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Zusammenfassung

Seit den frühen achtziger Jahren zeigen Matrixkonverter als dreiphasige AC-
AC-Konverter einen neuen Trend auf, nämlich einen möglichst nur aus Halb-
leitern heutzutage Silizium bestehenden Frequenzumformer zu bauen,
um so den Grundsatz des“Full Silicon” Designs mit möglichst wenigen
reaktiven Bauteilen anzustreben. Dieser Trend ist wie folgt begründet: Halb-
leiterbauelemente werden von Jahr zu Jahr leistungsfähiger und kostengün-
stiger, da sie stark vom technologischen Fortschritt profitieren. Reaktive
Bauteile wie Drosseln und Kondensatoren weisen hingegen nur geringe Ent-
wicklungsperspektiven auf, weil sie für eine bestimmte Bauleistung aus phy-
sikalischen Gründen immer etwa gleich voluminös sowie schwer sind und
deshalb teuer bleiben. Dennoch ist der vollständige Verzicht auf reaktive
Speicherelemente unmöglich, da auf der Eingangsseite ein kleines kapaziti-
ves Netzfilter zur Reduzierung der Netzstrom-Oberschwingungen notwendig
ist. Allerdings ist die Grösse dieses Filters bei hohen Taktfrequenzen klein.

Im Gegensatz zum konventionellen Spannungs-Zwischenkreisumrichter mit
einem in seiner Lebensdauer begrenzten Elektrolyt-Kondensator auf der DC-
Seite kommt der Matrixkonverter vom Netzfilter abgesehen ohne einen
Energiezwischenspeicher aus. Der Matrixkonverter weist gar keine DC-Seite
auf und besteht nur aus einer einzigen, mit bidirektionalen Schaltern ausge-
statteten Stufe. Heute existiert ein solcher Schalter, der den Strom bidirektio-
nal führen und die Spannung bipolar blockieren kann noch nicht als
monolithischer Halbleiter, das heisst als eine einzige Siliziumscheibe. Er
muss infolgedessen aus einzelnen Abschaltelementen wie zum Beispiel
IGBT und dazu Dioden zusammengesetzt werden. Der Aufbau eines solchen
Schalters erfordert eine korrekte Ansteuerung aller diskreten steuerbaren
Halbleiter, um eine sichere Kommutierung des Stromes im Umrichter ohne
Spannungskurzschlüsse und Stromunterbrüche garantieren zu können.

Der in dieser Arbeit untersuchte Matrixkonverter-Typ verbindet die -
Netzseite mit einer drehzahlgeregelten Asynchronmaschine auf der Lastsei-
te. Er kann die Leistung in beiden Richtungen übertagen, besteht aber im
Unterschied zum einstufigen Matrixkonverter aus zwei Umrichterstufen,
nämlich einem netzseitigen Wechselspannungs-Gleichrichter und einem last-
seitigen Gleichspannungs-Wechselrichter. Beide verbinden zwei verschiede-
ne Drehstromsysteme über einen gemeinsamen, aus zwei Klemmen
bestehenden DC-Zwischenkreis, der allerdings keine elektrischen Energie-
speicher enthält. Trotz der leicht reduzierten Matrixeigenschaften des zwei-

– –

– –

50Hz
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stufigen Matrixkonverters, der höchstens zwei der drei Eingangsphasen
gleichzeitig auf die Ausgangsphasen durchschalten kann, gelingt es mit Hilfe
eines Vergleichs zu zeigen, dass dieser aufgrund von hergeleiteten Äquiva-
lenzbedingungen gerade so angesteuert werden kann, dass an dessen AC-
Anschlüssen ein identisches Input-Output-Verhalten auftritt wie beim einstu-
figen Matrixkonverter bei gleichwertiger Modulation.

Die Auslegung und der Vergleich verschiedener Modulationsverfahren bil-
den den Schwerpunkt dieser Arbeit und setzen eine gründliche analytische
Modellierung des zweistufigen Matrixkonverters voraus, bei welchem sich
die erzeugte DC-Spannung als zusätzlich wählbarer Freiheitsgrad für die
Modulation herausstellt. Sie kann innerhalb gewisser Grenzen durch Vorgabe
eines gewünschten kurzzeitigen Mittelwertes sowie einer im voraus definier-
ten Schaltsequenz für die verschiedenen Schalter zwischen den DC-Klem-
men frei aufgeprägt werden. Dabei fällt auf, dass die DC-Spannung durch
den Modulator kontinuierlich, aufgrund des fehlenden Speichers fast ohne
zeitliche Verzögerung verstellt werden kann, was bei einem Spannungs-Zwi-
schenkreisumrichter nicht möglich ist. Je höher die DC-Spannung bei gege-
bener Leistung eingestellt wird, desto kleiner wird der DC-Strom und damit
auch die Halbleiterstrombelastung, die also sehr stark von der gewählten
Modulationsmethode abhängt. Je nach Realisierung der bidirektionalen
Schalter ergeben sich unterschiedliche Gleichrichtertopologien, von denen
vier Varianten bezüglich Kommutierung und Stromaufteilung in den Halblei-
tern untersucht und miteinander verglichen werden.

Der von der Netz- zur Lastseite verlaufende Spannungs-Konversionspfad und
der in umgekehrter Richtung orientierte Strom-Konversionspfad bilden den
Schlüssel für den Durchblick der Funktionsweise. Dank dieser getrennten
Spannungs- und Strombetrachtung gelingt es mit dem Modulator, sowohl
eine im Kurzzeitmittelwert sinusförmige Wechselrichter-Ausgangsspannung
als auch einen im Kurzzeitmittelwert sinusförmigen Gleichrichter-Eingangs-
strom aufzuprägen. Während die geschaltete Ausgangsspannung zur geregel-
ten Einstellung der Maschinendrehzahl bzw. des Laststromes dient, lässt sich
mit dem geschalteten Eingangsstrom mit Hilfe eines Netzstromreglers ein
gewünschter Phasenverschiebungswinkel zwischen Netzspannung und gefil-
tertem Netzstrom unter bestimmten Lastbedingungen einstellen.

Ein Laboraufbau mit Messresultaten bestätigt die Machbarkeit des ange-
strebten“Full Silicon” Designs. Die Zeitverläufe und Amplitudenspektren
der erzeugten Grössen zeigen, dass der zweistufige Matrixkonverter ein voll-
wertiger Frequenzumformer mit interessanten Zukunftsperspektiven ist.
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Summary

Since the early eighties, there has been a trend to develop matrix converters
as progressive three-phase AC-AC converters, and modern frequency conver-
ters have been built using a direct converter consisting mostly of semiconduc-
tor devices. In this way, it is possible to realise afull silicon design, preferably
without any reactive components. This trend is based on the idea that semi-
conductor elements, strongly benefiting from technological progress, have
become increasingly powerful and cheaper every year, whereas reactive com-
ponents, such as coils and capacitors, have limited development potential and
remain voluminous, bulky and expensive for a particular power rating. Howe-
ver, the total elimination of reactive storage elements is not possible because,
on the supply side, capacitive filters are necessary to reduce current harmo-
nics. The size of this filter can be kept small when the switching frequency is
high.

In contrast to conventional DC voltage source AC-AC inverters, which are
equipped with electrolytic capacitors that suffer from a quite short life cycle,
matrix converters do not require any energy storage elements, exclusive of the
small input filter. Matrix converters have no DC link and consist of a single
converter stage with bi-directional switches. Today, no monolithic module,
based on silicon dies, is available for such a bi-directional current conducting
device that also blocks the voltage in both directions. Consequently, this
device must be put together with discrete turn-off devices such as IGBTs and
diodes. This set-up demands a precise control method for all switches to gua-
rantee a safe current commutation from one phase to the next without causing
any short-circuits or current interrupts.

In this thesis, the investigated matrix converter connects the supply to a speed
controlled asynchronous machine on the load side, providing bi-directional
power flow. This converter consists of two stages: an AC voltage source rec-
tifier, followed by a DC voltage source inverter. These stages connect two
independent three-phase systems using a common DC link, which is simply
formed by two terminals without any electrical storage elements. In an ana-
lytical comparison it is shown that, on the basis of equivalence conditions,
both one-stage and two-stage matrix converters can be controlled by a modu-
lator in such a way that they produce the same input-output behaviour, under
the assumption that just two of the three input phases are connected through
to the output phases at any given time.
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The computation and comparison of different modulation strategies are the
main focus in this thesis. Therefore, detailed analytical modelling of the two-
stage matrix converter is required. The generated DC link voltage emerges as
an additional degree of freedom for the definition of the modulation strategy.
In particular, a desired short term mean value for that DC voltage can, within
limits, be continuously changed by the modulator with almost no time delay,
employing an accurately defined switching sequence to control the different
switches. This rapid adjustment of the DC voltage is not possible for conven-
tional DC voltage source AC-AC inverters. If a higher DC voltage is chosen,
the DC current will become lower, resulting in reduced current stress for the
semiconductors at a given power rating. Thus, current stress highly depends
on the chosen modulation method. The layout of the bi-directional switches
results in different types of rectifiers. Four topologies of switches are compa-
red for commutation and current requirements.

The key to understanding the function of the converter can be obtained by fol-
lowing the voltage conversion path from the supply side to the load, then
returning back from the load side to the supply along the current conversion
path. Due to the strict separation between voltage and current conversion, the
modulator is able to generate an inverter output voltage with sinusoidal short
term mean value and a rectifier input current with a sinusoidal short term
mean value as well. The switched inverter output voltage allows control of the
speed of the asynchronous machine, producing a certain load current under
certain load conditions. The switched input current permits control of the
phase shift angle between the supply voltage and the filtered supply current
with the use of a current controller on the supply side.

A hardware prototype confirms the feasibility of thefull silicon design. Mea-
surements and calculated spectra of the generated values support the concept
that the two-stage matrix converter can be used as a power frequency conver-
ter in the future.
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Symbolverzeichnis

Erläuterungen

Dimensionsbehaftete und dimensionslose Grössen

Dimensionsbehaftete physikalische Grössen werden in der kursiven (z.B.
Netzstrom ), dimensionslose Grössen (wie z.B. normierte Grössen, Win-
kel, Modulationsgrad ) werden hingegen in der normalen Schriftart darge-
stellt (z.B. normierter Netzstrom ). Normierte Grössen sind in der Regel
auf ihre Bezugsgrösse der jeweiligen physikalischen Einheit bezogen (z.B.
Bezugsstrom ). Bei einem grösseren System bestehend aus Netzund
Maschinengrössen ist es sinnvoll, neben Bezugsgrössen evtl. noch individu-
elle Bezugsgrössen (z.B. individueller Bezugsstrom ) zu definieren. Bei
der Normierung netzseitiger Grössen werden in erster Linie (lastunabhängi-
ge) Bezugsgrössen verwendet, während zur Normierung lastseitiger Grössen
vorwiegend individuelle lastspezifische Bezugsgrössen zum Einsatz kom-
men (z.B. die Maschinen-(Stator)-Nennspannung ).

Drehzeiger- und Zeigergrössen (komplexe Grössen)

In der folgenden Symbolliste werden alle Drehzeigergrössen im festen bzw.
statorfesten Koordinatensystem angegeben. Zeigergrössen werden bezüglich
der jeweiligen Grundschwingungsfrequenzen im synchron umlaufenden
Koordinatensystem angegeben, welches sich auf der Netzseite auf die GS-
Netzfrequenz und auf der Lastseite auf die (elektrische) GS-Lastfrequenz
bezieht.

Zeitbereich: Momentanwerte, Amplituden, Mittelwerte

Zeitlich veränderliche Grössen sogenannte Momentanwerte werden mit
Kleinbuchstaben geschrieben. Dazu gehören auch Kurzzeitmittelwerte.
Durch die Angabe des Zeitargumentes kann diese Zeitabhängigkeit ver-
deutlicht werden.

Konstanten, Amplituden, Effektivwerte und über die Zeit gemittelte Grössen
werden gross geschrieben, sofern sie sich über den Betrachtungszeitraum
genügend stationär verhalten.

iNa
m

iNa

I B

I iB

UiB Us n,=

– –

t
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Zur Unterscheidung werden Effektivwerte im Gegensatz zu Amplitu-
den  mit einem zusätzlichem Index eff versehen.

Frequenzbereich: Frequenzgänge, Frequenzargumente

Grössen im Frequenzbereich werden durch die Angabe des Frequenzargu-
mentes  bzw.  hervorgehoben.

Matrizen und Vektoren

Matrizen werden fett und gross, Vektoren fett und klein geschrieben.

Zeit-, Frequenz- und Winkelgrössen

Zeit, Zeitargument

Periodendauer (bedeutet auch IGBT-Bezeichnung!)

Abtastzeit

Frequenz

Kreisfrequenz ( )

Phasenwinkel, Phasenlage

Phasenverschiebungswinkel

Platzhalter für die Dreiphasenwinkel , ,

Sektorwinkel

Elektrische Grössen des EMK

Netzstrom-Phasenwerte

Laststrom-Phasenwerte

Netzspannungs-Phasenwerte

Lastspannungs-Phasenwerte

Schalterspannungs-Phasenwerte über dem Umschalter x

Schalterspannungs-Phasenwerte über dem Umschalter y

Schalterspannungs-Phasenwerte über dem Umschalter z

Xeff
X

f jω

t

T

Ts

f

ω ω 2πf=

ϕ
ϕ∆

D 0° 120– ° 120°
ϑ

ia b c,,

i x y z,,

ua b c0,,

ux y z, 0,

uxa b c,,

uya b c,,

uza b c,,
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Elektrische Grössen des ZMK

Netz-Seite

Netz-(GS)-Frequenz (auch Eingangsfrequenz genannt)

Filterkondensatorstrom-Phasenwerte

Filterkondensatorstromzeiger

GS-Amplitude des Filterkapazitätsstromes von

Netzstrom-Phasenwerte

Netzstromzeiger

Netzstrom-GS-Amplitude von

Strom im Netz-Nulleiter ( ),

Anfangsbedingung für alle Netzströme ( )

Strom-Phasenwerte in den Filterdrosseln

Anfangsbedingung für alle Drosselströme ( )

momentane Leistung am Netzanschluss

mittlere Netz-(Wirk)-Leistung

momentane Leistung im Eingangsfilter

mittlere Verlustleistung im Eingangsfilter

 / Spannungs-Phasenwerte über den Filterkapazität

bezüglich 0 bzw. K(= GR-Eingangsspannungen

verkettete Spannungen über der Filterkapazität

Drehzeiger der Spannung über der Filterkapazität

Zeiger der Spannung über der Filterkapazität

GS-Amplitude der Filterkapazitätsspannungen

Spannung zwischen dem Kondensator-Sternpunkt (K) und 0

Netzspannungs-Phasenwerte bezogen auf Netz-Null (0)

innere Netzspannungs-Phasenwerte bezogen auf 0

Netzspannungszeiger

Netzspannungs-GS-Amplitude von

Dreiphasige Spannungsabfälle über der Zuleitungsimpedanz

Spannungs-Phasenwerte über der Filterinduktivität

f N

iCa b c,,

I C

I C iCa b c,,

iNa b c,,

I N

I N iNa b c,,

iN0 iN0 0=

iN0 iN t 0=( )=

i La b c,,

i L0 i L0 i L t 0=( )=

pN

PN

pF

PF

uCa b c0,, CF

uCa b cK,,

uCab bc ca,, CF

uC CF

UC CF

UC uCa b c0,,

uK0

uNa b c0,,

uNia b c0,,

UN

UN uNa b c0,,

uLtga b c,,

uL f( )a b c,, LF
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Filter-Ausgangsimpedanz

Gleichrichter-(GR)-Seite

Phasenwerte der GR-Eingangsströme

GR-Eingangsstromdrehzeiger

GR-Eingangsstromzeiger

GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude von

Phasenwerte der GR-Zweigströme am p-Umschalter

Phasenwerte der GR-Zweigströme am n-Umschalter

momentane Leistung auf der Netz-Seite des GR

mittlere GR-Eingangs-(Wirk)-Leistung

Phasenwerte der GR-Eingangsspannungen ( )

verkettete GR-Eingangsspannungen ( )

GR-Eingangsspannungsdrehzeiger

GR-Eingangsspannungszeiger

GR-Eingangsspannungs-GS-Amplitude von

bei Vernachlässigung des Eingangsfilters gilt:

Phasenwerte der GR-Spannungen über dem p-Umschalter

Anfangsbedingung für die GR-Eingangsspannung

Phasenwerte der GR-Spannungen über dem n-Umschalter

GR-Eingangsimpedanz = Eingangsfilter-Ausgangsimpedanz

DC-Zwischenkreis

Frequenz des rein sinusförmig modulierten AC-Anteiles, der

als Überlagerung zum DC-Anteil bei der Erzeugung der DC-

Spannung  hinzukommt (siehe Abschnitt 5.5.3)

Zwischenkreisstrom

p- bzw. n-seitiger Zwischenkreisstrom

momentane Leistung im DC-Zwischenkreis

DC-(Differenz)-Spannung (zwischen p- und n-Pol)

DC-Spannung zwischen p-Pol und Netz-Null (0)

ZGR

iGRa b c,,

i GR

I GR

I GR iGRa b c,,

iGRpa b c,,

iGRna b c,,

pGR

PGR

uGRa b c0,, uCa b c0,,=

uGRab bc ca,, uCab bc ca,,=

uGR

UGR

UGR uGRa b c0,,

UGR UN=

uGRpa b c,,

uGR0

uGRna b c,,

ZGR

f d

ud

id
idp n,

pd

ud

udp0
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DC-Spannung zwischen n-Pol und Netz-Null (0)

DC-Spannung zwischen p-Pol und DC-Mitte (M)

DC-Spannung zwischen n-Pol und DC-Mitte (M)

DC-Mittenspannung zwischen M und Nullleiter (0)

Wechselrichter-(WR)-Seite

Phasenwerte der p-seitigen Zweigströme

Phasenwerte der n-seitigen Zweigströme

momentane Leistung auf der Last-Seite des WR

mittlere WR-Ausgangs-(Wirk)-Leistung

WR-Ausgangsspannungen bezüglich Netz-Null (0)

WR-Ausgangsspannungen bezüglich DC-Mitte (M)

verkettete WR-Ausgangsspannungen

p-seitige Phasenwerte der WR-Umschalterspannungen

n-seitige Phasenwerte der WR-Umschalterspannungen

WR-Ausgangsspannungsdrehzeiger

WR-Ausgangsspannungszeiger

WR-Ausgangsspannungs-GS-Amplitude ( )

von  bzw.  bzw.

Last-Seite

Last-(GS)-Frequenz (auch Ausgangsfrequenz genannt)

Laststrom-Phasenwerte (= WR-Ausgangsströme)

Laststromdrehzeiger

Laststromzeiger

Laststrom-GS-Amplitude von

momentane (elektrische) Leistung an der Last

mittlere Last-(Wirk)-Leistung

Phasenwerte der Lastspannungen bezüglich Sternpunkt (S)

Lastspannungsdrehzeiger

Lastspannungszeiger

udn0

udpM

udnM

uM0

iWRx y zp,,

iWRx y zn,,

pWR

PWR

uWRx y z0,,

uWRx y zM,,

uWRxy yz zx,,

uWRx y zp,,

uWRx y zn,,

uWR

UWR

UWR UL=

uWRx y z0,, uWRx y zM,, uLx y zS,,

f L

iLx y z,,

i L
I L

I L iLx y z,,

pL

PL

uLx y zS,,

uL

UL
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Lastspannungs-GS-Amplitude ( )

von  bzw.  bzw.

