und n-Zweigs,
die Messung von Zweigströmen, die Messung der Eingangs- und Phasenspan-
nung und die Ansteuerung der Relais. Der leistungselektronische Aufbau einer
Phase ist in der Abbildung 4.10 dargestellt. Dieser ist weitgehend bekannt, wurde
aber je Zweig um ein Vorladerelais Kxy,V und dessen zugehörigen Vorladewi-
derstand RV erweitert. Der Vorladekreis kann mit dem Hauptrelais Kxy,H für
den Normalbetrieb überbrückt werden. Um ein störungsfreies Anlaufen des
MMCs zu ermöglichen, ist zusätzlich ein Ausgangsschütz Kay vorhanden, um
gegebenenfalls eine angeschlossene Last abzutrennen.

Als Phasen-FPGA wird der FPGA EP4CE22F17C8 der Cyclone IV-Familie von
Intel [D9] mit 22000 Logikzellen verwendet. Der Phasen-FPGA misst und über-
wacht die beiden Zweigströme ipy und iny, die Eingangsspannung ue sowie die
Ausgangsspannung uay0 mithilfe der bereits vorgestellten ADC-Peripherie des
ETI-DSP-Systems. Zudem werden die Relais ebenfalls vom Phasen-FPGA aus
angesteuert. Die Kommunikation mit den Zellen sowie der übergeordneten HMK
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Abbildung 4.10: Aufbau einer Phase des MMCs mit der Vorladeeinrichtung und Aus-
gangsrelais

findet über LWL statt, siehe Abbildung 4.6. Für jeden Zweig wird der Sortier-
und Auswahlalgorithmus durchgeführt, um ein Symmetrieren der Zellkondensa-
torspannungen im Zweig zu erreichen. Das Vorgehen ist in den Abschnitten 2.8.2
und 2.8.3 beschrieben. Als Sortieralgorithmus wird ein für parallele Datenver-
arbeitung optimiertes Odd-Even-Transposition-Sortiernetzwerk [44] verwendet.
Da für die MMC-Regelung lediglich die Zweigkondensatorspannung erforderlich
ist, wird auf dem Phasen-FPGA die Summe aller Zellkondensatorspannungen
eines Zweiges berechnet.

In der Abbildung 4.11 ist der Phasen-FPGA dargestellt. Auf der linken Seite
sind die LWL-Transceiver zur Kommunikation mit den Zellen und der HMK zu
sehen. Der eigentliche FPGA ist als Aufsteckplatine konzipiert und ist auf der
grünen Leiterplatte zu sehen. Über die Pfostensteckverbinder kann eine beliebige
Peripherie angebunden werden. Im Falle des Phasen-FPGAs werden dort die
Relais und die ADCs zur Zweiggrößenmessung angeschlossen.
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Abbildung 4.11: Phasen-FPGA mit den LWL-Transceivern und Pfostensteckern zur An-
bindung von Peripherie

Die Abbildung 4.12 zeigt den zeitlichen Ablauf und die wichtigsten Schritte
beim Vor- und Aufbereiten der Daten im Phasen-FPGA. Wie die Zelle empfängt
der Phasen-FPGA zu Beginn einer Modulationsperiode eine Synchronisierungs-
übertragung von der HMK. Gleichzeitig wird die Messung der Zweiggrößen
durchgeführt und nach Erhalt der Daten an die HMK gesendet. Sobald die Zel-
len die Kondensatorspannungen senden, erfolgt die nächste Aktion auf dem
Phasen-FPGA. Ist die Kondensatorspannung von allen Zellen des Zweigs emp-
fangen worden, startet die Sortierung der Zellkondensatorspannungen sowie
die Berechnung der Zweigkondensatorspannung. Diese wird nach erfolgter Be-
rechnung an die HMK gesendet. Anschließend werden die Steuerbits und die
Zweigsollspannung von der HMK an den PFPGA gesendet. Daraufhin wird
der Auswahlalgorithmus gestartet. Ist dieser beendet, werden an alle Zellen die
jeweiligen Zellsollspannungen gesendet. Kurze Zeit darauf startet eine neue
Modulationsperiode und dieser Vorgang wiederholt sich.

Als Stromsensoren für die Zweigströme kommen Kompensationsstromwandler
LA 100-P von der Firma LEM [D14] mit einem Messbereich von ±150A zum
Einsatz. Ein analoges Frontend bereitet den Messstrom auf, wandelt ihn in eine
proportionale Spannung um und gibt diese an die ADC-Peripheriekarte weiter.
Die Spannungsmessung erfasst Spannungen im Bereich von ±1000V mithilfe
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Abbildung 4.12: Schematische Darstellung der Kommunikation zwischen dem Phasen-
FPGA, den Zellen und der HMK für einen Zweig

eines hochohmigen Subtrahierverstärkers und gibt diese ebenfalls an die ADC-
Peripherie weiter.

4.2 Fehlerüberwachung

Der SPMMC ist mit einer Fehlerüberwachung ausgestattet, um im Fehlerfall
eine Abschaltung durchführen zu können. Hierfür werden zwei Fehlerarten
unterschieden. Bei der ersten Fehlerart detektiert der DSP einen Fehler und
fährt den SPMMC gezielt herunter. Bei der zweiten Fehlerart detektiert einer
der FPGAs einen Fehler und schaltet den SPMMC ab. Hierfür ist ein LWL-
Fehlerring vorhanden, der die HMK und alle drei Phasen-FPGAs in einem Ring
verschaltet. Stellt ein FPGA einen Fehler fest, wird dies den weiteren Teilnehmern
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im Fehlerring signalisiert und diese leiten dann selbstständig ohne Mitwirken des
DSPs die Abschaltung ein.

In den Zellen werden die Zellkondensatorspannungen auf Über- und Unterspan-
nung überwacht. Die Kühlkörpertemperatur wird auf den maximal zulässigen
Wert hin überprüft und bei Überschreiten ein Fehler ausgelöst. Des Weiteren wird
überprüft, ob während der Kommunikation ein Übertragungsfehler aufgetreten
ist, zum falschen Zeitpunkt empfangen oder kein Wert empfangen wurde.

Der Phasen-FPGA wertet den Status jeder einzelnen Zelle aus und prüft die Ein-
und Ausgangsspannung sowie die Zweigströme der Phase auf Überschreiten der
Maximalwerte. Die Kommunikation über die LWL mit der Zelle wird im PFPGA
ebenfalls wie bei der Zelle selbst überwacht. Zusätzlich wird die Kommunikation
mit der HMK überwacht. Stellt der Phasen-FPGA einen Fehler fest, signalisiert
er dies den anderen FPGAs im Fehlerring.

Die HMK überwacht den Zustand des AFEs sowie der EPSR der MF-Vollbrücke
auf Fehler. Zudem wird überprüft, ob der DSP in jeder Regelperiode rechtzeitig
neue Sollwerte an die HMK gesendet hat, um Fehler durch Abstürze oder auf-
grund zu langer Rechenzeiten des DSPs abzufangen. Die LWL-Kommunikation
wird hier ebenfalls auf Übertragungsfehler zwischen den Phasen-FPGAs sowie
dem Eingang für die Soll-Ausgangsspannung kontrolliert.

Der DSP überprüft sowohl die Grenzwerte der Zweigkondensatorspannungen
sowie der Zwischenkreisspannung uDC. Zusätzlich wird noch die Not-Stopp-
Einrichtung ausgewertet, um bei Betätigung den SPMMC herunterfahren zu
können.

4.3 Anfahren des SPMMCs

Die hier verwendeten Zellen versorgen die Signalelektronik selbstständig aus
den Zellkondensatoren. Dies bedeutet, dass bei einem ausgeschalteten SPMMC
keinerlei Steuerungsmöglichkeit der Zellen besteht. In diesem Abschnitt wird
das Anfahren des Umrichters kurz erläutert.
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4.4 Gesamtsystem

Zu Beginn sind alle Relais des MMCs geöffnet. Als erstes wird die Freigabe
für das AFE erteilt, welches die Zwischenkreisspannung uDC auf 700 V auflädt.
Nach dem Anfahren des AFEs wird die MF-Vollbrücke aktiviert, sodass die
rechteckförmige Eingangsspannung ue anliegt. Beim Start der Taktung muss
die Abbildung 3.12 beachtet werden, sodass ein mittelwertfreier Hauptfluss im
Transformator entsteht. Um die Zellkondensatoren aufladen zu können, werden
zuerst die Vorladerelais Kxy,V geschlossen. Somit beginnt ein über den Vorlade-
widerstand RV begrenzter Strom zu fließen. Hierbei ist sicherzustellen, dass die
Sperrwandler in den Zellen bei der zur Verfügung stehenden Spannung anlaufen
und die Signalelektronik der Zellen versorgen können. Sind alle Zellen funktions-
tüchtig, wird den Zellen die Freigabe zur Taktung erteilt. Als Zweigsollspannung
wird für beide Zweige eine Spannung vorgegeben, welche kleiner als die Hälfte
der Eingangsspannung ue ist. Somit entsteht ein Stromfluss, welcher die Zweige
weiter auflädt. Haben die Zweigkondensatorspannungen uCxy die Zweigkondensa-
torsollspannungen u∗Cxy erreicht, wird die Freigabe der Zellen kurzzeitig entzogen,
um die Hauptrelais Kxy,H zu schließen. Sind die Hauptrelais geschlossen, kann
die in dem Abschnitt 2.7 vorgestellte Regelung aktiviert werden. Zudem werden
die Vorladerelais wieder geöffnet. Somit ist der SPMMC betriebsbereit und es
können bei Bedarf die Ausgangsrelais Kay geschlossen werden.

4.4 Gesamtsystem

In Abbildung 4.13 ist der aufgebaute Versuchsstand dargestellt. Der linke Um-
richterschrank (rot umrahmt) beinhaltet den 1AC-3AC MMC. Dies umfasst die
48 Zellen, die Phasen-FPGAs, die Zweigdrosseln sowie die Vor-, Haupt- und
Ausgangsrelais. Der rechte Umrichterschrank (gelb umrahmt) beinhaltet das
AFE, die MF-Vollbrücke, den MF-Transformator sowie das ETI-DSP-System
zur Regelung und Steuerung des SPMMCs. Auf der rechten Seite ist der Com-
puter zur Steuerung des Prüfstands mit dem LabVIEW Monitorprogramm zu
sehen (grün umrahmt).
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5
Messungen am SPMMC
Versuchsaufbau

Dieses Kapitel stellt die Messergebnisse des aufgebauten Versuchsaufbaus des
SPMMCs als gesteuerte Spannungsquelle vor. Zunächst werden die Messungen
der relevanten Größen des SPMMCs im quasistationären Betrieb gezeigt. Ab-
schließend werden dynamische Messungen dargestellt, welche die Belastbarkeit
und Einsatzfähigkeit des SPMMCs unter Beweis stellen.

5.1 Quasistationärer Betrieb

Die Abbildung 5.1 zeigt die Ausgangsstrangspannung uay0 des SPMMCs
bei 325 V Amplitude im Leerlauf ohne angeschlossene Last. Die Abbil-
dung 5.1 (a) zeigt die Ausgangsspannung bei 50 Hz und für 1000 Hz in der
Abbildung 5.1 (b).

