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Zusammenfassung

Das Streben nach Unabhingigkeit von der Olindustrie und ein stei-
gendes Umweltbewusstsein treiben die Entwicklung von alternativen
Antriebsmoglichkeiten in der Automobilindustrie voran. Dies zeigt sich
auch in den Roadmaps der grossen Automobilhersteller, bei denen al-
ternativ angetriebene Fahrzeuge heute einen wichtigen Platz einneh-
men oder bereits als Produkte in den Markt gebracht wurden. Dabei
sind Elektrofahrzeuge und Elektro-Hybridfahrzeuge, die von mindestens
einem Elektromotor und einem weiteren Energiewandler angetrieben
werden, die am haufigsten gewahlten Alternativen. Dennoch werden
Hybridfahrzeuge im Vergleich zu herkommlichen Fahrzeugen selten ver-
kauft. Der Hauptgrund hierfiir liegt in den hohen Kosten, die heute noch
fiir die Herstellung des elektrischen Antriebssystems gegeben sind.

Um die Verluste moglichst klein zu halten, erfolgt die Speisung der
elektrischen Maschine iiber einen Pulswechselrichter aus einem 200
bis 400 V Hochspannungsbus. Daneben existiert eine Niederspannungs-
schiene, welche gestiitzt durch eine 12V Batterie Hilfsfunktionen ver-
sorgt. Beide Spannungslevel sind durch einen bidirektionalen DC/DC
Konverter mit Potentialtrennung verbunden.

Eine Moglichkeit zur Kostensenkung bietet die Verringerung der An-
zahl benotigter Bauteile. Dies bietet zusdtzlich den Vorteil, dass mei-
stens auch das Gewicht und das Volumen reduziert werden koénnen. In
der vorliegenden Arbeit werden zwei neue Konzepte vorgestellt, bei de-
nen durch die gemeinsame Nutzung von gewissen Systemteilen durch
den Pulswechselrichter und den DC/DC Konverter dieses Ziel erreicht
werden kann. Dabei entsteht aus den beiden Einzelsystemen Pulswech-
selrichter und DC/DC Konverter ein einziges multifunktionales Konver-
tersystem.



X Zusammenfassung

Nach einer kurzen Einleitung tiber das Einsatzgebiet der vorgestellten
Konverter und einer Zusammenstellung der Grundlagen fiir konventio-
nelle Hybridfahrzeuge wird in der vorliegenden Arbeit eine Ubersicht
iber bereits bestehende Integrationskonzepte gegeben. Da die beiden
vorgestellten Konzepte auf dem Prinzip der Dual Active Bridge beru-
hen, wird zunéchst die Funktionalitét dieses bereits bekannten DC/DC
Konverters erklért, bevor die beiden neuen Systeme behandelt werden.
Dabei wird auch ein vereinfachtes analytisches Modell erstellt, das fiir
alle besprochenen Konverter verwendet werden kann und lediglich eine
Anpassung der Parameter an das gewahlte System erfordert.

Um Voraussagen iiber die Effizienz der Systeme treffen zu koénnen,
miissen die einzelnen Verluste moglichst genau modelliert werden. Auf-
grund des verhiltnismissig grossen Nullwiderstandes der Maschine muss
den Maschinenverlusten ein besonderes Augenmerk geschenkt werden.
Daher wird in der vorliegenden Arbeit eine Finite Elemente Simulation
zur Bestimmung dieser Verluste durchgefiihrt.

Fiir die Steuerung des Systems bietet sich das von der Dual Acti-
ve Bridge bekannte Phase-Shift-Verfahren an, das fiir die beiden neuen
Systeme mit geringen Anpassungen direkt iibernommen werden kann.
Jedoch kann der Wirkungsgrad in gewissen Betriebspunkten relativ ge-
ringe Werte aufweisen. Daher werden in der vorliegenden Arbeit drei
weitere Schaltverfahren vorgestellt, durch welche die Effizienz des Sy-
stems gesteigert werden kann.

Erginzend zu den theoretischen Uberlegungen wird ein Vergleich der
drei Systeme beziiglich Bauteilaufwand und Wirkungsgrad fiir ein fikti-
ves System durchgefiihrt. Dabei wird auf die Potentiale und Probleme
der beiden neuen Konverter hingewiesen.

Die Arbeit wird vervollstandigt durch Messungen an einem Prototyp
kleinerer Leistung. Dabei zeigt sich, dass das entwickelte analytische
Modell sehr gut mit der Realitit iibereinstimmt und durch die vor-
gestellten neuen Schaltverfahren der Wirkungsgrad gesteigert werden
kann.



Abstract

The pursuit of independence from foreign oil and an increasing ecolo-
gical awareness push the development of alternative propulsion systems
in the automotive industry. This becomes also obvious by looking at
the road maps of the leading automobile manufacturers, where vehicles
with alternative propulsion systems play a decisive role or are already
introduced into the market. Electrical vehicles and hybrid electric ve-
hicles, where at least one electrical motor and another energy converter
are used, are thereby the most important alternative. Nevertheless, hy-
brid vehicles are sold connotatively less than conventional vehicles. The
main reasons for this difference are the relatively high production costs
for the electric propulsion system.

To keep the losses as small as possible, the electrical machine is fed
from an inverter which is connected to a 200V to 400V high voltage
bus. An additional low voltage bus supported by a 12V battery sup-
plies auxiliary functions. The two voltage levels are connected through
a bidirectional DC/DC converter with galvanic isolation.

A popular measure to decrease the production costs is to reduce the
number of required components. Furthermore, this method might also
diminish weight and volume of the system. In this thesis, two new con-
cepts are presented in which the goal of component reduction is achie-
ved by sharing some parts of the system with both the inverter and the
DC/DC converter. In doing so, one multi-functional converter system
emerges from the two separate systems inverter and DC/DC converter.

After a short introduction on the application area of the presented
converters and a summary of the basics concerning conventional hybrid
vehicles, an overview of the existing integration concepts is given. As the
presented converters are based on the Dual Active Bridge, the functio-
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nality of this converter is described first, followed by the presentation of
the two new systems. A simplified analytic model is developed too. This
model can be used for all converters by adjustment of the parameters
depending on the chosen system.

To forecast the systems’ efficiency, it is necessary to model all the los-
ses as accurate as possible. Due to the comparative large zero-sequence
resistance, the machine’s losses are of particular importance. Hence, a
Finite Element Simulation is performed to determine these losses.

To control the new systems, the well known phaseshift modulation
developed for the Dual Active Bridge can be used with only a few modi-
fications. However, a very low efficiency might result at some operating
points. In this thesis, three new switching strategies are presented to
improve the systems’ efficiency.

In addition to the theoretical considerations, a comparison of the
two new systems and the Dual Active Bridge regarding the number of
components and the efficiency is carried out for a virtual system. The
potentials and problems associated with the new converters are pointed
out too.

The thesis is completed by measurements taken from a prototype
system designed for smaller power ratings. It is shown that the analytic
model and the reality correspond very well and that the efficiency can
be significantly improved by the new proposed switching strategies.









Kapitel 1

Einleitung

Hybridfahrzeuge gewinnen aufgrund der steigenden Benzinpreise und
des zunehmenden Umweltbewusstseins immer mehr an Bedeutung. Die
meisten renommierten Fahrzeughersteller sind mit der Entwicklung ei-
nes Hybridfahrzeuges beschiiftigt oder bieten bereits Hybridfahrzeuge
an. Auch die Anzahl verkaufter Hybridfahrzeuge stieg iiber die letz-
ten Jahre stetig an, wie Abbildung 1.1 anhand der Anzahl verkaufter
Hybridfahrzeuge in den USA zeigt [47]. Einzig die Finanzkrise hat die
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QE 350|000 — LeXuS LS600hL
B ' Saturn Vue
= 300'000 | " Nissan Altima
5 250!000 TOyOta Camry
qg v B Lexus GS 450h
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g 100'000 B Honda Accord
é 50'000 B Ford Escape
B Honda Civic
0 B Toyota Prius

99 00 01 02 03 04 05 06 07 MHonda Insight

Abbildung 1.1: Anzahl verkaufter Hybridfahrzeuge in den Jahren
1999 bis 2007 in den USA.
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Verkaufszahlen im Jahr 2008 leicht gebremst.

Dennoch sind Hybridfahrzeuge bis heute kein Massenprodukt. Im
Jahr 2007 waren nur rund 2.2% aller in den USA verkaufter Auto-
mobile Hybridfahrzeuge. Der Hauptgrund hierfiir liegt in den hohen
Herstellungskosten. Damit Hybridfahrzeuge zu einem Massenprodukt
werden koénnen, muss der Kostenaufwand verringert werden. Ausser-
dem sind die Komponenten des elektrischen Antriebs und des DC/DC
Konverters (sieche Abbildung 1.3) relativschwer und voluminds. Weitere
Vorteile verspricht man sich daher durch die Volumen- und Gewichtsre-
duktion der Systeme. In den USA haben sich Industrie und unabhingige
Forscher zusammengeschlossen und die ,Freedom Car and Fuel Partner-
ship” gegriindet, die neue und verbesserte Technologien untersucht und
entwickelt, um mittelfristig den Benzinverbrauch zu senken und langfri-
stig den Ubergang vom Benzin-Elektro- zum Brennstoffzellen-Elektro-
Hybrid zu ermoglichen [12]. Bei heutigen Hybridfahrzeugen sind die Ko-
sten fiir das elektrische Antriebssystem mit circa 33 $/kW zu hoch, als
dass sich ein Hybridfahrzeug fiir einen durchschnittlichen Kéufer loh-
nen wiirde. Daher miissen neue Wege fiir den Aufbau des elektrischen
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Abbildung 1.2: Noétige Entwicklung der Herstellungskosten fiir den
elektrischen Antrieb gemaéss [12], damit Hybridfahrzeuge gegeniiber rei-
nen Verbrennungsmotorfahrzeugen konkurrenzfihig werden.
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Antriebssystems gefunden werden, wie Abbildung 1.2 verdeutlicht.

Abbildung 1.3 zeigt einen moglichen Aufbau des elektrischen An-
triebssystems. Da sowohl Brennstoffzellen-, Hybrid-Elektro- und reine
Elektro-Fahrzeuge eine elektrische Maschine verwenden, wird bei die-
sen Fahrzeugen der Antrieb dhnlich aufgebaut. Um die Verluste mog-
lichst klein zu halten, erfolgt die Speisung der Maschine aus einem 200
bis 400 V Hochspannungsbus iiber einen Pulswechselrichter (auch Inver-
ter genannt), der die 200 bis 400 V Gleichspannung in eine dreiphasige
Wechselspannung umwandelt. Daneben existiert eine Niederspannungs-
schiene. Gestiitzt durch eine 12V Batterie, versorgt diese Hilfsfunktio-
nen. Die beiden Spannungsschienen sind durch einen bidirektionalen
DC/DC Konverter mit Potentialtrennung verbunden.

1.1 Neue Beitrage der Arbeit

Der Schwerpunkt der Dissertation liegt auf der Untersuchung und Ana-
lyse unterschiedlicher Konzepte zur Integration des DC/DC Konverters
und des Pulswechselrichters fiir Hybridfahrzeuge mit dem Ziel, den Ko-
stenaufwand zu verringern. Hauptziel ist dabei die Minimierung der
bendtigten Bauteile des Konverters, wobei auch fertigungstechnische
Aspekte einfliessen. Ausserdem sollten der Pulswechselrichter und die
elektrische Maschine im Vergleich zum konventionellen Aufbau nach

Verbrennungs-
motor
OO OH Tak 12V
Batterie
|
—— — — DC/DC
Getrieb
ciiebe I Elektrische | Konverter
Maschine '— — — — — — — — _I_ _
Pulswechsel- 273V |
richter Batterie | |
. >_ __ ____ _ ____ I

Elektrisches Antriebssystem

Abbildung 1.3: Antrieb eines typischen Hybridfahrzeuges.
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Abbildung 1.3 zusétzlich nur minimal belastet werden.

Der Hauptansatz fiir die verschiedenen Konzepte besteht darin, durch
die Nutzung der Nullspannung des Pulswechselrichters und der An-
triebswicklung, beziehungsweise des Magnetkreises der elektrischen Ma-
schine, Bauteile des DC/DC Konverters einzusparen. Die Maschine, der
Pulswechselrichter und der DC/DC Konverter werden dabei zu einem
einzigen, multifunktionalen System kombiniert. Es werden verschiede-
ne Alternativen evaluiert. Die theoretischen Uberlegungen werden an
einem Labormuster verifiziert.

Die Hauptbeitriage der Arbeit werden im Folgenden aufgelistet:

e Uberblick iiber die bisher existierenden Ansitze zur Inte-
gration eines DC/DC Konverters in das Pulswechselrichter-
/Maschinensystem.

e Entwicklung und Erkldrung der Funktionsweise von zwei neuen
Konzepten zur Integration.

e Detaillierte Betrachtung der auftretenden Verluste fiir das kon-
ventionelle Konzept mit einer Dual Active Bridge und die beiden
neuen Konzepte.

o Aufstellung eines mathematischen Modells fiir das konventionelle
Konzept mit einer Dual Active Bridge und fiir die beiden neuen
Konzepte.

o Untersuchung der Auswirkung von nicht idealem Verhalten auf
das mathematische Modell.

e Entwicklung verschiedener Schaltverfahren zur Optimierung der
Effizienz.

e Vergleich zwischen dem konventionellen Konzept mit einer Dual
Active Bridge und den beiden neuen Konzepten.

e Untersuchung der Auswirkungen der Integration auf die elektri-
sche Maschine.
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1.3 Gliederung der Arbeit

Nach einer Einleitung iiber das Einsatzgebiet der vorgestellten Konzepte
werden in der vorliegenden Arbeit kurz die Grundlagen fiir konventio-
nelle Hybridfahrzeuge vorgestellt. Ausserdem wird eine Ubersicht iiber
bereits existierende Ansétze zur Integration des DC/DC Konverters auf-
gestellt. Der Hauptteil der Arbeit befasst sich mit der Analyse von zwei
neu entwickelten Integrationskonzepten. Fiir eine Bewertung der beiden
Systeme werden die neuen Konverter mit einem konventionellen Sys-
tem nach Abbildung 1.3 verglichen, dessen DC/DC Konverter als Dual
Active Bridge realisiert wird. Beim ersten System werden durch die
Nutzung der Nullspannung Bauteile eingespart, wobei weiterhin ein ex-
terner Transformator verwendet wird. Beim zweiten Konzept wird auch
das Eisen der elektrischen Maschine genutzt und ein in der Maschine
integrierter Transformator realisiert, womit der externe Transformator
entfallt. Zuerst werden die beiden neuen Konzepte und das konventionel-
le Konzept kurz beschrieben, um dann analytische Modelle aufzustellen,
so dass die Systeme direkt verglichen werden konnen. Dabei ist fiir die
beiden neuen Konzepte das Nullsystem-Ersatzschaltbild der elektrischen
Maschine entscheidend. Messungen der Nullimpedanz an einer skalier-
ten Prototyp-Maschine und einer in konventionellen Hybridfahrzeugen
eingesetzten Maschine werden dabei durch FEM-Simulationen nachge-
bildet. Neben dem klassischen Phase-Shift-Verfahren zur Ansteuerung
der Schalter des DC/DC Konverters, das allerdings fiir die beiden neu-
en Systeme angepasst werden muss, existieren andere Schaltkonzepte.
Verschiedene Moglichkeiten werden vorgestellt und in das analytische
Modell mit einbezogen. Da durch die Integration des DC/DC Konver-
ters die Maschine zuséatzlich belastet wird, werden zudem die Beeinflus-
sung des Drehmoments und das Problem der Séttigung des Eisens der
elektrischen Maschine untersucht. Schliesslich werden die drei Konzepte
fiir Spezifikationen, wie sie typischerweise in Hybridfahrzeugen gege-
ben sind, ausgelegt und miteinander verglichen. Um die theoretischen
Erkenntnisse der Arbeit zu iiberpriifen, wird ein Labormuster kleine-
rer Leistung aufgebaut. Abschliessend werden die Messergebnisse fiir
diesen Prototyp vorgestellt und mit den berechneten beziehungsweise
simulierten Verldufen verglichen.



Kapitel 2

Stand der Technik im
Bereich Hybridfahrzeuge

Bevor die neuen Konzepte vorgestellt werden, werden in diesem Ka-
pitel wichtige Begriffe fiir Hybridfahrzeuge gekldrt. Dann werden die
Grundlagen der Leistungselektronik in konventionellen Hybridfahrzeu-
gen zusammengefasst und die wichtigsten Funktionsprinzipien elektri-
scher Maschinen erldutert. Zuletzt werden der DC/DC Konverter und
der Pulswechselrichter ndher beschrieben.

2.1 Aufbau von Hybridfahrzeugen

Hybridfahrzeuge besitzen grundsétzlich mindestens zwei verschiedene
Antriebssysteme. Indem beide Antriebssysteme jeweils in jenem Bereich
eingesetzt werden, in dem sie gegeniiber dem anderen Antriebssystem
Vorteile aufweisen, kann das Gesamtsystem verbessert werden. Die hiu-
figste Anwendung findet dabei die Kombination von Verbrennungs- und
Elektromotor. Werden beispielsweise ein Benzin- und ein Elektromo-
tor verwendet, so erreicht der Benzinmotor nur in einem kleinen Dreh-
zahlbereich den maximalen Wirkungsgrad. Ausserdem ist das Drehmo-
ment bei kleinen Drehzahlen gering. Im Gegensatz dazu ist die Effizi-
enz des Elektromotors iiber den Drehzahlbereich in etwa konstant, und
schon bei stehendem Motor wird das volle Drehmoment geliefert. Ab-

7



8 Stand der Technik im Bereich Hybridfahrzeuge

bildung 2.1 zeigt den Verlauf der Drehmomente. Werden diese beiden
Motoren nun kombiniert, so kann einerseits der Benzinmotor hiufiger in
dem Bereich betrieben werden, in dem der grosste Wirkungsgrad auf-
tritt, und andererseits kann aus dem Stillstand das Drehmoment der
elektrischen Maschine zur Beschleunigung genutzt werden. Durch die
Kombination dieser beiden Motoren kann also die Effizienz verbessert,
der fossile Kraftstoffverbrauch verringert und zusétzlich das Drehmo-
ment im niedrigen Drehzahlbereich gesteigert werden. Ausserdem kann
iiber die elektrische Maschine Bremsenergie riickgewonnen werden.

Abhéngig davon, welche Aufgaben die elektrische Maschine iiber-
nimmt, werden drei Arten der Hybridisierung unterschieden.

Beim Mikrohybrid wird die Elektromaschine lediglich fiir die Start-
Stopp-Funktion genutzt. Bei der Start-Stopp-Funktion wird der Ver-
brennungsmotor bei jedem Fahrzeugstillstand, beispielsweise beim War-
ten vor dem Lichtsignal, automatisch ausgeschaltet und beim Betétigen
der Kupplung iiber den integrierten Starter-Generator wieder gestartet.
Fiir die Speisung wird die 12 V Batterie verwendet, die auch in reinen
Verbrennungsmotor-Fahrzeugen eingesetzt wird, wobei sie im Mikrohy-
brid allenfalls etwas leistungsstirker ausfillt. Ausserdem kann {iber die
Riickgewinnung der Bremsenergie die 12 V Batterie geladen werden. Der
Elektromotor wird aber nicht genutzt, um das Fahrzeug anzutreiben.

Neben der Umsetzung dieser Start-Stopp-Funktion unterstiitzt beim
Mildhybrid die elektrische Maschine den Verbrennungsmotor zur Leis-

300
= //"'“~\\\ — — Benzinmotor
Z, ,/ S~ Elektromotor
|5 7
= /
g /
=
ot
@)
i 4000

Drehzahl [U/min]

Abbildung 2.1: Vergleich des typischen Verlaufs des Drehmoments
eines Elektromotors mit dem eines Benzinmotors.
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tungssteigerung oder zur Effizienzsteigerung. Zusétzlich zu der 12V
Batterie wird eine wesentlich leistungsfihigere Batterie verwendet.

Der Vollhybrid bietet die gleichen Funktionen wie der Mildhybrid.
Zusétzlich kann aber das Fahrzeug {iber eine gewisse Zeit auch allei-
ne von der elektrischen Maschine angetrieben werden. Tabelle 2.1 gibt
einen Uberblick iiber die Hybridisierungsstufen.

Aufgrund der immer strenger werdenden Emissionsauflagen und dem
zunehmenden Wunsch nach mehr Unabhiingigkeit von Olimporten wird
langfristig mehr und mehr der Vollhybrid dominieren. Daher wird in der
vorliegenden Arbeit lediglich der Vollhybrid behandelt.

2.2 Aufbau der Leistungselektronik

Die meisten Hybridfahrzeuge verwenden zwei verschiedene Spannungs-
niveaus. Wahrend der Pulswechselrichter von einem Hochspannungs-
bus gespeist wird, um die Verluste beim Antrieb der Maschine mog-
lichst klein zu halten, wird die Leistung fiir konventionelle Lasten wie
zum Beispiel das Lichtsystem wie bei den reinen Verbrennungsmotor-
Fahrzeugen durch ein 12V Bussystem geliefert. Um Leistung zwischen
dem Hoch- und dem Niederspannungsbus zu transportieren, wird ein

Mikro- Mild- Voll-
hybrid hybrid hybrid
spezifisches Leistungs-
gewicht, Leistung des | <4kW\t 6-14 KW\t >20 kW\t
el. Antriebes pro
Tonne Fahrzeugmasse
Start-Stopp X X X
Automatik
Unterstiitzung des X X
Verbrennungsmotors
Rein el. Fahren X
Beispiel BMW ler | Honda Civic | Toyota Prius
Tabelle 2.1: Uberblick iiber die verschiedenen Hybridisierungsstu-

fen [49].
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DC/DC
Konverter Pulswechsel- Elektr.
12V Lasten richter Maschine

Batterie 12 V DC 200 ... 400 V DC
Schiene Schiene

SRl

Abbildung 2.2: Leistungselektronik in Hybridfahrzeugen.

DC/DC Konverter verwendet. Abbildung 2.2 verdeutlicht den Aufbau.
Der Hochspannungsbus wird je nach Ausfiihrungsart durch Batterien,
Brennstoffzellen oder Super-Caps gestiitzt, wobei teilweise ein DC/DC
Konverter verwendet wird, um die Eingangsspannung des Pulswechsel-
richters auf einen definierten Wert hoch zu setzen und somit die Verluste
im Pulswechselrichter kleiner zu halten.

Grundsétzlich sind die vorgestellten Konzepte auch fiir andere Hy-
bridfahrzeuge, die eine elektrische Maschine verwenden, oder auch fiir
reine Brennstoffzellen-Fahrzeuge verwendbar.

2.3 Elektrische Maschine

Fiir die beiden vorgestellten Systeme wird ein Teil des DC/DC Konver-
ters in den Pulswechselrichter und die elektrische Maschine integriert.
Daher werden in den folgenden Kapiteln die wichtigsten Grundlagen
iber elektrische Maschinen und Pulswechselrichter kurz zusammenge-
fasst. Fiir detailliertere Betrachtungen wird auf weiterfithrende Litera-
tur wie beispielsweise [30] und [37] verwiesen.

Der elektrische Antrieb in heutigen Hybridfahrzeugen wird haupt-
sdchlich mit Synchronmaschinen realisiert, aber auch Asynchronmaschi-
nen werden verwendet. Die Asynchronmaschine ist billig und robust, die
permanenterregte Synchronmaschine dagegen hat einen héheren Wir-
kungsgrad und ein besseres Verhéltnis von Leistung und Gewicht. Ob-
wohl momentan beide Maschinentypen verwendet werden, setzten vor
allem die zur Zeit fithrenden Hybrid-Hersteller auf Synchronmaschinen.
Daher wird in der vorliegenden Arbeit nur auf die permanenterregte
Synchronmaschine (PMSM) eingegangen. Des Weiteren wird angenom-
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men, dass sich die Permanentmagnete auf dem Rotor befindet und der
Rotor innerhalb des Stators liegt. Die vorgestellten Konzepte lassen sich
aber ohne Einschrinkungen auch auf andere Synchron- und Asynchron-
maschinen iibertragen. Einzige Bedingung ist, dass die Phasenwicklun-
gen des Rotors in Sternschaltung ausgefiihrt werden, so dass die Ent-
stehung eines Nullstromes moglich ist. Die Bedeutung des Nullsystems
fiir die beiden neuen Konzepte wird ausfiihrlicher in Kapitel 4.2.2 be-
handelt.

Permanenterregte Synchronmaschinen basieren wie viele Maschinen
auf der Nutzung der Lorenzkraft

ﬁ:](ixé). (2.1)

Wird ein einzelner Leiter betrachtet, so bezeichnet I den Betrag des
Stromes durch diesen Leiter, B die magnetische Flussdichte und [ den
Einheitsvektor, der in Richtung des Stromflusses zeigt. Bei geeigneter
Bestromung bewirkt die Lorenzkraft iiber die Zeit eine Drehung des
Rotors. Im Generatorbetrieb wird durch die Drehung des Rotors und
damit der Permanentmagnete ein sich zeitlich &ndernder magnetischer
Fluss im Stator erzeugt, der in den Leitern des Stators eine Spannung
induziert.

Da die Beeinflussung des Drehmoments durch die beiden neuen Sys-

teme in Kapitel 7 untersucht werden soll, wird hier auf die Herleitung
der Drehmomentberechnung néher eingegangen. Vorerst wird angenom-

Abbildung 2.3: Wahl der Hiillfliche C.
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men, dass keine Sattigung des Eisens auftritt, so dass das System line-
ar ist und die einzelnen Flussanteile addiert werden koénnen. Um nicht
schon zu Beginn mit vereinfachenden Annahmen beziiglich der strom-
durchflossenen Leiter oder der Luftspaltgeometrie zu rechnen, wird das
Drehmoment hier iiber den Maxwellschen Spannungstensor

pH? — SpH? pHy Hy pHy Hg
T= wHo Hy pH3 — LpH? wHo Hs (2.2)
wHs Hy wHsHy uH2 — %MHZ

berechnet [30]. Dabei entspricht H; dem Beitrag des magnetischen Flus-
ses in Richtung des ersten Einheitsvektors e¢7. Ho und Hs sind analog
definiert. Des Weiteren gilt

H, H,
H>=| Hy |o| Hy, | =H?+ H? + H2. (2.3)
Hj H;

Da im gegebenen Fall die Kraft auf den Rotor interessiert, wird fiir die
Berechnung der Kraft

F = ]4 Te,dA (2.4)
C

die Hiille C derart als Zylinderfliche gewihlt, dass sie im Luftspalt
direkt am Stator liegt. €;, bezeichnet dabei den senkrecht auf der Hiille
stehenden Einheitsvektor. Abbildung 2.3 veranschaulicht diese Wahl.
Da fiir das Drehmoment M nur der vorzeichenbehaftete Betrag F; der
tangential zur Statoroberfliche angreifende Kraft von Bedeutung ist,
kann das Drehmoment nun iiber

D
2
bestimmt werden, wobei D den Innendurchmesser des Stators bezeich-
net. Werden die Nutoffnungen vernachldssigt, ist H; auf der gewé&hl-
ten Hiille proportional zum Strombelag A des Stators. Ausserdem wird
B = B, gelten. Um die Drehmomentberechnung besser zu verstehen,
wird die Maschine gedanklich an einem Ort aufgetrennt und auf ei-
ne Ebene abgewickelt. Werden die Felder dann in beide Richtungen
periodisch fortgesetzt, so kann die Fourier-Reihe der Felder zu einem
Zeitpunkt gebildet werden.

. D
M=iFxF=2F= E]{ H,H,dA (2.5)
C

oo

A, t)=> (Ai cos(i%” — wit — %)) (2.6)

i=1
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beziehungsweise
=/ 2z
B(x,t) = Z <Bj cos(jﬁ — wjt — <pj)> . (2.7)
j=1

x bezeichnet die Lingen-Koordinate im auf die Ebene abgewickel-
ten Feld und héingt iiber = erD mit der Winkelkoordinate e
zusammen. w; bezeichnet die Winkelgeschwindigkeit der i-ten Wel-
le, und ¢; die Verschiebung dieser Welle gegeniiber der Nullkoordi-
nate. Durch diese Umformung kann nun derjenige Anteil des Dreh-
moments berechnet werden, der von der i-ten Welle des Strombela-
ges A;(z,t) = A; cos(i2Z — w;t — ;) und der j-ten Welle der magne-
tischen Flussdichte Bj(x,t) = B; cos(j 3£ — w;t — ;) verursacht wird.
Aufgrund der Integration {iber den gesamten Umfang sind nur diejeni-
gen Drehmoment-Anteile ungleich Null, bei denen A;(z,t) und Bj(z,t)
die gleiche rdumliche Wellenldnge haben. Dann ergibt sich fiir das von
A;i(z,t) und Bj(z,t) verursachte Drehmoment [30]

2

Mij(t) = Fum’% = 2W%l1A7BJ COS [((,u7 + Wj)t + ((Pi + (pj)] . (28)
Sind die zeitlichen Perioden von A; und B; verschieden, das heisst gilt
w; # wj, entsteht lediglich ein Pendelmoment, das aufgrund der zusétz-
lichen Verluste nicht erwiinscht ist. Die Grundwelle der Flussdichte hat
eine rdumliche Wellenldnge, die der Polpaarteilung entspricht, wihrend
im zeitabhingigen Anteil die Frequenz direkt der Drehgeschwindigkeit
multipliziert mit der Anzahl der Polpaare entspricht. Um also ein m&g-
lichst grosses Nutzmoment zu erzeugen, muss im Stator ein Drehfeld
mit der gewiinschten Motordrehzahl multipliziert mit der Anzahl der
Polpaare erzeugt werden. Dies wird erreicht, indem die drei Phasen a, b
und c so angesteuert werden, dass die Grundwelle der darin fliessenden
Strome jeweils um einen Phasenwinkel wt = 2?” verschoben wird. Auf-
grund der zusitzlichen rdumlichen Verschiebung um den elektrischen
Winkel o« = %” entsteht ein Drehfeld, dessen rdumliche Grundwellen-
lange unabhéngig von der Leiteranordnung innerhalb einer Phase exakt
der Polpaarteilung entspricht. Somit hat der Strombelag eine Hauptwel-
le, deren rdumliche Wellenldnge mit der Polpaarteilung iibereinstimmt
und deren zeitliche Periode der Kehrwert der Stromfrequenz ist. Da
sich in der Synchronmaschine der Rotor synchron zum von den Sta-

torstromen erzeugen Drehfeld bewegt, haben also die Hauptwelle des
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Stator-Strombelages und die Hauptwelle der vom Rotor erzeugten ma-
gnetischen Flussdichte die gleiche rdumliche Wellenlénge und die gleiche
zeitliche Periode. Daher resultiert nach Gleichung (2.8) ein zeitlich kon-
stantes Drehmoment. Durch Umformung erhilt man nun fiir die Grund-
wellen die bekannte Drehmomentgleichung. Durch die Integration der
rotorerzeugten magnetischen Flussdichte iiber eine halbe Polpaarteilung
erhdlt man den Polradfluss ¥;. Wird zudem das dq-System verwendet

iq 9 cos(f)  cos(f — %r) cos(f + ) ia
i | = A sin(f) —sin(f — ) —sin(6 + ) i |,
ia 1 1 1 ;

2 2 2 e

so représentiert i, genau den Anteil des Sténderstromes, der fiir die
Drehmomentbildung verantwortlich ist, und es folgt die bekannte Dreh-
momentgleichung

3.
Mo(t) = S iy (1), (2.9)
wobei der Index ; anzeigt, dass die Statorgrossen betrachtet werden.

Die Formel fiir das Drehmoment bildet zusammen mit den Gleichun-
gen

deﬁft ) Mt = Mg () (2.10)

d‘;‘lf) — () (2.11)

Pwrr = W (2.12)

usd(t) = Rsisd(t) + Lsdzid—dt(t) - Lspwjvlisq(t) (2'13)
disq(t)

Usq(t) = Rgisq(t) + Ly

dt + Lopwnrisalt) + pwr Vg (2.14)

eine vollsténdige Beschreibung der Synchronmaschine mit Vollpol-
Permanentmagneterregung.