Spannung zwischen Laststernpunkt (S) und Netz-Null (0)

Spannung zwischen Laststernpunkt (S) und DC-Mitte (M)

Grössen der Asynchronmaschine

Grenzfrequenz, oberhalb derer der Feldschwächbetrieb gilt

Statorwicklungsstrom-Phasenwerte bei -Schaltung

Statorwicklungsstrom-Phasenwerte bei -Schaltung

Statorstromzeiger

Rotorstrom-Phasenwerte

Rotorstromzeiger

Rotorseitiger Magnetisierungsstrom ( )

Massenträgheitsmoment

Übersetzungsverhältnis der ASM

Kopplungsinduktivität zwischen Stator und Rotor der ASM

, Stator- / Rotorseitige Induktivität der ASM

, Stator- / Rotorseitige Streuinduktivität der ASM

, Stator- / Rotorseitige Hauptinduktivität der ASM

(  und )

erzeugtes (Antriebs-)Drehmoment

Gegendrehmoment der Last

Kippmoment der ASM

mechanische Drehzahl

momentane mechanische Leistung ( )

momentane elektrische Leistung am Stator

mittlere vom Stator aufgenommene (Wirk)-Leistung

, Stator- und Rotorwiderstand der ASM

, Stator- und Rotorzeitkonstante der ASM

Statorwicklungsspannungs-Phasenwerte bei -Schaltung

UL UWR=

uLx y zS,, uWRx y z0,, uWRx y zM,,

uS0

uSM

f Lg

isx y z,,

i sxy yz zx,, ∆
I s

i rx y z,,

I r

I rm I rm Ψr M⁄=

J

ü

M

Ls Lr

Lsσ Lrσ
Lsh Lrh

Lsh Ls Lsσ– M ü⋅= = Lrh Lr Lrσ– M ü⁄= =

md

ml

Mk

n

pm pm ωm md⋅=

ps

Ps

Rs Rr

Ts Tr

usx y zS,,
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Statorwicklungsspannungs-Phasenwerte bei -Schaltung

Statorspannungszeiger

Phasenwerte der Rotorspannungen bezüglich Sternpunkt (S)

Rotorspannungszeiger (  und )

Statorimpedanz (=Lastimpedanz)

Polpaarzahl der ASM

Totaler Streufaktor der ASM

, stator- und rotorseitiger Streufaktor der ASM

elektrische Kreisfrequenz des Stators

elektrische Kreisfrequenz des Rotors

elektrische Schlupfkreisfrequenz

mechanische Kreisfrequenz des Rotors ( )

Stator- / Rotorflussverkettungszeiger

GS-Amplitude der Rotorflussverkettung

Modulationsgrössen des EMK

Menge aller erlaubten Schalterstellungskombinationen

erlaubter bzw. gültiger Schaltzustand des EMK

(auch als  geschrieben)

GR-Modulations- / Schaltfunktionen des x-Umschalters

GR-Modulations- / Schaltfunktionen des y-Umschalters

GR-Modulations- / Schaltfunktionen des z-Umschalters

, -Modulationsmatrix / -Schaltmatrix des EMK

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

usxy yz zx,, ∆
Us

urx y zS, ,
Ur Ur 0= urx y zS, , 0=

Zs

zp

σ
σs σr

ωs

ωr

ωsp

ωm ωm ωr zp⁄=

Ψs Ψr,
Ψr

SSKEMK

SZxyz,EMK

SSKxyz,EMK

m s, xa,b,c

m s, ya,b,c

m s, za,b,c

M EMK SEMK 3 3× 3 3×
ma sa m s, x,y,za

mb sb m s, x,y,zb

mc sc m s, x,y,zc

mx sx m s, xa,b,c

my sy m s, ya,b,c

mz sz m s, za,b,c
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Modulationsgrössen des ZMK

Taktfrequenz (=Schaltfrequenz)

Menge aller erlaubten Schalterstellungskombinationen

Menge aller Nullzustands-Schalterstellungskombinationen

Menge aller erlaubten GR-Schalterstellungskombinationen

Menge aller erlaubten GR-Nullzustands-Schalterstellungs-

kombinationen

Menge aller erlaubten WR-Schalterstellungskombinationen

Menge aller erlaubten WR-Nullzustands-Schalterstellungs-

kombinationen

erlaubter bzw. gültiger Schaltzustand des ZMK mit der

Schalterstellung mit ;

(auch als Schaltzustand  geschrieben)

erlaubter Schalt-Nullzustand des ZMK

erlaubter bzw. gültiger Schaltzustand des GR mit der Schal-

terstellung  mit

erlaubter Schalt-Nullzustand des GR

erlaubter bzw. gültiger Schaltzustand des WR

erlaubter Schalt-Nullzustand des WR

GR-Modulations- / Schaltfunktionen des p-Umschalters

GR-Modulations- / Schaltfunktionen des n-Umschalters

kombinierte GR-Modulations- / Schaltfunktionen

WR-Modulations- / Schaltfunktionen des x-Umschalters

WR-Modulations- / Schaltfunktionen des y-Umschalters

WR-Modulations- / Schaltfunktionen des z-Umschalters

kombinierte WR-Modulations- / Schaltfunktionen

(Gesamt-)Modulationsgrad des ZMK,

Spitzenwert von , also

(dynamischer) Modulationsgrad des GR

(dynamischer) Modulationsgrad des WR

, -Modulationsmatrix / -Schaltmatrix des ZMK

f T

SSKZMK

SSKZMK 0,

SSKGR

SSKGR 0,

SSKWR

SSKWR,0

SZpn xyz,ZMK

pn xyz( ) p,n a,b,c{ }∈ x,y,z p,n{ }∈
SZ01 … 72,,

SZpn xyz,ZMK 0,

SZpn,GR

pn( ) p,n a,b,c{ }∈
SZpn,GR 0,

SZxyz,WR

SZxyz,WR 0,

m s, pa,b,c

m s, na,b,c

m s, a,b,c

m s, xp,n

m s, yp,n

m s, zp,n

m s, x,y,z

m m 0…1[ ]=

mmax 1= m mmax max m( )=

mGR

mWR

M ZMK SZMK 3 3× 3 3×
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p-seitige -Teil-Schaltmatrix des ZMK

n-seitige -Teil-Schaltmatrix des ZMK

, GR-Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger ( )

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, WR-Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger ( )

, Modulations-/Schaltfunktionsdrehzeiger von

, Modulations- /Schaltfunktionsdrehzeiger von

, GR-Modulations- / Schaltfunktionszeiger von

, GR-Modulations- / Schaltfunktionszeiger von

, GR-Modulations- / Schaltfunktionszeiger von

, WR-Modulations- / Schaltfunktionszeiger von

, WR-Modulations- / Schaltfunktionszeiger von

, WR-Modulations- / Schaltfunktionszeiger von

Träger-/Hilfssteuersignal für PWM,

 oder

i-tes Referenzsignal zur Erzeugung einer bestimmten Puls-

mustersequenz,

zeitliches Tastverhältnis einer gültigen Drehzeigerposition

bezogen auf eine Taktperiode

mittlere Leitverluste

mittlere Schaltverluste

über alle IGBT bzw. Dioden aufsummierter Strommittel-

wert, der zu den Leitverlusten  beiträgt.

über alle IGBT bzw. Dioden aufsummierter Stromeffektiv-

wert, der zu den Leitverlusten  beiträgt.

Die BezeichnungenModulationsfunktionbzw. Schaltfunktionsind zu den
BezeichnungenModulationssignal bzw.Schaltsignal völlig gleichwertig.

Sp,ZMK 3 3×
Sn,ZMK 3 3×
mGR sGR m s, a,b,c

mGRp sGRp m s, pa b c, ,
mGRn sGRn m s, na b c, ,
mWR sWR m s, x,y,z

mWRp sWRp m s, x,y,zp

mWRn sWRn m s, x,y,zn

MGR SGR m s, a,b,c

MGRp SGRp m s, pa,b,c

MGRn SGRn m s, na,b,c

MWR SWR m s, x,y,z

MWRp SWRp m s, x,y,zp

MWRn SWRn m s, x,y,zn

sH

sH 0…1[ ]= sH 1…1–[ ]=

sref,i

sref,i 0…1[ ]=

τ
TT

PLeit

PSchalt

I PLeit T/D m,,

PLeit

I PLeit T/D eff,,

PLeit
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Klemmen- und Schalterbezeichnungen

Anschlüsse auf der Netzseite

Klemmen im DC-Zwischenkreis

Anschlüsse auf der Lastseite

Netz-Nulleiter als Bezugspotential (Netz-Null)

Sternpunkt der Filterkapazitäten auf der Netzseite

Potential-Mitte des DC-Zwischenkreises (=DC-Mitte)

Sternpunkt der Maschine (=Laststernpunkt)

allgemeiner Spannungs-Bezugspunkt

allgemeine Phasenbezeichnungen eines Dreiphasensystems

Halbleiter-Schalter bestehend aus IGBT und Diode

 ( , , )

Halbleiter-Schalter bestehend aus einem IGBT und zwei

Dioden  ( , )

, IGBT-Bezeichnungen ( ,

, , )

, Dioden-Bezeichnungen ( ,

, , )

Bidirektionaler Schalter zwischen Anschlüssen  und

Elektrische Elemente

Filterkapazität

Filterinduktivität

Induktivität der Leitung am Netzeingang

Dämpfungswiderstand für das LC-Eingangsfilter

Ohmscher Widerstand der Leitung am Netzeingang

Leitungsimpedanz am Netzeingang

a,b,c

p,n

x,y,z

0

K

M

S

BP

r,s,t

Sijk Tijk

Dijk i p n x,, y z,,{ }∈ j a b c p,,, n,{ }∈ k 1, 2,{ }∈
Sl Tl

Dl k, l a b c,,{ }∈ k 1 2,{ }∈
Tijk Tl i p n x,, y z,,{ }∈

j a b c p,,, n,{ }∈ k 1, 2,{ }∈ l a b c,,{ }∈
Dijk Dl k, i p n x,, y z,,{ }∈

j a b c p,,, n,{ }∈ k 1, 2,{ }∈ l a b c,,{ }∈
BDSij i j

CF C=

LF L=

LLtg

RF

RLtg

ZLtg
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Indizes und besondere Symbole

, , , Zählerpolynomkoeffizienten der ÜTF , , ,

, , , Zählerpolynomkoeffizienten der ÜTF , , ,

Nennerpolynomkoeffizienten aller obigen ÜTF

Verstärkungsvorfaktor der offenen Regelstrecke

, P- und I-Reglerverstärkungsfaktoren für PI-Regler

Dämpfung eines Systems zweiter Ordnung

Dämpfung des geschlossenen Regelkreises

Güte eines Systems zweiter Ordnung ( )

Eigenkreisfrequenz der ungedämpften Strecke

dominierende Eigenkreisfrequenz des geschlossenen Regel-

kreises

komplexer Frequenzgang des Verhältnisses zwischen den

zwei Grössen  und

ÜTF derStrecke

ÜTF desReglers

ÜTF des offenen Regelkreises (“ open loop”)

ÜTF des geschlossenen Regelkreises (“ closed loop”)

i-te Nullstelle einer ÜTF (” zeros”)

i-ter Pol einer ÜTF (” poles”)

Stromsektoren 1 bis 6

Spannungssektoren 1 bis 6

Total HarmonicDistortion (THD) der Grösse

Augenblickswerte / Dreiphasen-Tripel einer Netzgrösse

verkettete Augenblickswerte einer Netzgrösse

allgemeine Augenblickswerte (siehe Anhang A.1)

Augenblickswerte / Dreiphasen-Tripel einer Lastgrösse

verkettete Augenblickswerte einer Lastgrösse

netzbezogene Grösse

Gleichr ichter-(GR)-Grösse

ai bi ci di Ga Gb Gc Gd

gi hi mi ni Gg Gh Gm Gn

ei

i 1 2 3 …,,,{ }=

k0

kP kI GR s( )
D

DC

Q Q 2D=

ω0

ωC

G
X1 X2→ jω( )

X1 jω( ) X2 jω( )
GS s( )
GR s( )
G0 s( )
GC s( )
zi

pi

si1 …, 6,

su1 …, 6,

THDx x

xa b c,,

xab bc ca,,

xr s t,,

xx y z,,

xxy yz zx,,

xN

xGR
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DC-Zwischenkreis-Grösse

Wechselr ichter-(WR)-Grösse

lastbezogene Grösse

Statorgrösse der ASM

Rotorgrösse der ASM

Grösse, die aus einer Differenz entsteht

Wunsch- oder Soll-Grösse

Mess- oder Ist-Grösse, abgetastete Grösse

Stellgrösse

Störgrösse, auch als verketteter Wert bei Dreiphasengrössen

der ASM-Wicklungsspannungen verwendet

, Wirkanteil und Blindanteil von

komplexer Drehzeiger der Dreiphasengrössen

Real- und Imaginärteil der Drehzeigergrösse

Real- und Imaginärteil der Zeigergrösse

Gleichphasige (Null-)Komponente der Phasengrössen

Dreiphasiger Anteil von  ( )

Grundschwingung1 der Phasengrösse

Oberschwingungen

der Phasengrösse  ( )

Subharmonische der Ordnung n ( )2

Amplitude der Grösse  oder konstanter Wert

Effektivwert der Grösse

komplexer Zeiger der Dreiphasengrössen

linearer Mittelwert der Grösse

oder mechanische Grösse der ASM

Kurzzeitmittelwert der Grösse

gleitender Mittelwert der Grösse

Maximalwert der Grösse

1) Bei GS-Amplituden wird der Index GS in der Regel weggelassen.
2) Definition von  siehe auf Gl. (5.28) auf Seite 168

xd

xWR

xL

xs

xr

xdiff

xw

xx

xu

xv

Xwirk Xblind X

x xa b c, ,
xα xβ, x

Xd Xq, X

xNull xa b c,,

x3ph xa b c, , xa b c 3ph,,, xa b c,, xNull–=

xGS x

xOS

x xa b c OS,,, x xGS–=
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Minimalwert der Grösse

zwischen dem Minimum und Maximum liegende Grösse

Nennwert/-grösse der Grösse

Bezugswert/-grösse der Grösse

individueller Bezugswert/-grösse der Grösse

auf den Bezugswert  normierter Wert der Grösse

auf den individuellen Bezugwert normierter Wert der

Grösse

Normierter Wert bei griechischen Symbolen (Anhang C.2.2)

Spannung  mit allgemeinem Bezugspotential BP

auf die Hardware bezogene Grösse

den Kommutierungsvorgang betreffend

Partialbruchkoeffizienten für den Netzstrom

Partialbruchkoeffizienten für die Eingangsspannung

“Stern-” bzw. in Sternschaltung betrieben

“Dreieck-” bzw. in Dreieckschaltung betrieben

Mathematische Symbole

Matrix (Dimension m x n)

Transponierte Matrix

Vektor (Dimension m x 1)

Realteil der komplexen Grösse

Imaginärteil der komplexen Grösse

imaginäre Einheit

konjugiert komplexer Wert der komplexen Grösse

Winkel (=Argument) einer komplexen Zahl

Fourier- bzw. Laplace-Transformation:

Zeitbereich  Frequenzbereich

Laplace-Variable

Modulo-Operation

xmin x

xmed x

xn x

XB x

XiB x

x XB x

xi XiB

x

xpu

uBP u

xHW x

xk

xi1 2 …,, I N s( )
xu1 2 …,, UGR s( )

∆

X

X
T

x

Re x( ) x

Im x( ) x

j

x∗ x

x( )arg

↔
s

mod
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Anzahl

gleich

entspricht

ungefähr

proportional

x y durchnumeriert bzw. durchbuchstabiert von xbis y

ist Element von

Menge mit einem oder mehreren Elementen

Intervall- bzw. Bereichsangabe

Abkürzungen

AC alternatingcurrent

ASM Asynchronmaschine

BBT Bundesamt fürBildung undTechnologie

BDS BidirektionalerSchalter

BP Bezugspotential

bzw. beziehungsweise

CS currentsource

CSI currentsourceinverter

CSR currentsourcerectifier

DC direct current, Gleichgrösse, Zeitmittelwert

d.h. dasheisst

DSP Digital Signal Processor

DUR Direktumr ichter

DWO Digital WaveformOutput

el. elektrisch

EMK einstufigerMatrixkonverter

ETH EidgenössischeTechnischeHochschule

evtl. eventuell

FOR FeldorientierteRegelung

#

=

≅
≈
∼

÷
∈

… …,,{ }
…[ ]
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GFT Grundfrequenztaktung

ggT grösstergemeinsamerTeiler

Gl. Gleichung(en)

GM Gleichstrom-Maschine

GPIB GeneralPurposeInterfaceBus

GR Gleichr ichter

GS Grundschwingung

HL Halbleiter

HW Hardware

IGBT InsulatedGateBipolar Transistor

kgV kleinstesgemeinsamesVielfache

KMU kleine undmittlereUnternehmen

KO Kathodenstrahl-Oszilloskop

komb. kombiniert(e)

konstant

KTI Kommission fürTechnologie undInnovation

LEM Professur fürLeistungselektronik undMesstechnik

mech. mechanisch

MK Matrixkonverter3

OS Oberschwingung

PC PersonalComputer

PLL PhaseLockedLoop

Pt Punkt

PWM Pulsweitenmodulation

SFK Spannungs-Frequenz-Kennlinie

SNK Spannungs-Nullkomponente

SPS speicherprogrammierbareSteuerung

3) Achtung: Dieselbe Abkürzung tritt auch als Index der Spannung  zwischen der
DC-Mitte  und dem Sternpunkt  der netzseitigen Filterkapazitäten auf (siehe
Abschnitt 3.4.2)!

konst

uMK
M K
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SSK Schalterstellungskombination(en),

wird auch zur Mengenbezeichnung verwendet

SZ Schaltzustand

THD Total HarmonicDistortion

u.a. unteranderem

ü.o.ü. übersteuernohne zuübersteuern

US UnipolarerSchalter

USV Unterschwingungsverfahren

u.s.w. undso weiter

ÜTF Übertragungsfunktion

VS voltagesource

VSI voltagesourceinverter

VSR voltagesourcerectifier

WOK Wurzelortskurvenverfahren

WR Wechselr ichter

z.B. zum Beispiel

ZMK zweistufigerMatrixkonverter
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1 Einleitung

Während der ersten drei Jahre bildete die hier vorliegende Arbeit einen
Bestandteil eines von derKommission fürTechnologie undInnovation (KTI)
ermöglichten Forschungsprojektes. Das Ziel im Rahmen dieses KTI-Projek-
tes war die Entwicklung eines kompakten Umrichters für regenerative Ener-
gierückspeisung im Leistungsbereich von einigen wenigen bis ,
ohne dabei die Kosten von Systemen ohne Energierückspeisung ins Netz zu
überschreiten. Da die Projektpartner einerseits aus der Industrie und anderer-
seits von der Hochschule stammten, wurde eine sinnvolle Aufgabenteilung
vorgenommen, die wie folgt aussah:

• Die Industriepartnerbefassten sich mit der Optimierung von Zwischen-
kreisumrichtern bezüglich Bauvolumen, Reduzierung der Energiespei-
cher, Schutz der Halbleiter, Integration der Regelung und derGate-Treiber
im Sinne “Verbesserung der bereits bestehenden Technologie”;

• Die Vertreter derHochschulen(ETH und EPFL) hingegen richteten ihre
Forschungstätigkeiten vorwiegend auf die noch wenig erforschten Matrix-
konverter aus, die als “neuartige Technologie” ein hohes Entwicklungspo-
tential aufweisen.

Aufgrund dieser unterschiedlichen Fokussierung stand eine direkte Zusam-
menarbeit zwischen Industrie und Hochschule nicht im Vordergrund.

1.1 Grundidee des Matrixkonverters

Matrixkonverter sind AC-AC-Konverter und werden den Direktumrichtern
zugeordnet. Sie weisen keinen DC-Zwischenkreis auf wie konventionelle
Umrichtersysteme und haben somit auch keinen elektrischen integrierten
Energiezwischenspeicher, so dass zum Beispiel der Einsatz eines in seiner
Lebensdauer begrenzten Elektrolyt-Kondensators überflüssig wird.

Der Zyklokonverter auchnetzgeführter Direktumrichtergenannt und Vor-
gänger des Matrixkonverters wird aus Umkehrgleichrichtern aufgebaut, die
wiederum aus zwei antiparallel geschalteten B6-Gleichrichtern bestehend
aus Einschaltthyristoren zusammengesetzt sind ([10],[29]). Die Anwendung
beschränkt sich dabei hauptsächlich auf Antriebe für hohe Drehmomente mit
tiefen Drehzahlen. Dabei sollte die Ausgangsfrequenz aufgrund des Ansteu-
erprinzips ungefähr ein Drittel der Eingangsfrequenz nicht überschreiten.

kW 150kW
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Der (einstufige) Matrixkonverter auch selbstgeführter Direktumrichter
genannt benutzt jedoch Abschaltelemente ([1],[2],[16]). Diese erlauben
eine hohe, nur durch die Taktfrequenz der Halbleiter begrenzte Ausgangsfre-
quenz mit einstellbarer Phasenverschiebung zwischen Eingangsspannung
und Eingangsstrom mit geringen Strom-Oberschwingungen auf der Ein-
gangsseite [15]. Die Strom-Oberschwingungen sind eher klein im Vergleich
zu einem Umrichtersystem, das mit einer netzseitigen B6-Brückenschaltung
ausgestattet ist, so dass sich diese durch ein kleines kapazitives Eingangsfilter
zusammen mit der Innenimpedanz des Netzes reduzieren lassen. Je höher die
Taktfrequenz gewählt wird, desto kleiner werden die Oberschwingungen.

Der Matrixkonverter stellt beim Aufbau von Umrichtern einen Schritt in
Richtung“Full Silicon” Design dar. Aufgrund dessen direkter Kopplung von
zwei getrennten AC-Netzsystemen entfallen DC-seitige Kapazitäten oder
Induktivitäten, da gar kein solcher Zwischenkreis existiert. Obwohl der
Matrixkonverter auf seiner Netzseite ein kleines AC-Eingangsfilter benötigt,
folgt er dem Trend, mit einem Minimum an reaktiven Bauelementen auszu-
kommen. Dieser Trend lässt sich etwa so formulieren: Halbleiterbauelemente
werden jedes Jahr besser und kostengünstiger, da diese besonders vom tech-
nologischen Fortschritt profitieren, während Drosseln und Kondensatoren
eher geringe Entwicklungsperspektiven aufweisen und bei gegebener Spezi-
fikation fast immer gleich voluminös, schwer und teuer bleiben.