In der Abbildung 5.2 sind zeitlich höher aufgelöste Bilder der Außenleiter-
spannungen des SPMMCs zu sehen. Die Modulationsperiode beträgt hierbei
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Abbildung 5.1: Mit einem Oszilloskop gemessene Ausgangsspannungen des SPMMCs
bei 325 V Amplitude

TM = 10µs. In der Abbildung 5.2 (a) ist die hybride Steuerung deaktiviert. Dies
bedeutet, dass sich der Sollwert der Ausgangsspannung während einer Regelperi-
ode von TR = 100µs nicht ändert und für zehn Modulationsperioden der gleiche
Wert für die Ausgangsspannung ausgegeben wird. Im Unterschied hierzu ist
in der Abbildung 5.2 (b) die hybride Steuerung aktiviert, und es wird für jede
Modulationsperiode ein neuer Sollwert der Ausgangsspannung vorgegeben. Dies
ist deutlich in der Abbildung zu sehen, da sich die Ausgangsspannung kontinu-
ierlich mit jeder Modulationsperiode ändert und somit die Funktionsfähigkeit der
hybriden Steuerung beweist.

Die Abbildung 5.3 zeigt die rechteckförmige Ausgangsspannung der MF-
Vollbrücke uVB und den Eingangsstrom des 1AC-3AC-MMCs ie bei einem
Lastfluss von 50 kW vom SPMMC zur Last. Hierbei ist deutlich die trapezför-
mige Kurvenform des Stroms sichtbar, welche durch den Deadbeat-Stromregler
mit endlicher Einstellzeit in Phase zur Spannung uVB eingeregelt wird. Dem
Strom überlagert ist ein kleiner Stromrippel, welcher durch die diskreten Span-
nungsniveaus der Zweige hervorgerufen wird. Zu den Umschaltzeitpunkten
der MF-Vollbrücke bei 0 µs, 400 µs und 800 µs ist ersichtlich, dass der Deadbeat-
Stromregler den vorgegebenen Sollwert von 0 A erreicht und somit ein stromloses
Umschalten der MF-Vollbrücke stattfindet. Diese Messung zeigt zum einen, dass
der Deadbeat-Stromregler wie gewünscht funktioniert und zum anderen, dass
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Abbildung 5.2: Mit einem Oszilloskop gemessene Ausgangsspannung bei deaktivierter
und aktivierter hybrider Steuerung

die entkoppelte Steuerung des MMCs in Verbindung mit der hybriden Steuerung
keinen Einfluss auf die Stromregelung der MMC-Ströme hat.
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Abbildung 5.3: Mit einem Oszilloskop gemessene Rechteckspannung der MF-Vollbrücke
uVB und Eingangsstrom des 1AC-3AC MMCs ie bei +50 kW Ausgangs-
leistung

Die Abbildung 5.4 zeigt die Eingangsspannung des 1AC-3AC-MMCs ue, die
gestellte Zweigspannung up1 des Zweigs p1 und die Ausgangsspannung ua10
des SPMMCs. Hierbei ist deutlich die benötigte Dynamik der Zweigspannungen
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sichtbar, da diese zum gleichen Zeitpunkt wie die Eingangsspannung umschalten
müssen, um einen Stromanstieg des Eingangsstroms zu verhindern. Zudem ist
in der Zweigspannung die Ausgangsspannung überlagert, welche mit 100 kHz
geändert wird.
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Abbildung 5.4: Mit einem Oszilloskop gemessene Eingangsspannung, Zweigspannung
und Ausgangsspannung des 1AC-3AC-MMCs

Die Abbildung 5.5 (a) stellt das vom DSP generierte Vorzeichen der Eingangs-
spannung sign(ue) dar. In der Abbildung 5.5 (b) ist der berechnete Sollstrom
i∗e0 für den Stromregler dargestellt. Hierbei ist der charakteristische Verlauf von
ξi (siehe Abbildung 2.12) im Sollstrom wiederzuerkennen. Eine Regelperiode vor
dem Umschalten der Polarität der Eingangsspannung wird für den Stromsollwert
0 A vorgegeben und somit wird das ZCS erzielt. Um die erfolgreiche Funktion
des Stromreglers zu demonstrieren, ist in der Abbildung 5.5 (b) ebenfalls der ge-
messene sowie abgetastete Istwert des Eingangsstroms ie0 dargestellt. Der Istwert
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5.1 Quasistationärer Betrieb

ist um zwei Regelperioden gegenüber dem Sollstrom verzögert. Die Berechnung
der neuen Stellgröße benötigt eine Regelperiode. Eine weitere Totzeit über eine
Regelperiode tritt auf, bis die Stellgröße die Regelgröße beeinflusst hat.
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Abbildung 5.5: Verhalten des Deadbeat-Stromreglers für den Eingangsstrom ie0

Die Abbildung 5.6 zeigt den berechneten Energiehub ∆w und den gemessenen
Energiehub ∆wM bei einer Ausgangsfrequenz von 50 Hz bei einer Amplitude
von 325 V und einer Scheinleistung von 50 kV A. Die berechneten Werte wurden
der Abbildung 3.1 (b) bei 50 Hz entnommen. Für die Messung wurde ein AFE an
die Ausgangsseite des SPMMCs angeschlossen und entsprechende Wertepaare
von id und iq eingeprägt, um den Bereich für ϕa von −π bis +π bei einer
Stromamplitude von 102 A abzudecken. [S13]

Bei dem berechneten und gemessenen Energiehub im Zweig ist das grund-
sätzliche Verhalten identisch. Der größte Energiehub tritt jeweils bei reiner
Blindleistung am Ausgang auf. Der kleinste berechnete Energiehub tritt bei rei-
ner Wirkleistungsabgabe auf. Bei dem gemessenen Energiehub ist bei reiner
Leistungsabgabe ein um ≈ 2J höherer Energiehub als bei reiner Leistungsauf-
nahme am Ausgang vorhanden. Der Unterschied zwischen Leistungsauf- und
Leistungsabnahme ist darauf zurückzuführen, dass die Verluste des SPMMCs
einmal aus dem speisenden Netz und einmal aus der Lastseite gedeckt werden.
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Abbildung 5.6: Vergleich zwischen dem berechneten Energiehub ∆w und dem gemessenen
Energiehub ∆wM bei einer Ausgangsfrequenz von 50 Hz

Bei der Berechnung des Energiehubs wurden die Verluste vernachlässigt. Der
zusätzliche Offset von ≈ 5J zwischen der Berechnung und der Messung ist auf
die zusätzlichen Ströme zur Symmetrierung des SPMMCs zurückzuführen, wel-
che bei der Berechnung vernachlässigt wurden. Ein weiterer Anteil am Offset ist
dem durch das AFE verursachten Rippelstroms geschuldet. Dieser wurde bei der
Berechnung vernachlässigt.

Zusammenfassend ist festzuhalten, dass der qualitative Verlauf des Energiehubs
durch die Berechnung abgebildet wird. Allerdings ist der berechnete Energiehub
durch die getroffenen Annahmen zu niedrig. Dies stellt bei diesem Aufbau kein
Problem dar, da die Zellkondensatoren in dem Kapitel 3 nach dem auftretenden
Effektivstrom ausgelegt wurden. Diese wurden um den Faktor 10 größer als für
den berechneten Energiehub notwendig gewählt.

5.2 Dynamischer Betrieb

Die Abbildung 5.7 zeigt das dynamische Verhalten des SPMMCs bei einem Last-
sprung an der Ausgangsseite von +50 kW auf −50 kW. Ein positives Vorzeichen
in der Leistung bedeutet, dass Leistung vom SPMMC an die Last abgegeben
wird. Hierzu wurde ein AFE an die Ausgangsseite des SPMMCs angeschlossen
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und diesem Sollströme vorgegeben. Die Abbildung 5.7 (a) zeigt die vom AFE
eingeregelten Ströme id,AFE und iq,AFE. Zum Zeitpunkt 0 ms wird der d-Strom
und somit der Leistungsfluss reversiert.

-20 -10 0 10 20 30 40 50 60
-100

0

100

(a) AFE-Ströme
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Abbildung 5.7: Verhalten des SPMMCs bei einem Lastsprung von +50 kW auf −50 kW
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Hierdurch steigen die Zweigkondensatorspannungen in der Abbildung 5.7 (b)
an, welche von den Energiereglern wieder auf deren Sollwert von 880 V geregelt
werden. Die Abbildung 5.7 (c) zeigt den Eingangsstrom ie des SPMMCs. Dieser
wird durch den Energieregler vorgegeben und ab dem Zeitpunkt 3 ms erfolgt hier
ebenfalls eine Umkehr des Leistungsflusses. Dies hat ein kurzfristiges Ansteigen
der Zwischenkreisspannung uDC in der Abbildung 5.7 (d) zufolge, welches durch
das AFE des SPMMCs ausgeregelt wird.

In der Abbildung 5.8 wird mithilfe des SPMMCs ein Spannungseinbruch eines
400 V-Stromnetzes simuliert. Das an den Ausgangsklemmen angeschlossene
AFE ist so programmiert, dass dies bei einem Einbruch der Netzspannung zu-
sätzliche kapazitive Blindleistung an dessen Klemmen bereitstellt. Je größer
der Spannungseinbruch ist, desto größer ist die zusätzlich bereitgestellte Blind-
leistung. In der Abbildung 5.8 (a) bricht zum Zeitpunkt 0 s die Spannung mit
einer Amplitude von 325 V um die Hälfte auf 162,5 V ein. Nach 1 s erfolgt eine
langsame Wiederkehr der Spannung auf die ursprüngliche Amplitude. Die vom
SPMMC gemessenen Ausgangsströme sind in der Abbildung 5.8 (b) dargestellt.
Es ist deutlich zu erkennen, dass nach dem Einbruch der Spannung die Stromam-
plitude ansteigt. Dies ist bedingt durch das implementierte Verhalten des AFEs.
Die Stromamplitude bleibt erhalten bis letztlich die Spannungsamplitude wieder
ansteigt und die Stromamplitude auf den ursprünglichen Wert absinkt. Der dazu-
gehörige Phasenwinkel ϕa ist in der Abbildung 5.8 (c) dargestellt. Der Verlauf
zeigt, dass das AFE dauerhaft Wirkleistung in den SPMMC einspeist. Während
dem Spannungseinbruch wird zusätzlich Blindleistung vom AFE eingeprägt. Des-
halb ändert sich der Phasenwinkel weiter in Richtung kapazitiver Blindleistung.
Nach der Wiederkehr der Spannung wird reine Wirkleistung vom AFE in den
SPMMC eingespeist. Die Zweigkondensatorspannungen des SPMMCs sind in
der Abbildung 5.8 (d) dargestellt. Zum Zeitpunkt 0 s erhöht sich der Energie-
hub, da das AFE nun Blindleistung in den SPMMC einspeist. Der dynamische
Spannungssprung und die damit eingehende Wirkleistungsänderung werden vom
Energieregler problemlos ausgeregelt. Die Regelung des SPMMCs hält somit den
Mittelwert der Zweigkondensatorspannungen während der kompletten Messung
auf dem Sollwert von 880 V.