2.4 Pulswechselrichter

Um die elektrische Maschine im Hybridfahrzeug anzutreiben, wird nor-
malerweise ein dreiphasiger Pulswechselrichter wie in Abbildung 2.4
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dargestellt verwendet. Hiufig wird auch die Bezeichnung Inverter be-
nutzt. Die Schalter sind als IGBTs mit antiparallelen Dioden imple-
mentiert. Der Pulswechselrichter wandelt die 200 bis 400 V Gleichspan-
nung in eine dreiphasige Wechselspannung um. Die verschiedenen Ver-
fahren, die zur Erzeugung dieser Wechselspannungen existieren, werden
im Folgenden kurz vorgestellt, da sie fiir die beschriebenen Konzepte
von Bedeutung sind. Ziel all dieser Verfahren ist es, den im vorheri-
gen Kapitel geforderte Stator-Strombelag zu erzeugen. Dies wird er-
reicht, indem fiir die drei Phasen ein moglichst cosinusférmiger Span-
nungsverlauf erzeugt wird, wobei die drei Phasenspannungen um je-
weils %” zeitlich verschoben sind. Weil in konventionellen Maschinen
der Sternpunkt frei ist, liegt an jeder Motorphase die Differenz der
Konverterzweig-Ausgangsspannung und der Nullspannung an. Die Null-
spannung uo kann dabei direkt aus den Schaltzusténden des Pulswech-
selrichters berechnet werden, wobei angenommen wird, dass immer je-
weils s14 oder s;_ geschlossen ist. Gleiches gilt fiir den zweiten und den
dritten Briickenzweig. Die Nullspannung des Systems, bezogen auf die
negative Schiene, kann dann zu

Uein
3 (81 + 89 + 83), (2.15)

Uy =

berechnet werden. Dabei ist s, = 1 falls der Schalter s, geschlossen
und Schalter s, _ offen ist und s, = 0 falls s, offen und s,_ geschlos-
sen ist. Des Weiteren bezeichnet U,;, die Eingangsspannung. Wird der
Schalter s, wihrend einer Schaltperiode Ty jeweils fiir eine Zeit von
0, Ts geschlossen, so betrigt der Mittelwert der Nullspannung

Uz'n
Uy = ; (51 + 89 + 53) (2.16)
bz, bz, bz,
Si+ Szg} Ssé}
J J J
C
Uein :$ B _— ‘
A | |,
0
J%} Jﬁ} J[l} Maschine
s.Hs, H s3

Abbildung 2.4: Pulswechselrichter zum Antreiben der elektrischen
Maschine mit auf die negative Schiene bezogener Nullspannung uyg.
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2.4.1 Block-/Grundfrequenztaktung

Die einfachste Ansteuerung des Pulswechselrichters ist die Grundfre-
quenztaktung. Dabei wird jeder Briickenzweig wahrend einer Periode
T, der Ausgansspannung nur ein Mal ein- und ausgeschaltet. Ausge-
hend von einem ideal cosinusférmigen Verlauf wird der obere Schalter
eines Briickenzweiges fiir den positiven Signalteil ein- und fiir den nega-
tiven Signalteil ausgeschaltet sein. Abbildung 2.5 zeigt die Trager- und
Schaltsignale fiir die oberen Schalter der Zweige. Des Weiteren ist die
Nullspannung dargestellt, die fiir die spiter vorgestellten Konverter sehr
wichtig ist.

Die Grundfrequenztaktung hat den Nachteil, dass die an die Maschi-
ne gelegte Spannung im Vergleich zu einem rein consinusférmigen Ver-
lauf sehr grosse Oberschwingungsanteile aufweist. Da die Verluste mit
zunehmendem Oberschwingungsanteil steigen, wird die Grundfrequenz-
taktung nur in ausgewéhlten Betriebsbereichen wie zum Beispiel bei
hohen Drehzahlen verwendet.

|

R }

~
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2
w
y
~
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Abbildung 2.5: Schaltbefehle fiir die Schalter s;4, so+ und s34 und
Nullspannung gemiss Abbildung 2.4 fiir Grundfrequenztaktung.
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2.4.2 Pulsweitenmodulation

Um den Anteil der Oberschwingungen moglichst gering zu halten, kann
die Pulsweitenmodulation (PWM) verwendet werden. Bei der PWM
- auch als Unterschwingungsverfahren bekannt - werden die Schalter
so geschaltet, dass innerhalb einer Schaltperiode die Mittelwerte der
Konverter- Ausgangsspannungen einem cosinusférmigen Verlauf entspre-
chen. Je hoher die Schaltfrequenz im Vergleich zur Sinusfrequenz ist, de-
sto geringer sind die momentanen Abweichungen zum cosinusférmigen
Verlauf. Um die Schaltsignale zu erzeugen, wird ein Trigersignal, wel-
ches den gewiinschten cosinusférmigen Verlauf zeigt, mit einem schalt-
frequenten Dreiecksignal verschnitten. Die Amplitude des Dreiecksignals
entspricht dabei der maximalen Cosinusamplitude, die ohne Verzer-
rung erreicht werden kann. Wird das Verhéltnis der Amplituden der
Ausgangsspannungsgrundschwingung zur halben Eingangsspannung als

Modulationsindex m = Ugfn/z bezeichnet, gleicht also bei m = 1 der

Spitzenwert des cosinusformigen Signals genau dem Maximalwert der
Dreieckspannung. Abbildung 2.6 zeigt neben den Schaltsignalen fiir die

oberen Schalter der Zweige auch die Nullspannung.

1
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0 T - > !

Abbildung 2.6: Schaltbefehle fiir die Schalter s;4, so+ und s34 und
Nullspannung geméss Abbildung 2.4 fiir PWM.
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Durch diese Modulation kann bei der DC-Eingangsspannung Uy, je-
doch hochstens eine verzerrungsfreie Ausgangsspannung mit einer Am-
plitude von % erreicht werden. Das heisst der Modulationsindex m
darf nicht grosser als 1 gewidhlt werden, da sonst der Mittelwert iiber
eine Schaltperiode nicht mehr mit dem cosinusformigen Singal iiber-
einstimmt. Der Modulationsindex kann jedoch noch erhdht werden. In
den Zeitabschnitten, in denen entweder alle oberen Schalter geschlossen
oder alle oberen Schalter getffnet sind, wird kein Beitrag zum fiir die
Strombildung wirksamen Spannungsmittelwert geliefert. Entscheidend
ist also nur die Summe der Einschaltzeiten dieser beiden Zusténde, nicht
jedoch, wie die Gesamtzeit auf die beiden Zusténde verteilt wird. Dabei
wird der relative Anteil desjenigen Schaltzustandes, bei dem die oberen
Schalter geschlossen sind, als d111 bezeichnet. dggp ist analog definiert.
Wird dies nun beriicksichtigt, kann dem rein cosinusférmigen Signal ei-
ne Nullkomponente, das heisst eine Komponente mit cosinusférmigem
Verlauf dreifacher Frequenz, negativem Vorzeichen und einer Amplitude

von + der gewiinschten Ausgangsamplitude iiberlagert werden. Damit

6
ist eine maximale Ausgangsamplitude von % U;’”

Modulationsindex von m = % entspricht. Grossere Amplituden sind

erreichbar, was einem

ohne Verzerrung der lokal gemittelten Ausgangsspannung nicht mehr
moglich.

2.4.3 Raumzeigermodulation

Die Raumzeigermodulation baut auf dem gleichen Prinzip auf wie die
Pulsweitenmodulation. Allerdings werden hier die relativen Einschalt-
zeiten nicht iiber eine Verschneidung ermittelt, sondern direkt berech-
net. Auf den Mittelwert der Spannung hat es keinen Einfluss, ob das Un-
terschwingungsverfahren mit Nullkomponente oder die Raumzeigermo-
dulation verwendet wird. Ebenso ist bei beiden Verfahren ein Modulati-
onsindex von m = % erreichbar. Einzig die Aufteilung der beiden Zu-
stdnde, in denen alle Briickenzweige den gleichen Schaltzustand aufwei-
sen, wird bei der Raumzeigermodulation normalerweise mit dpgoo = 111
festgelegt, was von der im vorigen Kapitel vorgestellten Aufteilung ge-
ringfiigig abweicht.
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2.4.4 Alternative Modulationen

Zur Ansteuerung der Schalter des Pulswechselrichters wird meist ei-
ne der vorgestellten Modulationen verwendet. Daneben gibt es jedoch
auch andere Moglichkeiten. Die Nebenbedingung aller Ansétze ist, dass
der Mittelwert der Aussenleiterspannung iiber eine Schaltperiode einem
cosinusformigen Verlauf entspricht. Fiir die Erzeugung dieses Mittel-
werts und insbesondere fiir die Aufteilung dpog und 111 existieren meh-
rere Moglichkeiten. Je nach Anwendungsgebiet kann sich eine andere
Modulation als vorteilhaft erweisen. Durch die Flat-Top Modulation
beispielsweise werden die Schaltverluste im Vergleich zur herkémmli-
chen Raumzeigermodulation verringert [28]. Fiir die Funktionsweise der
vorgestellten Konverter ist die Wahl der Modulation nicht von Bedeu-
tung. Bei der Auslegung konnen sich jedoch Unterschiede ergeben, da
der Verlauf der Nullspannung entscheidend ist fiir die Leistungsiiber-
tragung. Daher wird im weiteren Text angenommen, dass entweder die
Pulsweitenmodulation mit Uberlagerung einer Nullkomponente oder die
Raumzeigermodulation verwendet wird.

2.5 DC/DC Konverter

Die Hauptaufgabe des DC/DC Konverters ist es, das 12V Bordnetz
zu versorgen. In heutigen Hybridfahrzeugen wird der DC/DC Konver-
ter teilweise als unidirektionaler Konverter implementiert. Es gibt je-
doch Situationen, in denen auch ein Leistungstransfer von der Nieder-
zur Hochspannungsseite gefordert wird. Werden beispielsweise Brenn-
stoffzellen verwendet, so ist ein Leistungstransfer von der Niederspan-
nungsseite zum Hochfahren der Hilfseinrichtung eines Brennstoffzellen-
systems notwendig, das heisst letztlich eine bidirektionale Kopplung von
Nierderspannungs- und Hochspannungsbus erforderlich. Aber auch bei
Hybridfahrzeugen mit Batterien kann es wiinschenswert sein, den Ver-
brennungsmotor direkt von der 12 V Batterie aus zu starten. Ausserdem
ist bei Vollhybrid-Fahrzeugen aufgrund der Spannungen von iiber 200 V
eine Potentialtrennung aus Sicherheitsgriinden unumgéinglich. Da die
Dual Active Bridge (DAB) sowohl bidirektionalen Betrieb ermoglicht
als auch den Eingang und den Ausgang galvanisch trennt, bietet sich
dieser Konverter als Alternative an. Die DAB wird in Kapitel 4 genauer
beschrieben.



20 Stand der Technik im Bereich Hybridfahrzeuge

In Vollhybridfahrzeugen gibt es neben diesem DC/DC Konverter zwi-
schen dem Hochspannungbus und der 12V Batterie teilweise einen wei-
teren DC/DC Konverter, der die Spannung der Hochspannungsbatterie
auf ein hoheres Niveau transformiert. Dies bietet den Vorteil, dass die
Spannung einerseits héher gew#hlt werden kann und andererseits die
Busspannung unabhingig vom Ladezustand der Batterie wird. Da die-
ser Konverter fiir die Funktionsweise der spéter vorgestellten Systeme
jedoch nicht von Bedeutung ist, wird er hier nicht ndher erldutert.



Kapitel 3

Multifunktionale Systeme

Wie bei den meisten Systemen besteht auch bei der Leistungselektronik
fiir Hybridfahrzeuge der Wunsch nach billigeren, kleineren und leich-
teren Systemen. Eine Moglichkeit, um diese Ziele zu erreichen, kann
die gemeinsame Nutzung von einigen Systemteilen durch den Pulswech-
selrichter und den DC/DC Konverter sein. Komponenten, die in bei-
den Einzelsystemen enthalten sind, kénnen zusammengefasst werden,
so dass sich die gesamte Komponentenzahl verringert. Wie in Abbil-
dung 3.1 dargestellt, entsteht somit aus den zwei Einzelsystemen Puls-
wechselrichter und DC/DC Konverter ein multifunktionales System, das
die Funktionen beider Einzelsysteme iibernimmt.

In der Literatur finden sich verschiedene Anséatze fiir diese Integrati-
on des DC/DC Konverters in das Pulswechselrichter- /Maschinensystem.
Um die in dieser Arbeit vorgestellten Integrationskonzepte einordnen zu

Pulswechsel- DC/DC
. +
richter Konverter

N S

Multifunktionales
System

Abbildung 3.1: Grundidee multifunktionaler Systeme.
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konnen, wird ein Uberblick iiber verschiedene Ansitze zur Implemen-
tierung eines multifunktionalen Systems gegeben.

3.1 Einphasige Konverter

Im Folgenden wird eine Ubersicht iiber verschiedene Moglichkeiten fiir
eine Integration des DC/DC Konverters gegeben, die entweder keine
Potentialtrennung beinhalten oder die eine Potentialtrennung iiber ein
einziges, das heisst einphasiges Wicklungspaar erreichen. Diese Konver-
ter werden im folgenden als einphasige Konverter bezeichnet.

Wird vorausgesetzt, dass der DC/DC Konverter nur bei Stillstand der
Maschine arbeiten muss, so bieten sich einfache Moglichkeiten zur Inte-
gration. Die Briickenzweige des Pulswechselrichters kénnen dann direkt
fir den DC/DC Konverter genutzt werden. Dadurch kann ein separa-
ter Konverter beispielsweise zum Aufladen der Hochspannungsbatterie
vor dem Fahren eingespart werden. Allerdings ist diese Integration fiir
den gleichzeitigen Betrieb des Systems als DC/DC Konverter und als
Pulswechselrichter ungeeignet.

Ein weiterer Schritt in Richtung Integration wird erreicht, wenn nicht
nur die Schalter gemeinsam genutzt werden, sondern auch Teile der
Maschine zur Implementierung einer Induktivitét. Neben verschiedenen
anderen Herstellern ([22], [43], [45]) hat vor allem Toyota mehrere Pu-
blikationen zu diesem Thema herausgegeben und ein multifunktionales
Konvertersystem geméss Abbildung 3.2 vorgestellt ([26], [31], [38]). Die-
ses Konzept zur Integration des DC/DC Konverters wurde fiir das Mild-
hybridsystem THS-M entwickelt, bei dem die Speisung der elektrischen
Maschine {iber ein 42 V Bordnetz erfolgt. Die Grundidee dieses Ansatzes
liegt in der Nutzung des Nullsystems des Pulswechselrichters und der
elektrischen Maschine, das in Kapitel 4 genauer beschrieben wird. Hier
soll die Funktionalitét dieses Ansatzes nur kurz erldutert werden.

Ausgangspunkt fiir den DC/DC Konverter ist ein konventioneller
Tiefsetzsteller. Fiir das neue System wird dabei das 12V System di-
rekt an den Sternpunkt der Maschine angeschlossen. Da der Strom,
der in das 12V System fliesst, dem Nullstrom des Pulswechselrichter-
/Maschinensystems entspricht, kann die Funktion des DC/DC Konver-
ters durch das vereinfachte System nach Abbildung 3.3(b) nachgebildet
werden. Die Nullinduktivitdt der Maschine wird so als Tiefsetzsteller-
Induktivitdat genutzt. Die pulsformige Spannung iiber der Diode, die
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im konventionellen Tiefsetzsteller in Abbildung 3.3(a) durch geeignete
Ansteuerung des Schalters entsteht, wird durch die Nullspannung g er-
setzt. Da die Freilaufzustdnde auf dygp und 9111 frei aufteilbar sind, kann
die Form der Nullspannung und damit auch die iibertragene Leistung
beeinflusst werden.

Alternativ kann das 12 V System an die Sternpunkte von zwei elektri-
schen Maschinen angeschlossen werden. Ausserdem kann der Konverter
auch als Hochsetzsteller verwendet werden, da sowohl die Diode als auch
der Schalter in Abbildung 3.3(a) durch die aktiven Schalter mit anti-
paralleler Diode des Wechselrichters realisiert werden.

Wird allerdings bei diesem System eine Dreiphasenspannung an die
Maschine gelegt, so schrinkt sich der Betriebsbereich der Tiefsetzsteller-
funktion ein. Da nur die Aufteilung der Freilaufzusténde frei wahlbar ist,
ist ein Teil der Nullspannung uy durch den Betriebspunkt der Maschine
fest vorgegeben. Im Extremfall einer Grundfrequenztaktung treten kei-
ne Freilaufzustédnde auf und die Nullspannung ist, wie in Abbildung 2.5
gezeigt, vorgegeben. Somit kann auch die {iber den Tiefsetzsteller {iber-
tragene Leistung nicht mehr beeinflusst werden. Ausserdem sind in die-
sem System die Ein- und Ausgangsspannung nicht galvanisch getrennt.
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Abbildung 3.2: Multifunktionales Konvertersystem von Toyota.
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0 0

(a) Konventioneller Tiefsetzsteller (b) Vereinfachte Darstellung des inte-
grierten Tiefsetzstellers

Abbildung 3.3: Integrierte Tiefsetzstellerfunktion von Toyota.
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Dabher ist das Konzept fiir den Einsatz in einem Vollhybrid, in dem der
Pulswechselrichter an Spannungen von iiber 200V liegt, nicht geeignet.

Auch BMW hat ein Patent fiir ein multifunktionales Sys-
tem veroffentlicht, bei dem das Nullsystem des Pulswechselrichter-
/Maschinensystems genutzt wird, indem der Sternpunkt der Maschine
an ein weiteres System angeschlossen wird [11]. Bei den meisten der
vorgeschlagenen Varianten wird jedoch wie beim System von Toyota
keine galvanische Trennung verwendet. Bei den Varianten mit galvani-
scher Trennung stellt sich das Problem, dass der Sternpunkt iiber den
Transformator entweder zwischen zwei Kondensatoren, die an der Ein-
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Abbildung 3.4: Integration eines einphasigen DC/DC Konverters mit
galvanischer Trennung.
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gangsspannung liegen, oder an den Sternpunkt einer zweiten Maschine
angeschlossen wird (Abbildung 3.4). Dadurch kann wieder, wie beim
System von Toyota, in gewissen Betriebspunkten die {ibertragene Leis-
tung nicht mehr beeinflusst werden. Ausserdem muss der Transformator
relativ gross gewdhlt werden, da ansonsten aufgrund der geringen Be-
einflussbarkeit der Nullspannung nicht sichergestellt werden kann, dass
keine Sattigung auftritt.

Neben diesen Systemen, die sich direkt mit der Integration des
DC/DC Konverters und des Pulswechselrichters beschaftigen, gibt es
noch weitere Publikationen, die sich mit der Nutzung des Nullsystems
in anderen Gebieten befassen. Schon sehr friih kam die Idee auf, das
Nullsystem der elektrischen Maschinen am Leistungstransport zu be-
teiligen. In [15] und [16] wird ein System fiir den Betrieb eines Motors
von einer Niederspannungsschiene vorgestellt, bei dem der Pulswechsel-
richter nicht direkt an eine Spannungsquelle angeschlossen ist, sondern
nur an einen Kondensator. Stattdessen ist die Spannungsquelle an den
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Abbildung 3.5: Integriertes System fiir den Antrieb eines dreiphasigen
Traktionsmotors und eines zweiphasigen Kompressors.
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Abbildung 3.6: Integriertes System fiir die Erzeugung einer Wechsel-
spannung.
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Sternpunkt der Maschine angeschlossen, so dass der Kondensator iiber
die Nullinduktivitit des Motors und die Schalter des Pulswechselrich-
ters aufgeladen wird. Der Aufbau ist dabei analog zu jenem in Abbil-
dung 3.2. Der Pulswechselrichter wird somit auch als Hochsetzsteller ge-
nutzt. Durch diesen Aufbau kann der Pulswechselrichter mit einer hohe-
ren Spannung als der vorhandenen Batteriespannung betrieben werden.
In [42] und [44] werden zwei Maschinen geméss Abbildung 3.5 iiber die
Sternpunkte miteinander verbunden, um einen Briickenzweig der beiden
Pulswechselrichter zu sparen. In [20] wird schliesslich ein System vor-
gestellt, das iiber den Nullpunkt und einen vierten Briickenzweig eine
Wechselspannung erzeugt (Abbildung 3.6).

Die vorgestellten Systeme haben alle den Nachteil, dass sie keine gal-
vanische Trennung von Ein- und Ausgang bieten und/oder nur in ge-
wissen Betriebspunkten einsetzbar sind. Daher wird in dieser Arbeit ein
neues System vorgestellt (sieche Abbildung 4.6) ([34], [35], [36]). Dabei
wird wie beim System von Toyota das Pulswechselrichter-/Maschinen-
Nullsystem genutzt. Das 12V System wird aber nicht mehr direkt an
den Sternpunkt geschaltet, sondern iiber einen Transformator. Durch
die Verwendung eines vierten Briickenzweiges bz, wird sichergestellt,
dass der Konverter auch bei Grundfrequenztaktung den Leistungsfluss
regeln kann, so dass der Transformator auch kleiner als beim System in
[11] ausfdllt. Der Nullstrom ist nicht mehr ein rippelbehafteter Gleich-
strom wie fiir Abbildung 3.2, sondern ein reiner Wechselstrom. Die-
ses System wird als Multifunktionales Konvertersystem I (MFCS-I) be-
zeichnet und in Kapitel 4 detailliert beschrieben.

3.2 Mehrphasige Konverter

Die Systeme aus dem vorhergehenden Kapitel verfiigen alle entweder
iiber keine galvanische Trennung zwischen Ein- und Ausgang oder bend-
tigen einen externen Transformator. Um diesen externen Transformator
zu eliminieren, kann das Eisen der Maschine genutzt werden. Da meist
eine dreiphasige Maschine verwendet wird, bietet sich bei der Integra-
tion auch eine dreiphasige Ubertragung an. Dazu werden zusammen
mit den herkdmmlichen Motorwicklungen in jede Nut zusétzliche Wick-
lungen eingelegt, die dann als Sekundarwicklungen des Transformators
dienen. Das entstehende System ist ein mehrphasiger Konverter. Abbil-
dung 3.7 zeigt einen moglichen Aufbau ([4], [39], [40]). W&hrend dieses
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Abbildung 3.7: Integration eines dreiphasigen DC/DC Konverters.

System zwar eine galvanische Trennung zwischen Ein- und Ausgang bie-
tet und die tiber den DC/DC Konverter iibertragene Leistung in allen
Betriebspunkten beeinflussbar ist, steigt die Anzahl der Komponenten
durch die dreiphasige Sekundérseite im Vergleich zu den einphasigen
Systemen.

In dieser Arbeit wird ein neues System vorgestellt, das diesen Nachteil
behebt. Beim Multifunktionalen Konvertersystem II (MFCS-II) nach
Abbildung 4.6 wird wie in Abbildung 3.7 ein dreiphasiger Transformator
in die Maschine integriert ([1], [33]). Indem aber die Sekundérwicklun-
gen in Serie geschaltet werden, wird nur eine einphasige Ausgangsstufe
benotigt. Aufgrund des vierten Briickenzweiges kann ausserdem die Lei-
stungsiibertragung mit der Schaltfrequenz des DC/DC Konverters ge-
schehen, so dass kein niederfrequentes System entsteht. Dieses System
wird als Multifunktionales Konvertersystem II (MFCS-II) bezeichnet
und in Kapitel 4 detailliert beschrieben.






Kapitel 4

Funktionsweise der
vorgestellten Systeme

Im vorhergehenden Kapitel wurden verschiedene Ansétze zur Integra-
tion des DC/DC Konverters in das Antriebssystem vorgestellt. Wie ge-
zeigt wurde, haben die beiden in dieser Arbeit untersuchten Konzepte
MFCS-I und MFCS-II Vorteile gegeniiber den anderen Systemen. Im
folgenden Kapitel wird die grundsétzliche Funktionsweise der entspre-
chenden Konverter vorgestellt. Da der Ausgangspunkt fiir die Entwick-
lung der beiden Systeme die Dual Active Bridge (DAB) ist, wird zuerst
die DAB behandelt ([19], [21], [24], [46]).

4.1 Dual Active Bridge

Wie in Kapitel 1 erldutert, ist es in gewissen Situationen erforderlich,
dass der DC/DC Konverter bidirektional betrieben werden kann und
eine Potentialtrennung zwischen Ein- und Ausgang gewéhrleistet. In
diesem Fall bietet sich die DAB an, deren Aufbau in Abbildung 4.1
dargestellt ist. Gegeniiber anderen Konvertern, die in diesem Bereich
eingesetzt werden, hat die DAB folgende Vorteile:

e geringe Anzahl Komponenten
e keine resonante Topologie (einfachere Regelung)
e vergleichsweise kleine Serieninduktivitat
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4.1.1 Funktionsprinzip

Die DAB ist ein bidirektionaler Konverter, das heisst die Leistung kann
sowohl von der Hoch- zur Niederspannungsseite als auch von der Nieder-
zur Hochspannungsseite iibertragen werden. Ohne Einschrinkung der
Allgemeinheit wird im Weiteren der Ubersichtlichkeit halber die Hoch-
spannungsseite als Eingangs- beziehungsweise Primérseite bezeichnet.
Ebenso wird die Niederspannungsseite als Ausgangs- beziehungsweise
Sekundérseite bezeichnet.

In Abbildung 4.2(a) ist ein stark vereinfachtes Ersatzschaltbild der
DAB dargestellt. Die angelegte Eingangsgleichspannung wird dabei
durch eine Vollbriicke in eine hochfrequente Wechselspannung umge-
wandelt. Damit Ein- und Ausgang voneinander galvanisch isoliert sind,
wird ein Transformator vor die zweite Vollbriicke geschaltet, welche die
hochfrequente Spannung wieder gleichrichtet. Auf der Hochspannungs-
seite wird zwischen eine der Vollbriicken und den Transformator eine
Induktivitdt geschaltet. Alternativ kann die Induktivitit auch nieder-
spannungsseitig angeordnet sein.

Fiir eine erste Modellbildung werden die Schalter als ideal angenom-
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Abbildung 4.1: Dual Active Bridge (DAB).
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Abbildung 4.2: Funktionsprinzip der DAB.
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men, das heisst, sowohl die Leit- als auch die Schaltverluste werden
vernachléssigt. Ausserdem wird die Totzeit nicht beriicksichtigt. Es ist
also immer entweder der obere oder der unter Schalter eines Briicken-
zweiges geschlossen. Um ausserdem die Bezeichnungen mit den beiden
multifunktionalen Konvertersystemen konsistent zu halten, werden die
Briickenzweige auf der Hochspannungsseite als bzs und bz, bezeichnet.

Werden diese Annahmen getroffen, so tritt {iber dem unteren Schalter
s5— der Hochspannungsbriicke im getdffneten Zustand die Eingangsspan-
nung U,;, und im geschlossenen Zustand keine Spannung auf. Uber s5_
tritt also eine rechteckférmige Spannung auf, welche die Werte 0 und
Uein, annimmt. Das gilt auch fiir s4_ im zweiten Hochspannungsbriicken-
zwelg. Um die Namensgebung bei der DAB mit den spéter vorgestellten
Konzepten konsistent zu halten, wird die Spannung iiber s5_ als ug und
iiber sy als ugy bezeichnet. Analog konnen fiir die Schalter s;;— und
si2— die Spannungen u}; und u}, auf der Niederspannungsseite model-
liert werden. Um das Ersatzschaltbild kompakt zu halten, werden diese
beiden Spannungen auf die Primérseite bezogen, d.h. u; ist entweder
WU 4ys oder 0. Das Gleiche gilt fiir uso. Zwischen diese beiden Vollbriicken
wird die DAB Induktivitdt L und ein Transformator geschaltet. Um die
grundlegende Funktion der DAB zu erklaren, wird der Transformator
als ideal angenommen. Es bleibt das vereinfachte Ersatzschaltbild nach
Abbildung 4.2(b), wobei die Spannungsquellen als ur; = uwg — usqg und
Uup = Uy — Uge zusammengefasst werden. Die Differenz der beiden Span-
nungen up; und u; bewirkt eine Strominderung in der Induktivitét
L. Durch diese Spannungsdifferenz kann also die Stromform beeinflusst
werden und somit auch die an den Ausgang {ibertragene Leistung, die
sich mit

1 to+Ts 1 to+Ts
Pous = _/ paus(t)dt = _/ Ut(t)lt(t)dt (41)
Ts to Ts to

berechnen lésst.

Fiir die Ansteuerung der beiden Vollbriicken sind verschiedene Kon-
zepte moglich. Dies fithrt auf verschiedene Schaltverfahren, die in Ka-
pitel 6 genauer beschrieben werden. Zur Veranschaulichung der Funkti-
onsweise ist in Abbildung 4.3 der Verlauf der Spannungen ur; sowie
und des Stromes 47, in der Induktivitéit fiir das Phase-Shift-Verfahren
dargestellt.

Um auch die Verluste in das Modell einzubeziehen, wird ausgehend
von Abbildung 4.1 fiir den Transformator das konventionelle Ersatz-
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Abbildung 4.3: Verlauf der Spannungen uz; sowie u; und des Stromes
ig fiir das Phase-Shift-Verfahren.

schaltbild verwendet, das die Streuinduktivitdten L,1, Ly2, die Magne-
tisierungsinduktivitdt L,, die Wicklungswiderstdnde R;, Ry, und den
Eisenwiderstand Rp. beriicksichtigt. Dabei sind die Sekundirgrossen
wie zum Beispiel Ry bereits auf die Primé&rseite bezogen. Die Schalter-
widerstédnde und allféllige Zuleitungswiderstinde werden in den Wider-
stdnden R.; und R. zusammengefasst. Es ergibt sich das Gesamter-
satzschaltbild in Abbildung 4.4.

Statt einer externen Induktivitdt L wird teilweise die Streuinduktivi-
tdt des Transformators verwendet. Da jedoch die Einflussmoglichkeiten
auf die Streuinduktivitdt beschrinkt sind und der Aufwand der Inte-
gration zu gross ist, wird meist eine zusédtzliche externe Induktivitét
verwendet,.

Ersatzschaltbild des externen Transformators

Abbildung 4.4: Ersatzschaltbild fiir die DAB mit Beriicksichtigung
der Verluste.
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Die DAB kann nur dann mit den vorgestellten Konzepten verglichen
werden, wenn zusétzlich der in Kapitel 2 vorgestellte Pulswechselrichter
und die elektrische Maschine mit einbezogen werden. Abbildung 4.5
zeigt das System mit dem Pulswechselrichter, iiber den die elektrische
Maschine gespeist wird, und dem als DAB implementierten DC/DC
Konverter.

4.2 MFCS-I

Ausgehend vom konventionellen System nach Abbildung 4.5, kann das
System vereinfacht werden. Indem der Transformator direkt zwischen
den Briickenzweig bz, und den Sternpunkt der Maschine geschlossen
wird, kénnen der Hochspannungs-Briickenzweig bzs und die externe
DAB Induktivitidt eingespart werden. Abbildung 4.6 zeigt das verein-
fachte System, dass als Multifunktionales Konvertersystem I (MFCS-T)
bezeichnet wird. Durch die Verbindung des Sternpunktes muss nun die
Summe der Phasenstréme nicht mehr gleich Null sein und es tritt ein
Nullstrom auf. Daher wird im Folgenden Unterkapitel das Nullsystem
genauer beschrieben.