Allerdings wartet der Matrixkonverter noch immer auf einen neuen, monoli-
thisch aufgebauten, bidirektional stromführenden und gleichzeitig bipolar
abschaltbaren Halbleiter (kurz: bidirektionaler Schalter), der nur noch aus
einem einzigen Siliziumblock besteht. Dies würde die Grösse der Schaltele-
mente weiter reduzieren und eine noch höhere Integration der Halbleiter im
Umrichter erlauben. Solche monolithische Bauelemente sind heute zwar
bereits Gegenstand der Forschung [11] mit vielversprechenden Aussichten.
Dennoch aber sind sie noch weit von einem kommerziellen Produkt entfernt,
so dass der Matrixkonverter mit anderen Halbleitern aufgebaut werden muss.
Oft werden heute zwei umgekehrt in Serie zueinander geschaltete Abschalt-
halbleiter zum Beispiel IGBT verwendet, von denen beide jeweils um
eine antiparallele Diode ergänzt werden. Diese Zusammenschaltung aus Ein-
zelteilen soll bald durch ein einziges bidirektionales Element ersetzt werden
und zur Erhöhung des“Full Silicon” Design-Trends beitragen.

In dieser Arbeit wird eine von der klassischen Matrixtopologie abweichende
Struktur untersucht, nämlich der sogenanntezweistufige Matrixkonverter.
Dieser weist zwar im Gegensatz zum einstufigen Matrixkonverter einen DC-

–
–
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Zwischenkreis auf, der zwischen den beiden AC-Seiten in Erscheinung tritt.
Aber auch in diesem realen nur aus zwei Klemmen bestehenden Zwi-
schenkreis befinden sich keine reaktiven Energiespeicher, so dass es sich vom
Prinzip her genauso um ein“Full Silicon” Design handelt, abgesehen davon,
dass unerwünschte geringfügige Streureaktanzen im Direktumrichter vor-
handen sind. Es wird gezeigt, dass die vorgeschlagene Topologie die erwar-
tete Funktionalität erfüllt und in Realität erfolgreich aufgebaut werden kann.

1.2 Gliederung der Arbeit

Kapitel 1 "Einleitung" geht kurz auf die grundsätzliche Aufgabenteilung
zwischen Industrie und Hochschule im Rahmen dieses KTI-Projektes ein.
Anschliessend wird die Grundidee von Matrixkonvertern erläutert, bei der
der Gedanke des“Full Silicon” Designs im Vordergrund steht. Die hier
beschriebene Gliederung liefert einen strukturierten Überblick über den Auf-
bau dieser Arbeit, während der Ausblick in Abschnitt 1.3 vor allem noch wei-
tere mögliche Themenbereiche im Zusammenhang mit der Erforschung von
Matrixkonvertern aufzeigen soll.

Kapitel 2 "Der einstufige und zweistufige Matrixkonverter" erklärt neben der
Struktur unter Berücksichtigung von allgemeinen Schaltvorschriften das
Funktionsprinzip dieser beiden eng miteinander verwandten Direktumrich-
tertypen und führt zur sehr einsichtigen Darstellung mit Umschaltern. Der
Unterschied zwischen beiden Schaltungen liegt im wesentlichen darin, dass
der zweistufige Matrixkonverter neben leicht reduzierten Matrixeigenschaf-
ten einen real existierenden, zwischen zwei unabhängigen AC-Netzen liegen-
den DC-Zwischenkreis aufweist, der allerdings ohne jegliche Energie-
speicher bestückt ist. Der von der Netz- auf die Lastseite hin verlaufende
Spannungs-Konversionspfad und der in umgekehrter Richtung von der Last-
auf die Netzseite zurückgerichtete Strom-Konversionspfad ist beiden Direkt-
umrichtertypen gemeinsam und wird für den zweistufigen Matrixkonverter
ausführlich besprochen. Die Benennung der Schaltungsstufen sowie die Auf-
listung aller erzeugbaren Schaltzustände runden das Kapitel ab.

Kapitel 3 "Gleichungen des zweistufigen Matrixkonverters" leitet die einzel-
nen Gleichungen der verschiedenen Systemteile wie Netzseite mit Eingangs-
filter, zweistufiger Matrixkonverter und Lastseite her. Dabei wird der
untersuchte Matrixkonverter in seine zwei Stufen zerlegt: nämlich in einen
netzseitigen Wechselspannungs-Gleichrichter und einen lastseitigen Gleich-
spannungs-Wechselrichter. Mit dieser detaillierten Analyse wird das Werk-

– –
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zeug zur Modellierung eines zweistufigen Matrixkonverters zur Verfügung
gestellt. Die Gleichungen gelten völlig unabhängig von der konkreten Reali-
sierung eines solchen Konverters. Obwohl die Spannungs- und Strom-Kon-
version über einen dazwischenliegenden DC-Zwischenkreis nur indirekt
verlaufen, gilt auf beiden AC-Seiten die momentane Leistungsbilanz. Dies
bedeutet, dass eine sofortige Leistungsänderung auf der einen Seite eine ver-
zögerungsfreie gleichartige Änderung der Leistung auf der anderen Seite
bewirkt. Daher ist der Begriff Direktumrichter auch für den zweistufigen
Matrixkonverter gerechtfertigt, da die Leistung direkt vom Eingang auf den
Ausgang übertragen wird, ohne teilweise noch über einen Entkopplungsspei-
cher zu fliessen. Die Äquivalenzbedingungen zwischen einstufigem und
zweistufigem Matrixkonverter können mathematisch klar formuliert werden,
so dass es möglich ist, durch eine entsprechende Ansteuerung mit beiden
Schaltungen dasselbe Input-Output-Verhalten zu erzielen.

Kapitel 4 "Schaltungstopologien und Kommutierung" vermittelt einen Über-
blick über verschiedene Realisierungsarten unter Einsatz von heute nachge-
bildeten bidirektionalen Schaltern. Für die daraus abgeleiteten Schaltungs-
topologien des einstufigen und zweistufigen Matrixkonverters muss eine
sichere Stromkommutierung gewährleistet sein, die entweder nach dem
Netzspannungs- oder nach dem Laststromkriterium erfolgen kann. Ebenfalls
wird auf die praktische Umsetzung der Verriegelung für eine erfolgreiche
Kommutierung bei Normalbetrieb und in Fehlerfällen eingegangen.

Kapitel 5 "Modulation" widmet sich dem Hauptteil dieser Dissertation. Dazu
wird von einem Matrixkonverter ausgegangen, der aus einem -Netz
eine drehzahlgeregelte Asynchronmaschine als Last speist. Diese kann
sowohl motorisch als auch generatorisch betrieben werden. Zum Einstieg in
die Modulation der Schalter wird zuerst anhand der vom Prinzip her einfach
durchschaubaren Grundfrequenztaktung des netzseitigen Wechselspan-
nungs-Gleichrichters ausgegangen. Allerdings wird diese Modulationsme-
thode dem Anspruch auf einen im Mittel sinusförmigen Eingangsstrom nicht
gerecht, so dass auf der Basis der Drehzeigerbetrachtung verschiedene
Modulationsmethoden erarbeitet werden, die in der Lage sind, neben einer
mittleren sinusförmigen Ausgangsspannung auch einen mittleren sinusför-
migen Eingangsstrom zu erzeugen. Bei der Auslegung all dieser Modulati-
onsmethoden erweist sich die DC-Spannung als zentrale Grösse, deren
gewünschter mittlere Zeitverlauf bewusst in die Herleitung eines bestimmten
Ansteueralgorithmus miteinbezogen wird. Die Vorstellung, dass sich der
aktuelle Wert der DC-Spannung sofort und unmittelbar durch den Modulator
verstellen lässt, ist neu und ungewöhnlich im Vergleich zum konventionellen

50Hz
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Spannungs-Zwischenkreisumrichter, bei dem die Spannung nur langsam
durch Auf- oder Entladung eines Zwischenkreiskondensators verstellt wer-
den kann. Es folgt ein ausführlicher Vergleich zwischen den besprochenen
Modulationsmethoden und den in Kapitel 4 vorgestellten Schaltungstopolo-
gien bezüglich derTotal Harmonic Distortionin der erzeugten Ausgangs-
spannung und im resultierenden Eingangsstrom sowie bezüglich der
mittleren Strombelastung der einzelnen Halbleiter. Letztere zeigt, dass die
mittlere Halbleiter-Strombeanspruchung beim einstufigen Matrixkonverter
völlig unabhängig von der gewählten Modulationsmethode für alle Halbleiter
immer gleich gross ist, dass hingegen die mittlere Strombeanspruchung beim
zweistufigen Matrixkonverter abgesehen von der Topologie auch stark von
der gewählten Modulationsmethode abhängt. Es ist notwendig, bei der Ent-
wicklung solcher Modulationsmethoden neben der Spannungs-Konversion
auch die Strom-Konversion zu berücksichtigen. Ferner wird dargelegt, dass
der Modulator auch bei netzseitigen Unsymmetrien in der Lage ist, für sym-
metrische Lastbedingungen auf der Ausgangsseite des Umrichters zu sorgen.

Kapitel 6 "Eingangsfilter" setzt sich mit der Normierung, Modellierung und
der Auslegung eines geeigneten Netzfilters auseinander, das die Aufgabe
erfüllt, den am netzseitigen Eingang des zweistufigen Matrixkonverters auf-
geprägten und geschalteten Netzstrom gemäss den vorgegebenen Spezifika-
tionen zu filtern. Zum Schluss erfolgt eine Rechtfertigung der gewählten
Filtertopologie sowie eine Überprüfung der zu Beginn spezifizierten Ausle-
gungskriterien sowohl im Frequenz- als auch im Zeitbereich.

Kapitel 7 "Netzseitige Regelung" baut auf dem in Kapitel 6 hergeleiteten
Modell der Filterregelstrecke auf. Die Idee der Netzregelung besteht darin,
die Phasenlage zwischen Netzspannung und -strom wählen zu können,
wobei allerdings die Amplitude des Netzstromes sich bei gegebenem
aus der Leistungsbilanz ergibt und immer von der lastseitig bezogenen Lei-
stung abhängt. Die dreiphasigen Filtergleichungen werden auf der Zeigere-
bene im Laplacebereich aufgestellt, um das für die Regelung interessante
Übertragungsverhalten zwischen netzseitig aufgeprägtem Eingangsstrom
und gefiltertem Strom analytisch ausdrücken zu können. Bei einer ersten
Variante stützt sich die Auslegung eines einfachen PI-Reglers auf das
bekannte Wurzelortskurvenfahren, indem hier für den geschlossenen Regel-
kreis ein dominanter Pol in die komplexe -Ebene plaziert wird, um so die
wesentliche Dynamik des Führungsverhaltens festzulegen. Bei einer zweiten
Variante wird das Streckenmodell zuerst entkoppelt, indem durch Vorsteue-
rungen dafür gesorgt wird, dass sich die d- und q-Zeigerkomponenten nicht
gegenseitig beeinflussen. Es stellt sich heraus, dass durch diese Entkopplung

ϕ
ϕ( )cos

s
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die Ordnung der ursprünglichen Regelstrecke sich von vier auf eins reduziert.
Zum Schluss werden die Bedingungen formuliert, unter denen eine
gewünschte Phasenwinkellage für den Netzstrom überhaupt eingestellt wer-
den kann. Aus einem hergeleiteten analytischen Zusammenhang geht hervor,
dass die Strom-Grundschwingungs-Amplitude auf der Lastseite des zweistu-
figen Matrixkonverters einen minimalen Wert aufweisen muss. Nur dann
kann der gewünschte Netzstromphasenwinkel eingestellt werden.

Kapitel 8 "Laboranlage" beschreibt die vollständige Laboranlage mit dem
neuartigen zweistufigen Matrixkonverter [18]. Messungen belegen dessen
einwandfreies Verhalten trotz der beim realen Aufbau nicht vermeidbaren
Streureaktanzen im DC-Zwischenkreis. Diese erfolgreiche Verifikation ist
einem kompaktenSandwich-Aufbau im Sinne des“Full Silicon” Designs zu
verdanken. Auch wird ein Konzept vorgestellt, das ein überspannungsloses
Abschalten des besprochenen Direktumrichters ermöglicht.

1.3 Ausblick

In dieser Arbeit wurde ein ausführlicher Beitrag zur Untersuchung eines
zweistufigen Matrixkonverters als neuartiger Direktumrichter geleistet. Dar-
in enthalten sind mathematische Analyse, Ansteuerverfahren, deren Auswir-
kungen auf verschiedene Topologie-Varianten, Last- und Netzregelung,
Aufbau mit Messresultaten und Vergleiche zum einstufigen Matrixkonverter.
Folgende Liste liefert einen Überblick über weitere mögliche Themen für
eine nachfolgende Forschungsarbeit:

• Erweiterung der Modulationsmethoden unter Verwendung von unter-
schiedlichen, nicht zwingend synchronisierten Taktfrequenzen für die bei-
den Matrixstufen (zum Beispiel Grundfrequenztaktung);

• Berechnung und Simulation von Schalt- und Durchlassverlusten ein-
schliesslich Verifikation derselben anhand einesHardware-Aufbaus;

• Grenzen der erzeugbaren Ausgangsfrequenz bei fester Taktfrequenz;

• schnellere Schutzmechanismen durch direkte Halbleiterstrommessung;

• Erzeugung symmetrischer Netzströme auch bei unsymmetrischen Netz-
spannungen. Dabei muss eine kurzzeitig nicht konstante Leistung durch
entsprechende Lastspannungsmodulation in Kauf genommen werden [4];

• Vergleich zwischen Matrixkonvertern und konventionellen Spannungs-
Zwischenkreisumrichtern bezüglich der Bauleistung von Umrichter und
Reaktanzen bei den durch den Netzbetreiber festgelegten Vorschriften.



- 41 -

2 Der einstufige und zweistufige
Matrixkonverter

Dieses Kapitel stellt zwei verschiedene Typen vonMatrixkonvertern (MK)
vor. Dabei wird zwischen einereinstufigenund einerzweistufigenStruktur
unterschieden. Beide Schaltungen werden denDirektumr ichter-(DUR)-
Topologien zugeordnet. Der BegriffDirektumrichterbezieht sich auf einen
Frequenzumformer, derdirekt d.h. ohne integrierte elektrische Energie-
speicher Spannungen und Strömeumrichtetund so die netzseitige Ein-
gangsfrequenz (auch Netz-Grundschwingungs-(GS)-Frequenz genannt)
von der lastseitigen Ausgangsfrequenz (auch Last-(GS)-Frequenz
genannt) vollständig entkoppelt. Im Vergleich zu konventionellen Span-
nungs- bzw. Strom-Zwischenkreisumrichtern besteht ein wesentlicher Vor-
teil der Direktumrichter in der Vermeidung platzaufwendiger Energie-
speicher im Umrichter (Kapitel 1). Auch die Möglichkeit für bidirektionalen
Energiefluss erlaubt einen breiten Einsatzbereich des DUR.

In dieser Arbeit wird nur auf DUR eingegangen, die ein dreiphasiges Netz
mit einer dreiphasigen Last verbinden. Dabei wird vorausgesetzt, dass der
DUR immer mit selbstgeführten, d.h. abschaltbaren Halbleiterelementen
angesteuert wird. Der auch als Zyklokonverter bezeichnete DUR mit fremd-
geführten Einschaltthyristoren [29] wird in dieser Arbeit nicht besprochen.
Dieser eignet sich nur für einen tiefen Grundfrequenzbereich, während die
GS-Frequenz beim selbstgeführten DUR nur durch die endliche Taktfre-
quenz  der Halbleiter begrenzt ist.

Unterkapitel 2.1 geht zuerst auf die Struktur und dann auf die Funktionsweise
eines konventionelleneinstufigen Matrixkonverters (EMK) ein. Dieser
Umrichtertyp ist heute unter dem abgekürzten BegriffMatrixkonverter(MK)
bekannt. Dieser Einstieg erlaubt, die Verwandtschaft zumzweistufigen
Matrixkonverter (ZMK) besser aufzuzeigen. Der ZMK wird ähnlich wie der
EMK bezüglich Struktur und Funktionsweise in Unterkapitel 2.2 vorgestellt.
Er bildet eine mögliche Alternative zum EMK, obwohl er von der Struktur
her gesehen leicht reduzierte Matrixeigenschaften aufweist, die allerdings im
Rahmen der vorliegenden Arbeit keine einschränkenden Auswirkungen auf
den Einsatzbereich des ZMK haben. Der ZMK verfügt zwischen den drei-
phasigen Ein- und Ausgangsanschlüssen über zwei zusätzliche physikalisch
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existierende Verbindungen, die im folgenden aus mechanischer und elektri-
scher Sicht alsKlemmenbezeichnen werden. Die Schaltung wird gerade
durch diese beiden Klemmen in die bezeichneten zwei Stufen aufgeteilt.

Der ZMK als neuerer Direktumrichtertyp kann mit verschiedenen Schal-
tungstopologien realisiert werden. Er bildet das Schwergewicht in dieser
Arbeit, so dass im vorliegenden Kapitel dessen Grundstruktur und prinzipi-
elle Wirkungsweise ausführlich besprochen werden. Auf dieser Grundlage
ist es dann möglich, im Anschluss an die analytische Beschreibung der Funk-
tionsweise (Kapitel 3) mögliche ZMK-Topologien, die immer mit Leistungs-
halbleitern aufgebaut sind, vorzuschlagen und miteinander zu vergleichen
(Kapitel 4).

Da die Gleichungen des ZMK in Kapitel 3 aufgestellt werden, wird die struk-
turelle Verwandtschaft zwischen dem einstufigen und dem zweistufigen MK
erst am Ende des nächsten Kapitel 3 in Unterkapitel 3.7 mathematisch dar-
gelegt.

2.1 Der einstufige Matrixkonverter (EMK)

Dieses Unterkapitel gliedert sich in drei Abschnitte. Zuerst wird in
Abschnitt 2.1.1 die "Struktur des EMK" vorgestellt. Mit den beschriebenen
Schaltvorschriften werden verbotene Schaltzustände frühzeitig ausgeschlos-
sen. Dies führt zu einer übersichtlicheren Darstellungsweise deseinstufigen
Matrixkonverters (EMK) mit idealen Umschaltern. Daraus kann dann im
zweiten Abschnitt 2.1.2 anhand der möglichen erzeugbaren Schaltzustände
das "Funktionsprinzip des EMK" abgeleitet werden. Im dritten
Abschnitt 2.1.3 wird dann auf die "Analytische Beschreibung der erlaubten
Schaltzustände" eingegangen. Mit einfachen Matrizengleichungen können
die Spannungs- sowie die Stromerzeugung mit dem EMK formuliert werden.
Dies rechtfertigt den Einsatz von sogenannten Schaltfunktionen.

2.1.1 Struktur des EMK

Dieser Abschnitt unterteilt sich in die drei Unterabschnitte, "Grundstruktur",
"Allgemeine Schaltvorschriften" und "Erlaubte Schaltzustände des EMK".
Diese Strukturierung hebt hervor, dass aufgrund von in der Realität einzuhal-
tender Randbedingungen für die Struktur des EMK nur eine begrenzte
Anzahl möglicher Schaltzustände (bzw. Schalthandlungen) während des
Betriebs erlaubt ist.
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Grundstruktur

DereinstufigeMatrixkonverter (EMK) als Direktumrichter ist ein dreiphasi-
ger AC-AC-Konverter, der drei Netzphasen an seinem Eingang
(=”Input” -Seite) in beliebiger Kombination mit drei Lastphasen an sei-
nem Ausgang (=”Output” -Seite) verbindet. Dabei kann mit neun Punkt-zu-
Punkt-Schaltern jede einzelne Verbindung entweder geöffnet oder geschlos-
sen werden. Das ergibt für jeden einzelnen Schalter zwei mögliche Schalter-
stellungen. Damit können also theoretisch insgesamt mögliche
Schalterstellungskombinationen (SSK) auftreten. Figur 2.1 zeigt dazu eine
schematische funktionsorientierte Darstellung des EMK. Der Übersichtlich-
keit halber seien alle Schalter in geöffneter Stellung eingezeichnet.

Figur 2.1: Mögliche durchschaltbare Verbindungen eineseinstufigen
Matrixkonverters (EMK) mitneun Punkt-zu-Punkt-Schaltern.

Allgemeine Schaltvorschriften

Soll die Schaltung in Figur 2.1 in ein elektrisches Gesamtsystem eingebettet
und erfolgreich betrieben werden, dann müssen folgende elektrotechnische
Grundregeln berücksichtigt werden:

• Es ist nicht erlaubt,zwei dreiphasige starre Spannungsquellen
(Netzseite) und (Lastseite) direkt aufeinanderzuschalten, da sonst
die Ströme in den Schaltern theoretisch unendlich hohe Werte annehmen
( , ).

• Es ist nicht erlaubt,zwei dreiphasige starre Stromquellen (Netz-
seite) und (Lastseite) direkt aufeinanderzuschalten, da sonst die
Spannungen über den Schaltern theoretisch unendlich hohe Werte anneh-
men (  ( , )).

a,b,c
x,y,z

29 512=

x

Netzseite Lastseite
y

z

a

b

c

ux y z0,,ua b c0,,

0

ia

ib

ic

i x

i y

iz

Netz-Nulleiter

ua b c, 0,
ux y z0,,

ia b c,, ∞→ i x y z,, ∞→
ia b c,,

i x y z,,

uij ui0 uj0–=( ) ∞→ i x y z,,{ }∈ j a b c,,{ }∈



- 44 -

Aufgrund dieser Erkenntnisse ist es zwingend erforderlich, dass

• die eine Seite (Netz oder Last)Spannungsquellencharakter

• und die andere Seite (Last oder Netz)Stromquellencharakter

aufweist, da die Schaltung sonst zerstört werden kann.