Bei den bisher gezeigten Messungen wurde der erfolgreiche Betrieb des
SPMMCs als gesteuerte Quelle und Senke im quasistationären und dynami-
schen Fall bei unterschiedlichen Ausgangsfrequenzen gezeigt. Der Betrieb des
SPMMCs bei der Frequenz 0 Hz und bei unsymmetrischer Belastung wird im
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Abbildung 5.8: Einsatz des SPMMCs zur Nachbildung eines 400 V-Stromnetzes mit plötz-
lich abfallender Amplitude und langsamer Wiederkehr

folgenden Kapitel 6 beim Einsatz als Power Hardware-in-the-Loop-Prüfstand
demonstriert.
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6
Anwendung als Emulator zur
Nachbildung einer IPMSM

In diesem Kapitel wird die Anwendung des SPMMCs in einem PHIL-Prüfstand
zur Emulation einer hochausgenutzten permanentmagneterregten Synchron-
maschine mit nicht vernachlässigbarer Sättigung des Eisens präsentiert. Die
Anwendung als PHIL-Emulator wurde gewählt, um die Möglichkeiten des
SPMMCs zu demonstrieren. Beinahe alle Eigenschaften der universellen Dreh-
spannungsquelle aus dem Kapitel 1 werden bei einem PHIL-Prüfstand benötigt.
Das Anwendungsgebiet hierfür stellt die Hochleistungsprüftechnik im Bereich
der Mittel- und Hochspannung dar. Der SPMMC ist hierfür sehr gut geeignet, da
dieser in der Spannung und somit auch in der Leistung einfach skalierbar ist.

Die Abbildung 6.1 zeigt die Möglichkeiten zur Untersuchung eines Prüflings.
Der zu untersuchende Prüfling, auch Device Under Test (DUT) genannt, wird
traditionell an einer Maschine am Maschinenprüfstand betrieben. Hierbei können
die Steuerung, Regelung und die Leistungselektronik des DUTs im Rahmen der
Möglichkeiten des Maschinenprüfstands untersucht werden. Nachteilig ist, dass
für unterschiedliche Maschinen der Maschinenprüfstand umgebaut werden muss
oder mehrere Prüfstände vorhanden sein müssen. Der PHIL-Prüfstand dagegen
emuliert mithilfe einer Maschinen-Echtzeitsimulation und einem Stellglied das
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tatsächliche Klemmenverhalten einer dreiphasigen elektrischen Maschine. Hierzu
müssen die drei Phasenströme sowie der Lagegeber der Maschine nachgebildet
werden. Der Vorteil von PHIL-Prüfständen gegenüber herkömmlichen Maschi-
nenprüfständen zeigt sich darin, dass diese keine rotierenden Teile besitzen
und durch unterschiedliche Modelle sowie Parameter verschiedene Maschinen
emulieren können. Ein weiterer Vorteil von PHIL-Prüfständen ist, dass gezielt
Parameterungenauigkeiten, mechanische Fehler oder Windungsschlüsse emuliert
werden können, sofern diese mathematisch nachbildbar sind. Um das induk-
tive Verhalten der Maschine mit dem SPMMC nachbilden zu können, wird ein
induktives Kopplungsnetzwerk benötigt.

Maschinen-
Regelung

MaschineLast

PHIL-Prüfstand

Maschinenprüfstand

Sollwerte

Prüfling (DUT)

entweder

oder

Schnittstelle

SPMMC

Echtzeitsimulation
(Maschinen- und

PHIL-Modell)

3
3

3 3

Kupfer LWL

Kopplungs-
netzwerk

Abbildung 6.1: Möglichkeiten der Untersuchung eines Prüflings

In den Arbeiten [11, 14, 15] wurden PHIL-Emulatoren auf Basis von Multilevel-
Umrichtern mit parallelisierten Halbbrücken aufgebaut, untersucht und deren
Funktion nachgewiesen (siehe Abbildung 1.4). In der Arbeit [45] wurde erstmals
ein Niederspannungs-MMC mit 10 kW Leistung und einer Modulationsfrequenz
von 24 kHz als PHIL für eine isotrope und lineare Permanentmagneterregte
Synchronmaschine (PSM) vorgestellt. Der dort vorgestellte Aufbau beinhaltet
keine galvanische Trennung, weshalb auf der DC-Seite eine stromkompensierte
Drossel zur Vermeidung von Gleichtaktströmen eingesetzt werden muss.
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Der SPMMC als PHIL-Prüfstand wurde erstmals in [E5] vorgestellt. Die
nachfolgenden Abschnitte beschreiben das eingesetzte Maschinen- und PHIL-
Modell und führen dann auf die zeitdiskrete Implementierung am Prüfstand.
Abschließend werden Vergleichsmessungen zwischen der Maschine und dem
PHIL-Prüfstand gezeigt, um die Leistungsfähigkeit des SPMMCs zu demonstrie-
ren.

6.1 Herleitung der Modelle

Für den Betrieb eines PHIL-Prüfstands sind zwei Modelle notwendig. Zum einen
wird das Modell der zu emulierenden Maschine benötigt. Zum anderen muss ein
Modell für den PHIL-Emulator vorliegen, um die vom Maschinenmodell gelie-
ferten Werte so einprägen zu können, damit sich an der elektrischen Schnittstelle
zum Prüfling das korrekte Verhalten einstellt.

6.1.1 Maschinenmodell

In diesem Abschnitt wird eine kurze Herleitung für das Maschinenmodell
dargestellt. Als Maschine wird eine symmetrische, dreiphasige permanentmagne-
terregte Synchronmaschine mit vergrabenen Magneten (IPMSM), Sättigung und
Kreuzverkopplung emuliert. Hierbei werden kapazitive Verschiebeströme, Tem-
peratureffekte, Ummagnetisierungsverluste, Stromverdrängungseffekte sowie
Oberwelleneffekte vernachlässigt [46].

In der Literatur [11, 14] sind verschiedene Modelle zur Beschreibung von
elektrischen Maschinen bekannt. Lineare Modelle scheiden aufgrund von Sätti-
gungseffekten der zu emulierenden Maschine aus. Das Modell der differentiellen
Induktivitäten sowie das Gesamtflussmodell sind Modelle, welche die notwendi-
gen Effekte beschreiben.

Bei dem Modell der differentiellen Induktivitäten werden als Zustandsgrößen
des Modells die Statorströme im dq-System herangezogen. Hierbei müssen zur
Modellierung der Sättigung die partiellen Ableitungen der Induktivitäten sowie
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die Flüsse in Abhängigkeit der Ströme in sechs Lookup-Tabellen (LUTs) abgelegt
werden.

Im Gegensatz dazu werden beim Gesamtflussmodell die Statorflüsse im dq-
System als Zustandsgrößen benutzt. Zur Modellierung der Sättigung werden
hierzu nur zwei LUTs benötigt, welche die Statorflüsse auf die Statorströme
abbilden. Hierzu werden invertierte Flussverkettungskennfelder benötigt. In [46]
wurde gezeigt, dass die Flussverkettungskennfelder für dreiphasige Synchronma-
schinen invertierbar sind. Die Flussverkettungskennfelder können beispielsweise
durch die Vermessung der zu emulierenden Maschine oder aus einer Finite-
Elemente-Berechnung ermittelt werden.

Aufgrund der einfacheren Modellbildung und der geringeren Anzahl an benö-
tigten LUTs wird in dieser Arbeit als Maschinenmodell das Gesamtflussmodell
eingesetzt und daher kurz vorgestellt.

In der Abbildung 6.2 (a) ist das dreiphasige Ersatzschaltbild einer IPMSM
dargestellt. Hierbei werden die Maschinenströme mit iy bezeichnet, der Sta-
torwiderstand mit RS und der Fluss in der jeweiligen Statorspule mit ΨSy. Die an
die Maschine angelegte Spannung wird mit uy bezeichnet.

(a) Ersatzschaltbild der PSM (b) Ersatzschaltbild des PHIL-Prüfstands

Abbildung 6.2: Ersatzschaltbilder zur Herleitung des Maschinen- und des PHIL-Modells

Das Ersatzschaltbild der PSM wird mit der Gleichung (6.1) beschrieben, wobei
iy = iy(ΨS1,ΨS2,ΨS3,γ) gilt. Der Winkel γ beschreibt hierbei den elektrischen
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Winkel zwischen der ersten Statorwicklung der Maschine und dem Permanent-
magnetfluss des Rotors.

uy = RS · iy +
dΨSy

dt
(6.1)

Um die Berechnung der Maschine zu vereinfachen, werden die Gleichungen
mit Hilfe der Clarke-Transformation Cαβ0 transformiert. Hierbei wird aufgrund
des nicht angeschlossenen Sternpunkts die Null-Komponente vernachlässigt. An-
schließend erfolgt mithilfe der Gleichung (6.2) die Betrachtung des Raumzeigers
x im rotierenden dq-Koordinatensystem. Als Transformationswinkel γB wird
der Winkel zwischen der Phase 1 des Stators und dem Permanentmagnetfluss γ

gewählt. Dies führt dazu, dass der Permanentmagnetfluss per Definition an der
d-Achse orientiert ist.

xdq = x · e−jγB (6.2)

Das PSM-Modell lässt sich im dq-Koordinatensystem wie folgt darstellen:

ud = RS · id +
dΨd

dt
−ωΨq (6.3)

uq = RS · iq +
dΨq

dt
+ωΨd (6.4)

Hierbei stellen ud und uq die Strangspannungen im dq-System dar. Eine Null-
Komponente im Fluss kann nur durch die Maschine selbst erzeugt werden
und kann sich aufgrund des nicht angeschlossenen Sternpunkts zu keinem
Gleichtaktanteil im Strom an den Klemmen ausprägen [46]. Daher können die
Verhältnisse an den Klemmen der Maschine mit den Flüssen in d-Richtung Ψd
und in q-Richtung Ψq dargestellt werden. Die elektrische Kreisfrequenz der Ma-
schine ω ergibt sich durch dγ/dt. Die beiden transformierten Strangströme id und
iq erhält man mithilfe der inversen Flussverkettungskennfelder Ψ

−1
d und Ψ−1

q .
Diese können, wie in [46] gezeigt, aus den Flussverkettungsfeldern berechnet
werden.

id = Ψ
−1
d (Ψd,Ψq) (6.5)

iq = Ψ
−1
q (Ψd,Ψq) (6.6)
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Die Gleichungen (6.3) bis (6.6) beschreiben eine permanentmagneterregte Syn-
chronmaschine unter den oben genannten Randbedingungen im kontinuierlichen
Zeitbereich.

Das innere Drehmoment Mi wird mit der Gleichung (6.7) berechnet. Die Polpaar-
zahl der Maschine wird mit p angegeben.