4.2.1 Das Nullsystem
Grundsétzlich kann jedes dreiphasige System in ein Mit-, ein Gegen- und

ein Nullsystem aufgeteilt werden. Dabei représentiert das Nullsystem
denjenigen Anteil des Systems, der in allen drei Phasen gleich auftritt.
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Abbildung 4.5: Konventionelles Pulswechselrichter-
/Maschinensystem mit DAB.
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Abbildung 4.6: Multifunktionales Konvertersystem I (MFCS-I).
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Die Umrechnung der Phasenspannungen erfolgt dabei gemiss

Uit 1 1 a a? Uq
Uge =3 1 a® a up (4.2)
Uy 1 1 1 Ue

mit @ = e 5. Analoges gilt im Normalfall fiir die Phasenstrome, wih-
rend die Widersténde nicht transformiert werden. Eine Nullkomponen-
te tritt nur dann auf, wenn ein Mittelpunktsleiter vorhanden ist, wobei
iiber diesen Leiter dann die Summe der Phasenstrome i, + 5 + . fliesst,
was gemiss Gleichung 4.2 dem dreifachen Nullstrom entspricht. In den
beiden multifunktionalen Systemen ist fiir den DC/DC Konverter genau
dieser dreifache Nullstrom relevant. Daher wird im Weiteren eine von
der konventionellen Transformation abweichende Umformung gewéhlt,
in der der Nullstrom iy den dreifachen konventionellen Nullstrom dar-
stellt. Da die drei urspriinglichen Nullwidersténde aus Sicht des DC/DC
Konverters parallel geschaltet werden, entspricht in diesem Bericht Ry
einem Drittel des konventionellen Nullwiderstandes. Durch diese Trans-
formation kénnen nun die drei Systeme getrennt voneinander betrachtet
werden.

Im konventionellen Fall nach Abbildung 4.5 ist es nicht mdoglich, dass
im Pulswechselrichter-/Maschinensystem ein Nullstrom fliesst, da der
Sternpunkt der Maschine frei ist und stets ig = i, + iy + 3. = 0
gilt. Da die Nullspannung somit keinen Einfluss auf das System aus-
iibt, kann das Nullsystem im herkémmlichen Fall weggelassen wer-
den. Beim MFCS-I hingegen wird der Briickenzweig bzs an den Stern-
punkt angeschlossen, so dass ein Nullstrom fliessen kann. Wichtig ist
aber, dass durch diese Verbindung weder das Mit- noch das Gegensy-
stem des Pulswechselrichter-/Maschinensystems beeinflusst wird. Das
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heisst, die Berechnung der Mit- und Gegensystemgrossen wird nicht
durch die Integration des DC/DC Konverters beeinflusst. Sowohl fiir
das MFCS-I als auch fiir das MFCS-II kann fiir das Pulswechselrichter-
/Maschinensystem das gleiche Mit- und Gegensystem verwendet werden
wie im konventionellen Aufbau mit der DAB.

Fiir die Berechnung der Nullkomponente wird fiir die Maschine das
Ersatzschaltbild nach Abbildung 4.7(b) verwendet. Dabei bezeichnet Lg
die Nullinduktivitdt und Ry den Nullwiderstand. Die Nullimpedanz Z,
des Nullsystem-Ersatzschaltbildes kann direkt an der Maschine gemes-
sen werden. Die Ergebnisse dieser Messung werden in Kapitel 5.4 im De-
tail behandelt. Somit kénnen die Stréme im DC/DC Konverter separat
berechnet werden. Einzig der Modulationsindex m des Pulswechselrich-
ters beeinflusst das Verhalten des DC/DC Konverters. Ausserdem ist
fiir die Berechnung der Schaltverluste das Gesamtsystem massgebend,
da die Schaltverluste im Allgemeinen nicht linear vom Strom abhéngen.

Der Pulswechselrichter wird durch das Ersatzschaltbild in Abbil-
dung 4.7(a) modelliert. Dabei bezeichnet ug die Nullspannung, die wie
in Kapitel 2 beschrieben iiber Gleichung 2.15 aus den Schalterzusténden
berechnet werden kann. Ro 1y, bezeichnet den Nullwiderstand des Puls-
wechselrichters. Dieser entspricht einem Drittel der Schalterdurchlasswi-
derstdnde plus allfilliger Verdrahtungs- und Leitwiderstinde. Naheres
hierzu wird in Kapitel 5 erldutert, wo auch auf Durchlassspannungen
eingegangen wird.

Die Auswirkungen des Nullstroms auf den Betrieb der Maschine wer-
den in Kapitel 7 behandelt.

Wie in Kapitel 2 erwdhnt wird, kann im konventionellen System nach
Abbildung 2.4 die Nullspannung direkt am Sternpunkt gemessen wer-
den. Bei angeschlossenem Sternpunkt ist dies nicht mehr moglich, da
sich die Sternpunktspannung durch den Spannungsabfall {iber Ry 1y,
Ro und Lg in Abbildung 4.7 von der inneren Spannung ug unterscheidet.

4.2.2 Funktionsprinzip

Fiir die Funktion des DC/DC Konverters ist wie gezeigt nur das Nullsy-
stem relevant. Dabei ersetzt im Vergleich zum konventionellen System
die Nullspannung ug die Spannung iiber dem Schalter s5_ und die Null-
induktivitit die externe DAB Induktivitéit L.

Der Sternpunkt Z der Maschine wird an einen Transformator



36 Funktionsweise der vorgestellten Systeme

angeschlossen, der durch das konventionelle Ersatzschaltbild dar-
gestellt wird. Abbildung 4.8 zeigt das Ersatzschaltbild fiir das
MFCS-I. Der zweite primérseitige Anschluss wird an den zusétzlichen
Hochspannungs-Briickenzweig geschlossen, der durch die Spannungs-
quelle ugy dargestellt wird. Die beiden Anschliisse der Sekundérseite
werden an die Niederspannungs-Briickenzweige geschlossen, die wie bei
der DAB durch die Spannungsquellen u;; und ws; modelliert werden.
Werden die Widerstdnde Ro 1y, o und der Verdrahtungswiderstand
Rc1 in einem Widerstand R o+ zusammengefasst, hat man ein Ersatz-
schaltbild, das direkt mit demjenigen der DAB vergleichbar ist.

Einzig die Werte der Parameter variieren, und die Spannung ug kann
neu nicht nur die Werte 0 und Up;, annehmen, sondern auch U, /3
und 2U.;y, /3.

4.3 MFCS-II

Eine weitere Vereinfachung gegeniiber dem konventionellen System
kann erreicht werden, wenn die galvanische Trennung zwischen Ein-

iy o iy L, R,
——m— 1
uol
(a) Pulswechselrichter (b) Maschine

Abbildung 4.7: Ersatzschaltbilder des Nullsystems.

E)

Ersatzschaltbild des externen Transformators

Abbildung 4.8: Ersatzschaltbild des DC/DC Konverters fiir das
MFCS-1.
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und Ausgang in die elektrische Maschine integriert wird. Abbil-
dung 4.9 zeigt den Aufbau des zweiten Systems, des Multifunktiona-
len Konvertersystems II (MFCS-II). Um diese Integration zu erreichen,
wird in die Nuten zusammen mit den konventionellen Maschinenwick-
lungen eine zusatzliche Wicklung mit vergleichsweise geringem Quer-
schnitt eingefiigt. So entsteht ein dreiphasiger, in die elektrische Ma-
schine integrierter Transformator. Abbildung 4.10 zeigt eine vereinfach-
te Skizze dieser Integration. Die konventionellen Maschinenwicklungen
dienen dabei als Primarwicklungen, die zusétzlichen Wicklungen als Se-
kundarwicklungen, und das Eisen der Maschine wird als Transformator-
kern genutzt. Da die zusdtzlichen Wicklungen in Serie geschaltet sind,
tritt unter Vernachlissigung der Verluste als Sekundérspannung nur die
Nullspannung auf.

Da die fiir das MFCS-II verwendete Maschine nicht mehr eine kon-
ventionelle Bauform aufweist, kann auch das Ersatzschaltbild aus Ab-
bildung 4.7(b) nicht direkt tibernommen werden. Um ein Ersatzschalt-
bild fiir den DC/DC Konverter im MFCS-II zu finden, muss zuerst die
Funktion des MFCS-II genauer untersucht werden.

4.3.1 Funktionsprinzip

Abbildung 4.11 zeigt das allgemeine Ersatzschaltbild der elektrischen
Maschine mit dem integrierten Transformator. Die Primérseite bilden
dabei die konventionellen Wicklungen der elektrischen Maschine. R,
bezeichnet den Widerstand der Phase a, L, die Gesamtinduktivitét
der Phase a und e, die durch den Rotor in Phase a induzierte Span-
nung. Durch die zusétzlichen Wicklungen, die in denselben Nuten wie
die Wicklungen der Phase a liegen, entsteht eine magnetische Kopplung

bz, bz, bz, bz, bz, bz,
S]J+ SZJEI} Sjé} : S4JfE}} tl+
¢ i
A+ B ) | _+
Uein T A .= Z T Uau.v
¢ o iﬂ
S S S, Maschine S, SifLSo. |

Abbildung 4.9: Multifunktionales Konvertersystem II (MFCS-II).
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zwischen a und der neuen Wicklung as. Analoges gilt fiir die anderen
Phasen. Die Kopplung zwischen a und as wird in Abbildung 4.11 nur
schematisch dargestellt, wihrend die Kopplung zwischen den Phasen
aufgrund der Ubersichtlichkeit nicht eingezeichnet wird. Im Folgenden
wird die Kopplung zwischen den einzelnen Wicklungen genauer erldu-
tert. Um die Erklarungen zu vereinfachen, wird dabei zuerst angenom-
men, dass sich die Maschine nicht dreht. Somit werden keine Spannun-
gen durch den Rotor induziert und e,, e, und e, weisen den Wert Null
auf. Wird eine Spannung u,; an die Phase a gelegt, bildet sich ein Fluss
W, aus. Dieser Fluss erzeugt wiederum in der Sekundérwicklung as eine

Stator

Zusitzliche / Sekunddre Wicklungen
% Konventionelle / Primdre Wicklungen

—
Rotor

Abbildung 4.10: Schematisierte Darstellung des integrierten Trans-
formators, bei dem die Maschinenwicklungen als Primirwicklungen und
das Eisen der Maschine als Transformatorkern dienen.
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Abbildung 4.11: Ersatzschaltbild der elektrischen Maschine mit in-
tegriertem Transformator. Ein detaillierteres Ersatzschaltbild fiir jede
Phase ist in Abbildung 4.12 gezeigt.
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Spannung w42, welche unter Vernachlissigung der Verluste proportional
ZU U1 ist. Rotiert die Maschine zuséatzlich, wird vom Rotor ausserdem
die Spannung e, in der Phase a induziert. Analoges gilt auch fiir die
Phasen b und c. Jede Phase der Maschine mit den zusdtzlichen Wick-
lungen kann daher wie in in Abbildung 4.12 gezeicht durch das grau
hinterlegte Ersatzschaltbild eines Transformators présentiert werden.

Da im normalen Motorbetrieb jedoch die drei Phasenspannungen und
somit auch die drei Fliisse ¥, bis ¥, um einen elektrischen Winkel von
120° und zudem um einen zeitlichen Winkel von 120° verschoben sind,
sieht die sekundéarseitige Wicklung as nicht nur den durch a erzeug-
ten Fluss, sondern auch einen Teil des durch b und c erzeugten Flusses.
Diese Kopplung wird in Abbildung 4.12 durch den sternférmigen Trans-
formator symbolisiert.

Werden nun die sekundérseitigen Wicklungen der drei Transformato-
ren in Serie geschaltet, addieren sich die vom Rotor induzierten Span-
nungen sekundérseitig zu Null, da sie keine Nullkomponente besitzen.
Ebenso heben sich in der Sekundirwicklung diejenigen Flussanteile
auf, die keinen Nullanteil beinhalten. Durch die Serieschaltung der Se-
kundéirseite wird also nur das Nullspannungssystem an der Ubertra-
gung von Leistung iiber den Transformator beteiligt, so dass einzig das
Nullsystem-Ersatzschaltbild benotigt wird.

Um iiberhaupt eine Spannung auf der Sekundérseite erzeugen zu kon-
nen, ist es notig, auf der Primérseite eine Nullspannung zu bilden. Be-
zeichnet u,, die Spannung zwischen dem Phasenanschluss A und dem
Sternpunkt Z, heisst das, dass im Spannungssystem ug., up, und .,
eine Nullspannung vorhanden sein muss. Wird eine konventionelle Ma-
schine mit offenem Sternpunkt verwendet, bei der die drei Phasen vollig
identisch sind, kann das Spannungssystem u,., up, und u., keine Null-
spannung aufweisen. Daher wird fiir das MFCS-II der Sternpunkt Z wie
in Abbildung 4.9 gezeigt an den Briickenzweig bz, angeschlossen. Durch
diesen Anschluss des Sternpunktes kann nun das Ersatzschaltbild des
integrierten DC/DC Konverters zum Ersatzsystem nach Abbildung 4.13
vereinfacht werden. Das Mit- und das Gegensystem aus Abbildung 4.12
heben sich erst durch das Zusammenwirken der drei Phasen auf. Daher
wird fiir den DC/DC Konverter in Abbildung 4.13 ein Ersatzschaltbild
erhalten, das die Serieschaltung der Sekundérseiten voraussetzt. Da die
Primérseiten der drei Phasen parallel geschaltet wirken, fliesst in je-

1

der Phase nur 3 des Nullstromes. Ebenso bewirkt die Serieschaltung

der Sekundéirseiten, dass am Ausgang des Transformators einer Pha-
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se nur % der Ausgangsspannung auftritt. i bezeichnet beim MFCS-II
das Ubersetzungsverhiltnis einer einzelnen Phase. Auf der Eingangssei-
te wird die Spannung ug — us4 angelegt, die sich zusammensetzt aus der
Nullspannung uy des Pulswechselrichters definiert nach Gleichung 2.15
und der Spannung ug4, welche durch den vierten Briickenzweig generiert
wird. Die drei Hauptinduktivitdten der Maschine (siche L., in Abbil-
dung 5.16) werden im Ersatzschaltbild in Abbildung 4.13 nicht aufge-
fiihrt. Dies liegt daran, dass sich wie bereits erwdhnt die Fliisse, die
durch Nullstrome in den Hauptinduktivititen entstehen, aufgrund der

Abbildung 4.12: Schematisiertes Ersatzschaltbild des integrierten
Transformators. e, bezeichnet die in der Phase a durch den Rotor indu-
zierte Spannung, welche sowohl in den priméren als auch in den sekun-
déren Transformatorwicklungen auftritt. Der sternférmige Transforma-
tor symbolisiert die rdumliche Verschiebung der Wicklungen der Pha-
sen um einen elektrischen Winkel von 120°. Der Anschluss S2a ist kein
physikalischer Anschluss, sondern wurde nur zur Veranschaulichung des
Ersatzschaltbildes in Abbildung 4.13 eingefiihrt. Grau hinterlegt ist der
integrierte Transformator der Phase a.
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rdumlichen Anordnung der Wicklungen aufheben. Des Weiteren werden
die Wicklungswiderstinde mit R; und R, die Streuinduktivititen mit
L1 und Lo, der Eisenwiderstand mit Rp. und die Hauptinduktivitit
des integrierten Transformators mit L, bezeichnet.

Damit auch fiir das MFCS-II das gleiche Ersatzschaltbild wie fiir die

Ersatzschaltbild des integrierten
Transformators der Phase a

L, R, il R Ly, s1 R, i;

Abbildung 4.13: Ersatzschaltbild des DC/DC Konverters fiir das
MFCS-II, das sich durch Beriicksichtigung der Aufhebung aller Mit-
und Gegenkomponenten aus Abbildung 4.12 ergibt. Grau hinterlegt ist
das Ersatzschaltbild des integrierten Transformators der Phase a.

Ersatzschaltbild des integrierten Transformators

______________________

i RJ/3 IL,/3R/3 3 3R, 3L 3R,

Abbildung 4.14: Ersatzschaltbild des DC/DC Konverters fiir das
MFCS-II. Das Ersatzschaltbild gilt fiir die Gesamtheit der drei Phasen.
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beiden anderen Systeme verwendet werden kann, wird das dreiteilige
Ersatzschaltbild nach Abbildung 4.13 in ein Ersatzschaltbild fiir den
gesamten DC/DC Konverter nach Abbildung 4.14 umgewandelt. Hat
jede Phase das Ubersetzungsverhiltnis i, so muss fiir das neue Ersatz-
schaltbild lediglich mit einem Ubersetzungsverhiltnis von ii/3 gerechnet
werden, da die Sekundérseiten in Serie geschaltet werden. Die Wider-
stdnde und Induktivitdten der Primérseite sind im Ersatzschaltbild ei-
ner Phase nach Abbildung 4.13 drei Mal so gross wie die entsprechen
Impedanzen in Abbildung 4.14. Grund hierfiir ist die Parallelschaltung
der Primarseiten in Abbildung 4.13. Die Impedanzen der Sekundérsei-
te sind dagegen beim Ersatzschaltbild einer Phase drei Mal kleiner als
in Abbildung 4.14, da die Sekundérseiten in Abbildung 4.13 in Serie
geschaltet sind. Somit kann auch das MFCS-II durch das gleiche Er-
satzschaltbild modelliert werden wie die DAB und das MFCS-I.

Fiir das Verstandnis wichtig ist die Feststellung, dass die Impedanz,
die in Kapitel 5.4 durch Messungen und Simulationen der Nullimpedanz
betrachtet wird, beim MFCS-II derjenigen Impedanz entspricht, die bei
unbelasteter Sekundérseite zwischen den Punkten A und Z gemessen
wird. Wird der Eisenwiderstand als sehr gross angenommen, entspricht
der zwischen A und Z gemessene Induktivitdtswert in Abbildung 4.14
der Summe von L,1/3 + L, /3. Das heisst der in Kapitel 5.4 gemessene
Induktivitdtswert entspricht im MFCS-II der Summe der primérseitigen
Streuinduktivitdt und der Magnetisierungsinduktivitét des integrierten
Transformators, vorausgesetzt, der Eisenwiderstand wird als sehr gross
angenommen. Wie in Kapitel 7 gezeigt wird, ist die Nullinduktivitit
zwecks Minimierung der Maschinenverluste meist relativ klein gewihlt.
Somit ist fiir das MFCS-II mit einer vergleichsweise kleinen Magnetisie-
rungsinduktivitdt zu rechnen.



Kapitel 5

Verluste

Fiir die Untersuchung der beiden neuen Systeme wurden die folgenden
Ansitze verwendet:

e Simulation (Simplorer®)
e Analytisches Modell (Maple)
e Messungen an einem Prototyp kleinerer Leistung.

Die Dimensionierung des Prototyps und die Messergebnisse werden in
Kapitel 9 beschrieben. Die Messungen wurden verwendet, um die Simu-
lation und das analytische Modell zu {iberpriifen. In diesem Kapitel soll
das analytische Modell hergeleitet werden, das aus den Ersatzschaltbil-
dern in Abbildung 4.4, 4.8 oder 4.14 hervorgeht. Ausserdem wird dar-
gestellt, wie die einzelnen Komponenten in Simplorer'™ implementiert
wurden.

Um die beiden multifunktionalen Systeme und die DAB in
Simplorer® oder mit dem analytischen Modell zu untersuchen, miis-
sen alle relevanten Verluste erfasst werden. Dies sind insbesondere die
Leitverluste in den Halbleitern, die Schaltverluste, die Transformator-
verluste und die Maschinenverluste, wobei beim MFCS-II die letzten
beiden Verlustanteile zusammenfallen. Daher werden im Folgenden die
einzelnen Verlustquellen analysiert. Danach wird ein analytisches Mo-
dell fiir die Verlustberechnung aufgestellt.

43
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5.1 Leitverluste in den Halbleitern

In den vorgestellten Systemen werden sowohl IGBTs als auch MOSFETs
verwendet. Da die beiden Schalter einen unterschiedlichen Aufbau und
entsprechend ein unterschiedliches Verhalten aufweisen, werden sie in
der Regel durch unterschiedliche Modelle dargestellt. In Simplorer®
kann auf vorgefertigte Funktionsblocke zuriickgegriffen werden, fiir das
analytische Modell miissen jedoch einfache Ersatzschaltbilder verwendet
werden, die im Folgenden hergeleitet werden.

5.1.1 Leitverluste MOSFET

Der MOSFET kann im eingeschalteten Zustand sowohl positive als auch
negative Strome fiihren. Bei negativen Stromen kann jedoch neben dem
Kanal auch die parasitidre Drain-Source Diode Strom fiihren. In einge-
schaltetem Zustand wird bei den hier verwendeten Bauteilen bei ne-
gativem Strom die Schwellspannung der Diode nicht iiberschritten, so
dass die Diode nicht leitet. Bei ausgeschaltetem MOSFET und negati-
ver Stromrichtung ist die Diode jedoch stromfiihrend. Abgesehen von
der Totzeit beim Schalten ist in jedem Briickenzweig immer einer der
MOSFETs eingeschaltet, so dass die Diode einzig fiir die Einschaltvor-
gange relevant ist. Im analytischen Modell wird der MOSFET daher
nur durch einen Widerstand modelliert. Vergleiche mit Simulationen in
Simplorer® zeigen, dass diese Vereinfachung zuldssig ist.

5.1.2 Leitverluste IGBT

Ein IGBT kann im Gegensatz zu einem MOSFET nur positive Strome
fiihren und enthélt keine intrinsische Diode. Daher wird eine externe
antiparallele Diode bendtigt. Normalerweise werden der IGBT und die
Diode je durch eine Spannungsquelle und einen Serienwiderstand mo-
delliert. Um dies in ein Modell zu integrieren, muss die Stromrichtung
im Schalter miteinbezogen werden. Da jedoch der Einfluss der Span-
nungsquellen auf die Stromform vernachlissigbar ist, wird im analyti-
schen Modell der IGBT mit antiparalleler Diode durch einen einzigen
Widerstand modelliert. Vergleiche mit Simplorer® zeigen, dass diese
Vereinfachung zuléssig ist. Fiir die Berechnung der Effizienz wird dann
das konventionelle Modell mit den Serienspannungsquellen verwendet.
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5.2 Schaltverluste

Da die neuen Systeme nur mit 20 kHz betrieben werden, sind die Schalt-
verluste grundsétzlich kleiner als bei einer konventionellen DAB. Den-
noch tragen die Schaltverluste einen wesentlichen Teil zu den Gesamt-
verlusten bei. Insbesondere beim Vergleich der Schaltverfahren, die in
Kapitel 6 vorgestellt werden, sind die Schaltverluste von besonderer Be-
deutung.

Fiir den Pulswechselrichter werden IGBTs eingesetzt. Im spéter vor-
gestellten Prototyp wird auch der vierte Briickenzweig bzy mit IGBTs
realisiert. Je nach Anforderungen koénnen hier auch MOSFETs verwen-
det werden. Fiir den Vergleich in Kapitel 8 werden auf der Hochspan-
nungsseite MOSFETs verwendet. Auch auf der Niederspannungsseite
werden MOSFETs eingesetzt. Neben der Temperatur, dem Betrag des
Schaltstromes und der aktuellen Eingangsspannung ist auch die Rich-
tung des auszuschaltenden Stromes fiir die Schaltverluste massgebend.
Alle moglichen Schaltfille werden im Folgenden theoretisch abgehan-
delt.

5.2.1 Schaltverluste auf der Hochspannungsseite
Ein- und Ausschalten bei hartem Schalten

Als Erstes wird das harte Schalten auf der Hochspannungsseite unter-
sucht. Hartes Schalten tritt einerseits auf, wenn nach Abbildung 5.1(a)
bei positivem Strom ¢ der obere Schalter aus- und der untere eingeschal-
tet wird, andererseits, wenn nach Abbildung 5.1(b) bei negativem Strom
i der untere Schalter aus- und der obere eingeschaltet wird. Da beide
Schaltsituationen den gleichen Ablauf haben, wird nur Abbildung 5.1(a)
erklart.

Abbildung 5.2 zeigt schematisch den Verlauf der Schalterspannungen
und -stréme. Vor dem Schaltvorgang ist der obere Schalter geschlossen
und fiihrt den gesamten Strom. Zum Zeitpunkt ¢y wird der obere Schal-
ter gedffnet. Da der Strom 4 in der Induktivitdt L eingeprigt ist, muss
nun der Strom durch die obere antiparallele Diode gefiihrt werden. Wird
zum Zeitpunkt ¢; der untere MOSFET eingeschaltet, iibernimmt er den
Strom der Diode, wobei die Stromsteilheit durch den MOSFET bezie-
hungsweise dessen Ansteuerung bestimmt ist. Uber den parasitiren In-
duktivitdten des Briickenzweiges liegt aufgrund der Strominderung ei-
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ne Spannung an. Da jedoch die Eingangsspannung vergleichsweise gross
ist, ist dieser Spannungsabfall vernachléssigbar. Somit liegt von ¢; bis to
praktisch die volle Eingangsspannung iiber dem MOSFET s_ an, was zu
vergleichsweise hohen Schaltverlusten fiihrt. Sobald der MOSFET den
gesamten Strom iibernommen hat, beginnt die Diode in ¢5 zu sperren. Je
nach Ausfiihrung der Diode kann es dabei zu Riickwértserholverlusten
kommen.

Das Schaltverhalten bei den IGBTs im Pulswechselrichter ist analog.

(a) Ausschalten oben, i > 0 (b) Ausschalten unten, i < 0

Abbildung  5.1: Hartes Schalten auf der Hochspannungsseite.
Strompfade jeweils vor dem Schaltzeitpunkt ¢y und unmittelbar danach.
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Abbildung 5.2: Hartes Schalten auf der Hochspannungsseite.
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Ein- und Ausschalten mit weichem Schalten

Anders sehen die Strom- und Spannungsverlaufe aus, wenn nach Abbil-
dung 5.3(a) bei negativem Strom 4 der obere Schalter aus- und der unte-
re eingeschaltet wird oder nach Abbildung 5.3(b) bei positivem Strom
¢ der untere Schalter aus- und der obere eingeschaltet wird. Da wie-
der beide Schaltsituationen den gleichen Ablauf haben, wird nur Abbil-
dung 5.3(a) erklért.

Zu Beginn wird der obere MOSFET gedffnet. Wieder ist der Strom i
durch die Induktivitdt L eingepréigt. Sperrt nun aber der obere MOS-
FET, so kann der Strom aufgrund der Flussrichtung nicht von der obe-
ren Diode iibernommen werden. Da der untere MOSFET ausgeschaltet
ist und tiber der unteren Diode praktisch die volle Eingangsspannung an-
liegt, kann der Strom auch nicht durch sie fliessen. Daher wird der Strom
durch die parasitiren Kapazititen der beiden MOSFETSs iibernommen.
Wihrend die obere Kapazitit aufgeladen und die untere entladen wird,
nimmt die Spannung iiber dem unteren Schalter ab. Erreicht diese Span-
nung schliesslich Null (beziehungsweise die Durchflussspannung der Di-
ode), kann die untere Diode den Strom i{ibernehmen. Wird nun der
untere MOSFET eingeschaltet, so liegt praktisch keine Spannung iiber
ihm an, womit keine Schaltverluste auftreten. Abbildung 5.4 zeigt den
stark vereinfachten Verlauf der Schalterspannungen und -strome.

Damit der Vorteil des weichen Schaltens wirklich genutzt werden
kann, muss die Totzeit zwischen dem Ausschalten des oberen und dem
Einschalten des unteren Schalters geniigend gross sein. Da die Totzeit

(a) Ausschalten oben, i < 0 (b) Ausschalten unten, i > 0

Abbildung 5.3: Weiches Schalten auf der Hochspannungsseite.
Strompfade vor dem Schaltzeitpunkt ¢ty und unmittelbar danach.
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Abbildung 5.4: Weiches Schalten auf der Hochspannungsseite.

sehr klein ist und die Induktivitdt L geniigend gross, kann der Strom 4
wahrend des Schaltvorganges ndherungsweise als konstant angenommen
werden. Die Kondensatoren werden somit linear umgeladen. Ausserdem
wird sich der Strom aufgrund des symmetrischen Aufbaus gleichméissig
auf die beiden Kondensatoren aufteilen, so dass die Zeit vom Sperren
des oberen Kondensators bis zum Erreichen des spannungslosen Zu-

standes des unteren Schalters ndherungsweise berechnet werden kann
als UeinQC]\Z{IOSFET.

5.2.2 Schaltverluste auf der Niederspannungsseite

Auf der Niederspannungsseite sehen die Schaltvorgidnge grundsétzlich
anders aus. Aufgrund der kleinen Spannung iiber der Kapazitit ist die
dort gespeicherte Energie bedeutend kleiner als auf der Hochspannungs-
seite. In den parasitidren Induktivititen im oberen und unteren Zweig,
wie sie beispielsweise in Abbildung 5.7 abgebildet sind, wird jedoch auf-
grund des hohen Stromes eine relativ hohe Energie gespeichert. Da-
her miissen diese parasitiren Induktivitdten, die im Hochspannungs-
fall aufgrund des kleinen Stromes hinsichtlich der gespeicherten Energie
und aufgrund der vergleichsweise hohen Eingangsspannung unbedeu-
tend sind, fiir die Schaltverluste der MOSFETs der Niederspannungs-
seite unbedingt beriicksichtigt werden.
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Ein- und Ausschalten bei weichem Schalten

Zuerst wird wieder das Ausschalten des oberen Schalters bei positivem
Strom 4 betrachtet (siche Abbildung 5.5). Sobald der obere MOSFET
sperrt, wird der Strom wie bei der Hochspannungsseite von der para-
sitdren Diode iibernommen. Wird nun aber der untere MOSFET ein-
geschaltet, bewirkt die Strom#nderung einen Spannungsabfall {iber den
parasitdren Induktivititen. Da die angelegte Zweigspannung viel klei-
ner ist als auf der Hochspannungsseite, ist die Auswirkung dieses Span-
nungsabfalls auf der Niederspannungsseite nicht mehr vernachlissigbar.
Im Extremfall liegt die gesamte Zweigspannung iiber den parasitiren
Induktivititen, so dass der untere MOSFET praktisch ohne Spannung
einschalten kann. Die Stromsteilheit wird dann durch die parasitidren
Induktivitdten bestimmt. Erreicht der Strom in der oberen Diode Null,
beginnt sie zu sperren und der gesamte Strom wird durch den unteren
MOSFET gefiihrt. Durch die parasitiren Induktivititen werden hier
die Schaltverluste somit deutlich reduziert. Abbildung 5.6 zeigt sche-
matisch den Verlauf der Schalterspannungen und -strome. Wird der un-
tere Schalter bei negativem Strom ¢ ge6ffnet, gelten wieder die gleichen
Uberlegungen.

Ein- und Ausschalten bei hartem Schalten

Wird hingegen das Ausschalten des oberen Schalters bei negativem
Strom ¢ nach Abbildung 5.7 betrachtet, vergrossern sich die Schaltver-
luste durch die parasitaren Induktivititen.

(a) Ausschalten oben, i > 0 (b) Ausschalten unten, i < 0

Abbildung 5.5: Weiches Schalten auf der Niederspannungsseite.
Strompfade vor dem Schaltzeitpunkt ¢ty und unmittelbar danach.
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Abbildung 5.6: Weiches Schalten auf der Niederspannungsseite.

Sobald der obere MOSFET sperrt, wird der Strom wieder von der obe-
ren parasitdren Kapazitit ibernommen. Durch den sinkenden Strom in
der oberen parasitiren Induktivitdt wird jedoch eine Spannung erzeugt,
die in die gleiche Richtung zeigt wie die Eingangsspannung. Analoges
gilt fiir die untere Induktivitdt. Dadurch wird die Spannung {iber dem
oberen Schalter erhoht. Abbildung 5.8 zeigt den stark vereinfachten Ver-
lauf der Schalterspannungen und -strome fiir den Extremfall einer sehr
grossen parasitiaren Induktivitdt. Wird der untere Schalter bei positivem
Strom i gedffnet, gelten wieder die gleichen Uberlegungen.