Im Allgemeinen weist das Netz den Charakter einer eingeprägten Span-
nungsquelle (“ voltagesource” VS) auf1, so dass infolgedessen die Last den
Charakter einer Stromquelle (“ current source” CS) haben muss. Eine
Umkehrung der Quelleneigenschaften zwischen Netz- und Lastseite wäre
durchaus denkbar, wird aber in dieser Arbeit nicht weiter verfolgt2.

FolgendeSchaltvorschriften müssen in Bezug auf den Spannungsquellen-
charakter des Netzes und des daraus geforderten Stromquellencharakters der
Last bei der Betätigung der neun Schalter in Figur 2.1 unbedingt berücksich-
tigt werden. Die Bedingungen beziehen sich immer auf den normalen
Betriebsfall und nicht auf einen besonderen Zustand (wie z.B. der ausge-
schaltete Zustand).

• Spannungs-Kurzschlüsse auf der Netzseite sind verboten. Sie
erzeugen aufgrund der Spannungsquellen-Eigenschaften des Netzes sehr
hohe Netzströme ( ), die zur Zerstörung der Schaltung führen
können. Um diese Kurzschlüsse zu vermeiden, darf zu einem gewissen
Zeitpunkthöchstens einNetzanschluss mit demselben Lastanschluss

 verbunden sein.
(Wenn also z.B. Netzanschluss mit Lastanschluss verbunden ist, darf
nicht zusätzlich noch Netzanschluss bzw. mit demselben Lastan-
schluss  verbunden werden.)

• Strom-Unterbrüche auf der Lastseite sind verboten. Sie erzeugen
aufgrund der Stromquellen-Eigenschaften der Last sehr hohe Schalter-
spannungen ( ( , )), die zur
Zerstörung der Schaltung führen können. Um diese Überspannungen zu
vermeiden, muss zu jedem Zeitpunkt jeder Lastanschluss mitmin-
destens einem Netzanschluss  verbunden sein.
(Der Lastanschluss darf z.B. nie gleichzeitig von allen Netzanschlüssen

 abgetrennt werden.)

1) Da das reale Netz immer Zuleitungsinduktivitäten bzw. Transformator-Streuindukti-
vitäten aufweist, muss direkt am Umrichtereingang mit zusätzlichen Kondensatoren
für die Aufrechterhaltung des Spannungsquellencharakters gesorgt werden.

2) siehe Bemerkungen zu den Bedingungen an das System beim ZMK auf Seite 54
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Erlaubte Schaltzustände des EMK

Diese oben aufgezählten Schaltvorschriften ermöglichen eine Sortierung von
erlaubten und verbotenen Schaltzuständen. Die gleichzeitige Einhaltung der
beiden Vorschriften führt zu folgender Erkenntnis:

Fortan werden nur noch erlaubte SSK betrachtet. Zur besseren Darstellung
bezeichne dieMenge aller erlaubten EMK-Schalterstellungskom-
binationen, während für alle einzelnenSchaltzustände SZ dieser
Menge steht.

(2.1)

Das Tripel der Lastphasen in Gl. (2.1) umfasst alle Elemente dieser
Menge , denn mit den oben hergeleiteten Schaltvorschriften muss
genau jeder Lastanschluss mit jeweils genaueinem, aber beliebigem
Netzanschluss verbunden sein. Also kann jedes Element die Wer-
te aus der Menge der erlaubtenSchalterstellungskombina-
tionen (SSK) annehmen.

Im Vergleich zur Figur 2.1, bei der sämtliche auch unsinnige SSK einge-
stellt werden können, berücksichtigt die Figur 2.2 nur noch die erlaubten
SSK. Diese anschaulichere Darstellung benutzt drei ideale trägheitslose
3-Punkt-Umschalter (oder kurz: 3-Pt-Umschalter). Auf die Realisierung der
gezeigten 3-Pt-Umschalter mit heutigen Leistungshalbleitern wird in
Kapitel 4 eingegangen.

Erlaubte Schaltzuständewerden nur erzeugt, falls jeder einzelne Lastan-
schluss momentangenau eine Verbindungzu einem der drei Netzan-
schlüsse herstellt. Unter Berücksichtigung dieses Schaltprinzips
bleiben noch gerade sinnvolleSchalterstellungskombinationen

 übrig.

Es ist bemerkenswert, dass beim EMK nur gerade 27 (bzw.5.27%) aller 512
prinzipiell möglichen Schalterstellungskombinationen SSK sinnvoll genutzt
werden können.
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.

Figur 2.2: EMK mit idealen trägheitslosen 3-Punkt-Umschaltern.

Die Darstellung mit Umschaltern erhöht neben dem Verständnis für die
Schaltung auch die Übersicht über alle möglichen Schaltzustände und
schliesst verbotene SSK vollständig aus. Eine kurze Überprüfung von
Figur 2.2 zeigt, dass unter Verwendung von 3-Pt-Umschaltern weder netzsei-
tige Spannungs-Kurschlüsse noch lastseitige Strom-Unterbrüche zugelassen
werden. Dabei weist die Lage der3-Pt-Umschalterfolgende Merkmale auf:

• Die bewegliche Spitze(bei einem der weiss ausgefüllten Punkte) jedes
Umschalters berührt gleichzeitig immer nureinePhase auf der Seite der
Netz-Spannungsquellen . Auf diese Weise werden die Netzspan-
nungen zweier Phasen über denselben Umschalter nie kurzge-
schlossen und dadurch hohe Schalter-Überströme vermieden.

• Der Drehpunkt (beim schwarz ausgefüllten Punkt) jedes Umschalters
befindet sichfestauf der Seite der Last-Stromquellen . Auf diese Wei-
se finden die Lastströme über jeden der drei Umschalter immer einen
geschlossenen Weg zum Netz, so dass Stromunterbrüche und dadurch
hohe Schalter-Überspannungen ausgeschlossen werden.

Dabei wird bei diesem trägheitslosen Umschalter immer ein zeitlich unend-
lich schneller, unterbruchfreier Umschaltvorgang angenommen.

Jeder Lastphase ist jeweils ein solcher 3-Pt-Umschalter zugeordnet.
Das ergibt drei mögliche Schaltzustände je Lastphase, die mit genau einer
bestimmten Netzphase verbunden wird. Alle drei Umschalter sind unabhän-
gig voneinander ansteuerbar. Dabei spielt es keine Rolle, ob mehrere oder
auch gar keine der Lastphasen mit einer bestimmtenNetzphase
verbunden sind. Das heisst im Gegensatz zu Lastphasen können Netzphasen
durchaus auch offene Verbindungen zur Last aufweisen, da das Netz keinen
Stromquellencharakter aufweist.
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2.1.2 Funktionsprinzip des EMK

Das Funktionsprinzip deseinstufigenMatrixkonverters (EMK) kann eben-
falls mit Hilfe von Figur 2.2 erläutert werden. Dabei wird in einem ersten
Schritt dieSpannungs-Konversion(auch Spannungs-Umwandlung genannt)
und in einem zweiten Schritt dieStrom-Konversion(auch Strom-Umwand-
lung genannt) betrachtet:

• Spannungs-Konversionspfad:
Ausgehend von der Netzseite werden dieeingeprägtendreiphasigen
AC-Netzspannungen mit Hilfe eines Modulators für jede einzelne
Lastphase in eine geschaltete AC-Lastspannung einstellbarer
Grundschwingungs-(GS)-Amplitude und Last-(GS)-Frequenz auf
die Lastseite übersetzt. Damit erfolgt also die Spannungs-Konversion in
eindeutiger Richtung von der Netzseite zur Lastseite hin.

• Strom-Konversionspfad:
Ausgehend von der Lastseite werden dieeingeprägtendreiphasigen
AC-Lastströme mit HilfedesselbenModulators wie bei der Span-
nungs-Konversion für jede einzelne Netzphase in einen geschalteten
AC-Netzstrom einstellbarer GS-Amplitude und vorgegebener
Netz-(GS)-Frequenz ( ) auf die Netzseite übersetzt.
Damit erfolgt also die Strom-Konversion in eindeutiger Richtung von der
Lastseite zur Netzseite hin.

Bemerkung zu den eingeprägten Lastströmen

Meistens wird auf der Lastseite ein induktiver Antrieb angesteuert, bei dem
die erzeugten und aufgeprägten Lastphasenspannungen bestimmte
Lastströme hervorrufen (siehe Figur 2.2). Diese Ströme sind dann
ganz vom jeweiligen Betriebspunkt des Antriebs abhängig. Deshalb kann
auch die GS-Amplitude der Netzströme auf der Netzseite nicht
direkt eingestellt werden, da zusammen mit dem Übersetzungsverhältnis
des Umrichters direkt von den Lastströmen abhängt, die wiederum nur
indirekt über die angelegte Lastspannung verstellbar sind. Je nach
Belastung fliesst eine bestimmte mittlere Wirkleistung, durch die der Wert
der Netzstrom-GS-Amplitude bestimmt wird. Im Gegensatz zu den Last-

Der Spannungs-Konversionspfad und derStrom-Konversionpfad beim
EMK verlaufenin entgegengesetzter Richtung zueinander.
Da die aufgeprägten Spannungen und Ströme jeweils mit demselben Strom-
richter erzeugt werden, sind sie nicht unabhängig voneinander.
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strömen stellen die Netzspannungen bei einem genügend star-
ren Netz feste kalkulierbare Grössen dar, die von den aufgeprägten Netz-
strömen (weitgehend) unabhängig sind. Die Lastströme und
damit auch die Netzströme sind also stark vom Leistungsfluss zwischen
der Netz- und der Lastseite abhängig.

2.1.3 Analytische Beschreibung der erlaubten Schaltzustände

Dieser Abschnitt gliedert sich in drei Unterabschnitte "Schaltfunktionen",
"Die EMK-Matrizengleichungen" und "Unterscheidung von Schalt- und
Modulationsfunktionen". Schaltzustände beziehen sich immer auf
(Um-)Schalter und nehmen von Natur aus diskrete Zustände an. Diese kön-
nen idealerweise nur volleingeschaltetoder vollausgeschaltetsein. Um die-
ser diskreten Eigenschaft der (Um-)Schalter bewusst Rechnung zu tragen,
werden in diesem Abschnitt die Schaltfunktionen eingeführt. Die EMK-
Grundgleichungen werden dann mit Hilfe dieser Schaltfunktionen aufge-
stellt. Am Ende des Abschnitts wird gezeigt, dass es auch möglich ist, die
Schaltzustände des EMK als kontinuierliche Grössen zu interpretieren. Diese
Betrachtungsweise eignet sich vor allem dann, wenn es darum geht, einem
Modulator (bzw. einer Regelung) eine kontinuierliche Stellgrösse (bzw. Soll-
grösse) zur Verfügung zu stellen.

Schaltfunktionen

Jede mögliche Verbindung zwischen Ein- und Ausgang wird mittelsSchalt-
funktionen beschrieben (siehe auch Figur 2.2). Dabei bezeichnen

die Anschlüsse auf der Lastseite und diejenigen auf
der Netzseite. Schaltfunktionen haben folgende Merkmale:

• Schaltfunktionen  sinddimensionslose Grössen;

• Sie drücken aus, ob die jeweilige Verbindung i-j von der Last- zur Netzsei-
te hingeschlossen( ) oderoffen( ) ist. Sie nehmen also eine
der zwei diskreten Werte  an;

• Sie legen aus der in Gl. (2.1) definierten Menge aller möglichen
Schalterstellungskombinationen den momentanenSchaltzustand

des EMK eindeutig fest. So sagt z.B. der Schaltzustand
aus, dass , , und für die restlichen

sechs Schaltfunktionen , , , , ,  gilt (Figur 2.2);

• Sie stellen ein wichtiges Werkzeug bei dermathematischen Beschreibung
desMatrixkonverters (MK) und dessen Konversionspfade dar:
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• Der Spannungs-Konversionspfad kann unter Ver-
wendung von Schaltfunktionen mit der Spannungs-Matrizenglei-
chung (2.2) ausgedrückt werden;

• Der Strom-Konversionspfad kann unter Verwendung
von Schaltfunktionen mit der Strom-Matrizengleichung (2.3) ausge-
drückt werden.

Die EMK-Matrizengleichungen

Die EMK-Gleichungen (2.2) (2.3) können mit Hilfe von Figur 2.2 direkt
aufgestellt werden, indem alle möglichen spannungs- (bzw. strom-)bilden-
den Schalterstellungen am Ausgang (bzw. am Eingang) einbezogen werden.
Durch diese Gleichungen kommt deutlich zum Ausdruck, dass

• die lastseitigen Ausgangsspannungen sich über die Schaltfunktio-
nen aus Momentanwerten der netzseitigen Eingangsspannungen

 zusammensetzen;

• die netzseitigen Eingangsströme sich überdieselbenSchaltfunktio-
nen aus Momentanwerten der lastseitigen Ausgangsströmen
zusammensetzen.

Die Gleichungen (2.2) (2.3) können sowohl mit ausgeschriebenen
Matrix-/Vektor-Elementen (obere Gleichungen) oder direkt in kompakter
Matrix-/Vektor-Schreibweise (untere Gleichungen) angeschrieben werden.

In Gl. (2.2) (2.3) wird jeweils von Phasengrössen ausgegangen. Die in der
Literatur [14] häufige Verwendung verketteter Spannungen auf der Netzseite
( ) und/oder auf der Lastseite
( ) ist ebenso gut möglich. Die -Schalt-
matrix enthält insgesamt neun Einträge, die gerade aus den einzelnen
Schaltfunktionen bestehen. Bei der Schaltmatrix handelt es sich
dabei um die transponierte Matrix von  (Gl. (2.3)).

Spannungs-Gleichung des EMK Strom-Gleichung des EMK

(2.2) (2.3)
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Unterscheidung von Schalt- und Modulationsfunktionen

Schaltfunktionen beschreiben immer den momentanen Schaltzustand
SZ eines 3-Pt-Umschalters. Ist dessen Schaltzustand bekannt, so ist die Infor-
mation über die drei derselben Lastphase zugeordneten Schaltfunktionen

vorhanden. Das heisst, dass mit gleichzeitiger Kenntnis aller drei
Schalterstellungen der drei 3-Pt-Umschalter alle neun Schaltfunktionen
momentan eindeutig bekannt sind (siehe Abschnitt 2.1.1).

Modulationsfunktionen

• nehmen hingegen kontinuierliche Werte im Bereich  an;

• ersetzen die zeitdiskreten Schaltfunktionen durch einezeitkontinuier-
liche Darstellung der Schalterzustände [19];

• stellen gerade die Kurzzeitmittelwerte der sich sprunghaft ändernden
Schaltfunktionen  dar ( );

• erweisen sich als sehr nützliche Rechengrössen bei der Rechnung mit Soll-
werten oder sogenannter Kurzzeitmittelwerte.

Kurzzeitmittelwert: Im allgemeinen versteht man unterKurzzeitmittelwert
den Wert einer geschalteten Grösse , deren gepulster Wert mit

einer unendlich hohen Taktfrequenz zustandegekommen ist und demzu-
folge über eine unendlich kurze Taktperiode gemittelt wird.
Dadurch wird die Taktung und deren Auswirkungen auf das Systemverhalten
vernachlässigt. Ein wichtiger Unterschied zum “gleitenden Mittelwert”
besteht darin, dass der Kurzzeitmittelwert überhaupt keine Mittelung
über eine vergangene Zeitspanne vornimmt, sondern einerein momentane
Grösse ohne zeitliche Verzögerung darstellt.

Es ist immer möglich, bei Gleichungen mit Schaltfunktionen , letztere
durch Vertauschung mit Modulationsfunktionen ( ) zu ersetzen.
Die Gültigkeit einer solchen Umrichtergleichung bleibt dabei genauso erhal-
ten mit dem Unterschied, dass

• Schaltfunktionen momentan geschaltete(in Realität existierende)
Umrichtergrössen  und

• Modulationsfunktionen momentan (kurzzeitig) gemittelte(in Reali-
tät NICHT existierende) Umrichtergrössen ohne Berücksichtigung
der Taktfrequenz  (d.h )

beschreiben.
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So kann z.B. in Gl. (2.2) (2.3) anstelle der Schaltmatrix bestehend
aus den Einträgen genauso gut mit der Modulationsmatrix beste-
hend aus den Einträgen gerechnet werden, im Falle dass eine zeitkonti-
nuierliche Betrachtung von lastseitigen Ausgangsspannungen und
netzseitigen Eingangsströmen  erwünscht ist.

2.2 Zweistufiger Matrixkonverter (ZMK)

Auch dieses Unterkapitel gliedert sich in drei Abschnitte. Ähnlich zu
Unterkapitel 2.1 beginnt das folgende Unterkapitel mit der Vorstellung einer
Matrix-Struktur, die allerdings neuer ist als die oben beschriebene einstufige
Variante (Abschnitt 2.2.1). Im Unterschied zumeinstufigenMatrixkonverter
(EMK) wird hier der zweistufigeMatrixkonverter (ZMK) bestehend aus
zwei Stufen beschrieben [35]. Da die Schaltvorschriften an die gleichen
Grundsätze wie beim EMK gebunden sind (siehe Abschnitt 2.2.1), scheiden
auch für den ZMK viele unsinnigeSchalterstellungskombinationen (SSK)
aus. Aufgrund der Kenntnis dieser übriggebliebenen erlaubten SSK soll in
diesem Unterkapitel das Schwergewicht vor allem auf die Beschreibung des
Funktionsprinzips des ZMK in Abschnitt 2.2.2 gelegt werden. Dabei steht
eindeutig das Verständnis für die Schaltung im Vordergrund und nicht deren
analytische Beschreibung, die erst im folgenden Kapitel 3 in Angriff genom-
men wird. Deshalb wird in diesem Unterkapitel auf das Aufstellen von
(Matrix-)Gleichungen verzichtet. Nachdem dann in Abschnitt 2.2.3 die
Namensgebungen für die beiden Stufen des ZMK in Tabelle 2.1 festgelegt
worden sind, soll in Abschnitt 2.2.4 in Tabelle 2.2 eine Übersicht über alle
mit diesen beiden Stufen erzeugbaren und erlaubten Schaltzustände

aufgelistet werden. Diese dort definierten Schaltzustände dienen
dann als Grundlage für die in Kapitel 5 entwickelten Modulationsverfahren.

2.2.1 Struktur des ZMK

Dieser Abschnitt unterteilt sich wie bereits Abschnitt 2.1.1 in die drei ver-
gleichbaren Unterabschnitte, "Grundstruktur", "Allgemeine Schaltvorschrif-
ten" und "Erlaubte Schaltzustände des ZMK". Diese Strukturierung hebt
hervor, dass aufgrund von in der Realität einzuhaltender Schaltprinzipien für
die vorgeschlagene Struktur des ZMK nur eine begrenzte Anzahl möglicher
Schaltzustände (bzw. Schalthandlungen) während des Betriebs erlaubt ist.

÷ SEMK
sij M EMK

mij
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Grundstruktur

Wie dereinstufigeMatrixkonverter (EMK) lässt sich auch derzweistufige
Matrixkonverter (ZMK) denDirektumr ichtern (DUR) zuordnen, weil auch
er auf die Energiezwischenspeicherung verzichtet, so dass Netz und Last von
der Leistung her gesehen direkt miteinander gekoppelt sind. Die Grundstruk-
tur des ZMK ist in Figur 2.3 dargestellt. Im Unterschied zum EMK ist der
ZMK aus zwei (Teil-)Stufen aufgebaut. Die beiden Stufen sind über einen
speicherfreien Zwischenkreis direkt miteinander verbunden. Allerdings ent-
hält dieser Zwischenkreis keine Energiespeicher, sondern besteht aus-
schliesslich auszweiKlemmen und . Beidrei Klemmen im Zwischen-
kreis würde es sich dann gerade um zwei hintereinandergeschaltete EMK
handeln, so dass dieser Fall ebensowenig sinnvoll ist wie der Fall mitmehr
als drei Zwischenkreisklemmen, da ohnehin nur drei Netzanschlüsse zur
Verfügung stehen. Ebenso sinnlos wäre die Benützung nureiner Zwischen-
kreisklemme, da dann gar kein geschlossener Stromkreis vorläge. Im folgen-
den wird also immer der Schaltungstyp mitzweiZwischenkreisklemmen
betrachtet.

Aufgrund der symmetrischen Trennung in der Mitte der Schaltung wird der
ZMK mit zwei Teilstromrichtern aufgebaut. Von aussen gesehen kann der
ZMK mit Hilfe über jeweils eine (DC3-)Klemme jeden der drei netzsei-
tigen AC-Anschlüsse mit jedem der drei lastseitigen AC-Anschlüsse

durchverbinden. Das heisst von jedem Netzanschluss aus führt
ein möglicher Weg indirekt über den zweipoligen Zwischenkreis mit den
Klemmen zu jedem Lastanschluss . Diese scheinbar uneinge-
schränkte Wahl in der Anzahl Durschaltmöglichkeiten zwischen der Netz-
und der Lastseite gilt also nur, solange genau eine Punkt-zu-Punkt-Verbin-
dung (z.B. der Weg oder in umgekehrter Richtung )
betrachtet wird (Figur 2.3) und darüberhinaus noch keine Unterscheidung
zwischen verbotenen und erlaubten Schaltzuständen vorgenommen wurde.
Bevor aber auf diese begrenzte Anzahl an realisierbaren bzw. erlaubten
Schalterstellungskombinationen (SSK) auf Seite 57 bzw. in Abschnitt 2.2.4
näher eingegangen wird, soll anhand der schematischen funktionsorientier-
ten Darstellung des ZMK in Figur 2.3 zuerst die maximale Anzahl möglicher
SSK hergeleitet werden. Der Übersichtlichkeit halber seien analog zur
Figur 2.1 alle Schalter in geöffneter Stellung eingezeichnet.