Mi =
3
2

p · (iqΨd− idΨq) (6.7)

Ein Modell des mechanischen Teils wurde nicht implementiert, da dessen Zeit-
konstante groß im Vergleich zur Zeitkonstante des elektrischen Systems ist.
Durch das mechanische System werden daher keinerlei Auswirkungen auf die
Untersuchung zur Eignung des SPMMCs als PHIL-Prüfstand erwartet.

6.1.2 PHIL-Modell

Im vorherigen Abschnitt wurde lediglich das PSM-Modell betrachtet. Dieses
wird benötigt, um das Verhalten der elektrischen Maschine zu emulieren. Um die
Ausgangsspannungen des SPMMCs u∗ay nach den Vorgaben des Maschinenmo-
dells zu berechnen, wird das PHIL-Modell benötigt, siehe Abbildung 6.2 (b). Der
PHIL-Prüfstand wird mittels der Gleichung (6.8) beschrieben. Das Modell wurde
bereits nach der Ausgangsspannung des SPMMCs u∗ay umgestellt. Innerhalb des
Modells beschreibt RC den Widerstand und LC die Induktivität des erforderlichen
Kopplungsnetzwerks zwischen beiden Umrichtern. Als Kopplungsnetzwerk wer-
den aus Gründen der Dynamik Induktivitäten eingesetzt. Die vom Prüfling an den
PHIL-Prüfstand angelegte Spannung wird mit uy,PHIL und der hierzu gehörige
Strom wird mit iy,PHIL bezeichnet.

u∗ay = uy,PHIL−RC · iy,PHIL−LC ·
diy,PHIL

dt
(6.8)

Das PHIL-Modell kann ebenfalls wie beim Maschinenmodell mithilfe des
gleichen Transformationswinkel in das dq-Koordinatensystem transformiert wer-
den:

u∗ad = ud,PHIL−RC · id,PHIL−LC ·
did,PHIL

dt
+LC ·ωiq,PHIL (6.9)
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u∗aq = uq,PHIL−RC · iq,PHIL−LC ·
diq,PHIL

dt
−LC ·ωid,PHIL (6.10)

Aufgabe des PHIL-Prüfstands ist es, ein an den drei Klemmen identisches Ver-
halten im Vergleich zur Maschine aufzuweisen. Hierzu werden die vom Prüfling
angelegten Spannungen ud,PHIL und uq,PHIL am PHIL-Prüfstand gemessen und
mithilfe des Maschinenmodells die Modell-Ströme id und iq berechnet. Damit
der PHIL-Prüfstand an dessen Klemmen das gleiche Verhalten aufweist, muss
iy,PHIL = iy gelten. Anhand der Gleichungen (6.9) und (6.10) kann somit die
Ausgangsspannung für den SPMMC u∗ad und u∗aq berechnet werden.

Anhand dieser Gleichungen ist zudem ersichtlich, warum der Umrichter des
PHIL-Prüfstands eine hohe Modulationsfrequenz sowie eine kurze Reaktionszeit
benötigt. Findet beim Prüfling ein Schaltvorgang statt, muss der PHIL-Umrichter
möglichst schnell ebenfalls seine Ausgangsspannung u∗ad und u∗aq anpassen, so-
dass die Ströme korrekt nachgebildet werden.

6.2 Implementierung

Dieser Abschnitt beschreibt die Implementierung des Maschinen- und des PHIL-
Modells auf der digitalen Signalverarbeitung. Hierzu müssen die Modelle in eine
zeitdiskrete Darstellung überführt werden.

6.2.1 Zeitdiskretisierung

Die in dem Abschnitt 6.1 hergeleiteten Modelle wurden bisher im zeitkontinuier-
lichen Bereich betrachtet. Um die Modelle auf einer digitalen Signalverarbeitung
implementieren zu können, müssen diese in den zeitdiskreten Bereich trans-
formiert werden. Hierzu müssen die Gleichungen (6.3), (6.4), (6.9) und (6.10)
zunächst in den Laplace-Bildbereich und anschließend mithilfe der Rechteckregel
rückwärts [47] in den z-Bereich transformiert werden:

s =
z−1
z ·TP

(6.11)
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Die Abtastzeit der Modelle ist mit TP bezeichnet. Die Rechteckregel rückwärts
wurde gewählt, da diese die linke s-Halbebene innerhalb des Einheitskreises der
z-Ebene abbildet und somit das System stabil bleibt [47]. In [11] wurde gezeigt,
dass eine elektrische Maschine stets stabil ist. Somit ergibt sich im z-Bereich
ebenfalls Stabilität.

Für die zeitdiskreten Gleichungen ergibt sich mit iy,PHIL = iy folgendes:

Ψd = Ψd · z−1 +TP · (ud,PHIL−RS · id +ωΨq) (6.12)

Ψq = Ψq · z−1 +TP · (uq,PHIL−RS · iq−ωΨd) (6.13)

u∗ad = ud,PHIL−RC · id−LC · id
1− z−1

TP
+LC ·ωiq (6.14)

u∗aq = uq,PHIL−RC · iq−LC · iq
1− z−1

TP
−LC ·ωid (6.15)

6.2.2 Lookup-Tabellen

Wie im Abschnitt 6.1.1 erwähnt wurde, müssen die inversen Flussverkettungs-
kennfelder aufgrund der Kreuzverkopplung und der Nichtlinearität der Maschine
als 2D-Kennfelder (LUTs) abgespeichert werden. Anhand der Kennfelder werden
die d- und q-Statorströme in Abhängigkeit von den d- und q-Flüssen ermittelt.
Aufgrund des begrenzt zur Verfügung stehenden Speichers sind die LUTs eben-
falls in ihrer Größe beschränkt. Um einen kontinuierlichen Werteverlauf für die
Ströme zu erhalten, wird die bilineare Interpolation eingesetzt. Hierbei wird
der interpolierte Strom anhand der vier um den gewünschten Wert umliegenden
Stützstellen berechnet.

6.2.3 Stromregler

Anhand der Gleichungen (6.9) und (6.10) erkennt man, dass die PHIL-Ströme
id,PHIL und iq,PHIL einem rein gesteuerten Betrieb unterliegen. Als Ströme id,PHIL
und iq,PHIL werden die Modellströme id und iq aus dem Maschinenmodell
vorgegeben. Es ist leicht ersichtlich, dass bei einer Ungenauigkeit der Span-
nungsmessung von ud,PHIL bzw. uq,PHIL, Ungenauigkeiten durch das Stellglied
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oder durch Parameterfehler des Kopplungsnetzwerks es zu Abweichungen zwi-
schen den Modellströmen id und iq und den tatsächlich fließenden Strömen
id,PHIL und iq,PHIL kommen kann. Dieses Problem sollte auf jeden Fall vermieden
werden, da ansonsten der Prüfling einen falschen Arbeitspunkt der Maschine
annimmt.

Hierfür wurde in [11] ein P-Regler eingesetzt, welcher die Differenz zwischen den
Modellströmen und den PHIL-Strömen ausregelt. Dieser Ansatz wird in dieser
Arbeit ebenfalls eingesetzt. Der Verstärkungsfaktor des Reglers wird mit KP,PHIL
bezeichnet und wurde experimentell am Prüfstand auf den Wert 10 bestimmt.
Dieser Wert wurde so gewählt, sodass der PHIL-Prüfstand einen stabilen Betrieb
aufweist sowie den berechneten Modellstrom in den Prüfling einprägt.

u∗ad,korr = u∗ad−KP,PHIL · (id− id,PHIL) (6.16)

u∗aq,korr = u∗aq−KP,PHIL · (iq− iq,PHIL) (6.17)

6.2.4 Dezimierung der Ausgangsspannung

Die Abtastperiode TP für das Maschinen- und PHIL-Modell sollte so klein wie
möglich sein, um die vom Prüfling angelegte Spannung möglichst genau erfassen
zu können. Wie später noch gezeigt wird, ist die Abtastperiode wesentlich kleiner
als die Modulationsperiode TM des SPMMCs. Dies bedeutet, dass während einer
Modulationsperiode mehrere Ausgangssollspannungen berechnet werden. Die
an den SPMMC übermittelte Ausgangsspannung wird mithilfe eines gleitenden
Mittelwertfilters mit der Filterordnung nGW geglättet:

nGW =

⌊
TM

TP
+0.5

⌋
(6.18)

Die zu stellende Ausgangsspannung wird mit Gleichung (6.19) und γB = γ in das
αβ-Koordinatensystem zurücktransformiert und an den SPMMC gesendet.

x = xdq · ejγB (6.19)
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6.3 PHIL-Signalverarbeitung

In diesem Abschnitt wird die eingesetzte Signalverarbeitung für den PHIL-
Prüfstand näher erläutert. Diese setzt sich aus der Messwerterfassung und der
digitalen Signalverarbeitung zusammen.

6.3.1 Messwerterfassung

Zur Berechnung des Maschinenmodells muss die vom Prüfling angelegte
Spannung uy,PHIL gemessen werden. Die Messung wird hierbei mithilfe von Diffe-
renztastköpfen des Typs TT-SI 9001 der Firma TESTEC Elektronik GmbH [D15]
mit einer Grenzfrequenz von 25 MHz durchgeführt. Die vom Differenztastkopf
gelieferten Messwerte werden direkt an das Frontend des ADCs weitergegeben.
Die PHIL-Ströme iy,PHIL werden wie beim SPMMC mithilfe von Kompensati-
onsstromwandlern des Typs LA 100-P der Firma LEM [D14] erfasst. Ein analoges
Frontend bereitet die Ströme auf und gibt die Messwerte an das ADC-Frontend
weiter.

Als ADC wird der Typ LTC2323-14 von Analog Devices [D16] mit einer Auflö-
sung von 15 Bit und einer maximalen Samplerate von 5 MS s−1 eingesetzt. Dieser
besitzt zwei analoge Eingangskanäle und ist direkt an die digitale Signalverarbei-
tung angebunden. Aufgrund der im FPGA verwendeten Taktfrequenzen werden
die ADCs mit einer Samplerate von ≈ 4,878MSs−1 betrieben.

6.3.2 Digitale Signalverarbeitung

Das System-On-Module (SoM) PicoZed der Firma Avnet wird für die Be-
rechnung der Modelle eingesetzt [D17]. Dies beinhaltet als Prozessor das
System-On-Chip (SoC) Zynq-7030 von Xilinx [D18]. Der Zynq-7030 besteht
aus zwei ARM Cortex-A9 Prozessorkernen sowie einem Kintex-7 FPGA. Am
ETI wurde für das PicoZed-SoM eine Trägerplatine entwickelt [41]. Auf der
Trägerplatine sind drei ADCs des Typs LTC2323-14, eine Schnittstelle zum ETI-
Bus sowie eine Ethernet-Schnittstelle zur Anbindung an das Monitorprogramm
vorhanden. Die frei verfügbaren Ein- und Ausgänge des Picozed-Boards sind
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auf Pfostensteckverbinder zum Anbinden diverser Peripherie herausgeführt. Der
eingesetzte Prototyp ist in der Abbildung 6.3 dargestellt.