(a) Ausschalten oben, i < 0 (b) Ausschalten unten, i > 0

Abbildung 5.7: Hartes Schalten auf der Niederspannungsseite.
Strompfade vor dem Schaltzeitpunkt ¢ty und unmittelbar danach.
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Abbildung 5.8: Hartes Schalten auf der Niederspannungsseite.

5.3 Transformatorverluste

Fiir die DAB und das MFCS-I wird ein externer Transformator ver-
wendet. In diesem Transformator entstehen neben den Kupferverlusten
auch Kernverluste. Die Leitverluste werden in Abbildung 4.4 durch die
Widerstdnde R; und R) modelliert. Aufgrund der Skin- und der Pro-
ximityverluste sind diese Widersténde frequenzabhéngig. Werden die
Wicklungen nach [18] fiir die Schaltfrequenz fs ausgelegt, so steigt der
Widerstand unabhéngig von der Stromform mit der Frequenz f um den
Faktor

2
1
Fridear =1+ 3 (é) (5.1)
an. Der frequenzabhéngige Widerstand R ergibt sich dann iiber
l
R = FRrideatRpc = FR,idealpZ- (5.2)

p bezeichnet den spezifischen Widerstand, [ die Lainge und A die Quer-
schnittsfliche der Wicklung.

Auch die Induktivititen sind frequenzabhingig. Da die Anderung im
relevanten Frequenzbereich jedoch sehr gering ist, werden die Streuin-
duktivitdten und die Magnetisierungsinduktivtét als konstant angenom-
men.
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Die Kernverluste werden iiber die Steinmetz-Gleichung
Pre = CfaB'BVKern (53)

berechnet, wobei die Konstanten ¢, o und 5 sowie das Volumen des
Kerns Vi ern dem Datenblatt entnommen werden. Um die Beeinflussung
der Stromform durch diese Verluste zu beriicksichtigen, wird der Eisen-
widerstand Rp. eingefiihrt. Dabei wird die Anderung der Flussdichte
fiir einen Kern mit der Eisenquerschnittsfliche A, angendhert durch

Uaus fS

B =
44,

(5.4)

so dass die Eisenverluste niherungsweise bekannt sind und der Eisen-

widerstand iiber -
i'l U(ZUS
Rp. = Te (5.5)

approximiert werden kann.

Beim MFCS-IT wird der Transformator in die elektrische Maschine
integriert. Die entstehenden Verluste werden im néchsten Kapitel be-
handelt.

5.4 Verluste in der elektrischen Maschine

Auch bei der elektrischen Maschine treten Wicklungs- und Eisenverluste
auf. Dazu kommen mechanische Verluste, die in dieser Arbeit jedoch
nicht berticksichtigt werden, da sie nicht von der Integration des DC/DC
Konverters beeinflusst werden.

5.4.1 Eisenverluste

Die Eisenverluste konnten wie die Transformatorverluste iiber die
Steinmetz-Gleichung angenédhert werden. Die Steinmetz-Gleichung ist
sehr einfach anzuwenden, stellt jedoch eine nur empirische Beschreibung
dar, da alle Verlustkomponenten in einem einzigen Term zusammenge-
fasst werden. Um besser abschétzen zu konnen, durch welche Mecha-
nismen die Verluste hauptsachlich entstehen, wurde daher fiir die elek-
trische Maschine ein anderer Ansatz gewahlt. Die Eisenverluste lassen
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sich in Hystereseverluste P, klassische Wirbelstromverluste P.. und
anomale Wirbelstromverluste P, unterteilen und kénnen iiber

PFe = Ph+Pec+Pe

= m, <awa + bf1.5B2 Slnh(d\/f) — Sln(d\/?)
p

P cosh(dv/f) — cos(dv/f)

4 €f1'SB;'5)
(5.6)

berechnet werden [2]. Die Koeffizienten a, b, z, e und d miissen dabei
entweder aus Messungen gewonnen werden oder aus Datenbléttern ge-
lesen werden, wihrend m, die Masse der Maschine beriicksichtigt. Fiir
den Prototyp, der in Kapitel 9 vorgestellt wird, wurden die Daten aus [5]
und [41] verwendet, um die Koeffizienten iiber die Methode der kleinsten
Fehlerquadrate zu berechnen. Das Ergebnis ist in Tabelle 5.1 aufgefiihrt.
Da jedoch der Zusammenhang zwischen der magnetischen Flussdichte
und der magnetischen Feldstirke wie in Abbildung 5.9 gezeigt nicht
linear ist, sondern vom Betriebspunkt abhéngt, sind die Koeffizienten
aus Tabelle 5.1 auch abhéngig vom Betriebspunkt. Insbesondere miissen
fiir sehr kleine und sehr grosse Feldstidrken aufgrund der Sittigung die
Werte angepasst werden.

Durch den Faktor 2‘22253%;:22(&{’% wird in Gleichung 5.6 beriick-
sichtigt, dass bei hoheren Frequenzen das magnetische Feld nicht mehr
homogen iiber die Eisendicke verteilt ist, sondern an den Rand gedréngt
wird. Um die Eisenverluste zu verringern, wird daher anstatt eines mas-
siven Eisenkerns das Eisen in voneinander isolierte Bleche unterteilt. Die

Griinde fiir die inhomogene Verteilung des magnetischen Feldes werden

Parameter Wert Einheit
a 0.0388 WsT *kg~!
b 0.000234 | Ws! T—2kg~!
T 1.74
d 0.249 0o
e 0 Wsl.5T—1.5kg—1

Tabelle 5.1: Parameter aus Gleichung 5.6 fiir den Prototyp aus Kapi-
tel 9. Die Parameter liefern im Bereich 0.1 T bis 1T eine gute Uberein-
stimmung zwischen den Resultaten aus Gleichung 5.6 und den Daten
aus [5] und [41].
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Abbildung 5.9: Relative Permeabilitdt p, bei sinusférmiger Anregung
in Abhéngigkeit des Spitzenwertes der magnetischen Flussdichte B, fiir
die Synchronmaschine nach Kapitel 9.

spater genauer erlautert. Wird eine rein sinusféormige Anregung voraus-
gesetzt, bezeichnet B, den Spitzenwert der magnetischen Flussdichte.
Da jedoch die magnetische Flussdichte nicht homogen verteilt ist, ist
obige Formel ohne Simulation kaum auswertbar. Daher muss eine zwei-
dimensionale Finite Elemente Methode (FEM) verwendet werden, um
die magnetische Flussdichte im Eisen zu bestimmten. Daraus koénnen
dann die Eisenverluste tiber Gleichung 5.6 berechnet werden. Da jedoch
durch den DC/DC Konverter nur vergleichsweise geringe zusétzliche
Flussdichten auftreten und Messwerte der Verluste in [5] und [41] erst
ab einer Flussdichte von 0.1 T verfiigbar sind, so dass die Parameter in
Tabelle 5.1 fiir diesen Bereich nicht berechnet werden kénnen, wurden
hier die Wirbelstromverluste wie in Kapitel 5.4.3 direkt in die FEM
Simulation miteinbezogen und nicht nachtréglich berechnet.

5.4.2 Wicklungsverluste

Neben den Verlusten im Eisen treten aber auch in den Wicklungen auf-
grund von Skin- und Proximityeffekten frequenzabhéngige Verluste auf.
Um die Eisen- und Wicklungsverluste in der Maschine in das spéter
vorgestellte Modell mit einzubeziehen, muss die Maschine durch eine
dquivalente Impedanz ersetzt werden. Dabei wird wie bei der Model-
lierung der Transformatorverluste die Tatsache genutzt, dass die Eisen-
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verluste ndherungsweise quadratisch von der angelegten Spannung ab-
héngen [10]. Um die Abhéingigkeit der gesamten Maschinenverluste von
der Frequenz zu finden, wird im Folgenden zuerst die Frequenzabhin-
gigkeit der Nullimpedanz untersucht. Danach wird ein Ersatzschaltbild
fiir die Simplorer'™-Simulation entwickelt, in das diese Frequenzabhan-
gigkeit miteinbezogen wird. Da beim MFCS-II der Transformator direkt
in die elektrische Maschine integriert wird, muss die folgende Analyse
der Nullimpedanz, die fiir das MFCS-I durchgefiihrt wird, angepasst
werden.

5.4.3 Maschinenverluste beim MFCS-I

Frequenzabhingigkeit der Nullimpedanz fiir sehr kleine Ein-
gangsspannungen

Beim MFCS-I entspricht die Impedanz, die im Ersatzschaltbild des
DC/DC Konverters auftritt, genau der Nullimpedanz der elektrischen
Maschine. Daher wurde fiir den in Kapitel 9 vorgestellten Prototyp
die Nullimpedanz mit einem Impedanz-Analysator gemessen. Um diese
Messergebnisse zu iiberpriifen, wurde der Verlauf der Impedanz durch
Simulationen nachvollzogen. Im Folgenden soll gezeigt werden, wie die-
se Impedanz gefunden werden kann, die sowohl die Wicklungs- als auch
die Eisenverluste modelliert.

Heute wird meist eine zwei-dimensionale Finite Elemente Methode
(FEM) verwendet, um das elektromagnetische Feld und die Leistung von
elektrischen Maschinen zu untersuchen. Da die schaltfrequenten Strom-
und Spannungsrippel oft vernachléssigt werden, sind die Frequenzen
der Felder relativ klein. In den beiden vorgestellten Konzepten wird
fiir die Leistungsiibertragung des DC/DC Konverters jedoch ein Strom
mit Schaltfrequenz {iber die Maschine gefiihrt, so dass auch die elek-
tromagnetischen Felder bei der Schaltfrequenz und héheren Frequenzen
interessieren. Dies filhrt im Vergleich zur konventionellen Betrachtung
bei eher tiefen Frequenzen zu zusitzlichen Schwierigkeiten bei der Simu-
lation. Aufgrund der héheren Frequenz nimmt die im Eisen induzierte
Spannung zu, so dass auch die Wirbelstrome im Eisen steigen und eine
Verringerung des magnetischen Flusses im Inneren des Eisens bewirken.
Die Verluste werden durch Wirbelstromverluste im Eisen vergrossert,
das heisst Skin- und Proximity-Effekte miissen sowohl bei den Wick-
lungen als auch beim Eisen miteinbezogen werden. Wie spéter genauer



56 Verluste

x Z z

y Wicklungs-Strom i .~
/ 7 !
?|Hz(x)| » J) ? ’d

! i

Abbildung 5.10: Modellierung der Laminierung durch eine diinne
Schicht, die in y-z Richtung unendlich ausgedehnt ist.
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Abbildung 5.11: Magnetisches Feld in der Laminierung mit Vertei-
lung nach Gleichung 5.7.

erklédrt wird, ist aufgrund der hochfrequenten Wirbelstrome der Betrag
des magnetischen Feldes innerhalb einer Laminierung nicht mehr kon-
stant. Das zeitabhingige und nichtlineare Problem wird dadurch zusétz-
lich dreidimensional. Somit ist es praktisch unmdoglich, die Wirbelstrome
in jeder einzelnen Laminierung zu modellieren. Um dieses Problem zu
16sen, konnen die einzelnen Laminierungen homogenisiert werden. Diese
Methode wird in [8] vorgestellt. Tritt keine Sattigung auf, beziehungs-
weise wird die Sattigung vernachléssigt, ist das System zudem linear.
Bei der Modellierung der Verluste kann dann der Skin-Effekt auf ein-
fache Weise miteinbezogen werden, wie in [6], [7] und in den folgenden
Abschnitten gezeigt wird. Voraussetzung ist allerdings, dass die Finite
Element Software auch komplexe Permeabilititen unterstiitzt.

Abbildung 5.10 illustriert den Verlauf der magnetischen Feldstérke
und der Stromdichte in einer einzelnen Laminierung der Dicke d. Da-
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bei wurde das Koordinatensystem so gelegt, dass die Wicklungsstrome
in y-Richtung fliessen. Somit erzeugen die Wicklungsstrome eine ma-
gnetische Feldstirke in z-Richtung. Da die Stréme und somit auch die
magnetische Feldstérke zeitlich variieren, wird in der Laminierung eine
Wirbelstromdichte Jy,(x) in y-Richtung induziert. Diese Wirbelstrome
reduzieren die magnetische Feldstdrke im Inneren der Laminierung. Je
hoher dabei die Frequenz der Wicklungsstrome ist, desto mehr wird die
magnetische Feldstérke H.(z) im Innern der Laminierung verringert,
wie in Abbildung 5.11 gezeigt wird. Die magnetische Feldstérke ist ge-
geben durch

(5.7)

Dabei bezeichnet H, die Feldstérke an der Oberfliche der Laminierung,
d= ﬁ die Skintiefe, f die betrachtete Frequenz, o die Leitfahigkeit
und p die Permeabilitdt der Laminierung. H, ist dabei unabhéngig von
der Frequenz und nur vom Wicklungsstrom ¢, vom Laminierungsmateri-
al und von der Geometrie abhéngig. Um diesen Effekt der Feldverdrén-
gung in die FEM Simulation einzubeziehen, werden die Laminierungen
durch ein nicht-leitendes Material ersetzt, dessen komplexe Permeabili-

tét nach [14] iber

(5.8)

berechnet wird. Dass durch diese komplexe Permeabilitit im Eisen
die gleichen Verluste auftreten wie bei der konventionellen Betrach-
tung nach Gleichung 5.6, zeigt die folgende Umformung. Da im nicht-
leitenden Material kein Strom auftritt, berechnen sich die Verluste im
Blechpaket zu

P = Aejﬂewﬂoﬂ_o

I
Acj—wB?2. (5.9)
Fe

ﬂ_o entspricht dabei der komplexen Konjugation von H, und g derje-
1

nigen von e
Im Folgenden werden die Ergebnisse der zweidimensionalen FEM
Analyse mit COMSOL vorgestellt. Untersucht wurde dabei der in Ka-

pitel 9 vorgestellte Prototyp.
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Da bei einer Impedanzmessung mit dem Impedanzanalysator nur sehr
geringe Spannungen oder Strome zur Messung verwendet werden kon-
nen, ist die in der Maschine auftretende magnetische Flussdichte sehr
klein. Die Permeabilitédt ist jedoch nur in einem gewissen Bereich né-
herungsweise konstant. Fiir sehr kleine Flussdichten oder Flussdichten
nahe der Sittigung ist die Permeabilitét kleiner als in diesem Bereich.
Wihrend die Werte aus Tabelle 5.1 fiir den Bereich mit ndherungs-
weise konstanter Permeabilitdt berechnet wurden, miissen fiir den fol-
genden Vergleich mit der Impedanzmessung andere Werte verwendet
werden. Fiir den Vergleich wurde aus dem Datenblatt des Magnetma-
terials die Leitfahigkeit pro Linge o = 4MS/m und die Anfangsper-
meabilitdt pro = 100 gelesen. Abbildung 5.12 zeigt die Resultate der
Messung (durchgezogene Linie) und der FEM Simulation (gepunktete
Linie). Die Abweichungen des simulierten Widerstandes zum gemesse-
nen Widerstand in Abbildung 5.12(a) sind kleiner als 12%. Der Grund
fiir die Abweichungen ist, dass einerseits die geometrischen Details der
Maschine nicht genau bekannt sind und andererseits weder die Wickel-
kopfe noch die Anschlusskabel miteinbezogen wurden. Die Abweichung
der simulierten Induktivitét von der gemessenen in Abbildung 5.12(b)
hat die gleichen Griinde. Geméss Angaben in [37] kann die Streuinduk-

R, [9] L, [uH]

70 T T Racseim

60 00— et P

; R

5o TG Mesng/l 00 simutunon |14

20 liiiwd 450 N

10 i ,"’ 400 ‘..\l

D01 01 1 10 fIkHA 001 01 1 10 fIkH]
(a) Nullwiderstand (b) Nullinduktivitét

Abbildung 5.12: Gemessene und simulierte Nullimpedanz der Syn-
chronmaschine nach Kapitel 9. Parameter zur Simulation der Laminie-
rung: Dicke d = 0.5 mm, Anfangspermeabilitit u,.o = 100, Leitfahigkeit
o =4MS/m.
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tivitdt der Wickelkdpfe ndherungsweise iiber
Lew = 2nzf,plew,uOAew (510)

berechnet werden, wobei ng die Anzahl in Serie geschalteter Win-
dungen pro Strang bezeichnet, p die Anzahl der Polpaare, l., die
mittlere Linge des Wickelkopfes und A, den Stirnstreuleitwert.
Fiir die betrachtete Prototyp-Maschine folgt mit ng = 30, p =4,
lew = 9.5cm und Mgy =~ 0.35 fiir die Nullinduktivitit der Wickelk6p-
fe Loywo = Lg‘“ ~ 10 pH. Wird diese Wickelkopf-Induktivitéit in Abbil-
dung 5.12(b) zum simulierten Wert der Induktivitit addiert, stimmt
die als gepunktete Linie eingetragene Gesamtinduktivitidt sehr gut mit
der Messung iiberein.

Neben dem Gesamtwiderstand interessiert aber insbesondere mit
Blick auf das MFCS-IT auch die Aufteilung der Verluste in Eisen- und
Wicklungsverluste. Die Simulation zeigt, dass die Wicklungsverluste et-
wa ein Drittel der Gesamtverluste ausmachen.

Wie die Messungen aber auch zeigen, ist der Nullwiderstand des
Prototyps bei der Schaltfrequenz von 20kHz mit circa 15 ziemlich
gross. Allerdings sind elektrische Maschinen, die normalerweise in Hy-
bridfahrzeugen eingesetzt werden, fiir hohere Leistungen ausgelegt als
die Prototyp-Maschine.

Der relative Widerstand bezogen auf die Leistung der Maschine sinkt
mit der Maschinengrosse, und somit sinken sowohl die relativen ohm-
schen Verluste als auch die relativen Eisenverluste. Fiir Maschinen, die
in Vollhybrid-Fahrzeugen eingesetzt werden, kann daher erwartet wer-
den, dass die Nullimpedanz selbst bei hoheren Frequenzen kleiner ist als
fiir die Prototyp-Maschine. Fiir reale Systeme werden somit auch die im
DC/DC Konverter auftretenden Verluste, die durch die Maschine ver-
ursacht werden, verringert und die Effizienz steigt signifikant. Dies wird
im Vergleich der Kapitel 8 und Kapitel 9 deutlich.

Um diese Uberlegungen zu iiberpriifen, wurde eine 15 kW Asynchron-
maschine vermessen, die in einem Hybridfahrzeug eingesetzt wurde. Ab-
bildung 5.13 zeigt die Messungen als durchgezogene Linie und die Si-
mulation als gestrichelte Linie fiir diese Maschine. Es ist offensichtlich,
dass der Nullwiderstand bedeutend kleiner ist als bei der Prototyp-
Maschine. Da die Maschine nur ein Polpaar aufweist und im Vergleich
zum Durchmesser sehr kurz ist, nimmt der Wickelkopf grossen Einfluss.
In Abbildung 5.13(b) wurde daher im abgebildeten Simulationsergebnis
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der Wickelkopf direkt einbezogen. Die Abweichungen vom simulierten
zum gemessenen Widerstand in Abbildung 5.13(a) betragen weniger als
17%. Wieder sind die Griinde fiir diese Abweichungen, dass die Geome-
trie der Maschine nicht exakt bekannt ist und dass die Zuleitungen nicht
mit einbezogen wurden. Die gleichen Griinde erkldren die Abweichungen
bei der simulierten Induktivitdt in Abbildung 5.13(b).

5.4.4 Vereinfachungen zur Berechnung der Nullim-
pedanz

Im vorherigen Unterkapitel wurde die Nullimpedanz der Maschine un-
tersucht, wie sie mittels Impedanzanalysator gemessen wird. Da das
spater vorgestellte Modell auf einer Zerlegung in Form einer Fourierrei-
he, das heisst auf einer Aufspaltung in verschiedene Frequenzen beruht,
ist es das Ziel, fiir jede auftretende Frequenz den Nullwiderstand des
Pulswechselrichter-/Maschinensystems zu finden. Fiir den realen Auf-
bau kann diese Messung jedoch nicht ohne Weiters {ibernommen wer-
den. Im Folgenden werden die Nichtidealitdten betrachtet, die im realen
System auftreten.
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Abbildung  5.13: Gemessene und simulierte Nullimpedanz ei-
ner 15kW Maschine. Parameter zur Simulation der Laminie-
rung: Dicke d = 0.2 mm, Anfangspermeabilitit u,.o = 250, Leitfahigkeit
o =28MS/m.
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Wirbelstromverluste fiir verschiedene Anregungen

Die gesamten Wirbelstromverluste P, ¢, lassen sich direkt als Summe
der Komponenten bei den einzelnen Frequenzen P..; berechnen

o
Pec,tot = ZPec,i- (511)
=1

Die Verluste kénnen daher fiir jede Frequenz separat berechnet werden.
Fiir eine bestimmte Frequenz f treten aber neben dem durch den Null-
strom hervorgerufenen magnetischen Fluss auch Anteile durch die Mit-
und Gegenstrome in den drei Phasen auf. Um eine Trennung dieser Ein-
fliisse zu erhalten, wird angenommen, dass die Permeabilitdt @ konstant
ist. Somit kann der Wirbelstromverlust fiir das Nullsystem losgelost be-
rechnet werden. Da bei der Messung am Impedanzanalysator nur sehr
geringe Feldstédrken auftreten, die Permeabilitit aber fiir real auftreten-
de magnetische Feldstirken grosser sein wird, kann jedoch die Messung
aus Abbildung 5.12 nicht direkt verwendet werden. Bei grosseren Feld-
stiarken nimmt die Permeabilitéit nach Abbildung 5.9 zu, so dass einer-
seits aufgrund des grosser werdenden Realteiles in Gleichung 5.9 der
Wirbelstromwiderstand abnimmt, andererseits aufgrund des grosseren
Imaginarteils die Induktivitit vergrossert wird. Somit muss im Modell
die Impedanz fiir jeden Betriebspunkt angepasst werden.

Hystereseverluste mit Nebenschleifen

Im Gegensatz zu den Wirbelstromverlusten sind die einzelnen Frequenz-
komponenten bei den Hystereseverlusten nicht separierbar. Treten keine
Nebenschleifen auf, das heisst die magnetische Flussdichte steigt mono-
ton zwischen Minimum und Maximum, so nehmen lediglich die maxima-
le magnetische Flussdichte und die Grundfrequenz Einfluss auf die Hy-
stereseverluste. Treten hingegen Nebenschleifen auf, so haben auch die
Neben-Minima und -Maxima einen Einfluss auf die Hystereseverluste.
Die Berechnung der Verluste kann daher nicht mehr fiir jede Frequenz
separat durchgefiihrt werden. Ausserdem lasst sich derjenige Anteil, der
zusitzlich durch den DC/DC-Konverter verursacht wird, nicht mehr di-
rekt bestimmen, wie im Weiteren gezeigt wird.

Zusétzlich zu dem magnetischen Feld, das durch den Nullstrom er-
zeugt wird, tritt im Normalbetrieb ein durch die Permanentmagnete
und ein durch die Phasenstrome hervorgerufenes magnetisches Feld auf.
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Ohne Nullstrom wird unter Annahme idealer Verhéltnisse eine B-H-
Kurve durchlaufen, wie sie schematisch in Abbildung 5.14(a) darge-
stellt ist. Durch den Nullstrom wird jedoch diese B-H-Kurve verédndert,
so dass neben der Hauptschleife auch Nebenschleifen entstehen. Ab-
bildung 5.14(b) zeigt schematisch eine Hauptschleife mit zwei Neben-
schleifen. Die Fliche der Nebenschleife hingt von der relativen Lage
im Vergleich zur Hauptschleife ab. Um ein einfaches Ersatzschaltbild
fiir die Modellierung der Maschinenverluste zu erhalten, miissen jedoch
einige Vereinfachungen vorgenommen werden.

Haufig wird zur Abschétzung der Erhohung der Hystereseverluste
durch die Nebenschleifen folgende empirische Formel verwendet [17]:

N
1
P

Dabei werden neben dem Spitzenwert B, , der magnetischen Flussdich-
te auch die lokalen Spitzenwerte B; verwendet sowie ein Korrekturfak-
tor k, der als Erfahrungswert zwischen 0.6 und 0.7 gewdhlt wird. Wird
zudem die Sattigung vernachléssigt, so hat die Lage der Nebenschleifen
keinen Einfluss mehr auf die durch sie auftretenden Verluste [3]. Je gros-
ser jedoch einerseits die Differenz der Grundfrequenz zu der Frequenz
der Harmonischen und andererseits die Differenz des absoluten Spitze-
wertes By, zu den lokalen Spitzenwerten B; ist, desto geringer wird
der Fehler, der durch eine separate Betrachtung der durch die einzel-

(a) Reine Sinusanregung (b) Sinusanregung mit Uberlagerung

Abbildung 5.14: Hystereseschleife.
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nen Frequenzen hervorgerufenen Verluste entsteht. Da im betrachteten
Fall die Schaltfrequenz 20 kHz betrégt und die Maschine hochstens fiir
10000 rpm ausgelegt ist, was bei einer vierpoligen Maschine einer elek-
trischen Grundfrequenz von 667 Hz entspricht, und sich auch die Am-
plituden stark unterscheiden, werden im Folgenden die Verluste fiir die
Grundfrequenz und die Harmonischen getrennt betrachtet. Fiir den Ver-
gleich mit der Impedanzmessung kann also unter dieser Annahme die
durch den Permanentmagneten und die Grundwelle der Phasenstrome
hervorgerufene magnetische Flussdichte vernachlissigt werden.

Im realen Betrieb stellt sich jedoch das Problem, dass nicht nur
durch den Nullstrom Nebenschleifen entstehen konnen. Auch im Betrieb
der konventionellen Maschine werden aufgrund der Pulswechselrichter-
Schaltungen die Phasenstrome nicht ideal cosinusformig sein, sondern
Harmonische aufweisen. Die Nebenschleifen entstehen somit durch die
Uberlagerung zweier Komponenten und hingen nicht nur von ihrer Am-
plitude, sondern auch von ihrer Phasenlage ab. Eine genaue Berechnung
ist nur moglich, wenn zuerst die Stromform bekannt ist. Da jedoch der
Aufwand fiir diese genaue Berechnung sehr gross ist, werden im Fol-
genden die Einflisse der Mit- und Gegenstrome und des Nullstromes
getrennt betrachtet. Dadurch entsteht allenfalls eine Uberschiitzung der
Hystereseverluste.

Bei Vernachléssigung des Mit- und Gegensystems tritt durch den
Nullstrom nur noch eine schaltfrequente Hauptschleife auf. Es entstehen
keine Nebenschleifen mehr. Die einzige Ausnahme bildet der Betrieb mit
Mehrfachschalten, was aber hier nicht beriicksichtigt wird. Somit muss
fiir die Berechnung der Hystereseverluste nach Gleichung 5.6 nur noch
der Spitzenwert der Induktion wihrend einer Periode gefunden werden.
Dieser wird im Ersatzschaltbild aus Abbildung 4.8 vereinfachend durch
den Wert der Schaltfrequenz-Harmonischen gendhert. Erst fiir die ab-
schliessende Berechnung wird der korrekte Wert verwendet,.

Da die durch den DC/DC Konverter zusitzlich auftretenden magne-
tischen Feldstérken sehr klein sind, beziehungsweise in den meisten Tei-
len der Maschine fast verschwinden, werden hauptsichlich reversible
Ummagnetisierungs-Prozesse ablaufen. Die gute Ubereinstimmung zwi-
schen Simulation und Messung in Kapitel 9 bei Vernachlissigung der
Hystereseverluste bestétigt die Vermutung, dass die durch den DC/DC
Konverter zusétzlich entstehenden Verluste vernachlassigbar sind [27].
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5.4.5 Ersatzschaltbild der Maschine

Neben dem Ersatzschaltbild fiir den DC/DC Konverter wird auch ein
Modell fiir die gesamte Maschine bendétigt, um die verschiedenen Be-
triebspunkte zu simulieren. Um ein Simulationsmodell fiir die Impedanz
der Maschine zu finden, muss der magnetische Fluss in der Maschine
betrachtet werden. Die an die drei Phasen angelegten Spannungen er-
zeugen aufgrund ihrer zeitlichen Anderungen einen magnetischen Fluss
in der Maschine. Ein Teil dieses Flusses durchdringt alle drei Phasen.
Dieser Teil des Flusses wird als Hauptfluss ¥,, bezeichnet. Der andere
Teil des Flusses, der unter anderem aus dem Nutstreufluss und dem
Stirnstreufluss besteht, wird Streufluss genannt und mit ¥, bezeich-
net. Abbildung 5.15 zeigt das Feldlinienbild der magnetischen Feldstéar-
ke fiir eine vierpolige Synchronmaschine. In konventionellen Maschinen
tritt kein Nullsystem auf. Abbildung 5.15(a) zeigt daher die Verlau-
fe fiir symmetrische, sinusférmige Phasenstrome. In den beiden mul-
tifunktionalen Konvertersystemen jedoch tritt auch ein Nullstrom auf.
Abbildung 5.15(b) zeigt die Verhéltnisse fiir einen Nullstrom. Zur Ver-
deutlichung der Effekte wurde fiir den Nullstrom die gleiche Amplitude
gewdhlt wie flir die symmetrischen Phasenstréme. Wird wie in der Si-
mulation angenommen, dass keine Séttigung auftritt, heben sich dieje-
nigen Flussanteile auf, die alle drei Phasen durchdringen. Der Nullfluss
entspricht daher einem reinen Streufluss.

Um diese Effekte zu modellieren, wird fiir die Maschine das Ersatz-
schaltbild in Abbildung 5.16(a) verwendet. Aufgrund der hier alternativ
verwendeten Definition von Ry und Ly muss fiir jede Phase der drei-
fache Wert verwendet werden. Ly modelliert dabei die Streufliisse, L,

(a) Mitsystem (b) Nullsystem

Abbildung 5.15: COMSOL Simulation der magnetischen Feldstérke
fiir (a) symmetrische, sinusférmige Strome und (b) Nullstrome.
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(a) Ersatzschaltbild der Maschine (b) Ersatzschaltbild von Ro und Lo

Abbildung 5.16: Vereinfachtes Ersatzschaltbild der Maschine mit
Ersatzschaltbild zur Modellierung der Frequenzabhangigkeit von Ry und
Lo.

die Hauptfliisse. Durch die Gegeninduktivitdten M wird beriicksichtigt,
dass sich die Hauptfliisse iiberlagern und im Falle eines reinen Null-
stromes aufheben. Die drei Spannungsquellen e, e, und e, schliesslich
simulieren die vom Rotor induzierten Spannungen.

Wie im vorhergehenden Abschnitt gezeigt, ist der Nullwiderstand auf-
grund von Skin-, Proximity- und Kernverlusten frequenzabhéngig. Das
Gleiche gilt fiir die Induktivitdt Lg. Um diese Frequenzabhingigkeit
der Nullimpedanz in das Modell zu integrieren, wird das Ersatzschalt-
bild in Abbildung 5.16(b) verwendet. Fiir die Messergebnisse aus Ab-
bildung 5.12 wurde eine Kurvenanpassung durchgefiihrt. Die Parame-
ter sind in Tabelle 5.2 angegeben. Auch die Hauptinduktivtiten héngen
von der Frequenz ab. Da jedoch fiir den DC/DC Konverter nur der
Nullstrom relevant ist, wurde dieser Effekt im Ersatzschaltbild vernach-
lassigt. Auch fiir den Pulswechselrichter ist diese Frequenzabhéngigkeit
nicht relevant, da die Grundfrequenz der Strome in einem Bereich liegt,
in dem die Induktivititen praktisch konstant sind.