3) Begründung für “DC”-Bezeichnung siehe Seite 56 unten bzw.6 auf Seite 58
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Die erste Stufe (Figur 2.3 links) weist für jede denkbare Verbindung sechs
Punkt-zu-Punkt-Schalter auf, von denen jeder entweder geöffnet oder
geschlossen sein kann. Das ergibt für jeden einzelnen Schalter zwei mögliche
Schalterstellungen. Dasselbe gilt für die zweite Stufe (Figur 2.3 rechts) mit
ebenfalls sechs Punkt-zu-Punkt-Schaltern. Damit ist es möglich, mit den ins-
gesamt 12 Schaltern zusammen mögliche SSK herzustellen. Da
beide Stufen jeweils sechs Schalter aufweisen, kann also jede Stufe unabhän-
gig von der anderen mögliche SSK erzeugen. Unter diesem
Gesichtspunkt ist jeder Schalter völlig unabhängig von seinen Nachbarn
ansteuerbar.

Allgemeine Schaltvorschriften

Soll die Schaltung in Figur 2.3 gleich wie der EMK (siehe Figur 2.1) in ein
elektrisches Gesamtsystem eingebettet und erfolgreich betrieben werden
können, dann müssen dieselben elektrotechnischen Grundregeln wie beim
EMK berücksichtigt werden. Diese Grundregeln seien wegen ihrer funda-
mentalen Wichtigkeit an dieser Stelle nochmals aufgeführt:

• Es ist nicht erlaubt,zwei dreiphasige starre Spannungsquellen
(Netzseite) und (Lastseite) über die Zwischenkreisklemmen
aufeinanderzuschalten, da durch einen solchen Kurzschluss die Ströme in
den Phasen theoretisch unendlich hohe Werte annehmen können
( , ).

Figur 2.3: Mögliche durchschaltbare Verbindungen eineszweistufigen
Matrixkonverters (ZMK) mitzwölf Punkt-zu-Punkt-Schaltern.
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• Es ist nicht erlaubt,zwei dreiphasige starre Stromquellen (Netz-
seite) und (Lastseite) über die Zwischenkreisklemmen aufeinan-
derzuschalten, da durch einen solchen Stromsprung die Spannungen über
den Schaltern theoretisch unendlich hohe Werte annehmen können
(  ( , ).

Aufgrund dieser Erkenntnisse ist es zwingend, dass die Systemumgebung des
Umrichters bestimmten Anforderungen genügt. Diese führen auf grundle-
gendeSchaltvorschriften (analog zu Abschnitt 2.1.1, Seite 44).

• Die Netzseite mussSpannungsquellencharakteraufweisen. Das heisst
das Netz muss als“ voltagesource” VS wirken.

Spannungs-Kurzschlüsse auf der Netzseite  sind verboten.

• Die Lastseite mussStromquellencharakter aufweisen. Das heisst die
Last muss als“ currentsource” CS wirken.

Strom-Unterbrüche auf der Lastseite  sind verboten.

Umgekehrt wäre es mit eingangs- und ausgangsseitig vertauschten Quellen-
eigenschaften durchaus denkbar,

• mit der immer vorhandenen Zuleitungsinduktivität bzw. Transformator-
Streuinduktivität des Netzes am Umrichtereingangfür Stromquellencha-
rakter

• und gleichzeitig mit lastseitigen, direkt am Umrichter zusätzlich ange-
schlossenen Kondensatoren am Umrichterausgang für Spannungs-
quellencharakter

zu sorgen. Bei diesen Systembedingungen müsste allerdings die Lage der
3-Pt-Umschalter des EMK bezüglich der Netz- und der Lastseite umgedreht
werden, so dass sich deren beweglichen Spitzen ( Schalter-Enden) neu auf
der Lastseite und deren Drehpunkte auf der Netzseite befinden (vergleiche
Figur 2.2). Dasselbe gilt auch für die noch zu definierenden Umschalter des
ZMK (Figur 2.4, Seite 56). Dort müssten zusätzlich noch die beiden Stufen
des Umrichters miteinander vertauscht werden. Diese für die Anwendung
ebenfalls mögliche Systemvariante wird aber in dieser Arbeit nicht weiter
verfolgt4.

4) siehe auch Erläuterungen unter Abschnitt 2.1.1 auf Seite 44
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Erlaubte Schaltzustände des ZMK

Die oben aufgezählten Schaltvorschriften ermöglichen eine Sortierung von
erlaubten und verbotenen Schaltzuständen. Dabei werden diejenigen Schalt-
zustände als verboten angesehen, die diese Schaltvorschriften verletzen.

Fortan werden nur noch erlaubte SSK betrachtet. Zur besseren Darstellung
bezeichne dieMenge aller erlaubten ZMK-Schalterstellungskom-
binationen. Dabei werden die beiden Stufen kombiniert betrachtet. Mit

werden alle einzelnenSchaltzustände SZ dieser Menge
bezeichnet.

(2.4)

Die drei Lastanschlüsse zusammen mit den beiden Zwischenkreis-
klemmen in Gl. (2.4) umfassen alle Elemente dieser Menge ,
denn mit den oben hergeleiteten Schaltvorschriften muss genau jede einzelne
Klemme (bzw. Anschluss ) mit jeweils genaueinemdirekt benach-
bartem Anschluss (bzw. Klemme ) verbunden sein. Also kann jedes
Element (bzw. ) die Werte (bzw. ) aus der Menge

 aller erlaubtenSchalterstellungskombinationen (SSK) annehmen.

Erlaubte Schaltzuständewerden also nur erzeugt, falls jede einzelne Zwi-
schenkreisklemme (bzw. Lastanschluss ) gleichzeitiggenau eine
Verbindungzu einem aber beliebigem der direkt benachbarten Netzan-
schlüsse (bzw. Zwischenkreisklemmen ) herstellt. Unter Berück-
sichtigung dieses Schaltprinzips bleiben

• für dieerste Stufe von den ursprünglich  nur noch

• und für diezweite Stufe von den ebenfalls  nur noch

sinnvolle Schalterstellungskombinationen (SSK) bzw.
übrig. Für den ZMK lassen sich somit unter gleichzeitiger

Betrachtung der ersten und der zweiten Stufe von den ursprünglich
 möglichen SSK nur noch  erzeugen.

Es ist bemerkenswert, dass beim ZMK nur gerade ca.1.76%aller prinzipi-
ell möglichenSchalterstellungskombinationen (SSK) sinnvoll genutzt wer-
den können. Damit liegt die Ausnutzung aller denkbaren SSK beim ZMK um
weitere 3.51% tiefer im Vergleich zu den 5.27% der nutzbaren SSK beim
EMK (vergleiche analoge Bemerkung zum EMK auf Seite 45).
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Im Vergleich zur Figur 2.3 mit sämtlichen auch unsinnigen SSK sind in
Figur 2.4 nur noch die erlaubten SSK enthalten. Diese anschaulichere Dar-
stellung benutzt zwei ideale trägheitslose 3-Pt-Umschalter für die erste (dem
Netz zugewandte) Stufe und drei gleichartige 2-Pt-Umschalter für die zweite
(der Last zugewandte) Stufe. Auf die Realisierung der gezeigten Umschalter
mit heutigen Leistungshalbleitern wird in Kapitel 4 eingegangen.

Figur 2.4: ZMK mit idealen trägheitslosen Umschaltern mit dem gewählten
Schaltzustand .

Die Darstellung mit Umschaltern erhöht neben dem Verständnis für die
Schaltung auch die Übersicht über alle erlaubten Schaltzustände. Sie
schliesst verbotene SSK vollständig aus. Eine kurze Überprüfung von
Figur 2.4 zeigt, dass unter Verwendung von Umschaltern weder netzseitige
Spannungs-Kurschlüsse noch lastseitige Strom-Unterbrüche zugelassen wer-
den. Es soll hier nicht mehr näher auf die Eigenschaften der Umschalterdar-
stellung eingegangen werden (vergleiche dazu Abschnitt 2.1.1, Seite 46).

Prinzipiell ist bei dem in Figur 2.4 dargestellten Zwischenkreis für die Span-
nung zwischen den Klemmen eine völlig beliebige Kurvenform mög-
lich (AC, DC oder beides). Allerdings darf die Spannung in der Praxis nur
eine Polarität5 aufweisen im Hinblick auf eine Realisierung mit heutigen
Halbleitern, wie in Kapitel 4 gezeigt wird. Deshalb konzentriert sich diese

5) genauere Ausführungen siehe unter "Polarität der DC-Spannung" auf Seite 79 unter
Abschnitt 3.2.3 "Erzeugung der DC-Spannungen" in Kapitel 3
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Arbeit in Bezug auf den Zwischenkreis auf die Erzeugung von DC-Grös-
sen, deren Kurzzeitmittelwerte durchaus auch eine überlagerte AC-Grösse
haben dürfen, solange die Bedingung der Polarität für die Spannung ein-
gehalten wird (vergleiche Abschnitt 5.5.3, Seite 239). Die DC-Spannung
soll also nur positiv sein, d.h es gelte .

An dieser Stelle muss eine gemachte Aussage auf Seite 52 am Anfang dieses
Abschnitts 2.2.1 "Struktur des ZMK" nachträglich kommentiert werden.
Dort wurde ausgehend von Figur 2.3 behauptet:“Von jedem Netzanschluss

aus führt ein möglicher Weg indirekt über den zweipoligen Zwischen-
kreis mit den Klemmen zu jedem Lastanschluss .“Aus Figur 2.4 mit
der Umschalterdarstellung geht aber klar hervor, dass mit dem ZMK unter
nachträglicher Berücksichtigung der hergeleiteten Schaltvorschriften mit der
reduzierten Menge aller erlaubtenSchalterstellungskombinationen
(SSK) momentan höchstens zwei verschiedene Netzphasen mit den
drei Lastphasen in Verbindung gebracht werden können. Dies führt zu
folgender Erkenntnis:

Trotz dieser einschränkenden Eigenschaft des ZMK mit reduzierter Anzahl
an Durschaltmöglichkeiten wird man in dieser Arbeit unter Kapitel 5 "Modu-
lation" sehen, dass der ZMK aufgrund dieser strukturell bedingten Ein-
schränkung (siehe Figur 2.3, Seite 53) überhaupt keine Einbusse bei den zu
erzeugenden Pulsmustern für Spannungen und Ströme erleidet. Dies liegt
daran, dass die in dieser Arbeit untersuchten Modulationsverfahren ohnehin
auf jegliche Schaltzustände verzichten, bei denen zu einem beliebigen Zeit-
punkt jeweils alle drei Netzphasen auf alle drei Lastphasen gleichzeitig
durchverbunden werden müssten (siehe Kapitel 5).

2.2.2 Funktionsprinzip des ZMK

Das Funktionsprinzip des ZMK kann ebenfalls mit Hilfe von Figur 2.4 erläu-
tert werden. Dabei wird in einem ersten Schritt auf dieSpannungs-Konversi-
onund in einem zweiten Schritt auf dieStrom-Konversioneingegangen. Die
Funktion beider Stufen leuchtet unter folgender Betrachtungsweise auf einen
Schlag ein:

Im Gegensatz zumeinstufigen (konventionellen)Matrixkonverter (EMK)
weist derzweistufigeMatrixkonverter (ZMK)leicht reduzierte Matrixei-
genschaftenauf. Es können gleichzeitigmaximal zweider drei vorhande-
nen Netzphasen über die beiden Zwischenkreisklemmen und mit
den drei Lastphasen  verbunden werden.

p,n

ud
ud

ud 0≥

a,b,c
p,n x,y,z

SSKZMK
a,b,c

x,y,z

a,b,c p n
x,y,z



- 58 -

• Spannungs-Konversionspfad (Figur 2.4):

• Netzseitige Stufe (=1. Stufe)
Der netzseitige nach der Spannungs-Konversion benannteWechsel-
spannungs-GleichrichterAC-VSR (” AC voltage source rectifier”)
erzeugt

• ausgehend von der Netzseite aus den an seinem AC-Eingang
eingeprägtendreiphasigen AC-Netzspannungen (siehe Span-
nungsquellen “VS” in Figur 2.4) mit Hilfe seines Modulators an sei-
nem DC-Ausgang

• eine geschaltete (d.h. gepulste) DC-Spannung , die sich aus den
aufgeprägtenDC6-Spannungen an der p-Klemme und an
der n-Klemme zusammensetzt.
Diese DC-Spannung wirkt alseingeprägteEingangsspannung für
den lastseitigen nach der Spannungs-Konversion benannte
Gleichspannungs-WechselrichtersDC-VSI (” DC voltage source
inverter”).

• Lastseitige Stufe (=2. Stufe)
Der lastseitigeDC-VSI erzeugt

• ausgehend von der an seinem DC-Eingangeingeprägtengeschal-
teten DC-Spannung (bzw. und ) mit Hilfe seines Modu-
lators für jede einzelne Lastphase an seinem AC-Ausgang

• eineaufgeprägte, wiederum geschaltete (d.h. gepulste) AC-Lastspan-
nung (bzw. ) einstellbarer GS-Amplitude und
Last-(GS)-Frequenz mit jeweils sinusförmigem Kurzzeitmittel-
wert für die Lastphasenspannungen über den Strän-
gen der angehängten Last (siehe Stromquellen “CS” in Figur 2.4).
Diese drei Lastphasenspannungen rufen ihrerseits einen jeder
Lastphase zugeordneten, und von der angeschlossenen Last
abhängigen, dreiphasigen Laststrom  hervor7.

6) Die Erzeugung einer DC-Grösse ist vor allem im Hinblick auf die praktische Reali-
sierung des ZMK sinnvoll; siehe dazu auch Bemerkungen auf Seite 56 unten oder
Seite 60 oben.

7) Die  "Bemerkung zu den eingeprägten Lastströmen" auf Seite 47 unter
Abschnitt 2.1.2 "Funktionsprinzip des EMK" gilt an dieser Stelle genau gleich.
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• Strom-Konversionspfad (Figur 2.4):

• Lastseitige Stufe (=2. Stufe)
Die lastseitigen dreiphasigen AC-Ströme wirken aus der Sicht des
DC-VSI als eingeprägteStröme. Der DC-VSI, der in Bezug auf die
Strom-Konversion auch alsWechselstrom-GleichrichterAC-CSR
(” AC currentsourcerectifier”) bezeichnet werden kann, erzeugt

• ausgehend von der Lastseite aus den an seinem AC-Ausgang
eingeprägtendreiphasigen AC-Lastströmen mit Hilfedessel-
ben, dem DC-VSI zugeordneten Modulators8 an seinem DC-Eingang

• einenaufgeprägten geschalteten (d.h. gepulsten) DC-Strom .
Dieser DC-Strom wirkt alseingeprägterEingangsstrom des netz-
seitigenAC-VSR.

• Netzseitige Stufe (=1. Stufe)
Der netzseitigeAC-VSR, der in Bezug auf die Strom-Konversion auch
als Gleichstrom-WechselrichterDC-CSI (” DC current source inver-
ter”)  bezeichnet werden kann, erzeugt

• ausgehend von dem an seinem DC-Ausgang eingeprägten
geschalteten DC-Strom mit Hilfedesselben, dem AC-VSR zuge-
ordneten Modulators9 an seinem AC-Eingang für jede einzelne Netz-
phase

• einen aufgeprägten, wiederum geschalteten (d.h. gepulsten) AC-
Netzstrom mit (indirekt) einstellbarer GS-Amplitude und
Netz-(GS)-Frequenz mit jeweils sinusförmigem Kurzzeitmittel-
wert  für die Netzphasenströme .

Genau gleich wie beimeinstufigenMatrixkonverter (EMK) gilt auch beim
zweistufigenMatrixkonverter (ZMK):

8) Gemeint ist dabei derjenige Teil des ZMK-Modulators, der die Schaltbefehle für den
lastseitigen DC-VSI erzeugt.

9) wie8 aber bezogen auf den Modulatorteil zur Ansteuerung des netzseitigen AC-VSR

DerSpannungs-Konversionspfad verläuft von der Netz- zur Lastseite. Der
Strom-Konversionpfad verläuftin entgegengesetzter Richtungvon der
Last- zur Netzseite.
Da die aufgeprägten Spannungen und Ströme beim ZMK jeweils mit der-
selben Umrichterstufe erzeugt werden, sind diese nicht unabhängig vonein-
ander (vergleiche analoge Bemerkung für den EMK auf Seite 47).
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Aus der oben gemachten Beschreibung zur Funktion des ZMK geht hervor,
dass an den beiden Zwischenkreisklemmen und immer (gepulste) DC-
Grössen auftreten. Daher können diese Klemmen in Analogie zu den AC-
Anschlüssen und alsDC-Klemmen benannt werden (siehe
auch Erläuterungen auf Seite 56).

2.2.3 Benennung der Schaltungsstufen

An dieser Stelle seien in Tabelle 2.1 nochmals sämtliche der oben eingeführ-
ten Benennungen für die beiden Schaltungsstufen des zweistufigen Matrix-
konverters aufgelistet. Dabei werden die Namen sowohl in deutscher als auch

englischer Sprache angegeben. Zugunsten einer einheitlichen Bezeichnung
werden in den folgenden Kapiteln nur noch diedeutschenBezeichnungen mit
den üblicherenSpannungs-Bezeichnungen verwendet. Diese häufig(er)
benutzten Spannungs-Bezeichnungen sind in Tabelle 2.1 grau hinterlegt her-
vorgehoben.

Im Sinne einer einheitlichen Benennung werden in den folgenden Kapiteln
die Bezeichnungen “GR” für “(Wechselspannungs-)Gleichr ichter” bzw.
“WR” für “(Gleichspannungs-)Wechselr ichter” benutzt.
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g Deutsch
voller Name

Wechselspannungs-
Gleichrichter
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Abkürzung GR (=Gleichr ichter) WR (=Wechselr ichter)

Englisch
voller Name
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rectifier
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g Deutsch
voller Name
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Englisch
voller Name
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rectifier

Abkürzung DC-VSI AC-CSR

Tabelle 2.1: Sämtliche Namen für die beiden Stufen des ZMK.
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2.2.4 Auflistung der erlaubten Schaltzustände

In diesem Abschnitt wird in Tabelle 2.2 (folgende Seite) eine kompakte Dar-
stellung über alle benutzbaren erlaubten Schaltzustände SZ des ZMK aufge-
listet. Dazu wird jeder einzelne Schaltzustand aus der Menge

der erlaubtenSchalterstellungskombinationen (SSK) aufgeführt
und der gewählten Reihenfolge nach durchnumeriert. Diese Übersicht
erlaubt bei der Beschreibung der Modulation des ZMK (Kapitel 5) ein
rasches Nachschlagen mit eindeutiger Zuordnung der Schaltzustände.

Nullzustände

In Tabelle 2.2 sind alle Schaltzustände SZ, die bei der einen Stufe (GR, WR
oder beide zusammen) elektrisch gesehen keine Leistungsübertragung im
Umrichter erzeugen, mit grauen Flächen eingefärbt. Es handelt sich dabei um
Schaltzustände, bei denen entweder die Umschalter der einen Stufe (oder bei-
der Stufen) gleichzeitig einen und denselben Anschluss belegen. Da bei der-
artigen Schalterstellungen weder Lastspannungen am WR-Ausgang noch
Netzströme am GR-Eingang erzeugt werden, ist es sinnvoll, diese Zustände
als (Schalt-)Nullzuständezu bezeichnen, weil mit diesen Zuständen keine
Leistung im System übertragen wird. Während die erste Gruppe alle gewöhn-
lichen Schaltzustände darstellt, umfasst die zweite Gruppe sämt-
liche Nullzustände .

Nachfolgende SSK-Mengenauflistung sortiert die verschiedenen Nullzustän-
de des ZMK und gibt an, welche SZ aus der Teilmenge
nur durch den GR, welche SZ aus der Teilmenge nur durch den
WR und welche durch beide Stufen zusammen erzeugt werden (

). Die SZ stellen dabei immer Elemente der SSK dar.