Abbildung 6.3: Carrier Card inkl. dem Picozed-Board

Die zeitdiskreten Modellgleichungen werden mit einer Frequenz von 2,439MHz
auf dem FPGA des Zynqs berechnet. Zur Berechnung wurde jeder zweite
Sample-Wert des ADCs verwendet. Das Maschinenmodell wurde modellbasiert
in MATLAB Simulink entwickelt. Mithilfe des Fixed-Point-Designers sowie
dem HDL Coder wurde daraus VHDL-Code erzeugt, welcher auf dem FPGA
implementiert wurde. Die für das Maschinenmodell notwendigen LUTs wur-
den in den Block-RAM des FPGAs abgelegt, um einen schnellen Zugriff zu
gewährleisten.

Einer der Prozessorkerne wird zur Parametrisierung und Auswertung der Daten
des Maschinenmodells verwendet. Dieser stellt dann über einen gemeinsamen
internen Speicherbereich die Daten für den anderen Prozessorkern zur Verfügung.
Dieser Prozessorkern führt ein Betriebssystem aus und verwaltet die Kommuni-
kation mit dem Monitorprogramm.

Die Signalverarbeitungsstruktur des PHIL-Prüfstands ist in der Abbildung 6.4
dargestellt. Die Spannungen und Ströme des Prüflings werden mithilfe der Mess-
werterfassung gemessen und durch das Frontend auf den Spannungsbereich
der ADCs skaliert. Die ADCs sind direkt an den Zynq-7030 angebunden. Die
durch das Maschinenmodell berechnete Ausgangsspannung wird über einen
LWL zum SPMMC gesendet, welcher die gewünschte Spannung am Ausgang
anlegt. Zur zeitlichen Synchronisierung des PHIL-Prüfstands wird vom SPMMC
ein Synchronisationssignal über einen LWL gesendet. Der Prüfling wertet die
Rotorlage der elektrischen Maschine mittels eines Inkrementalgebers mit Refe-
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renzimpuls aus. Aus diesem Grund emuliert der PHIL-Umrichter ebenfalls einen
Inkrementalgeber und steuert hiermit den Prüfling an.

Maschinen-
Regelung

PHIL-Prüfstand Prüfling (DUT)
SPMMC

PicoZed mit Zynq-7030

3 3

Kupfer LWL

LWL-Transceiver

Sync. Frontend

V

V

ADC

V

6

6

Inkrementalgeber-
emulation

3

Abbildung 6.4: Signalverarbeitungsstruktur des PHIL-Prüfstands

Die aufgebaute Signalverarbeitungseinheit ist in der Abbildung 6.5 dargestellt.
Diese umfasst die Trägerplatine inklusive dem Zynq, die Messwerterfassung für
die Spannungen und Ströme, die Inkrementalgeberemulation sowie die LWL-
Schnittstelle zum SPMMC.

Abbildung 6.5: Signalverarbeitungseinheit des PHIL-Prüfstands
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6.4 Vorstellung der Maschine und des Prüflings

Als Maschine kommt eine permanentmagneterregte Synchronmaschine mit ver-
grabenen Magneten zum Einsatz. Die Maschine HSM1-6.1712-C01 wurde von
der Firma BRUSA Elektronik AG [D19] hergestellt und ist für den Einsatz
als Traktionsmaschine gedacht. Die Eckdaten der Maschine sind in Tabelle 6.1
gegeben.

Parameter Wert

Nennspannung 212 V
Strom nominal / maximal 169 A / 300 A
Polpaarzahl 3
Drehmoment nominal / maximal 130 N m / 220 N m
Drehzahl nominal / maximal 4200 min−1 / 11 000 min−1

Leistung nominal / maximal 57 kW / 97 kW
Strangwiderstand bei 20 ◦C 10,5 mΩ

Tabelle 6.1: Eckdaten der verwendeten PSM [46]

Die in dieser Arbeit verwendeten inversen Flussverkettungskennfelder der
verwendeten Maschine wurden aus den Kennfeldmessungen der Arbeit [46]
entnommen und sind in der Abbildung 6.6 dargestellt. Die Kennfelder sind als
Lookup-Tabellen im FPGA für das Maschinenmodell hinterlegt.

-400

-200

0,15

0

0,15

200

400

Ψd/Vs

0,075

Ψq/Vs
0

0-0,15

i d
/A

(a) id in Abhängigkeit von Ψd und Ψq

-400

-200

0,15

0

0,15

200

400

Ψd/Vs

0,075

Ψq/Vs
0

0-0,15

i q
/A

(b) iq in Abhängigkeit von Ψd und Ψq

Abbildung 6.6: Inverse Flussverkettungskennfelder
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Der Prüflingsumrichter wurde am ETI entwickelt und aufgebaut. Der maschinen-
seitige Umrichter basiert auf einem IGBT-Drehstrombrücken-Modul des Typs
SKiiP 513GD122-3DUL der Firma Semikron [D20]. Die Schaltfrequenz beträgt
8 kHz und wurde für die nachfolgenden Messungen bei einer Zwischenkreisspan-
nung von 300 V betrieben. Die Steuerung und Regelung des Prüflings sowie der
Maschine wird von einem ETI-DSP-System übernommen.

Für die Regelung ist auf dem DSP ein hochdynamischer, falls erforderlich an
der Spannungsgrenze arbeitender, modellprädiktiver trajektorienbasierter Strom-
regler mit einer Regelfrequenz von 8 kHz im Einsatz [46]. Für eine detaillierte
Beschreibung der Regelungsverfahren sei auf [46] verwiesen. Der eingesetzte
modellprädiktive Regler berechnet mithilfe einer Trajektorienregelung und des
Modells der Maschine die optimalen Ausgangsspannungen für die Maschine.
Im Idealfall, ohne Parameter-, Mess- und Stellfehler, bedeutet dies, dass der
Regler keinen I-Anteil benötigt, um die gewünschten Sollwerte zu erreichen.
Bei dem eingesetzten Regler besteht die Möglichkeit den I-Anteil abzuschalten.
Dieser wird auch für einige Messungen abgeschaltet, da ansonsten die Fehler des
PHIL-Prüfstands ausgeregelt werden.

Die Abbildung 6.7 (a) zeigt im Vordergrund die emulierte PSM des Typs HSM1-
6.1712-C01. Die mechanisch gekoppelte Lastmaschine ist im Hintergrund zu
sehen. Geregelt werden diese mit dem Prüfling aus der Abbildung 6.7 (b). Der
linke Umrichterschrank betreibt die PSM drehmoment- bzw. stromgeregelt und
der rechte Umrichterschrank regelt die Drehzahl der Lastmaschine.

6.5 Messungen

Dieser Abschnitt zeigt die mit dem Prüfling durchgeführten Messungen. Hierzu
werden, sofern möglich, die identischen Messungen mit dem Prüfling und dem
PHIL-Prüfstand durchgeführt und gegenübergestellt. Einige der hier gezeigten
Messungen wurden ebenfalls in der Arbeit [11] mit einem Multilevel-Umrichter
auf Basis von parallelisierten Halbbrücken durchgeführt.
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(a) Emulierte Maschine und Lastmaschine (b) Prüfling

Abbildung 6.7: Emulierte Maschine und der dazugehörige Prüfling

6.5.1 Quasistationäre Messungen

Um den PHIL-Prüfstand im quasistationären Fall bewerten zu können, wurden
dem Prüfling Sollströme in der dq-Ebene mit einer maximalen Stromraumzei-
gerlänge von 100 A vorgegeben. Die Messungen wurden hierbei einmal mit der
Maschine und einmal mit dem PHIL-Prüfstand durchgeführt. Die Messfehler
werden für jeden Betriebspunkt nach der Gleichung (6.20) berechnet.

εd/q = id/q,PHIL− id/q (6.20)

Die Ergebnisse ohne aktivierten I-Anteil sind für die Fehler in den d- und q-
Strömen in der Abbildung 6.8 dargestellt. Mit aktiviertem I-Anteil sind die Fehler
in der Abbildung 6.9 dargestellt. Zur Auswertung der Strom-Istwerte wurde der
Mittelwert über 1000 Regelperioden des Prüflings gebildet. Die vorgegebenen
dq-Sollströme sind mit einem Kreuz in den Abbildungen gekennzeichnet. Die
restlichen Bereiche wurden interpoliert.

Ohne I-Anteil sind geringfügige Abweichungen in den Stromfehlern εd und εq
von maximal 2 A zu erkennen. Dies entspricht einem Fehler von 2 % bezogen
auf die maximale Stromamplitude. Für die Messungen wurde jeweils der glei-
che Prüfling verwendet. Aus diesem Grund kann der Prüfling als Fehlerquelle
ausgeschlossen werden. Die auftretenden Fehler können durch eine falsche Para-
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Abbildung 6.8: Stromfehler zwischen der Maschine und dem PHIL-Prüfstand ohne I-
Anteil des DUTs

metrisierung des Maschinenmodells, Mess- oder Stellfehler des PHIL-Prüfstands
entstehen.
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Abbildung 6.9: Stromfehler zwischen der Maschine und dem PHIL-Prüfstand mit I-Anteil
des DUTs

Bei aktiviertem I-Anteil ist erwartungsgemäß der auftretende Fehler εd und
εq nahe 0 A, da über den I-Anteil die stationären Abweichungen ausgeregelt
werden und somit keine Fehler mehr zwischen der Maschine und PHIL-Prüfstand
auftreten.
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Die Abbildung 6.10 zeigt den mit dem Oszilloskop MSO-X 3024T von Key-
sight aufgenommenen Strom- und Spannungsverlauf während des Betriebs des
Prüflings mit dem PHIL-Prüfstand. Der Strom i1,PHIL ist der durch den PHIL-
Prüfstand nachgebildete Maschinenstrom. Die Spannung u12,PHIL ist die vom
Prüfling angelegte Außenleiterspannung zwischen der Phase 1 und 2. In der vom
PHIL-Prüfstand angelegten Außenleiterspannung ua12 ist deutlich die Multilevel-
Spannung sowie die hohe Modulationsfrequenz ersichtlich. In einer zweiten
Messung wurde im gleichen Betriebspunkt der Maschinenstrom i1 aufgenommen
und zusätzlich in der Abbildung dargestellt. Hierbei muss beachtet werden, dass
dieser Strom aus einer zweiten unabhängigen Messung stammt und somit zeitlich
nicht genau mit der ersten Messung korreliert.
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Abbildung 6.10: Zeitverläufe des Maschinen- und PHIL-Stroms der ersten Phase sowie
die Spannung des PHIL-Emulators und des DUTs

Man erkennt, dass der PHIL-Prüfstand den Stromrippel der Maschine erfolg-
reich emuliert. Bedingt durch die Modulationsfrequenz und Spannungsstufen
des SPMMCs ist dem PHIL-Phasenstrom ein kleiner zusätzlicher Stromrippel
überlagert.