5.4.6 Maschineverluste beim MFCS-II

Da beim MFCS-II der Transformator in die elektrische Maschine inte-
griert wird, miissen die Maschinenverluste, die durch diese Integration
entstehen, untersucht werden. Wird die Sekundérseite des integrierten
Transformators nicht angeschlossen, so ergeben sich die gleichen Ver-
héltnisse wie fiir das MFCS-I. Durch den Nullwiderstand werden die
Wicklugs- und die Eisenverluste beriicksichtigt. Wird zudem die Sekun-
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Parameter Value
Loe 1.01 mH
Ro1 150.29 Q
L()1 060 IIIH
Ro2 32.25Q2
L02 0.21 mH
Ros 6.92 Q2
Los 0.07mH
Roa 1.49Q

Tabelle 5.2: Parameter des Prototyps fiir das Ersatzschaltbild in Ab-
bildung 5.16(b).

darseite angeschlossen, treten einerseits auf der Sekundarseite Wick-
lungsverluste auf, andererseits werden aber auch die Eisenverluste be-
einflusst. Daher ist es notig, die im vorhergehenden Kapitel durch einen
Widerstand dargestellten Maschinenverluste in Wicklungs- und in Ei-
senverluste zu unterteilen. Wie fiir das MFCS-I gezeigt wurde, betragen
die Eisenverluste fiir den Prototyp aus Kapitel 9 circa zwei Drittel, wih-
rend die Leitverluste lediglich ein Drittel ausmachen. Durch eine grobe
Abschétzung des Wicklungswiderstandes tiber [18]

Fo— A sinh(2A) + sin(2A) . 2(ps? — 1) sinh(A) — sin(A)
e cosh(2A) — cos(2A) 3 cosh(A) + cos(A)
(5.13)
mit A = %, wobei die Schichtdicke d = D7 iiber den Durchmesser

D einer Wicklung berechnet wurde, und p; = Anzahl Schichten kann
gezeigt werden, dass durch den Proximity-Effekt eine Widerstandser-
hohung gegeniiber dem DC-Widerstand geméss Abbildung 5.17 erfolgt.
Da die Wicklungen im Prototyp als verdrillte 0.5 mm Litzen ausgefiihrt
sind, hat der Skin-Effekt fiir die betrachteten Frequenzen nur einen ge-
ringen Einfluss. Zusammen mit dem gemessenen Widerstand nach Ab-
bildung 5.12 ist ersichtlich, dass tatsédchlich ein Verhéltnis von circa 1:2
gegeben ist.

Im Ersatzschaltbild nach Abbildung 4.14 wird also fiir den Prototyp
R, = %Ro entsprechen, wobei Ry dem Nullwiderstand der Maschine
entspricht. Da auf der Sekundérseite bedeutend weniger Windungen
bendtigt werden, wird hier auch der Proximity-Effekt fiir die relevanten
Frequenzen klein sein. Um diese Uberlegungen zu iiberpriifen, wurde
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der MFCS-II Prototyp mit dem Impedanzanalysator vermessen und die
Ergebnisse iiber die Methode der kleinsten Fehlerquadrate auf das Er-
satzschaltbild nach Abbildung 4.14 angepasst. Abbildung 5.18 zeigt das
Ergebnis der Berechnungen. Der primérseitige Widerstand nimmt in
etwa so zu wie in Abbildung 5.17 vorhergesagt. Kleine Abweichungen
resultieren daraus, dass die genaue Lage der Wicklungen in der Nut
nicht bekannt sind. Der sekundéire Widerstand nimmt wie erwartet mit
der Frequenz wesentlich weniger stark zu als der primére. Auch beim
MFCS-II muss beachtet werden, dass die Messungen lediglich fiir klei-
ne magnetische Flussdichten durchgefiihrt wurden und dass diese keine
Aussage iiber die gegenseitige Beeinflussung des Nullsystems und des
Mit-/Gegensystems beinhaltet.

Das Modell liefert eine gute Basis fiir die Berechnung des Stromver-
laufs und dient der Optimierung der Verluste. Fiir absolute Verlust-
werte miissen jedoch FEM-Simulationen oder Messungen durchgefiihrt
werden.

R/ Ry
80

60 1

40 1

20 1

0.1

et 100
J [kHz]
Abbildung 5.17: Zunahme des Wicklungswiderstandes aufgrund des
Proximity-Effektes in Abhéngigkeit der Frequenz f nach Gleichung 5.13.
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5.5 Gesamtverluste

Um die Gesamtverluste zu berechnen, miissen die Mittel- und Effek-
tivwerte der einzelnen Strome sowie die Stromwerte zu den Schaltzeit-
punkten bekannt sein. Sind die Schaltzeitpunkte bekannt, kénnen die
Spannungen als zeitabhingige Funktionen bestimmt werden. Daraus
lassen sich dann direkt die Stromverldufe bestimmen. Dies kann ana-
lytisch erfolgen oder durch ein Simulationsprogramm wie zum Beispiel
Simplorer?.

Analytisch nicht mehr l6sbar wird das System, wenn zwar die zu
iibertragende Leistung, die Eingangsspannung, die Ausgangsspannung
und der Betriebspunkt der Maschine bekannt sind, nicht aber die hierfiir
benotigten Schaltzeitpunkte. Die Bestimmung durch Simulationen wire
viel zu aufwindig.

Aufgrund der begrenzten Rechenleistung muss daher ein einfaches Er-
satzschaltbild gefunden werden, aus dem die Stromformen auf einfache
Weise abgeleitet werden konnen. Wie in Kapitel 4 festgestellt, kénnen

80
60 -
40
20
‘ J/ [kHz]

Abbildung 5.18: Parameter des Prototyps aus Kapitel 9 nach Abbil-
dung 4.14 in Abhéngigkeit der Frequenz f.
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alle drei vorgestellten DC/DC Konverter durch das gleiche Ersatzschalt-
bild modelliert werden. Abbildung 5.19 zeigt dieses Ersatzschaltbild,
wobei die Parameter je nach System geméss Kapitel 4 gew&hlt werden
miissen. Um nun eine analytische Gleichung fiir die Stromform zu erhal-
ten, werden daher die Strome und Spannungen iiber die Fouriertrans-
formation in sinus- und cosinusférmige Signale mit unterschiedlichen
Frequenzen zerlegt. Da das System in Abbildung 5.19 ein lineares zei-
tinvariantes System ist, konnen nun fiir jeden einzelnen Frequenzanteil
die Strome und Spannungen berechnet werden.

Nachteil bei dieser Modellbildung ist, dass keine stromabhingigen
Grossen simuliert werden kénnen. So muss beispielsweise der IGBT mit
der anitparallelen Diode als ein einziger Widerstand dargestellt werden.
Auch wird das Schaltverhalten nicht mit einbezogen. Die Schaltverluste
auf der Niederspannungsseite werden aber bei der iibertragenen Leis-
tung mit eingerechnet. Ebenso wird angenommen, dass die Ein- und
Ausgangsspannung konstant sind. Der Einfluss von Filtern, wie zum
Beispiel einem LC Filter am Ausgang des DC/DC Konverters, kann also
mit diesem Modell nicht behandelt werden. Dafiir bietet das Modell den
Vorteil, dass das Grundverhalten des Systems sehr einfach untersucht
werden kann. Ausserdem stimmen die Stromformen trotz der Vereinfa-
chungen sehr gut mit den tatséchlichen Verldufen iiberein. Daher kénnen
zum Beispiel die im néchsten Kapitel vorgestellten Optimierungen der
Effizienz einfach und schnell durchgefiihrt werden.

Beim Aufstellen der Fourierreihen ist zu beachten, dass bei den bei-
den neuen Systemen nicht nur Komponenten mit einem Vielfachen der
Schaltfrequenz fs auftreten kénnen. Da sich die Form von wug bei ei-
nigen Modulationen wie zum Beispiel der Raumzeigermodulation fiir
m > 0 innerhalb einer Netzperiode &ndert, kann wug selbst im statio-
néren Betrieb nicht nur Oberschwingungen oberhalb der Schaltfrequenz
enthalten. Stattdessen kénnen auch Vielfache der Ausgangsfrequenz f,
auftreten.

Abbildung 5.19: Ersatzschaltung fiir den DC/DC Konverter.
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Allgemein koénnen die Fourierkoeffizienten der k-ten Harmonischen

von u, bei ganzzahligen Verhéltnissen von ]{ berechnet werden zu

fs
fn
cr- - -52)

(5.14)
und
o
2 n . n 2r —1
ba(ky = k_g <sm ( (2r — 1)/4;7TJJ;> s1n( ?85 {t = gfs })) :
(5.15)
Dabei wurde angenommen, dass &, jeweils in der Mitte einer Schalt-
periode ausgewertet wird. Somit gilt b, = 0, da J, punkt-
symmetrisch beziiglich i ist. Da wug = %(ua +up 4+ ue) gilt, ist

ag(k)y = %(aa(k) + ap(k) +ac(k)). Weil ba(k) = 0 ist und bb(k) und bc(k)
genau gegengleiche Werte haben, ist auch by = 0.

Abbildung 5.20 zeigt die Fourierkoeffizienten fiir uy beim Unter-
schwingungsverfahren mit iiberlagerter Nullkomponente bei m = %,
wobei die Schaltfrequenz fs zweihundert Mal hoher ist als die elektri-
sche Frequenz f,, der Maschine. Die Harmonische der Schaltfrequenz
ist zwar am deutlichsten ausgeprégt. Dennoch treten neben der dritten
Harmonischen, die aufgrund der zu den cosinusformigen Modulations-
funktionen addierten Nullgrosse dreifacher Ausgangsfrequenz zu erwar-
ten war, unter anderem auch eine 194te, eine 197te, eine 203te und eine
206te Harmonische auf, wobei 194 = f* — 6 entspricht, 197 = L -3,

203 = an + 3 und 206 = sz + 6. Ebenso treten beim Zwelfachen der
Schaltfrequenz diese Nebenfrequenzen auf. Egal, welches ganzzahlige
Verhiltnis zwischen Schalt- und Netzfrequenz gewahlt wird, die dritte,
die gA +6te und die g£ F —3te Harmonischen treten immer auf, wobei
g = 1,n2, ... gilt. Fir nicﬁt—ganzzahlige Verhéltnisse liegen entsprechend
andere Verhéltnisse vor. Da sich die Pulsbreite der an die Maschine ge-
legten Spannungen u,, up und u. von Schaltperiode zu Schaltperiode
dndert und erst nach einer Maschinenperiode wieder den selben Wert
annimmt, hat die Nullspannung eine Grundschwingungskomponente bei
fn/3. Wird die Nullspannung also mit diesen Fourierkoeffizienten un-
tersucht, so wird die Grundfrequenz fiir diese Fourierkoeffizienten einem
Drittel der elektrischen Maschinenfrequenz (oder einer noch tieferen Fre-
quenz) entsprechen. Fiir den Betrieb des DC/DC Konverters interessie-
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Abbildung 5.20: Fourierkoeffizienten der Nullspannung wug beim
Unterschwingungsverfahren mit {iberlagerter Nullkomponente und
m = %, wobei die Schaltfrequenz f; zweihundert Mal hoher ist als die

elektrische Frequenz f,, der Maschine (fs=200f,).
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ren jedoch die Verhiltnisse wihrend einer Schaltperiode. Daher wird
hier ein anderes Modell verwendet.

Das vorgestellte Modell geht davon aus, dass sich das System auch
innerhalb einer Schaltperiode ndherungsweise in einem stationdren Zu-
stand befindet. Eine Sinusgrosse am Eingang des Systems bewirkt dann
auch eine Sinusgrosse am Ausgang des Systems, das heisst eine sinusfor-
mige Spannung bewirkt einen sinusférmigen Strom. Das System ist sta-
tionér, wenn die Strome i und 4; in Abbildung 5.19 zu Beginn und Ende
einer Schaltperiode den gleichen Wert haben. Dann kdénnen die Span-
nungssignale periodisch fortgesetzt werden und die Fourierkoeffizienten
dieses Signals auf konventionelle Art bestimmt werden. Fiir jede Schalt-
periode resultieren jedoch andere Fourierkoeffizienten, beziehungsweise
sind die Fourierkoeffizienten zeitabhéingig.

Wird ein System ohne Widerstdnde betrachtet, so stimmen Anfangs-
und Endwert des Stromes exakt {iberein. Voraussetzung ist einzig, dass
die angelegten Spannungen mittelwertfrei sind. Wie spéter gezeigt, wird
dies fiir die vorgestellten Schaltverfahren garantiert. Je grosser die Wi-
derstiande im System sind, desto grosser sind auch die Abweichungen.
Fiir die vorgestellten Systeme und Betriebspunkte unterscheiden sich
die Anfangs- und Endwert des Stromes jedoch nur gering, so dass das
oben vorgestellte Verfahren angewendet werden kann. Dies wurde jeweils
mittels Simplorer'™ und spéter durch Messergebnisse bestétigt. Festzu-
halten bleibt, dass die Berechnung der Fourierreihen fiir die DAB und
fiir die beiden neuen Systeme bei einem Modulationsindex von m = 0
exakt stimmen.

Im Falle der Maschinenstrome unterscheiden sich die Anfangs- und
Endwerte (Abbildung 5.21). Da die Schaltfrequenz jedoch im Vergleich
zur elektrischen Maschinenfrequenz relativ hoch ist, wird diese Ande-
rung von Periode zu Periode relativ gering sein. Wird zudem noch be-
riicksichtigt, dass der Strom i, im Mittel I cos(wnt) entspricht, so kon-
nen die Phasenstrome durch Uberlagerung dieses Mittelwerts mit der
Fourierreihe fiir die entsprechende Schaltperiode modelliert werden.

Mit diesen Vereinfachungen lésst sich nun die wéhrend einer Schalt-
periode iiber den DC/DC Konverter {ibertragene Leistung nach Anhang
A berechnen zu

1 )
aus = 5 Z 2at(k)|Gu2z2 k]“"s)' COS(ZGUQZQ(I{]WS))
k=1
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—atz(k)|Gu2i2(kjws)| cos(kpi — ko + LGy2ia(kjws))
—atz(k)|Gu2i2(kjws)| cos(kpia — ko + £Gu2ia(kjws))
Fag(ryaok) [ Guriz(kjws)| cos(kpp 4+ £Guiia(kjws))
—ay(ky Ao (k)| Guiz (kjws)| cos(kpre + £LGuiia(kjws)) (5.16)
— (k) sa(k) | Guriz(kjws)| cos(kpi — kpsa + £Gurio(kjws))
— (k) Csa () | Guriz (Kjws)| cos(kore — kpsa + £Guriz)]-

Diese Formel weicht auf den ersten Blick von der normalerweise fiir die
DAB verwendeten Formel fiir die bei Phase-Shift-Steuerung tibertragene
Leistung

1 to+T’s to+Ts
Paus,DAB = ? / Paus (t)dt = T Ut (t)zt (t)dt
s Jto

s Jto

'U,UausUeinSD(ﬂ— - |§0|)
_ 1
Twg L (310

ab. Fiir die Phase-Shift Leistung wurde jedoch ein ideales System ohne
jegliche Verluste und mit unendlich grosser Magnetisierungsinduktivi-
tdt angenommen. Wird die Gleichung 5.16 fiir diesen speziellen Fall

(a) Konventionelle Berechnung.  (b) Fourierreihe iiber eine Periode.

Abbildung 5.21: Verlauf der Spannung u, — up und des Phasenstro-
mes i, iiber eine Schaltperiode. (a) zeigt den Verlauf fiir die konventio-
nelle Berechnung, (b) fiir die Berechnung iiber die Fourier-Reihe einer
Schaltperiode Ts ohne und mit iiberlagertem Grundschwingungsanteil
I cos(wnt).
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berechnet, so gilt nun

|Gurin(kjws)| = |Guiie(kjws)|
. . 1
= |Gu2i1(kjws)| = |Gu2i2(k.]ws)| = koL
éGulil (kjws) = éGuliZ(kst)
. . T
= —ZLGu2i1(kjws) = —LGy2i2(kjws) = —3
Y = @
Yr2 = @+
Psa = T
Asa(k) = Qz(k)
und
- 1 ) .
P = 5 Z ka—L[Qat(k)az(k) sin(k@) 4 2a4(xy @ (r) sin(ke)].
k=1,3,5,...  °
WUausUsin 8 .
= # Z - sin(kep). (5.18)
8 k=1,3,5,...

Gleichung 5.17 gilt nur fiir einen Bereich von —7 < ¢ < 7. Wird die
Gleichung fiir beliebige Phasenverschiebungen ¢ erweitert, kann davon
die Fourierreihe entwickelt werden mit

1 [T iUgusUcin (s
by — _/ — 2R (7 — |¢]) sin(ig) (5.19)
T™J_x 7'('(4}5_[/
B 0 fiir k gerade
= % % fiir k& ungerade.

Da aufgrund der Punktsymmetrie beziiglich der y-Achse a; = 0 gilt,
kann somit Gleichung 5.17 umgeschrieben werden zu Gleichung 5.18.
Somit ist bewiesen, dass die hier vorgestellte Formel auch fiir den Spe-
zialfall der idealen DAB im Phase-Shift-Betrieb giiltig ist.
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5.5.1 Einfluss der Nichtidealitiaten

Nachdem im vorhergehenden Abschnitt gezeigt wurde, dass die prisen-
tierte Formel fiir die ideale DAB im Phase-Shift Betrieb korrekt ist,
werden im folgenden Kapitel die Einfliisse der einzelnen Nichtidealita-
ten behandelt. Um die Erklarungen einfach zu halten, wird nur das
Phase-Shift-Verfahren aus Kapitel 6 betrachtet und jeweils nur eine der
Systemgrossen verdndert. Um die Einfliisse zu veranschaulichen, wird
jeweils die Ein- und die Ausgangsleistung in Abhéngigkeit des Verschie-
bungswinkels ¢ dargestellt. Fiir ein ideales System mit den Parametern
aus Tabelle 5.3 ergibt sich dann die Leistungs-¢-Kennlinie nach Abbil-
dung 5.22.

Parameter Wert
Eingangsspannung Ue;y, 300V
Ausgangsspannung Ugys 14V

Ubersetzungsverhéltnis i 20
fs 100 kHz
Lo 12 pH
L, 1MH
Ry 0Q
Ry 0Q
Rpe 1 MQ

Tabelle 5.3: Daten fiir das ideale Beispielsystem. Fiir die Magneti-
sierungsinduktivitit wurde fiir eine einfachere Berechnung statt einem
unendlich grossen Wert der verhiltnismissig grosse Wert, 1 MH gewé&hlt.
Aus dem gleichen Grund wurde fiir den Eisenwiderstand 1 MS2 gewé&hlt.
Die Induktivitit und das Ubersetzungsverhéltnis wurden so gewéhlt,
dass eine Maximalleistung von 4.375 kW resultiert. Die Daten entspre-
chen gingigen Parameterwerten fiir DABs [24], werden aber nur fiir
eine qualitative Veranschaulichung verwendet. Die Aufteilung L;=1Lo
wurde gew#hlt, um den Einfluss der Magnetisierungsinduktivitit besser
darstellen zu koénnen.
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Modulationsindex

Im Unterschied zur DAB kann bei den beiden neuen Systemen die Span-
nung ug nicht nur eine Rechteckform annehmen, sondern je nach Mo-
dulationsindex m auch eine Treppenform. Da durch eine Vergrosserung
von m die Fourierkoeffizienten von ug verkleinert werden, wird auch die
iibertragbare Leistung verringert. Dabei héngt die maximal iibertrag-
bare Leistung auch vom elektrischen Winkel e der Maschine ab, wobei
sie fiir € = k‘%” mit £k = 0,1,... am kleinsten wird. Abbildung 5.23
zeigt den Einfluss von m bei der Verwendung des Unterschwingungs-
verfahrens mit Uberlagerung einer dritten Harmonischen fiir ¢ = 0. Das
Leistungsmaximum wird dabei gegeniiber dem Betrieb mit m = 0 um
den Faktor f =1 — %m gesenkt, wie Abbildung 5.24 zeigt. Soll ga-
rantiert werden, dass in jeder Schaltperiode die Leistung P;,;; geliefert
werden kann, miissen also die Komponenten so gewihlt werden, dass
auch fiir m = \% und € = 0 Ps,y; libertragen werden kann.

Abbildung 5.25(a) zeigt fir m = %, wie die Ausgangsleistung in
Abhéngigkeit des elektrischen Winkels € = w,t schwankt. Der Verschie-
bungswinkel ¢ wird dabei konstant gehalten, wobei hier der Wert so

4kW p

-AKW

Abbildung 5.22: Leistungs-p-Kennlinie fiir das ideale System nach
Tabelle 5.3.
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gewahlt wurde, dass fir ¢ = 0 P,us = 1kW gilt. Des Weiteren wird
angenommen, dass die Ausgangsspannung Usus = 12V und die Ein-
gangsspannung U, = 400 V konstant gehalten werden. Die Ausgangs-
leistung schwankt dabei mit der sechsfachen Netzfrequenz, was auf die
Form der Nullspannung beziehungsweise des Nullstromes zuriickzufiih-
ren ist. Dabei ist die Schwankung der Ausgangsleistung desto grosser,

P

aus

4kW

=0
=1/521\3
=2/5213
=3/52/\3
=4/5213
23

I 3388 8

4kwd  —

Abbildung 5.23: Leistungs-p-Kennlinie fiir das ideale System nach
Tabelle 5.3 mit verschiedenen Modulationsindizes m.

A aus

4kW

3kW+
m

0 ' 213

Abbildung 5.24: Abhéngigkeit der maximal {ibertragbaren Leistung
vom Modulationsindex m fiir das ideale System nach Tabelle 5.3.
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je grosser der Modulationsindex m ist. Um die Schwankung der Aus-
gangsleistung zu verhindern, kann der Verschiebungswinkel abhéngig
vom elektrischen Winkel gewéhlt werden. Abbildung 5.25(b) zeigt, wie
der Verschiebungswinkel gewédhlt werden muss, damit die Ausgangslei-
stung fiir den eben beschriebenen Arbeitspunkt konstant P,,s = 1kW
betrégt.

Magnetisierungsinduktivitit

Werden die Verluste vernachlissigt, so ist der Einfluss einer endlich
grossen Magnetisierungsinduktivitit auch vom Verhéltnis von L; zu Lo
abhingig. Wird beispielsweise neben dem Transformator eine externe
Induktivitdt verwendet, ist der Einfluss von L, viel kleiner, als wenn
L, = Ly gilt. Sind im ersten Fall die Transformator-Streuinduktivitdten
sehr klein, und damit Lo = 0, hat die Magnetisierungsinduktivitat kaum
Einfluss auf die iibertragbare Leistung. Allerdings wird auch in diesem
Spezialfall durch die Magnetisierungsinduktivitét der Effektivwert des
Ausgangsstromes erhoht.

P, TkW) 0
] 0.31
1./\/\/\/\/\/\ 02‘\/\/\/\/\/\/
0.1
0 — 0 —
0 2n 0 2n
(a) Ausgangsleistung (b) Verschiebungswinkel

Abbildung 5.25: Abhingigkeiten vom elektrischen Winkel € = w,t
fiir m = % (a) Abhéngigkeit der Ausgangsleistung P,,s von € bei kon-
stantem Verschiebungswinkel . (b) Abhéingigkeit des Verschiebungs-

winkels ¢ von ¢ fiir die Einstellung einer konstanten Ausgangsleistung
Puus = TkW.
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Je mehr sich die Werte von L; und Ly gleichen, desto grosser ist
auch der Einfluss der Magnetisierungsinduktivitit auf die {ibertragbare
Leistung. Insgesamt ergibt sich also durch die Magnetisierungsindukti-
vitét eine Stauchung der Leistungs-p-Kurve in vertikaler Richtung und
die Effektivwerte der Strome nehmen bei gleicher Ausgangsleistung zu.
Das Leistungsmaximum wird wie im Idealfall bei einer Verschiebung
von ¢ = 3 erreicht. Abbildung 5.26 zeigt diese Leistungsminderung fiir
das System nach Tabelle 5.3, wobei neben dem idealen System auch ein
System mit L,, = 1mH und ein System mit L,, = 0.1 mH betrachtet
wird.

Fiir die konventionelle DAB und das MFCS-I wird diese Leistungsab-
senkung relativ klein sein, da einerseits durch die externe Induktivitit
oder die Nullinduktivitdt L; um einiges grosser sein wird als Ly und
andererseits durch den externen Transformator eine hinreichend grosse
Magnetisierungsinduktivitéit erreicht wird. Vollstdndig andere Verhalt-
nisse liegen jedoch fiir das MFCS-II vor, da hier weder eine externe
Induktivitdt noch ein externer Transformator verwendet werden. Die
Magnetisierungsinduktivitit kann hier relativ klein werden, so dass die
Leistungsabsenkung keinesfalls vernachlassigt werden darf.

awd "
27 \ -
\ 21 %
i — Lﬂ =1MH
— Lu = ImH
b L =0.ImH
u
-4kW -

Abbildung 5.26: Leistungs-p-Kennlinie fiir das System nach Tabel-
le 5.3 mit verschiedenen Magnetisierungsinduktivitdten L,,.
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Widerstande

Sobald Verluste in das Modell einbezogen werden, stimmen die Ein-
und die Ausgangsleistung nicht mehr {iberein. Die in den Widerstdnden
umgesetzte Leistung tritt als Differenz dieser beiden Leistungen auf.
Die maximal iibertragbare Leistung ist nun davon abhingig, in wel-
che Richtung die Leistung transportiert werden soll. Dies kann einfach
nachvollzogen werden, indem der Extremfall betrachtet wird, in dem das
Ersatzschaltbild direkt nur aus einem Widerstand R; besteht. Ist die
Eingangsspannung Us;,, kleiner als 4U,,s, wird es unmoglich, Leistung
vom Eingang zum Ausgang zu transportieren, da der Strom fiir positive
Ausgangsspannungen negativ ist und fiir negative Ausgangsspannun-
gen positiv. Ausserdem verschiebt sich die maximale Ausgangsleistung
zu ¢ = 0, vorausgesetzt Ugiy, > Ugqys.

Abbildung 5.27 zeigt diese Effekte fiir das System nach Tabelle 5.3,
wobei neben der Kennlinie fiir das ideale System mit Ry + Ry = 0 auch
die Charakteristik fiir ein System mit R1+R; = 1.5Q und R1+ Ry = 32

ein

e

4kW 1

aus

P
— P,,=P, firR+R, =0
— P, firR+R, =1.5Q

P, fir R,+R, =3.0Q
— P, firR,+R, =1.5Q
fiir R, +R, =3.0Q

ein

— P

ein

Abbildung 5.27: Leistungs-p-Kennlinie fiir das System nach Tabel-
le 5.3 fiir verschiedene Widerstandswerte R; und Rs.
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gezeigt wird. Dabei entspricht eine positive Eingangsleistung P;, einer
Leistungsabgabe der Eingangsseite und eine positive Ausgangsleistung
P,us einer Leistungsaufnahme auf der Ausgangsseite. Sind P, und
P,us positiv, wird also Leistung vom Eingang zum Ausgang transfe-
riert. Sind P, und P,,s negativ, wird Leistung vom Ausgang zum
Eingang transferiert. Ist hingegen P,;, positiv und P,,s negativ, wiir-
de das System im aktuellen Zustand sowohl vom Ein- als auch vom
Ausgang Leistung beziehen, das heisst dieser Zustand muss vermieden
werden und ist iiber langere Zeit auch nicht stabil aufrecht zu halten.

In konventionellen DAB Systemen ist der Einfluss der Widersténde
auf die Stromform und auf die iibertragbare Leistung sehr gering. Fiir
den spéter vorgestellten Prototyp der multifunktionalen Konvertersyste-
me ist jedoch der Nullwiderstand vergleichsweise gross, so dass sich die
maximale Ausgangsleistung zu ¢ < 7 verschiebt und die iibertragbare
Leistung von der Richtung des Leistungstransfers abhéngt.

Schaltverluste

Neben den bisher behandelten Einflussgrossen, die sdmtlich im Ersatz-
schaltbild in Abbildung 5.19 dargestellt sind, nehmen auch die Schalt-
verluste Einfluss auf das System. Wird Leistung von der Hoch- auf die
Niederspannungsseite iibertragen, so muss die gesamte Schaltverlust-
leistung der Niederspannungsseite Ps yg liber die Maschine und den
Transformator zugefiihrt werden. Um den Betriebspunkt zu untersu-
chen, fiir den die Ausgangsleistung Ps,; an den Ausgang iibertragen
wird, muss das System in Abbildung 5.19 also fiir eine Ubertragungs-
leistung von Psoy + Ps, ns analysiert werden. Die Schaltverluste auf der
Hochspannungsseite beeinflussen den Stromverlauf kaum, miissen aber
bei der Effizienzberechnung miteinbezogen werden.






Kapitel 6

Schaltverfahren

In den vorhergehenden Kapiteln wurde stets davon ausgegangen, dass
das System mit dem Phase-Shift-Verfahren betrieben wird. Dieses
Schaltverfahren kann jedoch in gewissen Betriebspunkten zu einem re-
lativ geringen Wirkungsgrad fiihren. Daher wurde nach Moglichkeiten
gesucht, den Wirkungsgrad in diesen Betriebspunkten zu verbessern. In
den folgenden Unterkapiteln werden nach einem allgemeinen Uberblick
iiber die Anforderungen an ein Schaltverfahren verschiedene Moglich-
keiten zur Verbesserung des Wirkungsgrads vorgestellt.

6.1 Anforderungen an Schaltverfahren

Um ein Schaltverfahren anwenden zu kdnnen, muss es gewisse Vor-
aussetzungen erfiillen. Einerseits muss dafiir gesorgt werden, dass der
Transformator nicht séttigt. Fiir die vorgestellten Verfahren wird daher
zur Begrenzung des magnetischen Flusses wie fiir ein konventionelles
DAB System gefordert, dass die an den Transformator angelegte Span-
nung iiber eine Pulswechselrichter-Schaltperiode den Mittelwert 0 V auf-
weist. In einem idealen System ohne Verluste wiirde es geniigen, wenn
diese Bedingung beispielsweise nur fiir die priméirseitige Transforma-
torspannung ug — usq erfiillt wire. Da im realen System jedoch zum
Beispiel Wicklungswiderstdnde auftreten, garantiert (ug — %s4)avg = 0
nicht mehr, dass die Flussdnderung iiber eine Schaltperiode gleich Null
ist. Dies wird bei Betrachtung des Ersatzschaltbildes in Abbildung 5.19

83
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einsichtig. Aufgrund der Serienschaltung von L; und Rs kann auch bei
(U0 —Usa)qvg = 0 liber L, eine Spannung mit einem Mittelwert ungleich
0V auftreten. Abbildung 6.1 zeigt den beispielhaften Spannungsverlauf
iiber L, fiir den Fall, dass der Transformator nur primérseitig ange-
schlossen ist und die sekundérseitige Streuinduktivitit vernachléssigbar
ist. Es ist klar ersichtlich, dass die Eingangsspannung zwar iiber eine
Schaltperiode gesehen den Wert Null aufweist, die Spannung iiber der
Induktivitdt aber einen Mittelwert ungleich Null aufweist. Die unter-
schiedlichen Schaltmuster in Schaltperiode 1 und Schaltperiode 2 sind
zur Veranschaulichung sehr extrem gew#hlt und fiir konventionelle An-
wendungen wie in der DAB nicht reprasentativ. In den MFCSs jedoch,
bei denen die Nullspannung bei m > 0 auch von Schaltperiode zu Schalt-
periode unterschiedliche Werte annimmt, tritt genau dieses Prinzip auf.
Zeigt jedoch auch u; ,,,, den Mittelwert 0 V, kann die Spannung iiber L,,
innerhalb einer Periode in realen Anordnungen mittelwertfrei gehalten
werden. Daher ist auf den Mittelwert sowohl von w1 — use als auch von
Uy — Usq zZU achten.

uein
300V 1 1
ov : 1
t
i, !’_ T,
300 ; :
0A P N— A >
. N/ r— "1
A R, il Ry i N
300V- ——
ue’inl uL.l Ll-l | || | oV V— ¢
ZL Ts
(a) Betrachte Anordnung. (b) Simulierter Verlauf von ue;n, ur,
und iy, .