Gleichrichter-(GR)-Nullzustände

(2.5)

Wechselrichter-(WR)-Nullzustände

(2.6)

SZpn xyz ZMK,
SSKZMK

SZ01 …, 36,
SZ37 …, 72,

SZ37 …, 72, SSKGR,0
SSKWR,0

SSKZMK,0 =
SSKGR,0 SSKWR,0∪

SZpn,(ZMK,)GR,0 SSKGR,0∈ = SZ37 …, 54,{ }

pn( ) aa( ) bb( ) cc( ),,{ }∈ = SSKGR,0

SZxyz,(ZMK,)WR,0 SSKWR,0∈ = SZ55 …, 66,{ }

xyz( ) ppp( ) nnn( ),{ }∈ = SSKWR,0
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Kombinierte  (=doppelte) Nullzustände(GR und WR)

(2.7)

Numerierte ZMK-Schaltzustände

mit den möglichen Werten ,

Tabelle 2.2: Alle erzeugbaren Schaltzustände des zweistufigen MK:

normale Schaltzustände Nullzustände des GR

Nullzustände des WR doppelte Nullzustände

SZpn xyz ZMK,0, SSKZMK,0∈ = SZ67 …, 72,{ }

pn xyz( ) aa( ) bb( ) cc( ),,{ } ppp( ) nnn( ),{ }∪{ }∈ = SSKZMK,0

SZpn xyz ZMK, pn xyz( ) pn xyz≅=

 p,n a,b,c{ }∈  x,y,z p,n{ }∈
SZ01 ab pnn SZ19 ba pnn SZ37 aa pnn

SZ02 ab ppn SZ20 ba ppn SZ38 aa ppn

SZ03 ab npn SZ21 ba npn SZ39 aa npn

SZ04 ab npp SZ22 ba npp SZ40 aa npp

SZ05 ab nnp SZ23 ba nnp SZ41 aa nnp

SZ06 ab pnp SZ24 ba pnp SZ42 aa pnp

SZ07 ac pnn SZ25 ca pnn SZ43 bb pnn

SZ08 ac ppn SZ26 ca ppn SZ44 bb ppn

SZ09 ac npn SZ27 ca npn SZ45 bb npn

SZ10 ac npp SZ28 ca npp SZ46 bb npp

SZ11 ac nnp SZ29 ca nnp SZ47 bb nnp

SZ12 ac pnp SZ30 ca pnp SZ48 bb pnp

SZ13 bc pnn SZ31 cb pnn SZ49 cc pnn

SZ14 bc ppn SZ32 cb ppn SZ50 cc ppn

SZ15 bc npn SZ33 cb npn SZ51 cc npn

SZ16 bc npp SZ34 cb npp SZ52 cc npp

SZ17 bc nnp SZ35 cb nnp SZ53 cc nnp

SZ18 bc pnp SZ36 cb pnp SZ54 cc pnp

SZ55 ab ppp SZ61 ab nnn SZ67 aa ppp

SZ56 ac ppp SZ62 ac nnn SZ68 aa nnn

SZ57 bc ppp SZ63 bc nnn SZ69 bb ppp

SZ58 ba ppp SZ64 ba nnn SZ70 bb nnn

SZ59 ca ppp SZ65 ca nnn SZ71 cc ppp

SZ60 cb ppp SZ66 cb nnn SZ72 cc nnn
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2.3 Zusammenfassender Vergleich

In diesem Kapitel wird im ersten Teil zuerst anhand deseinstufigenMatrix-
konverters (EMK) gezeigt, dass es möglich ist, aus der Menge aller mögli-
chenSchalterstellungskombinationen (SSK) mittels Schaltvorschriften die
erlaubten Schaltzustände abzuleiten. Ausgehend davon kann das Prinzip der
Spannungs- bzw. Strom-Konversion erläutert werden. Schalt- und Modulati-
onsfunktionen eignen sich zur mathematischen Beschreibung der Schaltzu-
stände des Matrixkonverters und bilden die analytische Grundlage.
Im zweiten Teil wird ausgehend von den Schaltvorschriften auf die Beschrei-
bung des Funktionsprinzips deszweistufigenMatrixkonverters (ZMK) und
dessen Darstellung mit Umschaltern eingegangen. Benennungsarten sowie
eine Übersicht über alle nutzbaren erlaubten Schaltzustände runden das
Kapitel ab.
Zum Schluss von Kapitel 2 gibt Tabelle 2.3 einige wichtige Aspekte bezüg-
lich der Eigenschaften des EMK bzw. ZMK wider.

Eigenschaft Einstufiger MK Zweistufiger MK

Anzahl einzeln
ansteuerbarer Schalter

9 12

Totale Anzahl SZ 512 4096

Erlaubte Anzahl SZ 27 72

Anzahl Nullzustände 3 (=11.1% von 27) 36 (=50% von 72)

Ausnutzungrate der
erlaubten SSK

im Vergleich zu allen
möglichen SSK

5.27% 1.76%

Anzahl Umschalter
-Punkt

(total3)
-Punkt +

-Punkt (total5)

Anzahl unabhängiger
Schaltfunktionen

9 - 3 = 6 12 -5 = 7

Anschlüsse /Klemmen  und ,  und

Erzeugte -Grössen

Erzeugte -Grössen

 und , ,

, , ,

Matrixeigenschaft voll reduziert

Tabelle 2.3: Zusammenstellung einiger Unterschiede .

3 3× 2 3×
3 2×

a,b,c x,y,z a,b,c x,y,z p,n

AC

DC

ia b c,, ux y z0,,

keine

ia b c,, ux y z0,, ux y zM,,

id ud udp0 udn0

EMK ZMK↔
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Gemäss der in Tabelle 2.3 angegebenen Anzahl der ansteuerbaren Schalter
(erste Zeile) erscheint der Aufbau eines ZMK mit 12 Schaltern aufwendiger
zu sein als der Aufbau eines EMK mit 9 Schaltern. Bei der Realisierung stellt
sich allerdings heraus, dass es im Vergleich zum EMK sogar möglich ist, den
ZMK mit geringerem Halbleiteraufwand aufzubauen je nach gewählter
Schaltungstopologie (siehe Kapitel 4).

–
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3 Gleichungen des zweistufigen
Matrixkonverters

In diesem Kapitel werden die elektrischen Zusammenhänge deszweistufigen
Matrixkonverters (ZMK) hergeleitet. Diese bilden die analytische Grundlage
für alle nachfolgenden Untersuchungen, welche die Modulation des ZMK
(Kapitel 5) und dessen geregeltes Verhalten zusammen mit dem betrachteten
Gesamtsystem betreffen. Zur Analyse wird das Gesamtsystem in folgende
dreiTeilsysteme unterteilt (siehe Übersichtsbild Figur 3.1):

• Netzseite, bestehend aus Spannungsquelle, Zuleitung und Eingangsfilter;

• ZMK , bestehend aus

• Wechselspannungs-Gleichrichter  (1. Stufe);

• Gleichspannungs-Wechselrichter (2. Stufe);

• Lastseite, bestehend aus Käfigläufer-Asynchronmaschine mit offenem
Sternpunkt (d.h. keine Verbindung mit dem Nulleiter des Netzes).

Die ersten vier Unterkapitel richten sich in ihrer Reihenfolge genau nach die-
sen drei Teilsystemen. Dabei geht es auf der Netz- und auf der Lastseite in
diesem Kapitel nur um allgemein gültige Zusammenhänge. Da die Netzseite
die Speisespannung für das System liefert, wird sie am Anfang beschrieben.

Der ZMK selber setzt sich auf der Netz zugewandten Seite in einer ersten Stu-
fe aus einem Wechselspannungs-Gleichr ichter (GR) und auf der Last zuge-
wandten Seite in einer zweiten Stufe aus einem Gleichspannungs-
Wechselr ichter (WR) zusammen. Da der ZMK zwischen Netz und Last
hängt, werden die Umrichtergleichungen anschliessend an die Netzgleichun-
gen aufgestellt.

Die Last als letztes Teilsystem steht hingegen bezüglich des ZMK auf der
zum Netz entgegengesetzten Seite, so dass deren Grundsatzgleichungen
zuletzt erwähnt werden.

In Unterkapitel 3.1 "Gleichungen auf der Netzseite" werden eventuell vor-
kommende gleichphasige Spannungsanteile in der speisenden Netzspannung

einkalkuliert. So ist es jederzeit möglich, deren Auswirkungen auf
den Umrichter mitzuberücksichtigen. Bei der Betrachtung des Eingangsfil-
ters wird von einem einfachen LC-Filter ausgegangen. Eine genauere Unter-
suchung der netzseitigen Filtertopologie folgt dann in Kapitel 6
"Eingangsfilter".

uNa b, c, 0
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Figur 3.1: Übersicht über das Gesamtsystem mit den verschiedenen Systemgrössen (Prinzipschaltbild).
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iGRb

iGRc
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udnM
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(LC-Filter)
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uWRx,y,z0 uM0
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uWRx,y,zM uS0

idp id=

idn id=
uCa,b,cK

uCa,b,c0

uGRa,b,c0
=

WRGR
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Anschliessend greift Unterkapitel 3.2 "Gleichungen des Gleichrichters
(GR)" auf die bereits in Kapitel 2 eingeführte Umschalter-Darstellung des
netzseitigen Gleichrichters (GR) zurück. Auf dieser Basis werden dann die
Gleichungen hergeleitet. Daraus führen die bereits in Kapitel 2 formulierten
Schaltvorschriften auf Zusammenhänge zwischen den sechs Schaltfunktio-
nen des GR. Analoges gilt für die Herleitung der "Gleichungen des Wechsel-
richters (WR)" in Unterkapitel 3.3.

In Unterkapitel 3.4 "Gleichungen auf der Lastseite" wird in einem ersten Teil
auf die allgemeinen Lastgleichungen mit den in dieser Arbeit gemachten
Annahmen eingegangen. Das Verhalten einerAsynchronmaschine (ASM)
als typische mögliche Last des ZMK wird in Kapitel 5 ("Modulation") und in
Kapitel 8 ("Laboranlage") mitberücksichtigt. Im zweiten Teil werden die
unterschiedlichen Spannungs-Nullkomponenten des Systems diskutiert.

Mit Unterkapitel 3.6 wird anhand von zwei Tabellen gezeigt, dass die
Umrichtergleichungen anstatt mit Dreiphasengrössen auch mit Drehzeigern
und Zeigern ausgedrückt werden können. Damit wird der Einblick in die ana-
lytischen Zusammenhänge gefördert. Die Leistungsbilanzen gemäss
Unterkapitel 3.5 folgen direkt aus den hergeleiteten ZMK-Gleichungen.

Zuletzt kommt in Unterkapitel 3.7 "Mathematische Äquivalenz von EMK
und ZMK" zum Ausdruck, dass die Schaltfunktionen der beiden Matrix-
konvertertypen EMK und ZMK ineinander übergeführt werden können. Es
ist nämlich möglich, die Verwandtschaft der beiden MK mathematisch auf-
zuzeigen. Damit kann mit beiden Schaltungen mit jeweils verschiedenen
Modulatoren exakt dasselbe Input-Output-Verhalten an den Eingangsan-
schlüssen und an den Ausgangsanschlüssen erzeugt werden
immer unter der Voraussetzung, dass aufgrund der reduzierten Matrixeigen-
schaften des ZMK momentan maximal zwei Eingangsphasen auf die drei
Ausgangphasen durchgeschaltet werden (vergleiche Tabelle 2.3, Kapitel 2).

In Figur 3.1 ist eine komplette Übersicht über das ganze System mit den fest-
gelegten Bezeichnungen gegeben. Sämtliche Zählpfeildefinitionen für Strö-
me und Spannungen gehen daraus hervor.

3.1 Gleichungen auf der Netzseite

Das elektrische dreiphasige Netz kann hier für jede Phase durch eine
innere erzeugte dreiphasige Wechselspannungsquelle bezüglich
des (Netz-)Nulleiters und einem ohmsch-induktiven Spannungsabfall

sij

a,b,c x,y,z –

a,b,c
uNia b, c, 0
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über der Leitung mit der Innenimpedanz
zwischeninnerer erzeugterNetzspannung undabgegriffenerNetz-
spannung  modelliert werden.

Die am realen Netzanschluss vorhandene Spannung ist somit in
allen drei Phasen wie folgt nach Gl. (3.1) definiert (Figur 3.1):

(3.1)

In dieser Arbeit werden die Phasenwerte der Netzpannungen als fest
vorgegeben angesehen. Zur Vereinfachung der Modellierung wird im folgen-
den bewusst auf den Einfluss einer Innenimpedanz des Netzes verzich-
tet, d.h. es gelte immer . Bevor die eigentlichen
Netzgleichungen formuliert werden, soll noch im nächsten Abschnitt kurz
auf die Definition dreiphasiger bzw. gleichphasiger Grössen eingegangen
werden.

3.1.1 Definition dreiphasiger und gleichphasiger Grössen

Generell können beliebige Ströme bzw. (Phasen-)Spannungen
gegenüber einem allgemeinenBezugspotential BP in den drei Phasen
neben den reindreiphasigenAnteilen bzw. zusätzlich
jeweils einegleichphasige Komponente  bzw.  enthalten:

und (3.2)

Die beiden Komponenten genügen folgenden Gleichungen:

und (3.3)

(3.4)

und (3.5)

Während diedreiphasigenPhasenwerte bzw. in ihrer
Summe verschwinden (Gl. (3.3) (3.4)), tritt dergleichphasigeAnteil
(auchNullkomponentegenannt) bei einem symmetrischen Netz in allen Pha-
sen immer gleich stark auf (Gl. (3.5)). Die Nullkomponente berechnet sich,
indem Gl. (3.2) für jede einzelne Phase aufaddiert und unter Berücksich-
tigung der Gl. (3.3) bzw. Gl. (3.4) nach  bzw. aufgelöst wird.

uLtga b, c, ZLtg RLtg
2 LLtg

2+=
uNia b, c, 0

uNa b, c, 0

uNa b, c, 0

uNa b c0,, = uNia b c0,, uLtga b, c,–

uNa b, c, 0

ZLtg
ZLtg RLtg LLtg 0= = =

i r s t,, ur s tBP,,
r,s,t

i r s t,, 3, ph ur s t,, 3, ph
iNull uNull B,

i r s t,, = i r s t,, 3, ph iNull+ ur s tBP,, = ur s t,, 3, ph uNull BP,+

i r 3, ph is 3, ph i t 3, ph+ + = 0

ur 3, ph us 3, ph ut 3, ph+ + = 0

iNull =
1
3
--- i r i s i t+ +( ) uNull BP, =

1
3
--- urBP usBP utBP+ +( )

i r s t,, 3, ph ur s t,, 3, ph
÷ xNull

r,s,t
iNull uNull BP,
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3.1.2 Netzspannungen und Netzströme

Eine Nullkomponente in der Netzspannung ist im Modell
durchaus denkbar. So gilt analog zu Gl. (3.2) (3.5) im besonderen für die
drei Netzspannungen :

(3.6)

(3.7)

(3.8)

Da in dieser Arbeit von einem Dreileitersystem ausgegangen wird, bei dem
der Nulleiter nicht an der Last angeschlossen ist, kann im Nulleiter kein
Strom fliessen.

(3.9)

Bei einem Vergleich des Nulleiterstromes gemäss Gl. (3.9) mit der ana-
log zur Gl. (3.8) definierten Nullkomponente des Netzstromes
zeigt sich, dass der Netzstrom nach Gl. (3.10) keine Nullkomponente
aufweisen kann, da er direkt proportional zum Nulleiterstrom  ist.

(3.10)

3.1.3 Allgemeine Gleichungen des Eingangsfilters

Das Eingangsfilter zwischen Netzanschluss und Umrichter muss unter
Berücksichtigung seiner Umgebung zwei Voraussetzungen erfüllen:

• Der zweistufigeMatrixkonverter (ZMK) erzeugt unter Betätigung seiner
Umschalter (siehe Figur 2.4, Seite 56) Stromsprünge an seinem GR-Ein-
gang. Deshalb darf das Filterauf der Umrichterseite ausschliesslich
Kapazitäten aufweisen, die solche aufgeprägten Sprünge im Strom
zulassen ( Spannungsquellencharakter!).

• Die Zuleitungsinduktivitäten zum Netzanschluss halten den Netz-
strom kurzzeitig fest und verbieten sprunghafte Stromänderungen.
Für eine noch bessere Stromglättung soll das Filterauf der Netzseite
zusätzlicheInduktivitäten aufweisen, die zusammen mit den Induk-
tivitäten  Stromsprüngeverhindern( Stromquellencharakter!).

uN N, ull 0, uNa b, c, 0
÷

uNa b, c, 0

uNa b, c, 0 = uNa b, c, 0 3, ph uN N, ull 0,+

uNa0 3, ph uNb0 3, ph uNc0 3, ph+ + = 0

uN N, ull 0, =
1
3
--- uNa0 uNb0 uNc0+ +( )

iN0 = iNa iNb iNc+ +( ) = 0

iN0
iN Nul, l iNa b c,,

iN Null,
iN0

iN Null, =
1
3
--- iN0 = 0

CF
→

LLtg
iNa b c,,

LF
LLtg →
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Unter diesen Bedingungen wird für das Eingangsfilter gemäss Figur 3.1 von
der einfachsten Topologie ausgegangen. Es stellt mit den zwei Energiespei-
chern und für die Phasen ein dynamisches System 4. Ordnung
dar (Begründung siehe in Unterkapitel 7.1, Seite 287). Unter der Vorausset-
zung eines verlustlosen, einfachen LC-Filters am Eingang des GR gelten die
untenstehenden Maschen-, Knoten- und Zweipolgleichungen Gl. (3.11)
(3.15). Dabei wird immer angenommen, dass die Filterelemente und
in allen Phasen  gleich gross sind.

3.1.4 Einfluss einer Nullkomponente in der Netzspannung

Da für die drei Filterkapazitäten von einer Stern-( )-Schaltung ausge-
gangen wird, besteht die Möglichkeit, deren Sternpunkt K entweder mit dem
Nulleiter zu verbinden oder nicht. Geht man davon aus, dass diese Verbin-
dung K-0 offen bleibt, dann muss die Summe der Kondensatorströme

Null sein, ähnlich wie bei den Netzströmen nach
Gl. (3.9). Daraus folgt unmittelbar aus der Knotengleichung (3.13) unter
Berücksichtigung von Gl. (3.9), dass auch kein Nullstrom in den GR
hineinfliessen kann. Sind die jeweiligen Filterwerte für und in allen
Phasen identisch wie oben angenommen dann können zudem keine
gleichphasigen Anteile in den Spannungen über den Fil-
terkapazitäten vorkommen, sondern nur in der Spannung zwischen
dem Kondensator-Sternpunkt K und dem Nulleiter auftreten. Diese Verlage-
rung einer allfälligen Nullkomponente rührt daher, dass nur ein
gleichphasiger Strom eine gleichphasige Spannung erzeu-
gen kann (siehe Gl. (3.15)). Ein solcher Strom kann aber wegen der
offenen Verbindung zwischen Sternpunkt K und Nulleiter nicht fliessen. Also

(Grosse Masche) (3.11)

(Kleine Masche) (3.12)

(Knoten am LC-Filter) (3.13)

(Filterinduktivität) (3.14)

(Filterkapazität) (3.15)

LF CF a,b,c

÷
LF CF

a,b,c

uNa b c, 0, = uL fa b, c, uCa b cK,, uK0+ +

uCa b c, 0, = uCa b cK,, uK0+

iNa b c,, = iCa b c,, iGRa b c,,+

uLfa bc, = LF td
d

iNa b c,,⋅

iCa b, c, = CF td
d

uCa b cK,,⋅

CF

iCa iCb iCc+ + 0= iNa b c,,

iGR Null,
LF CF

– –
uC N, ull 0, uCa b cK,,

CF uK0

uC N, ull 0,
iC Null, uC Null 0,,

iC Null,
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fliesst auch durch die Kapazitäten kein gleichphasiger Strom .
Somit gelten für die Kondensatorspannungen und für die netzseitige
Stern-Nullpunkt-Spannung :

(3.16)

(3.17)

(3.18)

Es ist sehr wichtig zu erwähnen, dass sich über der Filterinduktivität kei-
ne gleichphasige Spannung bilden kann. Dies geht unmittelbar aus
den Gl. (3.9) und Gl. (3.14) hervor. Daraus folgt unter Einbezug der
Maschengleichung (3.11), dass eine allfällige Netzspannungs-Nullkompo-
nente nur zwischen dem Stern-Nullpunkt K-0 abfallen kann. Es
gilt:

(3.19)

Es wird hier immer davon ausgegangen, dass die Netzspannungen
keine solche überlagerte Nullkomponente aufweisen, so dass unter
Verwendung von Gl. (3.12) gilt:

(3.20)

(3.21)

Abweichungen von dieser Annahme kommen in dieser Arbeit nicht vor.

3.2 Gleichungen des Gleichrichters (GR)

Wie in Kapitel 2 bereits gezeigt wurde, setzt sich derzweistufigeMatrixkon-
verter (ZMK) aus zwei Stufen zusammen, nämlich aus einem Wechselspan-
nungs-Gleichrichter (GR) auf seiner Netzseite und aus einem Gleich-
spannungs-Wechselrichter (WR) auf seiner Lastseite.

In diesem Unterkapitel sollen nun sämtliche analytischen Zusammenhänge
der ersten Stufe des ZMK, nämlich des Wechselspannungs-Gleichrichters,
untersucht und systematisch aufgelistet werden. Unter Berücksichtigung der
Benennungsart nach Tabelle 2.1 in Kapitel 2 wird für die weiteren Kapitel die
übliche KurzbezeichnungGleichrichter (GR) benutzt. Diese Bezeichnung

CF iC Null,
uCa b cK,,

uK0

uCa b cK,, = uCa b cK 3ph,,,

uCaK uCbK uCcK+ + = 3uC Null K,, = 0
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uN Null 0,,

uN Null 0,, = uC Null 0,, = uK0
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bezieht sich also auf die Spannungs-Konversion der netzseitigen Stufe.
Alle in diesem Kapitel hergeleiteten Gleichungen beziehen sich auf die im
Übersichtsbild von Figur 3.1 (Seite 66) definierten Grössenbezeichnungen.