6.5.2 Dynamische Messungen

In diesem Abschnitt werden dynamische Stromänderungen zwischen dem PHIL-
Prüfstand und der Maschine verglichen. Hierzu wurden in Abbildung 6.11
Stromsprünge in den d- und q-Achsen mit der Maschine und dem PHIL-Prüfstand
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bei +1000 min−1 durchgeführt. Die Messwerte wurden mit dem ETI-DSP-System
des Prüflings bei jedem Abtastschritt aufgezeichnet. Die Abbildung 6.11 (a)
zeigt einen Stromsprung in der d-Achse von -100 A auf +100 A. In der Ab-
bildung 6.11 (b) wird ein Stromsprung in der q-Achse von -100 A auf +100 A
durchgeführt. Bei beiden Messungen wurde der I-Anteil des Prüflings abgeschal-
tet, um eventuelle Fehler durch den PHIL-Prüfstand sichtbar zu machen. Hierbei
ist ersichtlich, dass weder bei der Maschine noch dem PHIL-Prüfstand die Ist-
werte den Sollwerten im quasistationären Fall entsprechen. Die Maschine und
der PHIL-Prüfstand verhalten sich vor und nach dem Sprung identisch, daher
muss diese Abweichung durch den Prüfling begründet sein und wird hier nicht
weiter bewertet.
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Abbildung 6.11: Vergleich von Stromsprüngen mit der Maschine und dem PHIL-Prüfstand

Während des Stromsprungs in der d-Achse verhält sich der PHIL identisch zur
Maschine. Lediglich am Ende des Sprungs ergibt sich für einen Abtastschritt ein
leicht erhöhter Wert für den emulierten d-Strom id,PHIL. Während des Sprungs
sind zudem leichte Abweichungen im emulierten q-Strom iq,PHIL zu erkennen.
Mithilfe einer Simulation konnte verifiziert werden, dass diese Abweichungen
durch die auftretenden Totzeiten innerhalb des Systems hervorgerufen werden.
Während des Stromsprungs arbeitet der Prüfling an der Spannungsgrenze des Um-
richters. Durch die unterschiedlichen Stromänderungen je Abtastschritt erkennt
man, dass der PHIL in der Lage ist, die Sättigung der Maschine zu emulieren.
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Bei dem Stromsprung in der q-Achse verhält sich der PHIL-Prüfstand wiederum
identisch zur Maschine. Bei dieser Messung sind die Sättigungseffekte in der
q-Achse wesentlich ausgeprägter. Zusätzlich ist ersichtlich, dass zwischen dem
d- und q-Strom eine Kreuzverkopplung besteht, die durch den Prüfling in diesem
Fall nicht kompensiert wird. Dieser Effekt wird ebenso bei dem PHIL-Umrichter
nachgebildet.

Abschließend gilt zu sagen, dass der PHIL-Umrichter in der Lage ist, das Sätti-
gungsverhalten der d- und q-Achse sowie die Kreuzverkopplung zwischen der d-
und q-Achse der Maschine nachzubilden.

Die Abbildung 6.12 zeigt die sechs Zweigkondensatorspannungen des SPMMCs
während einer Drehmomentreversierung von −70 N m auf +70 N m nahe der Eck-
drehzahl bei +4000 min−1. Dies entspricht einer Umkehrung des Leistungsflusses
von +29,32 kW auf −29,32 kW des PHIL-Prüfstands. Ein positives Vorzeichen
beschreibt einen Leistungsfluss des PHIL-Umrichters zum Prüfling. Vor und
nach dem Sprung ist ersichtlich, dass die Energieregelung des SPMMCs die
Zweigkondensatorspannung auf den Sollwert von 880 V regelt. Während des
Sprungs steigt aufgrund der schnellen Änderung der übertragenen Leistung die
Zweigkondensatorspannung kurzfristig auf ca. 960 V an. Diese ist bereits nach
ca. 20 ms wieder ausgeregelt. Es gilt anzumerken, dass beim SPMMC keine Vor-
steuerung der Ausgangsleistung stattfindet. Durch eine Leistungsvorsteuerung
kann der Zweigkondensatorspannungshub deutlich reduziert werden.

Im quasistationären Bereich dieser Messung beträgt die Amplitude des Strom-
raumzeigers 136,63 A. Der SPMMC wurde für eine maximale Ausgangsstromam-
plitude îa,max von 102 A entwickelt. Diese Möglichkeit ist in der Überlastfähigkeit
der MMC-Topologie begründet, welche in [24] vorgestellt wurde. Bei der
MMC-Topologie setzt sich der resultierende Zweigstrom aus den einzelnen
Stromkomponenten des Eingangsstroms, des Ausgangsstroms sowie des internen
MMC-Stroms zusammen, siehe Gleichung (3.3). Bei dem Betrieb als PHIL-
Umrichter und der gewählten Maschine wird die Leistungsgrenze des SPMMCs
von 50 kW nicht erreicht und somit ist der Anteil am Eingangsstrom geringer.
Dadurch kann die verbleibende Reserve dem Ausgangsstrom zugeschlagen wer-
den.
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Abbildung 6.12: Verhalten der Zweigkondensatorspannung während einer Drehmomen-
tumkehr von −70 N m auf +70 N m bei +4000 min−1

6.5.3 Fehlerfälle

Um zu demonstrieren, dass der SPMMC ebenfalls für Fehlerfälle einsetzbar ist,
werden in diesem Kapitel einige Sonderfälle untersucht. Die Abbildung 6.13 zeigt
das Verhalten der Maschine und des PHIL-Prüfstands im Betrieb bei +20 N m
und einer Drehzahl von 500 min−1. Zum Zeitpunkt 0 s wird die Maschine sowie
der PHIL-Prüfstand dauerhaft kurzgeschlossen. Es gilt somit: uy = uy,PHIL = 0V.
Man erkennt, dass der PHIL-Prüfstand ein identisches Verhalten zur Maschine
aufweist, obwohl in diesem Fehlerfall die benötigte Ausgangsspannung des
SPMMCs aufgrund der fehlenden Spannung des Prüflings sehr gering ist.
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Abbildung 6.13: Dreiphasiger Kurzschluss der Maschine bei +20 N m und 500 min−1

Die Abbildung 6.14 zeigt das Verhalten der Maschine sowie des PHIL-Prüfstands
im Betrieb bei +20 N m und einer Drehzahl von 1000 min−1. Zum Zeitpunkt 0 s
wird die Freigabe der Phase 1 des Prüflings entzogen, daher sinkt der Strom i1 und
i1,PHIL auf 0 A. Dies simuliert beispielsweise einen Ausfall einer Halbbrücke oder
den Kabelbruch einer Phase. Der PHIL-Umrichter emuliert hierbei die Maschine
ebenfalls im Fehlerfall. Zu den Zeitpunkten 13 ms und 33 ms tritt periodisch
alle 20 ms ein zusätzlicher Stromrippel beim PHIL-Prüfstand auf. Die Ursache
konnte in der Simulation auf die vorhandenen Totzeiten und die beschränkte
Taktfrequenz des Emulationsumrichters zurückgeführt werden. Dieser Fehlerfall
demonstriert ebenfalls die Fähigkeit des SPMMCs, unsymmetrische und nicht
sinusförmige Lasten speisen zu können.

Die Abbildung 6.15 zeigt einen Drehzahlsprung von +1000 min−1 auf 0 min−1 bei
einem Drehmoment von +50 N m und deaktiviertem I-Anteil. Dieser Fehlerfall
könnte beispielsweise durch einen plötzlich blockierenden Rotor auftreten. Zum
Zeitpunkt 0 s wird die Drehzahl beim PHIL-Umrichter auf 0 min−1 gesetzt und
die drei Phasenströme iy,PHIL bleiben stehen. Der Einschwingvorgang in den
Strömen ist auf einen Glättungsfilter der Drehzahl mit einer Zeitkonstante von
0,1 s im Prüfling zurückzuführen. Diese geglättete Drehzahl wird u. a. dazu
benutzt, um die Ausgangsspannung des Prüflings zu berechnen. Aus diesem
Grund tritt diese hier in Erscheinung.

Die Messung in der Abbildung 6.16 zeigt einen Drehzahlsprung von +1000 min−1

auf +2000 min−1 bei einem Drehmoment von +50 N m und deaktiviertem I-Anteil.
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Abbildung 6.14: Verlust der ersten Phase bei +20 N m und 1000 min−1
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Abbildung 6.15: Drehzahlsprung von +1000 min−1 auf 0 min−1

Dieser Fehlerfall tritt beispielsweise bei einem Abreißen der Welle der Last,
unter Vernachlässigung des Rotor-Trägheitsmoments, auf. Hier ist ebenfalls ein
Einschwingvorgang, wie bereits oben begründet, festzustellen.

Die letzten beiden Messungen demonstrieren die Überlegenheit eines PHIL-
Prüfstands gegenüber einer Maschine, da hier Fehler emuliert werden können,
welche physikalisch nicht umsetzbar sind.

Die durchgeführten Messungen zeigen den Betrieb des SPMMCs als Power
Hardware-in-the-Loop-Emulator bei unterschiedlichen Drehzahlen der emu-
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Abbildung 6.16: Drehzahlsprung von +1000 min−1 auf +2000 min−1

lierten elektrischen Maschine. Hierbei wurde der Betrieb des SPMMCs bei
unterschiedlichen Ausgangsfrequenzen inklusive des Betriebs bei der Frequenz
0 Hz präsentiert. Zudem wurden in vergleichenden Messungen zwischen dem
PHIL-Emulator und der realen Maschine die stationäre Genauigkeit nachge-
wiesen sowie dynamische Stromsprünge durchgeführt. Des Weiteren wurde
ebenfalls gezeigt, dass der PHIL-Emulator in der Lage ist, die hochfrequenten
Stromanteile, welche durch die Taktung des Prüflings entstehen, zu emulieren.
Bei der Messung von Fehlerfällen wurde der Betrieb bei unsymmetrischen und
oberschwingungsbehafteten Ausgangsströmen demonstriert.

153





7
Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wird ein neuartiges Konzept für eine universelle Dreh-
spannungsquelle erarbeitet. Eine universelle Drehspannungsquelle stellt eine
galvanisch getrennte Spannungsquelle mit frei einstellbarer Amplitude und Fre-
quenz der Ausgangsspannung sowie bidirektionalem Leistungsfluss dar. Dabei
soll eine universelle Drehspannungsquelle einen niedrigen Oberschwingungsge-
halt, hohe Dynamik und kurze Reaktionszeit der Ausgangsspannung bereitstellen.
Einsetzbar sind sie beispielsweise zum Testen von elektrischen Betriebsmit-
teln und zum Prüfen des Verhaltens von Erzeugungseinheiten als Folge von
Fehlerfälle im Netz. Ebenfalls denkbar ist der Einsatz in Power Hardware-in-
the-Loop-Prüfständen, welche zur Nachbildung von elektrischen Netzen und
Maschinen dienen.