Abbildung 6.1: Simulation eines sekundérseitig offenen Transforma-
tors mit L,=1mH und R;=1m €. Obwohl die Eingangsspannung e,
iiber eine Schaltperiode Ts mittelwertfrei ist, ist u;, nicht mittelwertfrei.
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6.1.1 Mittelwertfreie Spannung auf der Sekundir-
seite

Auf der Sekundirseite konnen je nach Schaltzustand folgende Spannun-
gen auftreten:

o 5431 =0,89=0:u —up =0V

o 541 = 0,510 = 1: wy1 — U2 = —iUqus
o 541 = 1,510 = 0: w1 — U2 = Wlqus
® S = 1,8t2 =1: Ut — U2 = 0OV.

Fiir s;1 = 0ist der Schalter s;; 4 gedffnet, fiir s;1 = 1 geschlossen. Ana-
loges gilt fiir sy2. Dabei wird angenommen, dass immer einer der Schalter
eines Briickenzweiges geschlossen und der andere gedffnet ist. Die Tot-
zeiten, wihrend denen beide Schalter gedffnet sind, beanspruchen meist
weniger als 1 Prozent der Schaltperiode und werden daher bei dieser
Betrachtung vernachlissigt. Die Zustdnde s;1 = 0, st2 = 0 und s41 = 1,
st2 = 1 beeinflussen den Mittelwert der Spannung nicht. Um nun zu ga-
rantieren, dass u;; — uo mittelwertfrei wird, miissen die Schaltzustdnde
st1 = 0,82 = 1 und s41 = 1, st = 0 in einer Pulswechselrichter-
Schaltperiode gleich lange angelegt werden. Wird angenommen, dass
jeder Schalter pro Pulswechselrichter-Schaltperiode nur genau ein Mal
ein- und ein Mal ausgeschaltet wird, so ergeben sich hochstens vier ver-
schiedene Schaltverfahren fiir einen vorgegebenen Spannungsverlauf von
U1 — ugo. Abbildung 6.2 zeigt einen beispielhaften Verlauf. Dabei unter-
scheiden sich die Schaltverfahren nur durch die Wahl des Freilaufzustan-
des als s;1 = 0,540 = 0 oder s31 = 1,80 = 1. Wird ein symmetrischer
Aufbau angenommen, so sind die Leitverluste fiir beide Freilaufzusténde
und somit auch die Leitverluste fiir alle Schaltverfahren in Abbildung 6.2
gleich gross. Dasselbe gilt fiir die Schaltverluste. Dies wird offensicht-
lich, wenn beispielsweise der Ubergang von uy = —ilUgus auf uy = 0
betrachtet wird. Entweder wird s;24 ausgeschaltet oder sy eingeschal-
tet. Ist é; in Abbildung 5.19 positiv, so gilt fiir das Ausschalten von s¢o4
Abbildung 5.5(b) oder fiir das Einschalten von s;1+ Abbildung 5.5(a).
Wie in Kapitel 5 gezeigt wurde, sind diese beiden Schaltungen dquiva-
lent. Analoges gilt fiir i, < 0. Somit sind die vier Schaltverfahren nach
Abbildung 6.2 dquivalent beziiglich der Verluste. Im Folgenden werden
daher aufgrund der Einfachheit nur die beiden Verfahren nach Abbil-
dungen 6.2(d) und 6.2(e) behandelt, da hier die relative Einschaltzeit
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sowohl von sy als auch von s;24 50 Prozent betrdgt und dieses Ver-
fahren auch bei konventioneller Phase-Shift-Steuerung verwendet wird.
Gleiche Uberlegungen konnen auch fiir den Fall gefiihrt werden, dass ei-
ner oder beide Zweige wihrend einer Pulswechselrichter-Schaltperiode
mehrfach geschaltet werden. Es bleibt also als Bedingung, dass die re-
lative Einschaltzeit von s;14 und sio4 50 Prozent betrégt.

Durch die Bedingung, dass die an den Transformator angelegte Span-
nung mittelwertfrei ist, wird unter Vernachléssigung der Widerstinde

uf
i Uaux ; I I ;

_uUaus 0 21 201‘

(a) Verlauf der Transformatorspannung.
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(e) Viertes Schaltverfahren.

Abbildung 6.2: Die vier dquivalenten Schaltverfahren fiir eine gege-
bene, mittelwertfreie Transformatorspannung.
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garantiert, dass der maximale Fluss im Kern auf ¥ = :I:% be-
schriinkt wird. Abbildung 6.3(a) zeigt den ungiinstigsten Fall einer An-
derung des Verschiebungswinkels von ¢ = —3 zu ¢ = 5. Durch ge-

eignete Steuerung ist es moglich, den Fluss stets auf ¥ = i% zu
begrenzen, wie Abbildung 6.3(b) zeigt.

6.1.2 Mittelwertfreie Spannung auf der Primérseite

Da auf der Primérseite die Form von ug durch den Pulswechselrichter
nach Gleichung 2.15 direkt vorgegeben ist, ist bestimmt, welcher Frei-
laufzustand jeweils zu wihlen ist, und die Uberlegungen zu dquivalenten
Schaltzustidnden fallen weg. Da wug {iber eine Pulswechselrichter-Periode

aus

0.5U T

aus™ s

(a) Konventionelles Schalten

U,
. [ ] .
| ] t
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(b) Mit Zwischenschalten

Abbildung 6.3: Verlauf des magnetischen Flusses fiir eine
Verschiebungswinkel-Anderung von ¢ = —3 auf ¢ = 7.
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nach Gleichung 2.16 den Mittelwert ug g0y = U‘g’" (01 + 62 + 03) aufweist
und ug4 gezwungenermassen den gleichen Mittelwert haben muss, muss
der Schalter sy wihrend einer Schaltperiode Ty jeweils fiir eine Zeit

von §,Ts = %Ts geschlossen sein.

6.1.3 Leistungen und Spannungen

Neben diesen Uberlegungen zur Verhinderung der Transformator-
Sattigung muss schliesslich garantiert werden, dass die gewiinschte
Ausgangsleistung bei den vorgegebenen Konverter-Spannungen erreicht
werden kann.

6.1.4 Zusammenfassung der Bedingungen

Zusammenfassend ergeben sich unter der Annahme, dass jeweils ein
Schalter eines Zweiges geschlossen ist, folgende Bedingungen fiir die
Schaltverfahren:

e Relative Einschaltzeit von sy4: 041 = %
e Relative Einschaltzeit von sz 62 = 1
e Relative Einschaltzeit von sy : 0.4 = %

o Ausgangsleistung P, ist fiir gegebene Uy, und Uy, erreichbar.

6.2 Phase-Shift-Verfahren

Das Phase-Shift-Verfahren fiir die multifunktionalen Konvertersysteme
lasst sich direkt vom konventionelle Phase-Shift-Verfahren ableiten [21].
Dabei wird jeder Schalter pro Pulswechselrichter-Schaltperiode nur ein
Mal ein- und ausgeschaltet. Als Referenzspannung wird fiir alle Ver-
fahren uo gewéhlt, das heisst alle Verschiebungen werden relativ zu
ug angegeben, wobei % als Referenzzeit herangezogen wird. Fiir das
Phase-Shift-Verfahren wird ws4 symmetrisch beziiglich der Referenzzeit
% gewdhlt, wobei us4 zum Zeitpunkt % den Wert 0V zeigt. Abbil-
dung 6.4(a) veranschaulicht den Verlauf von us4. Diese Wahl von sy
entspricht einer Verschiebung von us4 um einen Winkel von ¢,4 = 7. Sie
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bewirkt die grosstmdégliche Amplitude der primérseitigen Transforma-
torspannung und somit auch den grésstmoglichen Leistungstransfer. Die
Sekundérseite wird so geschaltet, dass u;; —uo wihrend einer Halbperi-
ode gleich 4U,,s und wahrend der anderen Halbperiode gleich —tiU,, s
ist, was einer Verschiebung von u;> um einen Winkel p;0 = @41 + 7 ent-
spricht. Somit ist die Verschiebung ¢:; die einzige Variable. In Analogie
zum konventionellen Phase-Shift-Verfahren wird hier ¢;1 = ¢ gesetzt.
Uber die Anderung von ¢ kann nun analog zum konventionellen Phase-
Shift-Verfahren die iibertragene Leistung eingestellt werden. Der Ein-
fluss auf das Phase-Shift- Verfahren durch Abweichungen von der idealen
DAB wurde in Kapitel 5 behandelt.

Fiir einen Vergleich der verschiedenen Schaltverfahren wurde das Sys-
tem nach Tabelle 6.1 mit Schaltverlusten geméss Kapitel 8 verwendet.
Da im Realfall das System fiir jedes Schaltverfahren anders voll wiir-
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(a) Schematische Darstellung (b) Beispielsystem nach Tabelle 6.1

Abbildung 6.4: Verlauf der Spannungen wg, usq, uy; und ug fir das
Phase-Shift-Verfahren.
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de, ist der direkte Vergleich der Schaltverfahren so nicht reprisenta-
tiv. Fiir die grundsétzliche Veranschaulichung der verbesserten Effizi-
enz in diesem Betriebspunkt ist das System jedoch gut geeignet. Abbil-
dung 6.4(b) zeigt den Verlauf der wichtigsten Signale im Betriebspunkt
Uein =400V, Ugys = 12V und m = 0 mit P,ys = 1kW.

Das Phase-Shift-Verfahren ist sehr einfach anzuwenden. Uber einen
PI-Regler kann aus der Differenz von Soll- und Ist-Spannung direkt der
Winkel ¢ ermittelt werden. Der Fehler der Ausgangsspannung ist je-
doch im Vergleich zur Hohe der Ausgangsspannung sehr klein. Fiir eine
genaue digitale Regelung muss daher der AD-Wandler einen grossen
Spannungsbereich mit sehr hoher Auflésung wandeln, was unter ande-
rem zu einem grossen Speicherbedarf fithrt. Da dem DC/DC Wandler
meist ein LC-Filter nachgeschaltet wird, kann alternativ auch der Strom
in der Induktivitédt des Ausgangsfilters zur Regelung verwendet werden.

Der Nachteil des Phase-Shift-Verfahrens ist allerdings, dass bei klei-
nen Ausgangsleistungen nur ein tiefer Wirkungsgrad erreicht wird, da
der Blindleistungsanteil in diesem Bereich stark zunimmt. Dies wird
auch bei Betrachtung von Abbildung 6.4 deutlich, wo die momentane
Leistung i¢(us — ug) zwar sehr grosse Spitzenwerte annimmt, {iber ei-
ne Schaltperiode gemittelt jedoch sehr klein ist. Daher miissen andere

Parameter Wert
Eingangsspannung U.;, | 200 V-400V
Ausgangsspannung Uy, 12V-16 V

Ubersetzungsverhéltnis i 20
fs 20kHz
Ly 6 uH
Ly 1pH
L, 10mH
Ry 0.59
Ry 0.5Q
Rpe 1kQ

Tabelle 6.1: Daten fiir das simulierte Beispielsystem, wobei jeweils
der Arbeitspunkt Ug;, = 400V, Ugys = 12V, m = 0 und P,,s = 1kW
betrachtet wird. Die Werte stammen aus einer Messung von einem Syn-
chronmotor, der in Hybridfahrzeugen eingesetzt werden soll.
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Verfahren gesucht werden.

6.3 Optimum-Verfahren

Beim Phase-Shift-Verfahren wird mit ¢4 lediglich die relative Verschie-
bung von wus als Freiheitsgrad genutzt. Die Verschiebung von w:o ist
dabei auf 12 = 41 + 7 und die von ugy auf g4 = 7 festgelegt. Um den
Wirkungsgrad zu erhohen, kénnen aber wie in Abbildung 6.5(a) auch
die beiden anderen Verschiebungswinkel genutzt werden. Dabei miissen
jedoch die Bedingungen aus Kapitel 6.1.4 eingehalten werden.

Um die Verhéltnisse in drei Dimensionen darstellen zu kénnen, wird
in Abbildung 6.6(a) @2 = @un + 7 festgelegt. Gezeigt werden wieder
die erreichbaren Ausgangsleistungen fiir ein System nach Tabelle 6.1 im
Betriebspunkt U, =400V, Uyys = 12V und m = 0. Es ist offensicht-
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(a) Schematische Darstellung (b) Beispielsystem nach Tabelle 6.1

Abbildung 6.5: Verlauf der Spannungen wg, usq, uy; und ug fir das
Optimum-Verfahren.
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lich, dass die meisten Ausgangsleistungen durch mehrere Kombinatio-
nen von 1 und gy erreicht werden kénnen. Abbildung 6.6(b) zeigt die
Effizienz des gleichen Systems. Durch geeignete Wahl von ¢4 und ¢s4
kann die Effizienz fiir eine vorgegebene Ausgangsleistung optimiert wer-
den. Dabei muss aber beachtet werden, dass in Abbildung 6.6(b) keine
Informationen zur iibertragbaren Ausgangsleistung enthalten sind, so
dass fiir die Optimierung nur diejenigen Kombinationen von Verschie-
bungswinkeln betrachtet werden diirfen, die auf die gewiinschte Aus-
gangsleistung fiihren. Wird auch ¢.2 als variabel gewihlt, stehen drei
Optimierungsgrossen zur Verfiigung. Abbildung 6.7 zeigt jeweils fiir ein
gegebenes ¢g4 Kombinationen von Verschiebungswinkeln ¢ und ¢;s,
die fiir das System nach Tabelle 6.1 im Betriebspunkt U;, = 400V,
Ugus = 12V und m = 0 zu einer Ausgangsleistung P,,s = 1 kW fiihren.

Abbildung 6.5(b) zeigt den Verlauf der wichtigsten Signale im
Betriebspunkt U, =400V, Ugys = 12V und m = 0 mit P,,s = 1kW.
Die Verschiebungswinkel wurden so gewéhlt, dass die grosstmdogliche Ef-
fizienz des Systems erreicht wird. Es ist deutlich zu erkennen, dass der
Effektivwert des Nullstromes im Vergleich zum Phase-Shift-Verfahren
aus Abbildung 6.4(b) stark abnimmt.

Das Optimum-Verfahren bietet den Vorteil, dass drei Freiheitsgrade

(a) Ausgangsleistung (b) Effizienz

Abbildung 6.6: Abhingigkeit (a) der Ausgangsleistung und (b) der
Effizienz von ¢y und @y fir g0 = ¢ + 7 im Betriebspunkt nach
Tabelle 6.1.
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zur Verfiigung stehen und dadurch die gewiinschte Ausgangsleistung
je nach Arbeitspunkt durch verschiedene Kombinationen der Verschie-
bungswinkel erreicht werden kann. Somit kann die Effizienz im Ver-
gleich zum Phase-Shift-Verfahren verbessert werden. Allerdings miissen
die optimierten Verschiebungswinkel gespeichert werden, so dass der
Speicherbedarf steigt.

ny (1R ’4 I 4
('Dtl ('Dtl < (prl \) {
0 04 01

N -T ) -1
-T 0, n -T 0, n -T 0, n
(a) Ps4 = —T (b) Psa = *%ﬂ' (C) Psa = 7%#
U U T
(pll \/ (pll (p,1
0- 0 0- <
-T /\ -T ; -1 ;
-T 0o, n -T 0, = -1 0o, =
(d) Psd4 = _iﬂ' (e) Psd4 = 0 (f) Ps4 = iTr
T iy V1% 4
(ptl (pt] (pﬂ
04 0- 0
- i e~ N
-T 0p, n -T 0, n -T 0, n
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Abbildung 6.7: Kombinationen von Verschiebungswinkeln ¢;; und
12, die fiir das System nach Tabelle 6.1 bei gegebenem 44 im Betriebs-
punkt Ug;p = 400V, Ugys = 12V und m = 0 zu einer Ausgangsleistung
von P, = 1kW fiihren.
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Im Optimum-Verfahren sind auch anderweitig vorgestellte Verfahren
beinhaltet wie das Triangular- und das Trapezoidal-Current-Verfahren
[25].

6.4 Mehrfach-Schalten-Verfahren

Das Optimum-Verfahren nutzt alle Freiheitsgrade, die bei einmaligem
Schalten jedes Schalters innerhalb einer Pulsperiode méglich sind. Vor
allem bei kleinen Induktivititen koénnen jedoch aufgrund des relativ
schnellen Stromanstiegs sehr grosse Stromspitzen auftreten. Insbesonde-
re beim MFCS-II wird wie in Kapitel 4.3.1 gezeigt aufgrund der Integra-
tion des Transformators in die Maschine die Induktivitdt relativ klein,
und die Effizienz kann auch mit dem Optimum-Verfahren vergleichswei-
se klein ausfallen. Um die Effizienz zu steigern, kénnen die Zweige bzy,
bz oder bz mehrfach geschaltet werden. In Abbildung 6.9(a) werden
die Spannungsverlidufe fiir ein zweifaches Schalten des vierten Briicken-
zweiges dargestellt. Die Schaltzeitpunkte werden hierbei mit t; bis ta
bezeichnet, die entsprechenden Winkel mit z; = t1 bis x4 = t4 Lt
wird immer als erster Einschaltzeitpunkt gewéahlt. Damlt die Transfor—
matorspannung wie gefordert mittelwertfrei bleibt, miissen die gleichen
relativen Einschaltzeiten wie beim Phase-Shift-Verfahren eingehalten
werden. Abbildung 6.8 verdeutlicht diese Bedingung. Die Fliche A, die
von ugy und der Nullinie aufgespannt wird, muss mit A = U 05427
immer gleich gross bleiben. Ist zu Beginn der Periode wie in Abbil-
dung 6.9(a) usg = Ueipn, und somit 0 < ¢4 <t < tg < t3 < T, muss also

91 + 2 + 03

1
Osa = — (to — t t Ts —t3) = 6.1
1= (ta —t1+ta + 3) 3 (6.1)
gelten. Ist zu Beginn der Periode ugs = 0 und somit
0<t <ty <tz <ty <Tj, gilt
1 01+ 02 + 0
554:?(t2—t1 +t4—t3):1f23. (62)

Auf den ersten Blick scheint das mehrfache Schalten aufgrund der
erhohten Schaltverluste die Effizienz zu verringern. Allerdings kann ei-
nerseits durch die neuen Freiheitsgrade die Stromform so beeinflusst
werden, dass der Effektivwert des Stromes und damit auch die Leitver-
luste abnehmen. Andererseits wird durch die giinstigere Stromform auch
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der ein- und auszuschaltende Strom verringert, so dass die Schaltverlu-
ste im Vergleich zum einfachen Schalten nicht so stark ansteigen, wie
vorerst vermutet werden konnte, oder sogar kleiner sind. Im positiven
Fall {iberwiegt die Verringerung der Leitverluste die allenfalls zusdtzlich
auftretenden Schaltverluste und ermdoglicht so eine Effizienzsteigerung.

Abbildung 6.9(b) zeigt den Verlauf der wichtigsten Signale im
Betriebspunkt Ug;, = 400V, Ugys = 12V und m = 0 mit P,,s = 1kW.
Wieder wird der vierte Briickenzweig zweifach geschaltet. Die Verschie-
bungswinkel s und ;o sowie die Schaltzeitpunkte ¢; bis ¢4 wurden so
gewidhlt, dass die grosstmogliche Effizienz des Systems erreicht wird. Es
ist zu erkennen, dass der Effektivwert des Nullstromes im Vergleich zum
Optimum-Verfahren aus Abbildung 6.5(b) abnimmt. Auch sind die zu
schaltenden Strome im vierten Briickenzweig kleiner als beim Optimum-
Verfahren. Dies fithrt insgesamt zu einer Steigerung des Wirkungsgrads
im Vergleich zu den vorherigen Verfahren.

Durch das mehrfache Schalten werden mehr Freiheitsgrade geschaffen,
um die Effizienz zu verbessern. Da durch das Zusammenlegen von zwei
Schaltzeitpunkten, zum Beispiel to = t3, auch das Optimum-Verfahren
durch das Mehrfach-Schalten-Verfahren abgedeckt wird, ist in jedem
Betriebspunkt der Wirkungsgrad beim mehrfachen Schalten mindestens
gleich hoch wie jener des Optimum-Verfahrens. Andererseits muss die
im Speicher abgelegte Schaltzeittabelle mehr Eintrége beinhalten. Im
Sinne eines Kompromisses zwischen Effizienz und Eintragsgrosse wurde

u
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(a) Optimum-Verfahren
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(b) Zweifach-Schalten-Verfahren

Abbildung 6.8: Verlauf der Spannung us4 fiir (a) das Optimum- und
(b) das Zweifach-Schalten-Verfahren. Die Fliache A, die von us4 und der
Nullinie aufgespannt wird, ist immer gleich gross.
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hier nur der vierte Briickenzweig bz, mehrfach geschaltet.

6.5 Drei-Level-Verfahren

Die bisher vorgeschlagenen Schaltverfahren stiitzen sich auf Briicken-
zweige in herkdmmlicher Zweipunkttopologie. Eine Verbesserung der
Effizienz kann jedoch auch erreicht werden, wenn die Briickenzwei-
ge in Drei-Level-Struktur implementiert werden. Abbildung 6.10 zeigt
einen moglichen Aufbau des Drei-Level-Briickenzweiges. Die Drei-Level-
Briickenzweige konnen auch mit dem Mehrfach-Schalten-Verfahren
kombiniert werden. Obwohl die Effizienz dadurch allenfalls erh6ht wer-
den kann, wird hier nur der Fall untersucht, in dem der vierte Briicken-
zweig in Drei-Level-Struktur ausgefiihrt ist und einfach getaktet wird,

0 ‘ 2n ‘ wt 0 21 ?ot

A
20A 1 3
T !

(a) Schematische Darstellung (b) Beispielsystem nach Tabelle 6.1

Abbildung 6.9: Verlauf der Spannungen wug, usq4, vy und wug fiir
zweifaches Schalten der Schalter im Briickenzweig bzs mit den Aus-
schaltwinkeln x1 bis x4.
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da ansonsten der Speicheraufwand zu gross wire. Dabei bedeutet einfa-
che Taktung, dass der Briickenzweig nur ein Mal pro Schaltperiode die
Ubergiinge von der negativen Schiene auf Null, von Null auf die posi-
tive Schiene, von der positiven Schiene auf Null, und von Null auf die
negative Schiene durchfiihrt. Abbildung 6.11(a) zeigt einen moglichen
Verlauf der wichtigen Spannungen.

Um die Forderung nach einer mittelwertfreien Transformatorspan-
nung zu erfiillen, muss fiir die relativen Einschaltzeiten folgende Bedin-
gung erfiillt sein

) 1
5++5°=554=§(5a+5b+55). (6.3)
Dabei bezeichnet §; denjenigen relativen Zeitanteil, in dem usqy = Uiy,
gilt und &g denjenigen, in dem ugy = % vorliegt.

Fiir den Drei-Level Schalter sind grundsétzlich die in Tabelle 6.2 dar-
gestellten Schaltzustdnde moglich, wobei s4,, = 1 bedeutetet, dass der
Schalter s4,: geschlossen ist. Die dunkelgrau unterlegten Zustinde miis-
sen dabei vermieden werde, da sie zu Kurzschliissen fiihren. Ausserdem
ist nur bei den hellgrau hinterlegten Schaltzustandskombinationen ge-
wahrleistet, dass die Ausgangsspannung unabhéngig von der Stormrich-
tung ist. Um die Schaltverluste gering zu halten, werden nur Uberginge
betrachtet, bei denen hochstens zwei der Schaltelemente ss1; bis sq4¢
geschaltet werden. Dies fiihrt zu den drei Schaltzustdnden

® 541 =0,500=0,813=1,504=1:usy =0V

N
||-|—

Abbildung 6.10: Drei-Level-Briickenzweig.
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Uein
2

e 541 =0,500=1,803=1,544 =0: ugy =
o 541 =1,500=1,843 = 0,544 = 0: usqa = Ugin-

Dabei ist s4, = 1, falls der Schalter sy, geschlossen ist.

Werden die Verschiebungswinkel ¢z und ¢ sowie die Schalt-
Zeitpunkte t; bis t4 so gewéahlt, dass im Betriebspunkt Ug;, = 400V,
Ugus = 12V und m = 0 mit P,us = 1kW die grosstmogliche Ef-
fizienz des Systems erreicht wird, resultieren die Verldufe aus Abbil-
dung 6.11(b). Es ist zu erkennen, dass der Effektivwert des Nullstromes
im Vergleich zu den anderen Verfahren deutlich abnimmt. Dies fiihrt
insgesamt zu einer Steigerung des Wirkungsgrads im Vergleich zu den
vorherigen Verfahren.

Durch den Drei-Level-Schalter werden gegeniiber dem Optimum-
Verfahren weitere Freiheitsgrade geschaffen, wodurch die Effizienz deut-
lich verbessert werden kann. Dafiir muss die im Speicher abgelegte Ta-
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(a) Schematische Darstellung. (b) Beispielsystem nach Tabelle 6.1.

Abbildung 6.11: Verlauf der Spannungen ug, tsg, uy; und wuso fiir
Ausfithrung des Briickenzweiges bz, in Drei-Level-Struktur.
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belle wie beim Mehrfach-Schalten-Verfahren auch mehr Eintrége bein-
halten. Ausserdem werden mehr Leistungshalbleiter benétigt. Diese
kénnen jedoch fiir die halbe Eingangsspannung anstatt fiir den vollen
Wert ausgelegt werden.

6.6 Vergleich

In diesem Kapitel wurden verschiedene Moglichkeiten vorgestellt, um
den Wirkungsgrad des DC/DC Konverters zu erhShen. Tabelle 6.3 zeigt
einen Vergleich der Systeme. Fiir die Festlegung des Speicheraufwandes
wurde angenommen, dass die beiden Verschiebungswinkel ¢;; und ¢
sowie allenfalls die Schaltzeitpunkte t; bis t3 gespeichert werden. Die
tatsidchlichen Schaltzeitpunkte fiir die Sekundérseite sowie allenfalls ¢4
werden berechnet.

Grundsétzlich kann gesagt werden, dass bei steigender Effizienz auch
die Komplexitéit des Schaltverfahrens und somit auch der benétigte

S41 S49 | Sa3 | S44 | usy fir 19 < 0 | ugy fiir ig >0
0 0 0 0 0 Uein
0 0 0 1 0 Uein
0oJo|1]o 0 ein
0 0 1 1 0 0
0ol 1]o]o Uein Uein
0] 1]o0]1 Uein Uein
0 1 1 1 0 0
1 0 0 0 0 Uein
1 0 0 1 0 Uecin
1o 1]o 0 ein
1 0 1 1 0 0
1 1 0 0 Uesn Uietim
1 1 0 1 Uleip Ut
1 1 1 0 Uein Uein
1 1 1 1 Uein Uein

Tabelle 6.2: Schaltzustdande des Drei-Level Briickenzweiges nach Ab-
bildung 6.10
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Verfahren Effizienz | Speicher- | Zuséitzlicher Hard-
aufwand wareaufwand
Phase-Shift - 1
Optimum + 3
z-fach-Schalten ++ 2241
Drei-Level +4+ 5 Drei-Level-Schalter

Tabelle 6.3: Vergleich der vorgestellten Schaltverfahren, wobei an-
genommen wird, dass der Speicheraufwand proportional zu der Anzahl
zu speichernder Schaltzeitpunkte ist. Der zusdtzliche Hardwareaufwand
bezieht sich auf den betrachteten konventionellen Konverter (beispiels-
weise MFCS-I nach Abbildung 4.6).

Speicherplatzbedarf steigt. Bis auf das Drei-Level Verfahren kénnen die
einzelnen Verfahren auch in einem System kombiniert werden. Dabei
ist aber der Speicherbedarf des Verfahrens der hochsten Komplexitidt
massgebend. Welche Verfahren schliesslich eingesetzt werden, hingt so-
mit stark von den Systemanforderungen ab und ist von Fall zu Fall zu
entscheiden.



Kapitel 7

Beeinflussung der
elektrischen Maschine

Durch die Integration des DC/DC Konverters wird die elektrische Ma-
schine zusédtzlich belastet. Wahrend die zusétzlichen Verluste in den
Wicklungen bereits im analytischen Modell des DC/DC Konverters be-
handelt wurden, soll in diesem Kapitel einerseits der Einfluss der In-
tegration auf das Drehmoment untersucht werden. Andererseits konnte
es durch die Integration in gewissen Betriebspunkten zur Sattigung des
Eisenkerns kommen. Auch dieser Aspekt wird nachfolgend untersucht.

Im Idealfall wiirde die Maschine speziell fiir die neuen Konzepte aus-
gelegt. Wiahrend eine Verringerung des Nullwiderstandes in jedem Fall
wiinschenswert wire, wiirden bei einer allfilligen Vergrosserung der
Nullinduktivitdt auch die Streuinduktivititen der Phasen erhoht, was
zu einer Steigerung der Verluste fiihren wiirde. Daher ist eine detaillierte
Optimierung des Systems notig. In der vorliegenden Arbeit wird jedoch
angenommen, dass ein bestehendes konventionelles System verwendet
wird. Es wird der Einfluss der Integration auf dieses System untersucht.

7.1 Drehmoment

Der Nullstrom, der durch die Integration des DC/DC Konverters durch
die Maschine fliesst, kann ein zusétzliches Drehmoment entstehen lassen.

101
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Um dieses zu untersuchen, kann Gleichung 2.8 verwendet werden. Wird
angenommen, dass keine Séttigung des Eisens auftritt, kann die Fluss-
und Induktions-Berechnung aufgespaltet werden in einen Anteil, der
durch den Nullstrom erzeugt wird, und einen, der durch den Reststrom
erzeugt wird.

Aufgrund der geometrischen Anordnung der Phasen wird der Strom-
belag, der durch die Nullstrome erzeugt wird, eine dreimal so hohe
Grundfrequenz haben wie der durch das Mit- beziehungsweise das Ge-
gensystem erzeugte Strombelag. Durch das Mit- und das Gegensystem
konnen keine Anteile mit dreifacher rdumlicher Grundfrequenz erzeugt
werden. Somit werden nur diejenigen Anteile des Rotor-Feldes, die Viel-
fache der dreifachen Grundfrequenz haben, ein zusétzliches Drehmo-
ment verursachen kénnen. Stimmen die Frequenzen der Strombelagso-
berwelle und der Induktionsoberwelle iiberein, entsteht ein zeitlich kon-
stantes Drehmoment. Da jedoch die Grundfrequenz des Strombelages
bereits der Schaltfrequenz entspricht und der Rotor nie diese Geschwin-
digkeit erreichen wird, treten hochstens Pendelmomente auf. Im Ver-
gleich zum gewollten Drehmoment sind diese Pendelmomente jedoch
sehr klein. Einerseits ist der Strom des DC/DC Konverters bedeutend
kleiner als die Pulswechselrichterstréme. Da nur die dritte Harmonische
der Induktion interessiert und deren Amplitude auch bedeutend kleiner
ist als die Grundwellenamplitude, wird das Pendelmoment sehr klein.
Die Frequenzen der Pendelung entsprechen jeweils der Differenz bezie-
hungsweise der Summe der beiden Oberwellenfrequenzen. Wird mitein-
bezogen, dass sich der Nullstrom in jeder Schaltperiode dndert, so treten
auch bei geringeren Frequenzen zusétzliche Drehmomente auf. Jedoch
ist ihr Anteil so gering, dass sie vernachlissigt werden kénnen.