3.2.1 Umschalter-Darstellung

Die netzseitige Stufe des ZMK besteht aus einemGleichr ichter (GR). Dieser
kann gemäss Figur 3.2 wie in Figur 2.4 auf Seite 56 bereits gezeigt wurde

unter idealen Voraussetzungen mit trägheitslosen verlustfreien 3-Pt-Um-
schaltern modelliert werden.

Durch die Darstellung mit Umschaltern sind alle verbotenen Schaltzustände
des GR von vornherein ausgeschlossen. Die laut Kapitel 2 bereits formulier-
ten Schaltvorschriften führen zu folgender wichtigenGR-Schaltvorschrift:

Figur 3.2: Prinzipielle Funktionsweise desGR mit 3-Pt-Umschaltern,
Bezugspotentiale0 (=Nulleiter des Netzes) undM (=DC-Mitte).

GR-Schaltvorschrift: Jeder Umschalter p bzw. n muss momentangenau
eine elektrisch leitende Verbindungzwischen der DC-Klemme p- bzw. n
und einem der drei Netzanschlüssen  herstellen.
Mit 3-Pt-Umschaltern kann diese Anforderung erfüllt werden.
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uGRab
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3.2.2 GR-Schaltfunktionen

Die beiden 3-Pt-Umschalter des GR mit ihrem Drehpunkt an der DC-Klem-
me p bzw. n sollen mit der Kurzbezeichnung p- bzw. n-Umschalter angespro-
chen werden. Die Position des p- bzw. n-Umschalters kann direkt mit Hilfe
von Schaltfunktionen mathematisch beschrieben werden. In diesem
Abschnitt wird auf zwei verschiedene Definitionen von Schaltfunktionen und
auf deren gegenseitigen Zusammenhänge eingegangen.

Definition der Umschalter-bezogenen GR-Schaltfunktionen

Der GR kann direkt über die beiden -Umschalter angesteuert werden. Zur
Kodierung des aktuellen (Um-)Schalterzustandes werden soge-
nannte GR-Schaltfunktionen mit der Bezeichnung ( ,

) benutzt. Sie geben an, welche Verbindung zwischen den DC-
Klemmen und den AC-Netzanschlüssen geschlossen und
welche Verbindungenoffen sind. So stellen z.B. die Schaltfunktio-
nen und in Figur 3.2 den aktuellen Schaltzustand

des GR dar. Dabei sind der p-Umschalter mit
Anschluss a und der n-Umschalter mit Anschluss b verbunden. Tabelle 3.1
zeigt alleneunmöglichen erlaubten GR-Schaltzustände inklusive
der drei GR-Nullzustände .

In Tabelle 3.1 fällt auf, dass pro Schaltzustand immer genau eine
-Schaltfunktion eins ist, während die anderen beiden desselben

Umschalters den Wert Null annehmen. Dieses Merkmal ist eine direkte Kon-
sequenz der oben aufgestellten GR-Schaltvorschrift. Auf der linken Seite der
Tabelle 3.1 werden den neun GR-Schaltzuständen alle möglichen
ZMK-Schaltzustände gemäss der Numerierung in Tabelle 2.2 (Seite 62)
zugeordnet. Dabei spielen die WR-Schaltzustände  keine Rolle.

Definition kombinierter GR-Schaltfunktionen

Die dreikombiniertenSchaltfunktionen (mit ) seien wie folgt
in Abhängigkeit der Umschalter-bezogenen Schaltfunktionen  definiert:

(3.22)

Sie können die drei möglichen Werte annehmen und den ent-
sprechenden Schaltzuständen gemäss Tabelle 3.1 zugeordnet wer-
den. Solche kombinierten d.h. aus p- und n-Umschalter-bezogenen Schalt-
funktionen zusammengesetzte Schaltfunktionen sind reine Rechengrös-

sij

p,n
SZpn GR,

sij i p,n{ }∈
j a,b,c{ }∈

p,n a,b,c sij 1=( )
sij 0=( )

spa 1= snb 1=
SZpn GR, ab( ) ab≅=

SZpn GR,
aa( ) bb( ) cc( ),,

SZpn GR,
p,n sij

SZpn GR,

SZxyz WR,

sj

sj j a,b,c{ }∈
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sen und eignen sich häufig zu einer kompakteren Darstellung von Umrichter-
gleichungen, die in den nächsten beiden Abschnitten 3.2.3 und 3.2.4
analytisch hergeleitet werden.

Die kombinierten GR-Schaltfunktionen haben allerdingskeinen
unmittelbaren Bezugzum Schaltzustand SZ eines einzelnen -Umschal-
ters. Daher kann im Gegensatz zu den Umschalter-bezogenen Schaltfunktio-
nen aus den kombinierten Schaltfunktionen nicht mehr eindeutig auf
die aktuellen -Umschalter-Positionen zurückgeschlossen werden, wie aus
Tabelle 3.1 am Beispiel der GR-Nullzustände leicht eingesehen werden
kann. Dort nehmen nämlich alle kombinierten Schaltfunktionen unabhän-
gig vom aktuellen GR-Nullzustand den Wert Null an.

Numerierte
GR-Schaltzustände

mit

Gleichrichter-Schaltfunktionen

p-Umschalter n-Umschalter kombiniert

Tabelle 3.1: Erlaubte Werte für die GR-Schaltfunktionen  und :
gewöhnliche Schaltzustände, Nullzustände.

SZpn GR, pn( ) SSKGR∈=

 p,n a,b,c{ }∈ spa spb spc sna snb snc sa sb sc

ab( ) ≅ SZ01 …, 06, 1 0 0 0 1 0 1 1– 0

ac( ) ≅ SZ07 …, 12, 1 0 0 0 0 1 1 0 1–

bc( ) ≅ SZ13 …, 18, 0 1 0 0 0 1 0 1 1–

ba( ) ≅ SZ19 …, 24, 0 1 0 1 0 0 1– 1 0

ca( ) ≅ SZ25 …, 30, 0 0 1 1 0 0 1– 0 1

cb( ) ≅ SZ31 …, 36, 0 0 1 0 1 0 0 1– 1

aa( ) ≅ SZ37 …, 42, 67 68,, 1 0 0 1 0 0 0 0 0

bb( ) ≅ SZ43 …, 48, 69 70,, 0 1 0 0 1 0 0 0 0

cc( ) ≅ SZ49 …, 54, 71 72,, 0 0 1 0 0 1 0 0 0

sij sj

sa,b,c
p,n

sij sj
p,n

sj
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Zusammenhänge zwischen den GR-Schaltfunktionen

Es ist offensichtlich, dass infolge der GR-Schaltvorschrift aus
Abschnitt 3.2.1 die GR-Schaltfunktionen pro -Umschalter nicht völlig
unabhängig voneinander gewählt werden können. Da nur immereineVerbin-
dung pro Umschalter geschlossen sein darf, gelten folgende Regeln:

Aufgrund des Zusammenhanges zwischen Umschalter-bezogenen und kom-
binierten Schaltfunktionen nach Gl. (3.22), folgt zusammen mit den
Gl. (3.23) (3.24) sofort eine feste Beziehung zwischen den kombinierten
Schaltfunktionen :

(3.25)

Eine Überprüfung dieser Beziehung kann leicht anhand der rechten Spalten
für den p- und den n-Umschalter in Tabelle 3.1 durchgeführt werden.

3.2.3 Erzeugung der DC-Spannungen

Wie bereits zu Beginn dieses Unterkapitels 3.2 (Seite 71) festgehalten wurde,
ist die Gleichr ichter-(GR)-Schaltung nach ihrer Spannungs-Konversion
benannt. Der GR bewirkt durch seine schaltende Funktionsweise sowohl
Sprünge in der umgewandelten Spannung als auch im umgewandelten Strom.
Die genaue Wirkungsweise in Richtung derSpannungs-Konversion (siehe
Figur 3.3) sei als Ergänzung zu Abschnitt 2.2.2 (Seite 58) unter Benutzung
der Beschriftungen aus Figur 3.1 und Figur 3.2 anschliessend ausführlich
erläutert. Es handelt sich bei diesem elektrischen Umwandlungsvorgang um
eineWechselspannungs-Gleichrichtung.

(p-Umschalter) (3.23)

(n-Umschalter) (3.24)

p,n

spa spb spc+ + = 1

sna snb snc+ + = 1

÷
sj

sa sb sc+ + = 0
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Figur 3.3: Prinzipielle Wirkungsweise desGR mit Spannungs- und Strom-
Konversionspfad; Ansteuerung über einen Modulator.

Prinzip der GR-Spannungs-Konversion (Figur 3.3 und Figur 3.2)

Der GR erzeugt ausgehend von den AC-seitig an den Netzanschlüssen
eingeprägten kontinuierlichendreiphasigen GR-Eingangs(-phasen-)span-
nungen mit Hilfe seines Modulators DC-seitig an den
Zwischenkreisklemmen zweigeschalteteGR-Ausgangsspannungen

 und .

Jede dieser erzeugten auf den Nulleiter bezogenen DC-seitigen Aus-
gangsspannungen setzt sich während durch den GR-Modulator fest-
gelegten Zeitabschnitten auseinzelnenAC-Eingangsspannungen
zusammen. Diese werden je DC-Klemme immer direkt

• mit positivem Vorzeichen ( )

auf die beiden DC-Klemmen  durchgeschaltet.
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Die DC-Klemmen sehen alsobei beliebiger Positionder beiden -
Umschalter jeweils eine DC-Spannung , die momentan genau aus
einer der dreidirekt durchverbundenen kontinuierlichen netzseitigen GR-
Eingangsspannungen besteht. Infolgedessen befinden sich die DC-
Klemmen auf definiertem Potential; Sie sind im Normalbetrieb gegen-
über dem Netz-Nulleiterimmer bespannt.
Jede der erzeugten DC-Spannungen nimmt also momentan genau
einen der folgendendrei Spannungswerte an:

(3.26)

Drückt man die möglichen Werte der resultierenden DC-Differenzspannung
(siehe Gl. (3.30)) in Funktion derverketteten GR-Eingangsspannungen

gemäss Figur 3.2 aus, so ergeben sich fol-
gendesieben verkettete Spannungswerte:

(3.27)

Die Aufprägung der auf die DC-Seite durchgeschalteten AC-Spannun-
gen geschieht mit Hilfe von zeitabhängigen GR-Schaltfunktionen

, mit denen der Modulator die -Umschalter des GR ansteuert.

Die so erzeugtenDC-Spannungen (=GR-Ausgangsspannungen)nach
Gl. (3.28) (3.30) seien hier für wiederum auf den Nulleiter0 bezo-
gen dargestellt.

Die Differenz der beiden DC-Spannungen und (Gl. (3.28)
(3.29)) ergibt nach Gl. (3.30) dieDifferenzspannung (auchDC-Spannung
genannt) im DC-Zwischenkreis. Sie lässt sich mit Gl. (3.22) zugunsten einer
kompakteren Schreibweise auch mit den kombinierten Schaltfunktionen

 ausdrücken.

(3.28)

(3.29)

(DC-Spannung) (3.30)

(3.31)
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Die DC-Mitte M als wählbares Bezugspotential

Während also die auf den Nulleiter bezogenen DC-Spanungen sich
auf ein festes Bezugspotential beziehen, beinhaltet die Differenzspannung

keine Information mehr über die Abweichung der DC-Spannungen
 vom Nulleiter.

Anstelle des Nulleiters lässt sich als Bezugspotential auch eine sogenannte
DC-MitteM, auch DC-Mittelabgriff genannt, definieren (Figur 3.2). Sie
befindet sich potentialmässig genau in der Mitte zwischen dem Potential an
der p- und an der n-Klemme. Zum Beispiel bei (konventionellen) Spannungs-
Zwischenkreisumrichtern mit einer Kapazität im DC-Zwischenkreis ist es
sinnvoll, die DC-seitigen Spannungen auf die Zwischenkreis-Mitte M (z.B.
am Mittelabgriff zwischen zwei gleich grossen, in Serie geschalteten Kon-
densatoren) zu beziehen. Diese Betrachtungsweise wird vor allem dann ver-
wendet, wenn die Netzseite gar nicht beachtet wird. Die DC-Mitte M ist also
vom Nulleiter entkoppelt. Diese Idee lässt sich analog für den ZMK überneh-
men, mit dem Unterschied, dass hier die DC-Mitte M nicht real abgreifbar ist,
da kein Speicherelement im Zwischenkreis existiert. Für die spätere Auftei-
lung von gleichphasigen Spannungs-Komponenten auf der Lastseite in ver-
schiedenartige Nullkomponenten wird dieser fiktive Mittelabgriff M sehr
nützlich sein (siehe dazu Abschnitt 3.4.2).

Die DC-Spannungen lassen sich unter Berücksichtigung des DC-
Mittelabgriffs M wie folgt ausdrücken:

(3.32)

(3.33)

Die auf die DC-Mitte M bezogenen Spannungen in Gl. (3.32)
(3.33) stellen betragsmässig jeweils gerade die halbe DC-Spannung dar.
Sie teilen sich die DC-Spannung  in zwei Hälften auf.

(3.34)

(3.35)

Nun werden die DC-Spannungen in Gl. (3.32) (3.33) zusammen
addiert und die resultierende Gleichung unter Berücksichtigung der
Gl. (3.34) (3.35) nach derDC-Mittenspannung  aufgelöst:

udp n0,

ud
udp n0,

udp n0,
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udn0 = udnM uM0+

udp nM, ÷
ud

ud

udpM = ud 2⁄

udnM = ud 2⁄–

udp n0, ÷
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(DC-Mittenspannung) (3.36)

Wie Gl. (3.36) zeigt, berechnet sich die DC-Mittenspannung aus dem
arithmetischen Mittel der beiden auf den Nulleiter bezogenen DC-Spannun-
gen . Einerseits stellt die DC-Mittenspannung den gemeinsamen
Anteil in den beiden DC-Spannungen dar (also

). Diese Anschauung steht in unmittelbarem Zusammen-
hang zur gleichphasigen Spannungskomponente eines Dreiphasen-
systems nach Gl. (3.5) mit den Phasenspannungen . Andererseits sind
die auf die DC-Mitte M bezogenen Spannungen in Gl. (3.34)
(3.35) gleichtaktfrei, da deren Summe verschwindet, so dass für die Null-
komponente immer  gilt.

Die DC-Mittenspannung ist ein Mass dafür, wie gross neben einer evtl.
Netzspannungs-Nullkomponente die in den aufgrund derGR-
Schaltvorgängeerzeugten DC-Spannungen auftretende resultierende
Nullkomponente ist. Nähere Erklärungen zu allen Span-
nungs-Nullkomponenten im System sind dazu in Abschnitt 3.4.2 angegeben.

GR-Umschalterspannungen

Die Maschenbeziehungen mit den GR-Umschalterspannungen
und  sehen gemäss den Bezeichnungen in Figur 3.1 so aus:

(3.37)

(3.38)

(3.39)

Es ist offensichtlich, dass die Phasenspannungen über den -Umschaltern
in Gl. (3.38) (3.39) ein Mass für die Spannungsbeanspruchung der aus Lei-
stungshalbleitern aufgebauten Schalter sind (vergleiche Kapitel 4).

Polarität der DC-Spannung

Grundsätzlich sind die beiden DC-Klemmen im Zwischenkreis bezüg-
lich deren Polarität bezüglich des Nulleiters gleichwertig. Erst bei der Reali-
sierung des lastseitigen Wechselrichters mit Leistungshalbleitern gemäss
Kapitel 4 zeigt sich die Notwendigkeit, mit dem GR dafür zu sorgen, dass die
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DC-Spannung zwischen den -Klemmen immer als positive Grösse
oder als Nullgrösse aufgeprägt wird ( ). Damit kann auch die bisher
verwendete polare Bezeichnung der Klemmen mit “p” fürpositiveres Poten-
tial und “n” für negativeres Potentialbegründet werden. Trotzdem können
aber die auf den Nulleiter bezogenen DC-Spannungen jeweils immer-
noch beide Vorzeichen aufweisen unter Berücksichtigung der Gl. (3.30).

Die hergeleiteten Spannungs-Gleichungen Gl. (3.28) (3.39) sind jedoch
ohne Blick auf die Realisierung des zweistufigen Matrixkonverters für belie-
bige Vorzeichen der DC-Spannung  ohne Einschränkungen gültig.

3.2.4 Erzeugung der netzseitigen AC-Ströme

Der GR bewirkt durch seine schaltende Funktionsweise neben Spannungs-
sprüngen am GR-Ausgang ebenfalls Stromsprünge am GR-Eingang. Die
genaue Wirkungsweise in Richtung derStrom-Konversion (siehe Figur 3.3)
sei als Ergänzung zu Abschnitt 2.2.2 (Seite 59) unter Benutzung der
Beschriftungen aus Figur 3.1 anschliessend ausführlich erläutert. Die Strom-
Konversion verläuft genau in entgegengesetzter Richtung zur Spannungs-
Konversion (Abschnitt 3.2.3). Es handelt sich bei diesem elektrischen
Umwandlungsvorgang um eineGleichstrom-Wechselrichtung.

Prinzip der GR-Strom-Konversion (Figur 3.3 und Figur 3.2)

Der GR erzeugt ausgehend von dem DC-seitig an den Zwischenkreisklem-
men eingeprägten geschaltetenGR-Ausgangsstrom mit Hilfe seines
Modulators AC-seitig an den Netzanschlüssen drei wiederum
geschaltete dreiphasige GR-Eingangs(-phasen-)ströme .

Jeder dieser erzeugten AC-seitigen Eingangsströme setzt sich wäh-
rend durch den GR-Modulator festgelegten Zeitabschnitten aus Teilen des
DC-Ausgangsstromes  zusammen. Dieser kann je Netzanschluss

• ENTWEDERmit positivem Vorzeichen ( )
über den p-Umschalter

• ODERmit negativem Vorzeichen( )
über den n-Umschalter,

• ODER im Falle dass beide -Umschalter mit derselben Eingangspha-
se  verbunden sind gar nicht ( )

auf die einzelnen AC-Phasen  durchgeschaltet werden.
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Über dieAC-Anschlüsse fliesst alsoje nach Positionder beiden -
Umschalter jeweils ein AC-Strom , der sich momentan aus dem
abwechslungsweisedurchverbundenen (oder auchnicht durchverbundenen)
geschalteten DC-seitigen GR-Ausgangsstrom zusammensetzt. Bei gleich-
artiger Stellung der -Umschalter mit den Schaltzuständen
(Tabelle 3.1) werden die -Anschlüsse wegen des GR-seitig geschlosse-
nen Stromkreises (=GR-Freilauf)stromlos.
Jeder der erzeugten netzseitigen AC-Ströme nimmt also momentan
genau einen der folgendendrei Stromwerte an:

(3.40)

Man beachte, dass der DC-Strom durch den lastseitigenWechselrichter
(WR) direkt an dessen Eingang an den DC-Klemmen aufgeprägt wird
(siehe Abschnitt 3.3.4 "Erzeugung des DC-Stromes"). Aus diesem Grund
handelt es sich beim DC-Strom um einenbereits geschalteten
(DC-)Strom. Gleichzeitig wird derselbe DC-Strom vom GR als einge-
prägter, von aussen vorgegebener geschalteter DC-Strom angesehen. Der
Gleichrichter (GR) erzeugt dann in der oben beschriebenen Art einennoch-
malsgeschalteten (AC-)Strom , dessen Pulse sich insgesamt einer-
seits aus WR-bedingten und andererseits aus GR-bedingten Schalt-
handlungen zusammensetzen. Die aufgrund des WR vorhandenen Strom-
sprünge im DC-Strom spielen bei der Betrachtung des hier analysierten
Prinzips derGleichstrom-Wechselrichtungüberhaupt keine Rolle (vergleiche
analoge Aussage für die DC-Spannung auf Seite 88).

Die Aufprägung des auf die AC-Netzseite durchgeschalteten DC-Stro-
mes (bzw. gemäss Figur 3.4) erfolgt mit denselben Schaltfunktionen

, mit denen der Modulator durch Ansteuerung der -Umschalter alle
die unter Abschnitt 3.2.3 beschriebenen DC-Spannungen erzeugt.

GR-Umschalterströme und resultierende netzseitige AC-Ströme

Die den -Umschaltern zugeordneten sechs GR-Umschalterströme
und (auch GR-Zweigströme genannt) lassen sich mit

Anlehnung an die in Figur 3.1 benutzte Zählpfeildefinition wie folgt über die
GR-Schaltfunktionen  in Abhängigkeit des DC-Stromes  beschreiben:

(3.41)

(3.42)
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Das heisst die prozentuale Verteilung des DC-Stromes auf die einzelnen
Verbindungen der -Umschalter geschieht mit der entsprechenden
Gewichtung durch Schaltfunktionen. Auf der GR-Eingangsseite tritt
gerade der aufgeprägte Differenzstrom zwischen den -Umschal-
terströmen gleicher Phase nach Gl. (3.41) (3.42) in Erscheinung.
Dabei handelt es sich nach Gl. (3.43) um den erzeugten geschalteten GR-Ein-
gangsstrom in jeder Phase nach dem Eingangsfilter. Das heisst
der Strom  ist ein noch ungefilterter AC-Strom.