Ausgehend vom Stand der Technik werden die Vor- und Nachteile bereits bekann-
ter Topologien aufgezeigt sowie deren Eignung zur Verwendung als universelle
Drehspannungsquelle aufgezeigt. Das in dieser Arbeit vorgestellte neue Konzept
basiert auf einem mit Rechteckspannung gespeisten und galvanisch getrennten
Modularen Multilevel-Umrichter (SPMMC). Ausgehend von dem erarbeiteten
Konzept erfolgt eine Schaltungsanalyse dessen und eine Entkopplungstrans-
formation, um eine getrennte Steuerung der SPMMC relevanten Spannungen
sowie der Ausgangsspannung zu erhalten. Basierend auf der entkoppelten Dar-
stellung werden die auftretenden Zweigleistungen analysiert, um eine gezielte
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Steuerung der Zweigleistungen und somit Regelung der Kondensatorspannungen
betriebspunktabhängig zu ermöglichen. Zur Regelung des SPMMCs wird eine
zweistufige kaskadierte Regelungsstruktur mit unterlagerten Stromreglern und
überlagerten Energiereglern eingesetzt. Um die Anforderungen an die gewünschte
hohe Dynamik und kurze Reaktionszeit der Ausgangsspannung der universel-
len Drehspannungsquelle zu erfüllen, wird eine aufwandsarme Erhöhung der
Modulationsfrequenz präsentiert.

Zur Auslegung des aufgebauten Niederspannungsprototyps werden numerische
Berechnungen über alle relevanten Betriebspunkte durchgeführt, um den benö-
tigten Kapazitätsbedarf, die Zellauslegung sowie die thermische Auslegung des
SPMMCs zu ermitteln. Basierend auf den ermittelten Daten wird der Aufbau des
Niederspannungsprototyps mit 48 Zellen und einer Leistung bis zu 50 kV A sowie
dessen Signalverarbeitung beschrieben. Die Funktionsfähigkeit des Versuchsauf-
baus wird in quasistationären und dynamischen Messungen gezeigt. Um die
Leistungsfähigkeit der universellen Drehspannungsquelle zu demonstrieren, wird
diese als Emulationsumrichter in einem Power Hardware-in-the-Loop-Prüfstand
zur Nachbildung einer gesättigten und kreuzverkoppelten permanentmagneter-
regten Synchronmaschine mit vergrabenen Magneten eingesetzt. Hierzu werden
vergleichende Messungen der emulierten Maschine und der nachgebildeten Ma-
schine präsentiert.

Der SPMMC wurde aufgrund der experimentellen Möglichkeiten als Nieder-
spannungsprototyp aufgebaut. Wegen der seriellen Struktur des Modularen
Multilevel-Umrichters ist dieser in der Spannung und somit in der Leistung
skalierbar. Dies erweitert das Anwendungsgebiet des SPMMCs auf die Hoch-
leistungsprüftechnik im Bereich der Mittel- und Hochspannung. Mögliche
Einsatzszenarien des SPMMCs sind hierbei Mittel- und Hochspannungsquel-
len sowie Power Hardware-in-the-Loop-Prüfstände zur Emulation elektrischer
Energienetze und Antriebe.
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Abkürzungen

ADC Analog-Digital-Wandler (engl.: Analog Digital
Converter)

AFE Active Front End
DBS Drehstrombrückenschaltung
DSP Digitaler Signalprozessor
DUT Prüfling (engl.: Device Under Test)
EPSR Einplatinenstromrichter
ETI Elektrotechnisches Institut
FPGA Field Programmable Gate Array
HF High Frequency
HMK Hochleistungsmodulatorkarte
IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistor
IPMSM Maschine mit vergrabenen Permanentmagneten

(engl.: Interior Permanent Magnet Synchronous Motor)
KIT Karlsruher Institut für Technologie
LF Low Frequency
LUT Lookup-Tabelle
LWL Lichtwellenleiter
M3C Modularer Multilevel Matrix-Umrichter (engl.: Modular

Multilevel Matrix Converter)
MF Mittelfrequenz
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MMC Modularer Multilevel-Umrichter (engl.: Modular
Multilevel Converter)

MOSFET Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor
PD-PWM Phase Disposition-PWM
PFPGA Phasen-FPGA
PHIL Power Hardware-in-the-Loop
PS-PWM Phase Shifted-PWM
PSM Permanentmagneterregte Synchronmaschine
PWM Pulsweitenmodulation
SoC System-On-Chip
SoM System-On-Module
SPMMC Modularer Multilevel-Umrichter mit Rechteckspeisung

(engl.: Square-wave Powered Modular Multilevel
Converter)

UART Universal Asynchronous Receiver Transmitter
ZCS Zero-Current-Switching

Formelzeichen

Allgemeine Größen

Cαβ0 amplitudeninvariante Clarke-Transformation
C−1
αβ0 amplitudeninvariante Clarke-Rücktransformation

j imaginäre Einheit
s komplexer Frequenzparameter
x allgemeine Raumzeigergröße
z komplexer Parameter

Indizes

n unterer Zweig
p oberer Zweig
x p- oder n-Zweig
y Phase y
z Zelle z
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Formelzeichen

Spezifische Größen des SPMMCs

aE Dämpfungsfaktor des symmetrischen Optimums
a Aussteuergrad
Cxy Zweigkondensator des Zweigs xy
Cxy,min Mindestgröße des Zweigkondensators
Cxyz Zellkondensator der Zelle xyz
Cxyz,min Mindestgröße des Zellkondensators
∆ixy,max maximaler Zweigstromrippel
∆uCxy,max maximaler Spannungshub im Zweig
∆w Energiehub
∆wM gemessener Energiehub
∆wmax maximal auftretender Energiehub
E1 Einschaltverlust des MOSFETs und Ausschaltverlust der

Diode
E2 Ausschaltverlust des MOSFETs und Einschaltverlust der

Diode
nE1 Anzahl der Verluste von E1
nE2 Anzahl der Verluste von E2
ED,off Ausschaltverluste der Diode
ED,on Einschaltverluste der Diode
ET,on Einschaltverluste des MOSFETs
ET,off Ausschaltverluste des MOSFETs
fM Modulationsfrequenz der Ausgangsspannung
fS mittlere Schaltfrequenz eines Halbleiters
γa Winkel des Raumzeigers der Ausgangsspannung
γa0 Winkel der Null-Komponente der Ausgangsspannung
γe0 Winkel der Eingangsspannung
γe Winkel des Raumzeigers des internen Stroms
gp,ua Gewichtungsfaktor zur Leistungserzeugung mit der

Ausgangsspannung
gp,ua0 Gewichtungsfaktor zur Leistungserzeugung mit der

Null-Komponente der Ausgangsspannung
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ia0 Null-Komponente des Ausgangsstroms
iaα Alpha-Komponente des Ausgangsstroms
iaβ Beta-Komponente des Ausgangsstroms
îa Amplitude des Ausgangsstroms
îa,max maximaler Ausgangsstrom
îa0 Amplitude der Null-Komponente des Ausgangsstroms
ia Ausgangsstromraumzeiger MMC
iay Ausgangsstrom der Phase y
ICxy Effektivwert des Zweigkondensatorstroms
ICxyz Effektivwert des Zellkondensatorstroms
iCxyz Zellkondensatorstrom der Zelle xyz
ICxyz,k Effektivwert des Zellkondensatorstroms zur Periode k
iCxyz Mittelwert des Zellkondensatorstrom der Zelle xyz

während einer Modulationsperiode
Ie Effektivwert des Eingangsstrom
ie Eingangsstrom MMC
ie0 Null-Komponente der internen MMC-Ströme
îe0 Amplitude der des Eingangsstroms
ie0,pΣ0,max maximaler Ausgangsstrom
i∗e0,pΣ0 Stromanteil der Leistung pΣ0 an i∗e0
i∗e0 Sollstrom der Null-Komponente der internen

MMC-Ströme
Ie0∼ Effektivwert der 1. harmonischen des Eingangsstroms
ie0∼ Grundschwingung des Eingangsstroms
ieα Alpha-Komponente der internen MMC-Ströme
i∗eα Sollstrom der Alpha-Komponente der internen

MMC-Ströme
ieβ Beta-Komponente der internen MMC-Ströme
i∗eβ Sollstrom der Beta-Komponente der internen

MMC-Ströme
îe Amplitude des internen Stroms
îe0∼ Amplitude der Null-Komponente der internen

MMC-Ströme
ie,pΣ,max maximaler Strom zur Symmetrierung der Leistung pΣ
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i∗e,pΣ
Stromanteil der Leistung pΣ an i∗e

ie Stromraumzeiger des internen MMC-Stroms
i∗e Sollstrom der Null-Komponente der internen

MMC-Ströme
iey MMC-Strom der Phase y
iµ,MF Magnetisierungsstrom des Transformators
iΣa Summe aller Ausgangsströme
iΣe Summe aller MMC-Ströme
iΣn Summenstrom des Knotens des n-Zweigs
iΣp Summenstrom des Knotens des p-Zweigs
iVB Ausgangsstrom der MF-Vollbrücke
Ixy Effektivwert des Zweigstroms
ixy Zweigstrom des Zweigs xy
ixy,max maximaler Zweigstrom
k Index in der sortierten Liste L(k)
Kay Ausgangsrelais der Phase y
kI Interleaving-Faktor der hybriden Steuerung
KI,i Integrationsbeiwert des Stromzustandsreglers
KT,i Totzeitbeiwert des Stromzustandsreglers
KM,i Vorsteuerfaktor des Stromzustandsreglers
KP,i Proportionalbeiwert des Stromzustandsreglers
Ki,w Verstärkungsfaktor I-Anteil des Energiereglers
Kp,w Verstärkungsfaktor P-Anteil des Energiereglers
Kxy,H Hauptrelais des Zweigs xy
Kxy,V Vorladerelais des Zweigs xy
L Zweiginduktivität
Le Induktivität am Eingang des MMCs
Lh,MF Hauptinduktivität des Transformators
Li Induktivität der unterlagerten Regelstrecke
Lσ ,MF Streuinduktivität des Transformators
L(k) sortierte Liste mit Zellindizes in Abhängigkeit von der

Zellkondensatorspannung
N Anzahl der Zweige
Np Windungsanzahl der Primärseite
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Ns Windungsanzahl der Sekundärseite
ωa Kreisfrequenz der Ausgangsspannung
ωe Kreisfrequenz des internen Stromraumzeigers des MMCs
ωa0,HF große Kreisfrequenz der Null-Komponente der

Ausgangsspannung
ωa0,LF kleine Kreisfrequenz der Null-Komponente der

Ausgangsspannung
ωa,2harm Schwelle der Ausgangskreisfrequenz zur Aktivierung des

Energiehubs bei kleinen Ausgangsfrequnzen
ωa,max Maximale Kreisfrequenz der Ausgangsspannung
ωa,ûa0 Schwelle der Ausgangskreisfrequenz zur Aktivierung der

Null-Komponente
ωa0 Kreisfrequenz der Null-Komponente der

Ausgangsspannung
ωa,SO Ausgangskreisfrequenz zur Umschaltung der

Kreisfrequenz der Null-Komponente der
Ausgangsspannung

ωe0 Kreisfrequenz der Eingangsspannung
Pa,max maximale Ausgangswirkleistung
pCxyz Zellkondensatorleistung der Zelle xyz
pCxy Zweigkondensatorleistung des Zweigs xyz
pCxyz Mittlwert der Zellkondensatorleistung der Zelle xyz

während einer Modulationsperiode
pD Durchlassverluste eines MOSFETs
p∆α Differenzleistung der Alpha-Komponente
p∗