7.2 Sattigung

Wire der Nullstrom gleich gross wie der maximale Phasenstrom, so wiir-
de in jeder Phase zusétzlich ein Drittel des maximalen Phasenstromes
fliessen. Sind die Phasenstréome ideal sinusférmig, so wird also die ma-
ximale Flussdichte durch den Nullstrom hochstens um %% = % erhoht.
Der Nullstrom erzeugt eine Flussdichte, die ein Drittel kleiner ist als
die Flussdichte eines einzelnen Phasenstromes. Da jedoch die drei Pha-
sen um einen elektrischen Winkel von 120° versetzt angesteuert werden,

reduziert sich der Einfluss des Nullstromes nochmals um den Faktor 2.
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In Vollhybrid-Fahrzeugen ist jedoch die maximale Leistung des
DC/DC Konverters typischerweise um einen Faktor 10 kleiner als je-
ne des Pulswechselrichters, das heisst der Nullstrom wird bezogen auf
den Phasenstrom verhéltnisméssig kleiner als in der obigen Rechnung,
so dass auch die maximale Flussdichte durch den Nullstrom um deut-
lich weniger als % erhoht wird. Da die elektrische Maschine nur fiir
kurze Zeitabschnitte mit maximaler Leistung laufen muss und zudem
der DC/DC Konverter sowohl auf der Hoch- als auch auf der Nieder-
spannungsseite iiber Energiespeicher verfiigt, ist es auch mdoglich, den
DC/DC Konverter bei Volllast des Elektromotors nicht zu betreiben.
Somit wird die maximal auftretende Flussdichte im Vergleich zur kon-

ventionellen Maschine nicht erhoht.






Kapitel 8

Vergleich der drei
Konverter

In den vorhergehenden Kapiteln wurde gezeigt, dass die beiden neuen
Konzepte MFCS-I und MFCS-II grundsétzlich realisierbar sind. Da die
Messresultate sehr gut mit den durch das analytische Modell vorausge-
sagten Verldufen und Verlusten {ibereinstimmen (siehe Kapitel 9), kann
nun das Modell auf ein grosseres System umgerechnet werden, um die
beiden neuen Systeme mit der konventionellen DAB zu vergleichen.

Bei der Festlegung des Zielsystems wurden heute bestehende Kon-
zepte von Hybridfahrzeugen und zukiinftig erforderliche Anpassungen
beriicksichtigt. Die gewéhlten Spezifikationen fiir die Leistungselektro-
nik sind in Tabelle 8.1 angegeben.

Parameter Wert
Eingangsspannung U, 200V-400V
Ausgangsspannung Uy, 12V-16 V

Nennleistung der elektrischen Maschine Py, 50 kW
Maximalleistung des DC/DC Konverters Pyys max 3kW
Nennleistung des DC/DC Konverters Py 1 kW

Tabelle 8.1: Daten fiir das Zielsystem.
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Den folgenden Uberlegungen wird eine 50 kW Maschine zu Grunde
gelegt, deren Kenngrossen in Tabelle 8.2 zusammengefasst sind. Da-
bei wird angenommen, dass die Maschine vollkommen rotationssymme-
trisch ist. Es entfdllt somit eine Unterscheidung von Ly und L,. Der
frequenzabhéngige Verlauf von Ry und Ly wurde von den Messungen
der 15 kW Maschine aus Abbildung 5.13 {ibernommen.

Die Berechnungen wurden dahingehend vereinfacht, dass Ein- und
Ausgangsfilter vernachlissigt und in der Maschine vollkommen lineare
Verhéaltnisse angenommen wurden. Eine lastabhéngige Nullinduktivi-
tat und Séttigungs-Phdnomene werden demnach nicht beriicksichtigt.
Ebenso wurde angenommen, dass die Hystereseverluste des Nullstro-
mes komplett unabhéngig vom Mit- und Gegensystem sind. Fiir einen
qualitativen Vergleich sind diese Vereinfachungen sinnvoll. Ausserdem
werden die zusédtzlichen Verluste durch Hilfssysteme wie zum Beispiel
die Eigenbedarfsversorgung nicht beriicksichtigt. Da diese Werte fiir al-
le drei Systeme gleich gross sind, bleibt die interessierende Relation der
Verluste beziehungsweise der Effizienzen dadurch unbeeinflusst.

Um einen aussagekriftigen Vergleich zu erhalten, wird jedes System
beziiglich Effizienz optimiert. Abhfingig vom Betriebspunkt resultieren
dabei verschiedene Werte fiir die Optimierungsgrossen. Daher wurden
die Betriebspunkte in Tabelle 8.3 untersucht und die Summe der ein-
zelnen Wirkungsgrade optimiert. Dabei gelten folgende Bezeichnungen:

Uein: Eingangsspannung des DC/DC Konverters
Uqus: Ausgangsspannung des DC/DC Konverters
P, Ausgangsleistung des DC/DC Konverters
M: Drehmoment der elektrischen Maschine

Parameter Wert
Maximalleistung P, ot 50 kW
Nenndrehzahl n,, 2000 rpm
EMF Amplitude e,_,, bei n, 0V
Lon 160 uH
Ryn, 5m¢)
Polpaarzahl p 4

Tabelle 8.2: Daten der elektrischen Maschine des Zielsystems.
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e P,: Elektrische Leistung der Maschine

e m: Modulationsindex.
Nicht alle Betriebspunkte werden gleich haufig angefahren. So wird bei-
spielsweise die Ubertragung der Maximalleistung iiber den DC/DC Kon-
verter viel seltener auftreten als die Ubertragung der Nennleistung. Ist
der Wirkungsgrad in den héufig angefahrenen Betriebspunkten schlecht,
hat dies viel grossere Auswirkungen auf den gesamten Energieverbrauch
als ein tiefer Wirkungsgrad in nur kurzzeitig vorliegenden Betriebspunk-
ten. Daher ist es sinnvoll, fiir eine Systemoptimierung die Effizienz der
einzelnen Betriebspunkte zu gewichten. Idealerweise wiirde fiir jedes zu
entwickelnde Fahrzeug ein Fahrprofil angelegt, welches auch die Nut-
zung der 12V Batterie beinhaltet, so dass diese Gewichtung optimal an
die Fahrzeug-Anforderungen angepasst werden kann. Fiir das vorliegen-
de System wurden die Wirkungsgradwerte in den Betriebspunkten aus
Tabelle 8.4 dreifach gewertet, die restlichen einfach. Andere Gewichtun-
gen dndern zwar das Ergebnis, nicht aber die Prozedur der Optimierung,

Uein[V] | n[rpm] | Pu[kW] m Uaus|V] Poys[kW]
200 0 0 0 |12,14,16 | 05,1,2,3
300 0 0 0 |12,14,16 | 05,1,2,3
400 0 0 0 |12,14,16 | 05,1,2, 3
200 | 2000 0 0.99 | 12, 14,16 | 0.5, 1, 2, 3
300 | 2000 0 0.66 | 12, 14,16 | 0.5, 1, 2, 3
400 | 2000 0 049 | 12, 14,16 | 0.5, 1, 2, 3
200 | 2000 50 | 113 | 12,14,16 | 05, 1,2, 3
300 | 2000 50 | 0.75 | 12, 14,16 | 0.5, 1, 2, 3
200 | 2000 50 | 056 | 12, 14,16 | 05, 1,2, 3

Tabelle 8.3: Betriebspunkte fiir die Optimierung des Wirkungsgrades.

Uein|V] | nlrpm] | Pup[kW] m | Ugus[V] | Paus[kW]
300 0 0 0 14 1
300 2000 0 0.66 14 1
300 2000 50 0.75 14 1

Tabelle 8.4: Betriebspunkte fiir die Optimierung des Wirkungsgrades,

welche dreifach gewertet werden.
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so dass der Algorithmus fiir beliebige Optimierungen verwendet werden
kann. Selbst wenn nicht der Wirkungsgrad sondern der Effektivwert des
Stromes oder andere Kennwerte optimiert werden sollen, ist dies ohne
Anpassungen durchfithrbar. Bei den Konzepten MFCS-I und MFCS-I1
werden die im reinen Pulswechselrichterbetrieb anfallenden Verluste von
den Eingangsleistungen abgezogen, um dann die Effizienz des DC/DC
Konverters zu berechnen.

Nach der Auswertung des Bauteilaufwandes fiir die untersuchten Kon-
verter folgt in Kapitel 8.2 der Vergleich der drei Konverter.

8.1 Bautelile

In diesem Abschnitt wird der Bauteilaufwand der drei Konverter unter-
sucht. Die Ergebnisse werden schliesslich in Tabellenform zusammenge-
fasst.

Bei allen drei Systemen werden fiir den Pulswechselrichter IGBTs
des Typs FF200R06KE3 verwendet. Die bei den Konzepten MFCS-I
und MFCS-IT zusétzlich auftretenden Verluste in den IGBTs sind ge-
niigend klein, als das andere Bauelemente zu wéahlen wéaren. Da die
elektrische Maschine ausserdem nur iiber kurze Zeiten mit maximaler
Leistung angetrieben werden muss, bestiinde auch die Mo6glichkeit, den
DC/DC-Konverter nur bei Teillast der elektrischen Maschine zu be-
treiben. Fiir die Sekundérseite des DC/DC Konverters werden ebenfalls
bei allen drei Konvertern die selben MOSFETS eingesetzt. Aufgrund des
hohen Stromes und den damit verbundenen Verlusten wurden jeweils 8
TIRF2804 pro Schalter parallel geschaltet. Auf der Hochspannungssei-
te des DC/DC Konverters werden MOSFETs des Typs SPW47N60C3
verwendet, wobei bei der DAB zwei Briickenzweige benétigt werden,
bei den Konzepten MFCS-I und MFCS-II jedoch nur ein Briickenzweig
zu realisieren ist. Zusammenfassend werden bei allen drei Konvertern
folgende Bauteile eingesetzt:

e Schalter Sekundérseite: Jeweils 8 parallele IRF2804
e Schalter Primérseite: SPW47N60C3
e Schalter Pulswechselrichter: FF200R06KE3

Fiir die Modellierung der Schaltverluste wurden die folgende Formeln
verwendet.

Fiir die Pulswechselrichter-Schalter, wobei ig auch durch i,, i, oder
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i. ersetzt werden kann:
0.22 igUepir, — 0.61 kAL igUem
+930 kA2 igUem fir ig > 0A
bs = fsp-s
—0.074 i9Uein — 0.20 kAL igUem
—300kA =2 i3U.ip, fiir ig < 0A
(8.1)

Ps

Ps

Fiir die Schalter der Primérseite:

= fsWs

0.40 A Uein +36.32V ig
—0.39 igUein + 0.12kV~1 U2, fiir ip < 0 A
+5.64V/A i — 25.2TkA~1 42U,

+32.79 MW 1 32U2
2.25 1072 4Uein + 0.46 KA~ i§Ue;p,

—64.83kA ™2 i3Uin + 2830 kA3 33U, fiir 49 > 0A

(8.2)

Fiir die Schalter der Sekundérseite (Gesamtschaltverluste fiir alle acht
MOSFETs):

= fsMs

1.45 A Ugys +0.90V i

—0.077 i} Uqus + 3.84kV=1 U2 fiir i, > 0A
—10uV/A i — 50 MA™L 42U 4y
+3 11 MWL 202
0.39A Uyys — 1.58V 4
+209.69 1073 i, Uyus — 7.70kV =1 4,U2, . fiir i} < 0A
—2.56 mV /A i? + 0.73kA ™! i2Upys
—18.83 MW 42U2
(8.3)

Fiir die Berechnung der Schaltverluste der DAB wurden Messergeb-
nisse einer am Institut durchgefithrten Arbeit verwendet [25]. Fiir die
IGBTs wurden Angaben aus dem Datenblatt herangezogen. Die Para-
meter fiir die Schaltverluste wurden {iber die Methode der kleinsten
Fehlerquadrate berechnet. Die Schaltverluste hingen stark vom Aufbau
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des Konverters ab. Fiir einen Vergleich der drei Systeme reicht jedoch
die Ndherung durch Gleichungen 8.1, 8.2 und 8.3 aus.

Bei den Transformatoren und der externen Induktivitdt der DAB ist
es ebenso wie bei der Festlegung der Optimierungsgrossen notig, die drei
Systeme separat zu betrachten. Alle drei Systeme werden fiir zweifaches
Schalten des vierten Zweiges ausgelegt. Wie im letzten Kapitel gezeigt
wurde, sind darin als Sonderfélle auch das Optimum-Verfahren und das
Phase-Shift-Verfahren enthalten.

8.1.1 Dual Active Bridge

Bei der Auslegung der Dual Active Bridge konnen folgende Grossen
optimiert werden:

o Induktivitdt L
e Ubersetzungsverhiltnis i
e Schaltfrequenz fs.

Die drei Optimierungsgrossen wurden mit dem in Kapitel 5 vorge-
stellten Modell so gewdhlt, dass der Wirkungsgrad maximal wird. Fiir
eine grobe Abschitzung wurden in einem ersten Schritt nur die Schalt-
verluste und die Leitverluste der Schalter beriicksichtigt. Aufgrund des
resultierenden Ubersetzungsverhiltnisses wurde dann ein Magnetkern
fiir den Transformator ausgewédhlt, so dass auch die Verluste im Trans-
formator und der Einfluss der Magnetisierungsinduktivitét beriicksich-
tigt werden. Dann wurden die Parameter erneut optimiert und die Wahl
des Kerns und der Bauteile iiberpriift. Im Weiteren wird angenommen,
dass der Konverter bei 100 °C Sperrschichttemperatur der Leistungs-
halbleiter betrieben wird. Die Optimierung ergibt folgende Werte:

o f;=80kHz

o L=10uH

o 1i=20.
Der relativ hohe Wert der Schaltfrequenz kommt daher, dass bei klei-
neren Frequenzen einerseits ein grosserer Kern gewihlt werden miisste.
Dies kann zu grosseren Kernverlusten fiihren und wird aufgrund des 1dn-
geren Wicklungsweges (bei gleich bleibender Leiterdicke) die Kupferver-
luste erhohen. Andererseits muss auch L einen grosseren Wert haben,
was in mehr Windungen und somit mehr Kupferleitverlusten resultiert.

Fiir die Optimierung muss insbesondere der Transformator in jedem
Optimierungsschritt korrekt angepasst werden. Im n#chsten Abschnitt
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wird die Auslegung fiir das optimierte System erldutert.

Da ein Planartransformator vorteilhaft in einen kompakten Aufbau
integriert werden kann und gute thermische Eigenschaften aufweist,
wird im Weiteren dieser Transformatortyp betrachtet. In der Literatur
werden meist Schaltfrequenzen von 100 kHz gewahlt. Daher wird wei-
ter unten gezeigt, dass fiir diese Frequenz fiir das gewiinschte System
im Vergleich zu einer Schaltfrequenz von 80 kHz kein kleinerer Kern fiir
den Transformator gew&hlt werden kdnnte.

Unabhéngig davon, welche Art von Transformator verwendet wird,
ist die Hohe der Leiterbahnen, beziehungsweise die Hohe der Leiter,
ausschlaggebend fiir die Leitverluste. Fiir hohere Frequenzen treten im
Leiter sowohl Skin- als auch Proximity-Verluste auf. Dies fiihrt dazu,
dass bei hoheren Frequenzen eine Erhohung der Leiter nicht zwingend zu
einer Verringerung des Wechselstromwiderstandes fiihrt. Im Gegenteil

Normierte optimale
Schichtdicke d, ,
1.01

0.84

0.6

0.4

0.24

1 Anzahl Schichten p_ 10

Abbildung 8.1: Abnahme der optimalen Schichtdicke dyp: in Abhén-
gigkeit der Anzahl Schichten p,, wobei do,¢ auf die optimale Schichtdicke
fiir ps = 1 normiert ist.
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kann ein hoherer Leiter sogar zu einer Erhohung der Verluste fiihren.
Nach [18] kann die optimale Dicke einer Bahn fiir sinusférmige Stréme
zu

J 15
5p2 — 1

S

dopt = 50

berechnet werden, wobei ps die Anzahl Schichten und §y die Skintiefe
bei der betrachteten Frequenz bezeichnet. Der fiir eine Schichtdicke d
vorliegende Wechselstromwiderstand R.y; kann iiber

1 d* 1 1 d*
R =R 14+ = ——— ~—=-|14=- — ,
e “ < 3 <535p.1%51>> d ( 3 (635@1"251))

berechnet werden. Abbildung 8.1 zeigt die Abhéangigkeit der optima-
len Schichtdicke dop: von der Anzahl Schichten ps, wobei dop: auf die
optimale Schichtdicke fiir p; = 1 normiert wurde. Da der Widerstand
umgekehrt proportional zur Schichtdicke ist, ist ps moglichst klein zu
wahlen. Aufgrund der begrenzten Hohe des Wicklungsraumes ist jedoch
fiir die Primérseite lediglich eine Wahl ps = 2 moglich. Die optima-
le Schichtdicke ist von der Schaltfrequenz abhingig. Fiir die gewihlte
Schaltfrequenz von 80kHz und eine Temperatur von 100 °C fiihrt dies
auf die optimalen Dicken von dopi,s = 378 um und dopp, = 256 pm.
Da angenommen wird, dass die Wicklungen durch Folienleiter oder als
Leiterbahnen im PBC realisiert werden und diese Dicken nur in teuren
Sonderanfertigungen realisierbar wiren, werden folgende Werte gewé&hlt:

dpDAB = 250 pm
(8.4)

und
dspap = 375 pm.

Des Weiteren wird angenommen, dass die einzelnen Lagen durch eine
200 pm hohe Epoxid-Schicht getrennt sind. Abbildung 8.2 zeigt den ge-
wihlten Aufbau, bei dem die fiinf Sekundérschichten parallel verbunden
werden, wihrend die Primdrwindungen in Serie geschaltet sind, um das
gewiinschte Ubersetzungsverhéltnis ii = 20 zu erhalten. Der gezeigte
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Aufbau bietet den Vorteil, dass fiir die Sekundérseite nur drei Folien
benstigt werden, da die jeweils iibereinander liegenden Folien als eine
einzige, dafiir doppelt so dicke Folie ausgefiihrt werden kénnen. Dennoch
gilt hier aufgrund der Symmetrie ps = 2.

Die Kernverluste werden unter anderem durch die magnetische
Flussdichte B beeinflusst. Wird die Sattigungsflussdichte B; nicht {iber-
schritten, kann die maximal auftretende Flussdichte B, ndherungsweise
iiber

nsUaus,mam

B, = 17,4, (8.5)
berechnet werden, wobei A. die Eisen-Querschnittsfliche des Trans-
formators bezeichnet, ng die Anzahl sekundérseitiger Windungen und
Uqus,mae die maximal auftretende Ausgangsspannung, die nach Tabel-
le 5.3 16 V betrégt. Bei dieser Ndherung wird angenommen, dass stets
AB = 2B, gilt. Dies wird beispielsweise erreicht, indem bei einer Ande-
rung der Schaltwinkel ;1 oder ;o ein Verfahren mit Zwischenschalten
nach Abbildung 6.3 verwendet wird. Andererseits wird der Einfluss von
Widersténden und Streuinduktivititen sowie der Schaltvorginge ver-
nachlissigt, die eine Erhchung der tatséchlichen maximalen Flussdichte
bewirken konnen. Bei der Auslegung wird daher darauf geachtet, dass
die berechnete maximale Flussdichte hdchstens halb so gross ist wie die
Sattigungsflussdichte.

Der Auslegung des Transformators wurden Kerne EPCOS ELP in
Material N87 zugrunde gelegt. Die Sattigungsflussdichte von N87 be-

1 Epoxid
[ Primiér
1 Sekundir

==

Abbildung 8.2: Aufbau der Wicklungen des Planartransformators fiir
die DAB.
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tragt fiir 100°C By = 390mT. Um die magnetische Aussteuerung
um einen Sicherheitsfaktor 2 kleiner als Bg zu halten, muss abhingig
von der sekundérseitigen Windungszahl ngs mindestens folgender Kern-
Querschnitt gewahlt werden

Uaus,mam

—aus,mar _ o 2, :
27.B. 05 mm (8.6)

nsAmin100 =
Aufgrund der kleinen optimalen Hohe der Leiter bei 80 kHz wird hier
ns = 1 gewéhlt. Dies wiirde fiir 80 kHz auf einen Kern ELP 58 fiihren.
Wiirde eine Schaltfrequenz von 100 kHz verwendet, wiirde die Betrach-
tung der Sattigungsflussdichte einen kleineren Kern ELP 43 ergeben.

Neben der maximalen Flussdichte muss jedoch auch darauf geachtet
werden, dass die Warme, die durch die Kern- und Leitverluste entsteht,
aus dem Transformator abgefiihrt werden kann. Die im Kern entste-
henden Verluste konnen in Abh#ngigkeit des Kernvolumens iiber die
Steinmetz-Gleichung fiir N87 abgeschétzt werden,

Ppe = 4.91f1 B35V . (8.7)

Da in Hybridfahrzeugen meist ohnehin ein System mit Wasserkiih-
lung vorhanden ist, kann auch der DC/DC Konverter als wassergekiihlt
angenommen werden. Allerdings betrigt die Temperatur der Kiihl-
fliissigkeit typischerweise mindestens 100°C. Alternativ kann eine se-
parate Fliissigkiihlung mit tieferen Temperaturen (typisch 65°C [29])
oder Luftkiihlung verwendet werden. Da fiir die Temperaturerhéhung
hauptséchlich die Kupferverluste verantwortlich sind, miissen zuerst die
Stromeffektivwerte berechnet werden. Im Betriebspunkt U,;, = 200V,
Ugus = 12V und Fuys = 3kW wird der Effektivwert auf ig rms = 19 A
und ii¢ rms = 381 A steigen. Um eine zweidimensionale Simulation zu
ermoglichen, wird derjenige Kupferverlustanteil vernachlassigt, der in
den Wicklungskopfen entsteht. Fiir die Widersténde ist also lediglich
die Lénge des Wicklungsfensters massgebend. In der Realitét hat dem-
gegeniiber die fiir die Widerstinde massgebende Lénge meist mehr als
den doppelten Wert. Da somit die Verlustleistung unterschitzt wird und
zudem in den Wicklungskopfen die Warme nur iiber die Liift und nicht
teilweise {iber den Kern abgeleitet werden kann, wird die Temperaturer-
héhung unter Vernachlissigung der Wicklungskopfe geringer sein als in
der Realitét. Ausserdem wird angenommen, dass die einzelnen Schich-
ten ohne Lufteinschliisse miteinander verbunden sind, was wiederum zu
einer Unterschitzung der Temperatur fiihren wird. Der Kern wird iiber
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eine diinne Schicht mit Wirmeleitpaste an einen Aluminiumblock an-
gepresst. Die Kiihlfliissigkeit, welche im Aluminiumblocks fliesst, wird
durch die Festsetzung der Aussentemperatur des Aluminiums auf 65 °C
simuliert [29]. Mit diesen Vereinfachungen ergibt die Simulation eine ma-
ximale Temperaturerh6hung von circa 40 °C bezogen auf die Kiihlfliis-
sigkeit. Aufgrund der Vernachlassigungen ist jedoch davon auszugehen,
dass die Temperatur des PCB deutlich iiber 105 °C liegen wiirde, so dass
ein Kern ELP 58 aus thermischen Griinden nicht gewéhlt werden kann.
Da die Verluste fiir 100kHz aufgrund der geringeren optimalen Lei-
terbahnhohe steigen, wiren die Verluste fiir diese Schaltfrequenz noch
grosser. Insbesondere konnte auch der n&chst kleinere Kern nicht ge-
wahlt werden, da dann auch der thermische Widerstand steigen wiirde.
Einzig fiir eine Anordnung der Platinen derart, dass sowohl die oberste
als auch die unterste Schicht direkten Kontakt zum Kern haben, ist bei
beidseitiger Kiihlung des Kerns die Temperaturerh6hung fiir den Kern
ELP 58 tragbar. Da jedoch im Normalfall die Platinen, wenn {iberhaupt,
nur oben oder nur unten direkt am Kern liegen, wird hier der néchst
grossere Kern, der ELP 64, verwendet.

Die Induktivitdt konnte als Streuinduktivitdt im selben Kern inte-
griert werden, wird aber im Normalfall durch einen externen Kern rea-
lisiert. Vorteilhaft ist es dabei, die Induktivitét direkt auf den Transfor-
matorkern aufzusetzen. Demgemaéss wurde wieder ein Kern ELP 64 fiir
die Induktivitit gewahlt.

8.1.2 MFCS-1

Im Gegensatz zur DAB ist fiir die Systeme MFCS-I und MFCS-II die
Schaltfrequenz des DC/DC Konverters durch den Pulswechselrichter
festgelegt. Diese liegt typischerweise bei 5 kHz — 15 kHz [48]. Da in Zu-
kunft auch bei Hybridfahrzeugen gewiinscht ist, dass die Schaltfrequenz
ausserhalb des Horbereichs liegt, wurde fiir die vorliegende Arbeit be-
reits mit einer Schaltfrequenz von f; = 20 kHz gerechnet. Durch die im
Vergleich zur DAB deutlich kleinere Schaltfrequenz muss der Transfor-
mator fiir das MFCS-I neu ausgelegt werden.

Da angenommen wird, dass eine schon bestehende Auslegung der Ma-
schine verwendet wird, ist die Nullinduktivitit bestimmt. Zusétzlich
zur Nullinduktivitdt kann eine externe Induktivitit verwendet werden.
Diese benotigte jedoch zusétzlichen Bauraum. Ausserdem liegt in den
gemessenen Féllen die Nullinduktivitdt sehr nahe an der gewiinschten
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Induktivitét, so dass hier auf diese Massnahme verzichtet wird. Fiir die
Betriebspunkte aus Tabelle 8.3 ergibt die Optimierung des Wirkungs-
grades ein Ubersetzungsverhiltnis von ii = 17. Aufgrund der besseren
Realisierbarkeit wurde jedoch i = 16 gewéhlt.

Wird der Kern wieder in Material N87 ausgefiihrt und fiir die Satti-
gungsflussdichte ein Sicherheitsfaktor von zwei eingerechnet, so muss
abhingig von der sekundirseitigen Windungszahl n, folgende Kern-
Querschnittsfliche gewihlt werden

UQ,mam

=102 2. :
27.B. 026 mm (8.8)

NsAmini00 =

Das im Vergleich zur DAB kleinere Ubersetzungsverhiltnis legt zu-
sammen mit der vergleichsweise geringen Schaltfrequenz nahe, fiir das
MFCS-I zwei Sekundidrwindungen ngs = 2 zu verwenden. Dies fiihrt auf
einen Kern ELP 64 mit den optimalen Leiterbahndicken

dp72() =513 um
und
dsygo =757 Him.

Da nun zwei Sekundéirwicklungen zu realisieren sind, kann nicht mehr
der gleiche Wicklungsaufbau wie fiir die DAB verwendet werden. Beim
MFCS-I werden daher wie in Abbildung 8.3 gezeigt nur vier Sekundér-
folien verwendet, wobei jeweils zwei Folien parallel geschaltet werden,
um ein Ubersetzungsverhiltnis von i = 16 zu erreichen.

Beim MFCS-I miissen pro Primérschicht vier statt zwei Wicklungen
realisiert werden und die Windungszahl wird zusétzlich von 20 auf 32
erhoht. Dafiir ist die optimale Schichtbreite doppelt so gross. Der pri-
marseitige Widerstand erhoht sich daher gegeniiber dem DAB Trans-
formator um den Faktor

4321 _
29202

Friafo = 1.6, (8.9)
ebenso wie der auf die Primérseite bezogene Widerstand der Sekundér-
wicklung. Es werden zwar rund 60% mehr Kupfer fiir den Transformator
benstigt, dafiir werden aber die externe Induktivitdt und ein Briicken-
zweig eingespart.
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8.1.3 MFCS-II

Beim MFCS-II kann einzig das Ubersetzungsverhiltnis optimiert wer-
den. Dabei ergeben sich allerdings Einschrankungen aufgrund des Auf-
baus der gewéhlten Maschine. Weist die Maschine beispielsweise ledig-
lich 10 in Serie geschaltete primidre Windungen pro Nut auf, so kann
pro Phase hochstens ein Ubersetzungsverhiltnis von i = 10 realisiert
werden, so dass das Gesamtiibersetzungsverhéltnis fiir das Ersatzsy-
stem in Abbildung 4.14 @ : 3 = 10 : 3 betrigt. Besitzt diese Maschine
jedoch beispielsweise zwei Pole, so konnen die einzelnen Systeme der
Sekundérseite auch parallel geschaltet werden, so dass auch ein Uber-
setzungsverhéltnis von @ : 3 =10 : (3/2) = 20 : 3 erreicht werden kann.
Im vorliegenden Fall wurde angenommen, dass pro Nut 10 Windungen
verwendet werden bei vier Polpaaren. Die Optimierung wiirde zwar ein
grosseres Ubersetzungsverhiltnis ergeben, aufgrund des Aufbaus kann
jedoch lediglich i : 3 = 40 : 3 realisiert werden. Es werden also auf der
Sekundirseite vier Windungen parallel geschaltet.

Fiir die Berechnung der Verluste wurde angenommen, dass der Null-
widerstand wie bei der Prototypmaschine zu einem Drittel Wicklungs-
und zu zwei Dritteln Eisenverluste reprisentiert. Des Weiteren wurde
die Streuinduktivitit des integrierten Transformators gleich 20 Prozent
der Nullinduktivitdt gew#hlt. Da lediglich eine Sekundidrwindung pro
Nut verwendet wird, ist der Wicklungswiderstand nahezu unabhingig
von der Frequenz.

1 Epoxid
[ Primér
1 Sekundér

Abbildung 8.3: Aufbau der Wicklungen des Planartransformators fiir
das MFCS-I.



118 Vergleich der drei Konverter

Wird der Drahtdurchmesser der sekundidren Wicklung gleich gross
wie jener der primidren Wicklung gewéhlt, wird der auf die Primérsei-
te bezogene Ersatzwiderstand Rs in Abbildung 5.19 10 Mal grosser als
Ry, wobei Ry = Ry, %1 gilt. Der erste Drittel resultiert aus der Paral-
lelschaltung der drei Phasen im Nullsystem, der zweite Drittel aus der
obigen Annahme, dass die Wicklungsverluste nur einen Drittel der Ver-
luste ausmachen. Es wurde ein Aufbau gewihlt, bei dem in jeder Nut die
Sekundérwicklung lediglich 0.83 Prozent des Platzbedarfs der Primér-
wicklung beansprucht. Aufgrund der Aufteilung von 1:2 des Nullwider-
standes in Wicklungs- und Eisenwiderstand, betrigt also der bezogene
Sekundéirwiderstand Ry =66.6 m). Fiir die Wahl des Platzbedarfes und
somit des Sekundidrwidertandes wurde festgelegt, dass die Verlustlei-
stung im Widerstand nicht grosser als 1% der iibertragenen Leistung
werden soll. Vereinfachend wurde angenommen, dass der Effektivwert
von ij 15% hoher ist als Mittelwert und daher hdchstens 2390% be-
tragt. Fir eine Verlustleistung von 30 W fiihrt dies dann primérseitig
auf einen Widerstand von auf einen Widerstand von 284 uf2. Da die-
ser Wert in etwa erreicht wird, wenn eine Sekundirwickung eine zwolf
Mal kleiner Fliche einnimmt als eine Primdrwicklung, wurde fiir eine
einfachere Rechnung Ry = 66.6 m{2 gewahlt.

Im Gegensatz zum Primirwiderstand nimmt der Sekundirwiderstand
mit steigender Frequenz kaum zu.

8.2 Systemvergleich

Werden die Systeme mit den oben beschriebenen Bauteilen ausgefiihrt,
ergeben sich folgende Wirkungsgradbereiche und Gréssenverhéltnisse:

e DAB:

— 91%-98%

— el. Maschine +passive Komponenten (50cm?) -+Leistungsel.
e MFCS-I:

— 86%-97%

— el. Maschine +passive Komponenten (33cm?®) +Leistungsel.
e MFCS-II:

— 81%-88%

— el.Maschine + Leistungsel.
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Wie zu erwarten, ist der Wirkungsgrad des MFCS-I etwas gerin-
ger als jener der DAB. Dies liegt einerseits daran, dass aufgrund des
Modulationsindexes ein grosserer Betriebsbereich abgedeckt werden
muss, und andererseits die Widersténde grosser sind. Allerdings ist die
Wirkungsgrad-Einbusse nicht sehr stark. Insbesondere kann in den no-
minellen Betriebspunkten nach Tabelle 8.4 ein Wirkungsgrad von iiber
93% erreicht werden. Dafiir kann sowohl die externe Induktivitdt als
auch ein Briickenzweig gespart werden. Fiir das MFCS-II fallt hingegen
der Wirkungsgrad stark ab. Grund hierfiir sind einerseits die sehr klei-
nen Induktivititen, andererseits die beschrinkte Wihlbarkeit des Uber-
setzungsverhéltnisses. Da der DC/DC Konverter jedoch nicht dauernd
eingeschaltet ist, treten die Verluste auch nur iiber relativ kurze Zeitréu-
me auf, so dass die Auswirkung des tieferen Wirkungsgrades relativ ge-
ring ist. Dafiir kann hier im Vergleich zur DAB sowohl ein Briickenzweig
als auch der externe Transformator und die externe Induktivitit gespart
werden. Durch die somit gegebene Einsparung an Gewicht kann wieder-
um Antriebsenergie gespart werden. Allgemein ist der Wirkungsgrad des
DC/DC Konverters daher nicht ohne Betrachtung des Gesamtsystems
zu bewerten. Je nach Anwendungsgebiet konnen daher das MFCS-I und
das MFCS-II durchaus interessante Alternativen zu einem herkémmli-
chen Aufbau der Leistungselektronik bieten.






Kapitel 9

Realisierung

Um die allgemeine Funktionalitét der beiden multifunktionalen Systeme
nachzuweisen, wurde ein Prototyp kleinerer Leistung realisiert. Dazu
wurde extern eine bestehende Maschine neu gewickelt. Abbildung 9.1
zeigt links die Prototyp-Maschine mit einer Lastmaschine. Die Maschine
wurde als permanenterregte Synchronmaschine mit vier Polpaaren und

Synchron- Lastmaschine

maschine
\

kf\\

Mess-
wicklungen

Primére/ konventionelle Wicklungen
mit zugdnglichem Sternpunkt

Abbildung 9.1: Synchronmaschine mit Zusatzwicklungen.
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Abbildung 9.2: Wicklungsschema der Prototyp-Maschine, wobei die
Verbindungen jeweils nur fiir eine Phase gezeichnet sind.
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konzentrischen Wicklungen implementiert. Der Rotor weist 36 Nuten
auf, wobei in jeder Nut 20 Windungen der konventionellen beziehungs-
weise priméren Wicklungen liegen. Da diese Windungen fiir jeden Pol
in Serie geschaltet sind, ergeben sich pro Phase 120 Windungen. Ab-
bildung 9.3 zeigt das Statorblech des Prototyps. Jedes Blech hat eine
Dicke von 0.5 mm und besteht aus 16MnCr5. Abbildung 9.4 zeigt die
Anordnung der Schalenmagnete aus NdFeB N30SH auf dem Rotor. Die
wirksame Lénge der Maschine betrigt 14 cm. Die elektrische Maschine
wurde urspriinglich fiir eine Nenndrehzahl von 1200 rpm und fiir eine
Leistung von 3.1kW, beziehungsweise fiir 9.4kW mit Wasserkiihlung
ausgelegt. Abbildung 9.2 zeigt das Wicklungsschema der Maschine. Je-
de Phase belegt zwei Mal 1.5 Nuten pro Polpaar.

Um verschiedene Ubersetzungsverhiltnisse beim MFCS-II testen
zu konnen, sind die Wicklungen der Sekundérseite fiir jedes Pol-
paar separat herausgefiihrt. Somit konnen Ubersetzungsverhiltnisse
von i : 3 =10 : 3 bei Serieschaltung der vier Polpaar-Wicklungen und
4 : 3 =40 : 3 bei Parallelschaltung getestet werden. Als externer Trans-
formator fiir das MFCS-I wurde ein Magnetkern E70 mit Litzenwicklung
und @ = 6 gewahlt. Der Transformator wurde so ausgelegt, dass das Sys-
tem zuerst mit kleinen Eingangsspannungen von bis zu U, = 100V

Abbildung 9.3: Statorblech des Prototyps. Jedes Blech hat eine Dicke
von 0.5 mm und besteht aus 16MnCr5.
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betrieben werden kann. Fiir die spéter durchgefiihrten Messungen mit
grosseren Eingangsspannungen wiire ein grosseres Ubersetzungsverhiilt-
nis vorteilhaft. Da jedoch auch mit diesem nicht optimal ausgelegten
Transformator sowohl die Funktionalitdt an sich als auch die Korrekt-
heit des Modells gezeigt werden kann, wurde fiir alle Betriebspunkte
derselbe Transformator mit 4 = 6 verwendet.

Abbildung 9.5 zeigt die Leistungselektronik des Prototyps. Im Sys-
tem enthalten ist einerseits ein Pulswechselrichter, andererseits ein vier-
ter Briickenzweig und die Niederspannungsseite des DC/DC Konver-
ters. Die Schalter des Pulswechselrichters sind durch IGBTs realisiert.
Auf der Niederspannungsseite werden jeweils zwei parallele MOSFETs
des Typs IRF2804 eingesetzt. Der vierte Briickenzweig ist ebenfalls
mit IGBTs realisiert und wurde sowohl in konventioneller Zwei-Level-
Struktur als auch in Drei-Level-Struktur ausgefiihrt, so dass alle Schalt-
verfahren getestet werden konnten. Neben einem Mikroprozessor und ei-
nem FPGA fiir die Steuerung und Uberwachung des Systems sind auch

2.6mm

Abbildung 9.4: Anordnung der Schalenmagnete aus NdFeB N30SH
auf dem Rotor.
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Ein- und Ausgangskapazitéten zur Stiitzung der Spannungen vorhan-
den.

Da in realen Hybridfahrzeugen die nominelle Ausgangsleistung des
DC/DC Konverters circa 50 mal kleiner ist als die maximale Maschi-
nenleistung, wurde fiir die 3.1 kW Maschine eine nominelle Ausgangs-
leistung von 62 W gewéhlt.

Um das analytische Modell aus Kapitel 5 zu iiberpriifen, konnen die
Induktivitdtswerte fiir das Modell wie erwahnt nicht direkt aus der Mes-
sung mit dem Impedanzanalysator bestimmt werden, da die Nullinduk-
tivitdt vom Betriebspunkt abhingt. Abbildung 9.7 zeigt, um welchen
Wert die Nullinduktivitdt im Vergleich zu dem mit der Impedanzmes-
sung erhaltenen Wert fiir sehr kleine Nullstrome zunimmt. Der simulier-
te Nullstrom ist dabei sinusférmig und hat eine Frequenz von 20 kHz.

Abbildung  9.5: Leistungselektronik fiir das MFCS-I und das
MFCS-II.
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0 10ms
(a) Offener Sternpunkt

0 10ms
(b) Mit DC/DC Konverter

Abbildung 9.6: Phasenstrom i, im Betriebspunkt U;, = 300V,
n = 500rpm und Py; = 350 W (a) im konventionellen Betrieb mit
offenem Sternpunkt und (b) mit angeschlossenem DC/DC Konverter
im Betriebspunkt U,us = 14V und P, = T0W.
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Fiir das Modell wurde ausserdem die Widerstandsmessung aus Abbil-
dung 5.12 verwendet. Auch die Schaltverluste wurden gemessen und in
das Modell miteinbezogen. Im Folgenden wird an einigen Messpunkten
gezeigt, dass die beiden Konzepte wie erwartet funktionieren und dass
das analytische Modell sehr gut mit den Messungen iibereinstimmt.

Abbildung 9.6(a) zeigt den Phasenstrom i, im Betriebspunkt
Uein =300V, n = 500rpm und Pp; = 350W. Der Sternpunkt
ist dabei nicht angeschlossen, das heisst, es herrscht konventioneller
Pulswechselrichter-/Maschinen-Betrieb. In Abbildung 9.6(b) ist wie-
der der Phasenstrom i, gezeigt, dieses Mal jedoch mit angeschlosse-
nem Sternpunkt fiir das MFCS-I. Der DC/DC Konverter iibertriagt bei
Ugus = 14V eine Leistung von P,,s = 70 W an den Ausgang. Der
Phasenstrom i, behélt unveridndert seine Sinusform. Durch den Null-
stromrippel wird jedoch auch der Rippel von i, grosser.

Abbildung 9.8(a) zeigt den Verlauf des Nullstromes fiir den selben
Betriebspunkt. Es wird das Phase-Shift-Verfahren verwendet. Da der
Nullstrom eine Amplitude von circa 5 A aufweist, wird dem urspriing-
lichen Verlauf von i, in Abbildung 9.6(a) ein Stromrippel von 1.67 A
iiberlagert (b). Wie in Abbildung 9.8(b) zu sehen ist, stimmen die ge-
messenen und die simulierten Verldufe sehr gut iiberein. Auch der Wir-
kungsgrad wird durch das analytische Modell sehr genau vorausgesagt.
Die Messungen ergaben einen Wirkungsgrad des DC/DC Konverters
von nur 38%. Dieser Wert wird auch iiber die Berechnung erhalten. Der

LOzus [MH]
140
—
0
0 10 i, [A]

Abbildung 9.7: Zusitzlicher Induktivitatswert zum Induktivitdtswert
aus der Impedanzmessung fiir eine sinusférmige Anregung mit 20 kHz.
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Abbildung 9.8: (a) Messung und (b) Simulation des Nullstromes
i9, der Transformatorspannung u; und der Ausgangsspannung Uy, im
Betriebspunkt Ue;,, = 300V, n = 500rpm, Py = 350 W, Ugys = 14V
und P,,s = 70 W fiir das Phase-Shift-Verfahren beim MFCS-I.
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grosste Anteil der Verluste tritt aufgrund des grossen Nullwiderstandes
mit 87 W von insgesamt 114 W in der Maschine auf.

Um den Wirkungsgrad zu verbessern, kann im selben Betriebspunkt
das Optimum-Verfahren angewendet werden. Abbildung 9.9(a) zeigt die
Signalverldufe mit optimalen Schaltwinkeln fiir den selben Betriebs-
punkt wie Abbildung 9.8(a). Wieder stimmen die durch das analyti-
sche Modell vorhergesagten Verldufe sehr gut mit der Messung iiberein.
Auch konnte der Wirkungsgrad auf 71% gesteigert werden, wobei iiber
das analytische Modell ein Wirkungsgrad von 72% berechnet wurde.
Durch zweifaches Schalten des vierten Briickenzweiges kann die Effizi-
enz nur geringfligig auf 73% erhoht werden. Abbildung 9.10 zeigt die
Ergebnisse dieser Messung.

Da beim MFCS-II die Magnetisierungsinduktivitit sehr klein ist, sind
grossere Verluste zu erwarten. Wird der selbe Arbeitspunkt wie zu-
vor fiir das MFCS-I eingestellt, jedoch nur die halbe Ausgangsleistung
iibertragen, betrégt der Wirkungsgrad fiir das Phase-Shift-Verfahren
lediglich 12%. Abbildung 9.11 zeigt die Messung mit der iiberlagerten
Simulation. Durch den hohen Magnetisierungsstrom nimmt der Null-
strom sehr grosse Spitzenwerte an. So betrigt der Spitzenwert von g
in Abbildung 9.11 circa gleich viel wie in Abbildung 9.8, obwohl nur
halb so viel Leistung iibertragen wird. Wird das Drei-Level-Verfahren
verwendet, kann immerhin ein Wirkungsgrad von 61% erreicht werden.
Abbildung 9.12 zeigt die Messung fiir das Drei-Level-Verfahren mit der
iberlagerten Simulation.
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Abbildung 9.9: (a) Messung und (b) Simulation des Nullstromes
i9, der Transformatorspannung u; und der Ausgangsspannung Uy, im
Betriebspunkt Ug;,, = 300V, n = 500rpm, Py = 350 W, Ugys = 14V
und P,,s = 70 W fiir das Optimum-Verfahren beim MFCS-I.
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Abbildung 9.10: Messung (links) und Simulation des Nullstromes
i9, der Transformatorspannung v} und der Schaltsignale s4 und s, im
Betriebspunkt Ug;,, = 300V, n = 500rpm, Py = 350 W, Ugys = 14V
und P,,s = 70 W fiir das Mehrfach-Schalten-Verfahren beim MFCS-I.
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Realisierung
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Abbildung 9.11: Messung (links) und Simulation des Nullstromes
i9, der Transformatorspannung v} und der Schaltsignale s4 und s, im
Betriebspunkt Ug;,, = 300V, n = 500rpm, Py = 350 W, Ugys = 14V
und P,,s = 35 W fiir das Phase-Shift-Verfahren beim MFCS-II.
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Abbildung 9.12: Messung (links) und Simulation des Nullstromes
i9, der Transformatorspannung u; und der Schaltsignale s4 und s, im
Betriebspun-t Ui, = 300V, n = 500rpm, Py = 350W, Uyys = 14V
und P,,s = 35 W fiir das Phase-Shift-Verfahren beim MFCS-II, wobei
der vierte Briickenzweig im Drei-Level-Verfahren verwendet wird.






Kapitel 10

Ausblick

Im Rahmen dieser Forschungsarbeit wurden zwei neue Konzepte ent-
wickelt, die im Vergleich zum herkdmmlichen Aufbau in Hybridfahr-
zeugen Bauteile einsparen. Dies wird iiber die gemeinsame Nutzung ge-
wisser Systemteile durch den Pulswechselrichter und den DC/DC Kon-
verter erreicht. Aus den zwei Einzelsystemen Pulswechselrichter und
DC/DC Konverter entsteht so ein multifunktionales System, das die
Funktionen beider Einzelsysteme iibernimmt. Folgende Resultate wur-
den wahrend der Forschungsarbeit erzielt:

Entwicklung von zwei multifunktionalen Systemen.

Theoretische Untersuchung der beiden gewahlten Systeme. Insbe-
sondere wurde die praktische Realisierbarkeit gezeigt.

Analyse der Nullimpedanz der elektrischen Maschine.

Aufstellung eines analytischen Modells und eines Simulationsmo-
dells fiir die Systeme, das mit den an einem Prototyp durchge-
fiihrten Messungen sehr gut {ibereinstimmen.

Entwicklung neuer Schaltverfahren zur Verbesserung der Effizienz.

Die Ergebnisse dieser Forschungsarbeit wurden in mehreren Publika-
tionen festgehalten ([1], [32], [33], [34], [35], [36]).

Ein weiteres interessantes Thema in diesem Gebiet stellt zum Bei-
spiel die Analyse der Regelung des Systems dar. In der vorliegenden
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Arbeit wurde immer vom stationdren Zustand ausgegangen und keine
Anderungen betrachtet. Ausserdem wurden in der Arbeit die Konzepte
MFCS-I und MFCS-II immer fiir bereits bestehende Maschinen ausge-
legt, die fiir die Systeme angepasst wurden. In einem weiteren Schritt
sollte das Gesamtsystem spezifisch fiir das MFCS-I beziehungsweise das
MFCS-II ausgelegt werden, so dass jeweils ein optimales Gesamtsystem
resultiert. Dabei sind die Maschine und die Leistungselektronik gemein-
sam zu betrachten. Schliesslich wurde zwar theoretisch gezeigt, dass
auch der Leistungstransport von der Nieder- zur Hochspannungsseite
moglich ist. Simulationen und Messungen zu diesem Betrieb wurden
jedoch nicht durchgefiihrt, so dass auch hier weitere Forschungsmog-
lichkeiten bestehen.



Anhang A

Detaillierte Berechnungen

A.1 Fourierreihe der Spannungen

Die Fourierreihen der drei Spannungen ug, us4 und u; konnen fiir die
Schaltfrequenz fs beziehungsweise die Winkelgeschwindigkeit ws = 27 f
beschrieben werden zu

a0 | ‘
w = + Z: ao(k) cos(kwst)
ag s
Usy = %(0) + Z asa(k) CoS(kwst — kpsa) (A.1)
k=1
up = Z ayky[cos(kwst — ki) — cos(kwst — kg
k=1

mit

3km )
2ein [sin(kmd,) + sin(kmdy) + sin(knd,.)] fiir k gerade
)

| e gin (kb
s4(k) = 2lein gin(kndss) fiir k gerade

{ Wein (sin(kndy) 4 sin(kndy) + sin(knd.)] fiir k ungerade
@o(k)

i
iir k ungerade (A.2)

_% fiir &k 175""
= e fiic k 3,7,...
0 fiir k gerade

137



138 Detaillierte Berechnungen

A.1.1 Mehrfach-Schalten-Verfahren

Wird der vierte Briickenzweig mehrfach geschaltet, so miissen us4 und
die Fourierkoeffizienten neu berechnet werden. Da ug4 nun nicht mehr
zwingendermassen symmetrisch bezliglich eines beliebigen Punktes ist,
wird auch bgy(x) nicht mehr Null sein. Daher muss ug4 liber

usa(t) = %4(0 + Z 54 (k) COS(kwst) 4 bsary sin(kwst)]
k=1
_ 94(0) + Z Asa(k) cos(kwst) + bs4(k) cos(kwst — g)]
k=1
(A.3)

berechnet werden.

Um die Koeffizienten zu berechnen, wird hier das dreifache Schalten
betrachtet. Wird nur zwei Mal oder gar 6fter geschaltet, sind die Be-
rechnungen analog. Es werden zwei Fille unterschieden. Einerseits kann
der Schalter s44 wie in Abbildung A.1(a) zu Beginn der Schaltperiode
geoffnet sein, was durch xp, = 1 gekennzeichnet wird. Andererseits kann
der Schalter s,1 wie in Abbildung A.1(b) zu Beginn der Schaltperiode
geschlossen sein, was durch z;, = —1 gekennzeichnet wird.

Wird der erste Schaltzeitpunkt als t; bezeichnet, so kann der entspre-
chende Schaltwinkel berechnet werden zu z; = 1 27. xo bis xg sind
analog definiert. Die Koeflizienten lauten mit dlesen Definitionen

Uein . . .
Asa(k) = xhﬁ[ sin(kxo) — sin(kxq) + sin(kxzy)
— sin(kx3) + sin(kxg) — sin(kzs)] (A.4)

und

Uein
bak) = xhﬁ[ — cos(kxz) + cos(kx1) — cos(kxy)
+ cos(kxs) — cos(kxs) + cos(kxs)] (A.5)

gilt.
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A.1.2 Drei-Level-Verfahren

Auch wenn der vierte Briickenzweig als Drei-Level-Schalter implemen-
tiert wird, kann ugy iber Gleichung A.3 berechnet werden, wobei aber
die Koeffizienten angepasst werden miissen. Beim Drei-Level-Verfahren
miissen vier Fille unterschieden werden. Ist us4 zu Beginn der Schaltpe-
riode gleich Null, so wird der Zustand durch z1, = 1, 225, = 1 gekenn-
zeichnet. Ist ugs zu Beginn der Schaltperiode gleich der Eingangsspan-
nung, so wird der Zustand durch z1, = —1, x9;, = —1 gekennzeichnet.
Ist usq zu Beginn der Schaltperiode gleich der halben Eingangsspannung
und wechselt als nichstes auf die volle Eingangsspannung, so wird der
Zustand durch z1, = 1, 9, = —1 gekennzeichnet, wihrend ein Wechsel
auf Null durch x1, = —1, 29 = 1 definiert ist. Wieder bezeichnet ¢4
den ersten Schalt-Zeitpunkt in der Periode und x; den dazugehorigen
Schaltwinkel.

Fiir die Fourierkoeffizienten gilt dann

Uez’n

Asa(ky = %[ — x1p sin(kxy) — zop sin(kas)
+ x1p sin(kag) + x2p sin(kay)] (A.6)
us4(l)
A
O‘J ' ;
0o 1 Lo Ll TS t
(a) Tp = 1
1/154(2‘)
\
V- .
0o 4 Lo Lt L TS t
(b) Tp = —1

Abbildung A.1: Signalverlauf bei mehrfachem Schalten.
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u(t
A
Uein I : I_I I : : I_I
oV -
o 4L L 4Ly T t
(a) Tiph = 1, Top = 1
u34(t
A
U L
ein _I _I
oV 1, [ I_I , .
0 1 L 1, T t
(b) T1p = 1, Top — —1
us4(z)
A
Uein T ' :
ol —hHh =
0 tl tz t3 2‘4 T t
(c) x1p = —1, Ty, = —1
us4(?
Uein ; L — L
oV 1 l_, i l_| .
ol L L TS t

(d) T1p = 71, Top — 1

Abbildung A.2: Signalverlauf mit Drei-Level-Schalter.
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und

Uein [
2km

bsar)y = x1p cos(kxy) + wap, cos(kxa)

— x1p cos(kxg) — xop cos(kxy)]. (A7)

A.2 Berechnung der Stromverliufe

Der Berechnung der Stromverlaufe wird geméss Abbildung 5.19 ein li-
neares, zeitunabhéngiges System zugrunde gelegt. Die Eingangsspan-
nung des Systems wird als u; = ug — usq bezeichnet, die Ausgangsspan-
nung als us = uy; — uge. Um die Notationen einheitlich zu halten, wird
hier der Eingangsstrom als i1 = ig bezeichnet und der Ausgangsstrom
als iy = i;. Die Ubertragungsfunktionen lauten somit fiir ein bestimmtes

k
1-— Ztot(RQ +jkWsL2)

Gu 7 = X
e Ry + jwsLy
Gu2i1 = _Ztot (A8)
1 — Ziot(Ry + jkwsLy)
Guiiz = — -
Ry + jwsLo
Guwiz = Ziot,
(A.9)
und die Strome lassen sich iiber
i1 = Guainuz + Guiinnr
i = Guzioua + Guiizta (A.10)
bestimmen. Dabei gilt
1 . (Rl —l—jkwsLl)(Rg —l—jkwng) n Z}L(RQ —|—jkwsL2)
Dot Z, Z,
Z, jkwe L
4 ZulBa £ jhwsln) (A.11)
Zy

mit
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RFejkwsL,u

Ly=——""""—
Rpe —|—j/€wsLu

14

(A.12)

Fiir sinusférmige Spannungen gilt

ioy = |Gu2iz(jkws)|ag) cos (kwst + £Gu2i2)
+|Gu1i2 (jkws)|a1(k) CcoSs (kwst + 4Gu1i2)a (A13)

so dass

ip = Z“G“Qw (jhws)|a(r) cos (kwst — ko + £Guziz)
k=1

—|Gu2ia(Gkws)|aym) cos (kwst — kpra + £Guziz)]
+|Gu1i2 (jkws)|a0(k) cos (kwst + 4Gu1i2) (A].4)
—|Guriz(jhws)|asa) cos (kwst — kpsa + £Guriz) }-

Die Berechnungen fiir 7; sind analog.

Nun lasst sich unter Ausnutzung von

1

[cos(azwt + b1) cos(ywt + ba)]dt = 0 fur x#£y (A.15)

S

O\ﬂ

und

[cos(zwt + by) cos(xzwt + by)]dt = %;Z)Q)ﬁir z =1y (A.16)

S
O\ﬂ
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die Ausgangsleistung berechnen

Ts
1
Paus = —/UQigdt

0
1 oo
=3 Z 2at(k)|Gu212 kjws)| cos(£LGy2iz(kjws))
5
t(k

|Gu272(kjw€)| cos(kpu — koo + £Gu2iz2 (kjws))

(6| Guziz(kjws)| cos(kpra — kon + LG22 (kjws))
+at(k)a0(k) |Guriz2(kjws)| cos(kpp + £LGuriz(kjws))
—ay(kyao(k)y | Guriz (kjws)| cos(kpra + £LGuiia(kjws))

— Q) Oty | Guriz (kjws)| cos(kpir — kpsa + £Gurie(kjws))
— (k) Csa () | Guriz (kjws )| cos(ivre — kpsa + £Guriz))-
(A.17)

Die Eingangsleistung kann auf die selbe Weise berechnet werden.

A.2.1 Mehrfach-Schalten-Verfahren

Fiir das Mehrfach-Schalten-Verfahren und das Drei-Level-Verfahren
miissen die obigen Formeln angepasst werden. Fiir die Leistung ergibt
sich

1 o
aus = 5 Z 2at(k) |Gu212 kjws)| COS(ZGu%Q (kjws))
i=k

—at(k)|Gu2i2(/€]Ws)| cos(kwu — ko + LGu2i2(kjws))
—af(k)|Gu2i2(/€jws)| cos(kwia — ko1 + £LGu2i2(kjws))
Fagry(@or) + Asacr))|Guriz(kjws)| cos(kpp + £Guiia(kjws))
=gy (aok) + @sa(r) ) |Guriz(kjws)| cos(kpiz + £Guria(kjws))

: T )
— gk bsa(iy (Guriz (kjws )| cos(kpnr — 5 + LGuriz(kjws))

. T
— (k) bsa() | Guriz (kjws)| cos(kpra — 5T ZGu1i2)]-

(A.18)
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e’

elektrischer Winkel

a, B3, ¢ Steinmetz-Koeffizienten

ZGyyie Winkel der Ubertragungsfunktion Guvie

A
0

3000

5111

ew

Ho
fe

relative Dicke, A = %

Skintiefe, § = \/%

relative Einschaltzeit desjenigen Zustandes, bei dem alle oberen
Schalter des Pulswechselrichters geschlossen sind

relative Einschaltzeit desjenigen Zustandes, bei dem alle unteren
Schalter des Pulswechselrichters geschlossen sind

relative Einschaltzeit des Schalters s;4
relative Einschaltzeit des Schalters so4
relative Einschaltzeit des Schalters ss
maxwellscher Spannungstensor
Stirnstreuleitwert

magnetische Permeabilitét

magnetische Permeabilitdt des Vakuums
komplexe magnetische Permeabilitét

relative magnetische Permeabilitét
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10 relative magnetische Anfangspermeabilitét

v auf die Sekundérseite bezogene Grosse v

Vg Wert der Komponente v fiir die Phase a

vp Wert der Komponente v fiir die Phase b

Ve Wert der Komponente v fiir die Phase ¢

Un normale Komponente der Grosse v

V tangentiale Komponente der Grosse v

w Winkelgeschwindigkeit

w; Winkelgeschwindigkeit der i-ten Welle

v, magnetischer Fluss in der Phase v

o Leitwert

0 elektrischer Winkel der Maschine

%) Verschiebungswinkel der Spannung wu; beim Phase-Shift-
Verfahren

Vi Verschiebungswinkel der i-ten Welle

Psd Verschiebungswinkel der Spannung w4

Vi1 Verschiebungswinkel der Spannung w4

P2 Verschiebungswinkel der Spannung u;s

A Strombelag

a Flache

ayk) kter Fourierkoeffizient des Signals u,

A Eisenquerschnittsfliche

B magnetische Flussdichte

By magnetische Flussdichte an der Oberfliche der Laminierung

Spitzenwert der magnetischen Flussdichte
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by (k)
C

D

d

€n

Fr

fn

kter Fourierkoeflizient des Signals u,

Hiillflache

Innendurchmesser des Stators

Schichtdicke

Einheitsvektor, der normal auf einer Fliache a steht
durch den Rotor induzierte Spannung in der Phase v
Kraft

Frequenz

Faktor, um den der Widerstand mit der Frequenz zunimmt be-
zogen auf den DC Widerstand

elektrische Frequenz der Maschine, f, = np

FRidear Faktor, um den der Widerstand mit der Frequenz zunimmt be-

[s
Guml§

Hy

zogen auf den DC Widerstand bei idealer Auslegung der Schicht-
dicke d

Schaltfrequenz des Konverters

Ubertragungsfunktion von der Spannung u, zum Strom ig
magnetische Feldstirke

magnetische Feldstédrke an der Oberfliche der Laminierung
Betrag des Stromes

Strom

d-Anteil des Stromes

g-Anteil des Stromes

Strom des oberen Briickenzweiges

Strom des unteren Briickenzweiges

Nullstrom
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iy auf die Primérseite bezogener Transformatorstrom
L Induktivitat
l Einheitsvektor in Richtung des Stromflusses
Lo Nullinduktivitit der Maschine
L, Magnetisierungsinduktivitét
Lot primérseitige Streuinduktivitit
Lyo auf die Primérseite bezogene sekundirseitiger Streuinduktivitét
Lewo  Nullinduktivitdt der Wickelkopfe
Leyw Streuinduktivitit der Wickelkdpfe
lew mittlere Linge des Wickelkopfes
M Drehmoment
m Modulationsindex
my Masse der Maschine
n Drehzahl der Maschine
Nt Anzahl in Serie geschalteter Windungen pro Strang
P Polpaarzahl
Ds Anzahl Schichten
P,.s Ausgangsleistung des DC/DC Konverters
e klassische Wirbelstromverluste
P.;,  Eingangsleistung des DC/DC Konverters
P, anomale Wirbelstromverluste
Pr. Eisenverluste
Py Hystereseverluste
Py elektrische Leistung der Maschine
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P ps
P ns
Psou
Py
Ro,1nv
Rotot
Ro

Ry

Ry
Ry
Reo

RFe

S

IS

Uo

Uaus
UpS+
uUups—

Uez’n

Schaltverluste auf der Hochspannungsseite

Schaltverluste auf der Niederspannungsseite

geforderte Ausgangsleistung des DC/DC Konverters
Schaltverluste

Nullwiderstand des Pulswechselrichters

gesamter Nullwiderstand

Nullwiderstand der Maschine

primérseitiger Widerstand

auf die Primérseite bezogener sekundérseitiger Widerstand
primérseitiger Verdrahtungswiderstand

auf die Primérseite bezogener sekundérseitiger Verdrahtungswi-
derstand

Eisenwiderstand

Zustand der Schalter im vten Briickenzweig, wobei fiir s, = 1
der Schalter s, geschlossen ist

Zeit,

elektrische Periode der Maschine
Schaltperiode des Konverters
Ubersetzungsverhiltnis des Transformators

auf die negative Schiene bezogene Nullspannung, beziehungswei-
se Spannung iiber dem Schalter s5_ bei der DAB

Ausgangsspannung des DC/DC Konverters
Drain-Source Spannung des Schalters s
Drain-Source Spannung des Schalters s_

Eingangsspannung des DC/DC Konverters und des Pulswech-
selrichters
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Ugy Spannung iiber dem Schalter s

U1 Spannung am Ausgang der primérseitigen Vollbriicke,
Uy = Uy — Usa

Us1 auf die Primérseite bezogene Spannung {iber dem Schalter sy

U auf die Primérseite bezogene Spannung {iber dem Schalter syo_

an auf die Primérseite bezogene Spannung am Eingang der sekun-
déarseitigen Vollbriicke, u; = uy — uge

x Langen-Koordinate

A Anschluss der Phase a

a Phase a

a2 Sekundérseite des in Phase a integrierten Transformators

B Anschluss der Phase b

b Phase b

b2 Sekundérseite des in Phase b integrierten Transformators

bz, vter Briickenzweig

C Anschluss der Phase ¢

¢ Phase c

c2 Sekundérseite des in Phase c integrierten Transformators

DAB Dual Active Bridge

Su+ oberer Schalter des vten Briickenzweiges

Sy— unterer Schalter des vten Briickenzweiges

S1, S2 Anschliisse des integrierten Transformators

Z Sternpunkt der elektrischen Maschine
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