∆α Differenzsollleistung der Alpha-Komponente
p∆β Differenzleistung der Beta-Komponente
p∗

∆β Differenzsollleistung der Beta-Komponente
p∆0 Differenzleistung der Null-Komponente
p∗

∆0 Differenzsollleistung der Null-Komponente
p∗

∆
Alpha-/Beta-Komponente der Differenzsollleistung

pe Eingangsleistung MMC
ϕa Differenzwinkel zwischen Ausgangsstrom zu

Ausgangsspannung
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ϕa0 Differenzwinkel zwischen der Null-Komponente der
Ausgangsspannung und Null-Komponente des
Ausgangsstroms

ϕe0 Differenzwinkel zwischen Eingangsstrom zu
Eingangsspannung

ϕT Reversierdauer in rad für den Eingangsstrom
pΣα Summenleistung der Alpha-Komponente
p∗

Σα Summensollleistung der Alpha-Komponente
pΣβ Summenleistung der Beta-Komponente
p∗

Σβ Summensollleistung der Beta-Komponente
pΣ0 Summenleistung der Null-Komponente
p∗

Σ0 Summensollleistung der Null-Komponente
p∆ Raumzeiger der Differenzleistung
pΣ Raumzeiger der Summenleistung
p∗

Σ
Alpha-/Beta-Komponente der Summensollleistung

Ψh Hauptfluss des Transformators
Ψ̂h Spitzenwert des Hauptflusses des Übertrags
R Zweigwiderstand
RDS(on) Durchlasswiderstand eines MOSFETs im eingeschalteten

Zustand
RMF Widerstand des Transformators
Re Widerstand am Eingang des MMCs
Ri Widerstand der unterlagerten Regelstrecke
RV Vorladerwiderstand eines Zweigs
Sa Ausgangsscheinleistung
Sa,max maximale Ausgangsscheinleistung
tA Zeitdauer des aktiven Zustands
τi Zeitkonstante der Stromregelstrecke
τI,i Zeitkonstante des Integralverhaltens
τw,i Zeitkonstante des Führungsverhaltens
Te0 Periode der Eingangsspannung
Tf,w Zeitkonstante des Istwert-Filters der Energie
ϑxyz Kühlkörpertemperatur der Zelle xyz
TM Modulationsperiode
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TR Regelperiode
Tσ,p Ersatzzeitkonstante des unterlagerten Regelkreises
Tσ,u Totzeit des Stellglieds
Tσ,w,res Resultierende nicht kompensierbare Zeitkonstante des

Energieregelkreises
TT Trägersignalperiode
TV Verriegelungszeit
ua0 Null-Komponente der Ausgangsspannung des MMCs
u∗a0 Sollwert der Null-Komponente der Ausgangsspannung

des MMCs
uaα Alpha-Komponente der Ausgangsspannung des MMCs
u∗aα Sollwert der Alpha-Komponente der Ausgangsspannung

des MMCs
uaβ Beta-Komponente der Ausgangsspannung des MMCs
u∗aβ Sollwert der Beta-Komponente der Ausgangsspannung

des MMCs
ûa Amplitude der Ausgangsspannung
ûa,o obere Schwelle der Amplitude der Ausgangsspannung zur

Aktivierung der Null-Komponente
ûa,u untere Schwelle der Amplitude der Ausgangsspannung

zur Aktivierung der Null-Komponente
u∗ay Ausgangsspannung des Strangs y
ûa,max maximale Ausgangsspannung
ûa0 Amplitude der Null-Komponente der Ausgangsspannung
ua Ausgangsspannungsraumzeiger MMC
ûa,max Begrenzungslänge für den Sollwert der

Ausgangsspannung
uay0 Ausgangsspannung der Phase y gegen den Mittelpunkt

des Zwischenkreises
uay− Ausgangsspannung der Phase y gegen den negativen Pol

des Zwischenkreises
uC,min kleinste Zweigkondensatorspannung aller sechs Zweige
uCxy Zweigkondensatorspannung des Zweigs xy
uCxy mittlere Zweigkondensatorsollspannung
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u∗Cxy Zweigkondensatorsollspannung des Zweigs xy
uCxyz Zellkondensatorspannung der Zelle xyz
uCxyz,max maximal auftretende Zellkondensatorspannung
uDC Zwischenkreisspannung
ue Eingangsspannung MMC
ûe Amplitude der der Eingangsspannung
Ue∼ Effektivwert der 1. Harmonischen der Eingangsspannung
ûe∼ Amplitude der 1. Harmonischen der Eingangsspannung
ue∼ Grundschwingung der Eingangsspannung
uG Störgrößenaufschaltung
uG0 Störgrößenaufschaltung für die Komponente uL0
uGα Störgrößenaufschaltung für die Komponente uLα
uGβ Störgrößenaufschaltung für die Komponente uLβ
uL0 Null-Komponente der Drosselspannung
uL0,max Begrenzungswert der Komponente uL0
u∗L0 Null-Komponente der Soll-Drosselspannung
u∗L0,lim Begrenzte Null-Komponente der Soll-Drosselspannung
uLα Alpha-Komponente der Drosselspannung
uLα,max Begrenzungswert der Komponente uLα
u∗Lα Alpha-Komponente der Soll-Drosselspannung
uLβ Beta-Komponente der Drosselspannung
uLβ,max Begrenzungswert der Komponente uLβ
u∗Lβ Beta-Komponente der Soll-Drosselspannung
ûL,max Begrenzungslänge für den Sollwert der

Raumzeigerdrosselspannung
u∗L Sollwert der Raumzeigerdrosselspannung
u∗L,lim Begrenzter Raumzeiger der Drosselspannung
uLy Spannung über der Drossel in der Phase y
uVB Ausgangsspannung Mittelfrequenz-Vollbrücke
uxα Alpha-Zweigkompomente des x-Zweigs
uxβ Beta-Zweigkompomente des x-Zweigs
ux0 Null-Zweigkompomente des x-Zweigs
uxy Zweigspannung des Zweigs xy
uxy,max maximale Zweigspannung
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u∗xy Zweigsollspannung des Zweigs xy
u∗xy,Rest Rest-Zweigsollspannung des Zweigs xy
uxyz Zellspannung der Zelle xyz
uxyz mittlere Zellspannung während eine Modulationsperiode
u∗xyz Zellsollspannung der Zelle xyz
w Istenergie
wCxy Zweigkondensatorenergie des Zweigs xy
wCxy,max maximale Zweigkondensatorenergie
wCxy,min minimale Zweigkondensatorenergie
wCxy mittlere Zweigkondensatorenergie des Zweigs xy
wCxyz Zellkondensatorenergie der Zelle xyz
wCxyz mittlere Zellkondensatorenergie der Zelle xyz
w∗

∆α Sollwert der Differenzenergie der Alpha-Komponente
w∆α Differenzenergie der Alpha-Komponente
w∗

∆β Sollwert der Differenzenergie der Beta-Komponente
w∆β Differenzenergie der Beta-Komponente
w∗

∆0 Sollwert der Differenzenergie der Null-Komponente
w∆0 Differenzenergie der Null-Komponente
w∗

Σα Sollwert der Summenenergie der Alpha-Komponente
wΣα Summenenergie der Alpha-Komponente
w∗

Σβ Sollwert der Summenenergie der Beta-Komponente
wΣβ Summenenergie der Beta-Komponente
w∗

Σ0 Sollwert der Summenenergie der Null-Komponente
wΣ0 Summenenergie der Null-Komponente
ξi Korrekturfaktor des Stromvorzeichens und -werts
ξT Korrekturfaktor des trapezförmigen Stroms zur

Leistungsberechnung
zI,i Eigenwert des Integralverhaltens
zw,i Eigenwert des Führungsverhaltens

Spezifische Größen des PHIL-Emulators

γ Rotorwinkel der Maschine
γB Bezugswinkel
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id d-Strom der Maschine
id,PHIL d-Strom im PHIL-Strang
iq q-Strom der Maschine
iq,PHIL q-Strom im PHIL-Strang
iy Strom im Maschinenstrang y
iy,PHIL Strom im PHIL-Strang y
KP,PHIL P-Verstärkung des PHIL-Stromreglers
LC Induktivität des Kopplungsnetzwerks
Mi inneres Drehmoment der Maschine
nGW Ordnung des gleitenden Mittwertfilters
ω elektrische Kreisfrequenz der Maschine
p Polpaarzahl der Maschine
Ψd d-Fluss der Maschine
Ψq q-Fluss der Maschine
ΨSy Statorfluss im Strang y der Maschine
RC Widerstand des Kopplungsnetzwerks
RS Strangwiderstand der Maschine
TP Periode zur Berechnung der PHIL-Modelle
u∗ad,korr korrigierte Soll-Ausgangsspannung der d-Achse
u∗ad Soll-Ausgangsspannung der d-Achse
u∗aq,korr korrigierte Soll-Ausgangsspannung der q-Achse
u∗aq Soll-Ausgangsspannung der q-Achse
ud d-Spannung der Maschine
ud,PHIL d-Spannung im PHIL-Strang
uq q-Spannung der Maschine
uq,PHIL q-Spannung im PHIL-Strang
uy Strangspannung im Strang y der Maschine
uy,PHIL Spannung im PHIL-Strang y
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Die universelle dreiphasige Spannungsquelle stellt eine galvanisch getrennte 
Ausgangsspannung mit frei einstellbarer Amplitude und Frequenz sowie 
bidirektionalem Leistungsfluss dar. Zudem soll diese einen niedrigen Ober-
schwingungsgehalt, hohe Dynamik und kurze Reaktionszeit der Ausgangs-
spannung bereitstellen. Anwendbar sind universelle dreiphasige Spannungs-
quellen beispielsweise zum Testen von elektrischen Betriebsmitteln und zum 
Prüfen des Verhaltens von Erzeugungseinheiten als Folge von Fehlerfällen im 
Netz. Ebenfalls denkbar ist der Einsatz in Power Hardware-in-the-Loop-
Prüfständen, die zur Nachbildung von elektrischen Netzen und Maschinen 
dienen.

In dieser Arbeit wird ein neues, in der Spannung skalierbares Konzept für eine 
universelle dreiphasige Spannungsquelle erarbeitet, ausgelegt und aufge-
baut. Hierfür wird der Betriebsbereich der Modularen Multilevel-Umrichter 
erweitert, ein neues Konzept für die galvanische Trennung realisiert sowie ein 
Verfahren zur aufwandsarmen Erhöhung der Modulationsfrequenz entwickelt. 
Der Versuchsaufbau wird als Teil eines Power Hardware-in-the-Loop Prüf-
stands zur Emulation einer hochausgenutzten Synchronmaschine verwendet, 
um die technische Einsetzbarkeit nachzuweisen.

Der Modulare Multilevel-Umrichter als
dreiphasige Spannungsquelle