(3.43)

Einsetzen von Gl. (3.41) (3.42) in Gl. (3.43) führt mit Hilfe der in
Gl. (3.22) definierten kombinierten Schaltfunktionen auf den direkten
Zusammenhang zwischen dem DC-Strom und den resultierendennetzsei-
tigen ungefilterten AC-Strömen (=GR-Eingangsströme) .

Wie bereits erwähnt, beziehen sich alle in diesem Kapitel hergeleiteten Glei-
chungen auf die in Figur 3.1 (Seite 66) dargestellten Grössen mit entspre-
chend eingezeichneter Zählpfeilrichtung.

3.3 Gleichungen des Wechselrichters (WR)

Die zweite Stufe deszweistufigenMatrixkonverters (ZMK) besteht aus
einem Gleichspannungs-Wechselrichter (WR). Dabei wird, wie schon in
Tabelle 2.1 in Kapitel 2 festgelegt, die KurzbezeichnungWechselrichter
(WR) benutzt. Gleich wie beim GR bezieht sich diese Benennung auf die
Spannungs-Konversion. Der WR verbindet die beiden -Klemmen des
DC-Zwischenkreises mit den drei AC-Anschlüssen auf der Lastseite.
Das Ziel dieses Unterkapitels ist, in den folgenden Abschnitten auf die Funk-
tionsweise des WR mit den zugrundeliegenden Gleichungen näher einzuge-
hen. Die Ähnlichkeit der Beschreibungen im Vergleich mit dem vorherigen
Unterkapitel 3.2 "Gleichungen des Gleichrichters (GR)" ist nicht zu überse-
hen. Damit kann die Funktionsweise und auch die Verwandtschaft der beiden
Stufen des ZMK noch deutlicher zum Ausdruck gebracht werden.
Alle in diesem Unterkapitel hergeleiteten Gleichungen beruhen auf den im
Übersichtsbild von Figur 3.1 (Seite 66) definierten Grössenbezeichnungen.

(3.44)
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3.3.1 Umschalter-Darstellung

Die lastseitige Stufe des ZMK besteht aus einemWechselr ichter (WR). Die-
ser kann wie in Figur 2.4 auf Seite 56 bereits gezeigt wurde unter idealen
Voraussetzungen mit trägheitslosen verlustfreien 2-Pt-Umschaltern model-
liert werden (siehe Figur 3.4).

Durch die Darstellung mit Umschaltern sind alle verbotenen Schaltzustände
des WR von vornherein ausgeschlossen. Die laut Kapitel 2 auf Seite 55
bereits formulierten Schaltvorschriften führen zu folgender wichtigenGR-
Schaltvorschrift:

WR-Schaltvorschrift: Jeder Umschalter x, y bzw. z muss momentan
genau eine elektrisch leitende Verbindungzwischen dem AC-Lastanschluss
x, y bzw. z und einem der beiden DC-Klemmen  herstellen.
Mit 2-Pt-Umschaltern kann diese Anforderung erfüllt werden.

Figur 3.4: Prinzipielle Funktionsweise desWR mit 2-Pt-Umschaltern,
Bezugspotentiale0 (=Nulleiter des Netzes) undM (=DC-Mitte).
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3.3.2 WR-Schaltfunktionen

Die drei 2-Pt-Umschalter des WR mit ihrem Drehpunkt am lastseitigen AC-
Anschluss x, y bzw. z sollen mit der Kurzbezeichnung x-, y- bzw. z-Umschal-
ter angesprochen werden. Die Position des x-, y- bzw. z-Umschalters kann
direkt mit Hilfe vonSchaltfunktionenmathematisch beschrieben werden. In
diesem Abschnitt wird auf zwei verschiedene Definitionen von Schaltfunk-
tionen und deren gegenseitigen Zusammenhänge eingegangen.

Definition der Umschalter-bezogenen WR-Schaltfunktionen

Der WR kann direkt über die drei -Umschalter angesteuert werden. Zur
Kodierung des aktuellen (Um-)Schalterzustandes werden soge-
nannte WR-Schaltfunktionen mit der Bezeichnung ( ,

) benutzt. Sie geben an, welche Verbindung zwischen den AC-
Lastanschlüssen und den DC-Klemmen geschlossen und
welche Verbindungenoffen sind. So stellen z.B. die Schaltfunktio-
nen , und in Figur 3.4 den aktuellen Schaltzustand

des WR dar. Dabei sind der x-Umschalter mit Klemme
p und der y- sowie der z-Umschalter mit Klemme n verbunden. Tabelle 3.2
zeigt alleachtmöglichen erlaubten WR-Schaltzustände inklusive
der zwei WR-Nullzustände .

In Tabelle 3.2 fällt auf, dass pro Schaltzustand immer genau eine
-Schaltfunktion eins ist, während die andere desselben Umschalters

gleich Null wird. Dieses Merkmal ist eine direkte Konsequenz der oben auf-
gestellten WR-Schaltvorschrift. Auf der linken Seite der Tabelle 3.2 werden
den acht WR-Schaltzuständen alle möglichen ZMK-Schaltzu-
stände gemäss der Numerierung in Tabelle 2.2 (Seite 62) zugeordnet. Dabei
spielen die GR-Schaltzustände  keine Rolle.

Definition kombinierter WR-Schaltfunktionen

Die dreikombiniertenSchaltfunktionen (mit ) seien wie folgt
in Abhängigkeit der Umschalter-bezogenen Schaltfunktionen  definiert:

(3.45)

Sie können damit die zwei möglichen Werte annehmen und den
entsprechenden Schaltzuständen gemäss Tabelle 3.2 zugeordnet
werden. Solche kombinierten d.h. aus x-, y- und z-Umschalter-bezogenen

sij

x,y,z
SZxyz WR,

sij i x,y,z{ }∈
j p,n{ }∈

x,y,z p,n sij 1=( )
sij 0=( )

sxp 1= syn 1= szn 1=
SZxyz WR, pnn( )=

SZxyz WR,
ppp( ) nnn( ),

SZxyz WR,
x,y,z sij

SZxyz WR,
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Schaltfunktionen zusammengesetzte Schaltfunktionen eignen sich häu-
fig zu einer kompakteren Darstellung von Umrichtergleichungen, die in den
nächsten beiden Abschnitten 3.3.3 und 3.3.4 analytisch hergeleitet werden.

Die kombinierten WR-Schaltfunktionen stellen im Gegensatz zu den
kombinierten GR-Schaltfunktionen einen unmittelbaren Bezugzum
Schaltzustand SZ eines einzelnen -Umschalters her (vergleiche
Seite 74). Das liegt daran, dass die kombinierten Schaltfunktionen sich
immer aus einem p-Anteil und einem n-Anteil zusammensetzen (siehe Defi-
nitionen Gl. (3.22) und (3.45)). Dabei nimmt jeder Umschalter des WR eben-
falls die beiden möglichen Schaltzustände p oder n an, während ein GR-
Umschalter nur jeweils zueinemDC-Pol p oder n gehört und somit völlig
unabhängig vom anderen Gegenpol ist. Also kann wie bei den Umschalter-
bezogenen Schaltfunktionen aus den kombinierten Schaltfunktionen
eindeutig auf die aktuellen -Umschalter-Positionen zurückgeschlossen
werden, wie aus Tabelle 3.2 rechts leicht eingesehen werden kann. Dort stel-
len nämlich alle kombinierten Schaltfunktionen den aktuellen WR-Schalt-
zustand des jeweiligen Umschalters dar. Ein solcher Rückschluss ist beim GR
nur für Nicht-Nullzustände möglich (siehe Tabelle 3.1).

Numerierte
WR-Schaltzustände

mit

Wechselrichter-Schaltfunktionen

x-Um-
schalter

y-Um-
schalter

z-Um-
schalter

kombiniert

Tabelle 3.2: Erlaubte Werte für die WR-Schaltfunktionen  und :
gewöhnliche Schaltzustände, Nullzustände.

– si

SZxyz WR, xyz( ) SSKWR∈=

 x,y,z p,n{ }∈ sxp sxn syp syn szp szn sx sy sz

pnn( ) = SZ01 07 13… 31,,,, 1 0 0 1 0 1 1 1– 1–

ppn( ) = SZ02 08 14…,,, 32, 1 0 1 0 0 1 1 1 1–

npn( ) = SZ03 09 15…,,, 33, 0 1 1 0 0 1 1– 1 1–

npp( ) = SZ04 10 16…,,, 34, 0 1 1 0 1 0 1– 1 1

nnp( ) = SZ05 11 17…,,, 35, 0 1 0 1 1 0 1– 1– 1

pnp( ) = SZ06 12 18…,,, 36, 1 0 0 1 1 0 1 1– 1

ppp( ) = SZ55 … 60 67 69 71,,,,, 1 0 1 0 1 0 1 1 1

nnn( ) = SZ61 … 66 68 70 72,,,,, 0 1 0 1 0 1 1– 1– 1–
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x,y,z
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Zusammenhänge zwischen den WR-Schaltfunktionen

Es ist offensichtlich, dass infolge der WR-Schaltvorschrift aus
Abschnitt 3.3.1 die WR-Schaltfunktionen pro -Umschalter nicht völlig
unabhängig voneinander gewählt werden können. Da nur immereineVerbin-
dung pro Umschalter geschlossen sein darf, gelten folgende Regeln:

Einen festen Zusammenhang zwischen den kombinierten Schaltfunktionen
wie beim GR nach Gl. (3.25) gibt es beim WR nicht. Dies kann durch zeilen-
weises Aufaddieren der Zahlenwerte für , und in den rechten Spalten
in Tabelle 3.2 leicht überprüft werden mit der Erkenntnis, dass die Summe
unterschiedliche Resultate ergibt.

3.3.3 Erzeugung der lastseitigen AC-Spannungen

Wie bereits zu Beginn dieses Unterkapitels 3.3 (Seite 82) festgehalten wurde,
ist die Wechselr ichter-(WR)-Schaltung nach ihrer Spannungs-Konversion
benannt. Der WR bewirkt durch seine schaltende Funktionsweise sowohl
Sprünge in der umgewandelten Spannung als auch im umgewandelten Strom.
Die genaue Wirkungsweise in Richtung derSpannungs-Konversion (siehe
Figur 3.5) sei als Ergänzung zu Abschnitt 2.2.2 (Seite 58) unter Benutzung
der Beschriftungen aus Figur 3.1 und Figur 3.4 anschliessend ausführlich
erläutert. Es handelt sich bei diesem elektrischen Umwandlungsvorgang um
eineGleichspannungs-Wechselrichtung.

(x-Umschalter) (3.46)

(y-Umschalter) (3.47)

(z-Umschalter) (3.48)

x,y,z

sxp sxn+ = 1

syp syn+ = 1

szp szn+ = 1

sx sy sz
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Figur 3.5: Prinzipielle Wirkungsweise desWR mit Spannungs- und Strom-
Konversionspfad; Ansteuerung über einen Modulator.

Prinzip der WR-Spannungs-Konversion (Figur 3.5 und Figur 3.4)

Der WR erzeugt ausgehend von den DC-seitig an den Zwischenkreisklem-
men eingeprägten geschaltetenWR-Eingangsspannungen
(bzw. ) mit Hilfe seines Modulators AC-seitig an den Lastanschlüs-
sen drei wiederumgeschaltetedreiphasige WR-Ausgangs(-pha-
sen-)spannungen  (bzw. ).

Jede dieser erzeugten entweder auf die DC-Mitte M oder auf den Nulleiter
bezogenen AC-seitigen Ausgangsspannungen (bzw.

) setzt sich während durch den WR-Modulator festgelegten Zeit-
abschnitten aus den einzelnen DC-Eingangsspannungen (bzw.

) zusammen. Diese werden je Lastanschluss  immer direkt

• mit positivem Vorzeichen ( )

auf die einzelnen AC-Anschlüsse  durchgeschaltet.
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Die AC-Anschlüsse sehen alsobei beliebiger Positionder drei -
Umschalter jeweils eine AC-Spannung (bzw. ), die
momentan genau aus einer der zweimit positivem Vorzeichendurchverbun-
denen geschalteten DC-seitigen WR-Eingangsspannungen (bzw.

) besteht. Infolgedessen befinden sich die AC-Anschlüsse auf
definiertem Potential; Sie sind im Normalbetriebimmer bespannt.
Jede der erzeugten lastseitigen AC-Spannungen (bzw. )
nimmt momentan genau einen der folgendenzwei Spannungswerte an:

 (bzw. ) (3.49)

Man beachte, dass die DC-Spannungen durch den netzseitigen
Gleichrichter (GR) direkt an dessen Ausgang an den DC-Klemmen auf-
geprägt werden (siehe Abschnitt 3.2.3 "Erzeugung der DC-Spannungen").
Aus diesem Grund handelt es sich bei der DC-Spannung um eine
bereitsgeschaltete (DC-)Spannung. Gleichzeitig wird dieselbe DC-Span-
nung vom WR als eingeprägte, von aussen vorgegebene, geschaltete
DC-Spannung angesehen. DerWechselrichter(WR) erzeugt dann in
der oben beschriebenen Art einenochmals geschaltete (AC-)Spannung

(bzw. ), deren Pulse sich insgesamt einerseits aus GR-
bedingten und andererseits aus WR-bedingten Schalthandlungen zusammen-
setzen. Die aufgrund des GR vorhandenen Spannungssprünge in der DC-
Spannung spielen bei der Betrachtung des hier analysierten Prinzips
der Gleichspannungs-Wechselrichtungüberhaupt keine Rolle (vergleiche
analoge Aussage für den DC-Strom auf Seite 81).

Die Aufprägung der auf die AC-Lastseite durchgeschalteten DC-Span-
nungen (bzw. ) geschieht mit Hilfe der WR-Schaltfunktionen

, mit denen der Modulator die -Umschalter ansteuert. Die erzeug-
ten lastseitigen AC-Spannungen (=WR-Ausgangsspannungen) können

• entweder alsPhasenspannungenmit

• dem DC-MittelabgriffM (=DC-Mitte)1 als Bezugspotential oder

• dem Nulleiter0 als Bezugspotential,

• oder alsverkettete Spannungen(unabhängig von einem Bezugspotential)

angeschrieben werden.

1) siehe unter Abschnitt 3.2.3 "Erzeugung der DC-Spannungen" die Bemerkungen zu
"Die DC-Mitte M als wählbares Bezugspotential" auf Seite 78
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Phasenwerte der WR-Ausgangsspannung

Die auf die DC-Mitte M bezogenenWR-Ausgangs(-phasen-)spannungen
 lauten unter Berücksichtigung der Gl. (3.34) (3.35) und (3.45):

Die auf denNulleiter 0 bezogenenWR-Ausgangs(-phasen-)spannungen
 lauten:

Die M-bezogene Darstellung der WR-Ausgangsspannung in den
Gl. (3.50) (3.52) rechts zeigt, dass eine einfachere Schreibweise mit kom-
binierten Schaltfunktionen möglich ist. Vor allem bei der späteren
Berechnung derLast(-phasen-)spannungen in Unterkapitel 3.4
erspart man sich bei der Rechnung mit M-bezogenen WR-Ausgangsspan-
nungen die gleichphasige Komponente (=DC-Mittenspa-
nung), die zwar (in Abhängigkeit der Modulation) fest mit der gegebenen
Netz-(GS)-Frequenz zusammenhängt, aber keinen Einfluss auf die Last-
ströme ausübt. Diese Nullkomponente wird also bei der Rech-
nung mit Nulleiter-bezogenen Spannungen immer mitgeschleppt, hat
allerdings den Vorteil, dass auf der Lastseite für die erzeugten AC-Spannun-
gen eine Zerlegung in verschiedenartige Nullkomponenten durchgeführt
werden kann. Nähere Erläuterungen dazu folgen in Unterkapitel 3.4.

Die Beziehung zwischen den WR-Ausgangsspannungen und
lautet ähnlich zu den Gl. (3.32) (3.33) mit den DC-Spannungen.

Die lastseitigen AC-Spannungen unterscheiden sich ebenfalls gerade um die
DC-Mittenspannung :

(3.56)
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(3.53)

(3.54)

(3.55)
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Verkettete WR-Ausgangsspannungen

Da es sich bei den WR-Ausgangsspannungen Gl. (3.53) (3.55) um Phasen-
spannungen handelt, können diese gleich wie die DC-Spannungen nur
mit Umschalter-bezogenen Schaltfunktionen ausgedrückt werden. Ähn-
lich wie bei der DC-Differenzspannung nach Gl. (3.31) lassen sich die
verketteten WR-Ausgangsspannungen mit kombinierten Schalt-
funktionen anschreiben. Dabei verlieren die verketteten Spannungen die
Information über die Abweichung aller Phasenspannungen vom Nulleiter. Zu
diesem Zweck wird von den Phasenwerten der auf die DC-Mitte M bezoge-
nen WR-Ausgangsspannungen in Gl. (3.50) (3.52) ausgegan-
gen, da dann dank den kombinierten Schaltfunktionen eine einfachere
Schreibweise möglich ist.

Die verketteten WR-Ausgangsspannungen  lauten:

WR-Umschalterspannungen

Die Maschenbeziehungen mit den WR-Umschalterspannungen
und nach Figur 3.1 führen durch Verwenden von Gl. (3.34)
(3.35) sowie Gl. (3.50) (3.52) auf folgendes Resultat:

(3.60)

(3.61)

Es ist offensichtlich, dass die Spannungen über den -Umschaltern in
Gl. (3.60) (3.61) ein Mass für die Spannungsbeanspruchung der aus Lei-
stungshalbleitern aufgebauten Schalter sind (vergleiche Kapitel 4).

3.3.4 Erzeugung des DC-Stromes

Der WR bewirkt gleich wie der GR durch seine schaltende Funktionsweise
neben Spannungssprüngen am WR-Ausgang ebenfalls Stromsprünge am
WR-Eingang. Die genaue Wirkungsweise in Richtung derStrom-Konversion

(3.57)

(3.58)

(3.59)
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(siehe Figur 3.5) sei als Ergänzung zu Abschnitt 2.2.2 (Seite 59) unter Benut-
zung der Beschriftungen aus Figur 3.1 und Figur 3.4 anschliessend ausführ-
lich erläutert. Die Strom-Konversion verläuft genau in entgegengesetzer
Richtung zur Spannungs-Konversion (Abschnitt 3.3.3). Es handelt sich bei
diesem elektrischen Umwandlungsvorgang um eineWechselstrom-Gleich-
richtung.

Über dieDC-Klemmen fliesst alsoje nach Positionder drei -
Umschalter jeweils ein DC-Strom , der sich momentan aus dem
abwechslungsweisedurchverbundenen (oder auchnicht durchverbundenen)
geschalteten AC-seitigen WR-Ausgangsstrom  zusammensetzt.
Bei gleichartiger Stellung der -Umschalter mit den Schaltzuständen

(gemäss Tabelle 3.2) werden die DC-Klemmen wegen des
WR-seitig geschlossenen Stromkreises (=WR-Freilauf)stromlos.
Unter Berücksichtigung der Gl. (3.69) und Gl. (3.73) in Unterkapitel 3.4
nimmt der erzeugte DC-Strom  einen der folgendensieben Werte an:

Prinzip der WR-Strom-Konversion (Figur 3.5 und Figur 3.4)

Der WR erzeugt ausgehend von den AC-seitig an den Lastanschlüssen
eingeprägten kontinuierlichendreiphasigen WR-Ausgangs(-pha-

sen-)strömen mit Hilfe seines Modulators DC-seitig an den Zwi-
schenkreisklemmen zweigeschalteteWR-Eingangströme und .

Jeder dieser erzeugten DC-seitigen Eingangsströme setzt sich wäh-
rend durch den WR-Modulator festgelegten Zeitabschnitten aus Teilen der
AC-Ausgangsströme zusammen. Diese werden wie folgt auf die DC-
Klemmen  durchgeschaltet:

• FALLS nureinerder drei -Umschalter mit der p-Klemme verbunden
ist die zwei anderen Umschalter sind dann mit der n-Klemme verbun-
den , dann wird dessen zugehöriger AC-Ausgangsstrom
mit positivem Vorzeichennach p durchgeschaltet ( ).

• FALLS nureinerder drei -Umschalter mit der n-Klemme verbunden
ist die zwei anderen Umschalter sind dann mit der p-Klemme verbun-
den , dann wird dessen zugehöriger AC-Ausgangsstrom
mit negativem Vorzeichennach n durchgeschaltet ( ).

• FALLS alle drei -Umschalter entweder mit der p-Klemme oder mit
der n-Klemme verbunden sind, dann wirdgar kein AC-Ausgangsstrom

 auf die DC-Seite  durchgeschaltet ( ).

Unter Berücksichtigung von Gl. (3.69) gilt die Beziehung .
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(3.62)

Die Aufprägung der auf die DC-Seite durchgeschalteten AC-Ströme
erfolgt mit denselben WR-Schaltfunktionen , mit denen der

Modulator durch Ansteuerung der -Umschalter alle die unter
Abschnitt 3.3.3 beschriebenen lastseitigen AC-Spannungen erzeugt.

WR-Umschalterströme und resultierender DC-Strom

Die den -Umschaltern zugeordneten sechs WR-Umschalterströme
und (auch WR-Zweigströme genannt) lassen sich mit

Anlehnung an die in Figur 3.1 benutzte Zählpfeildefinition wie folgt über die
WR-Schaltfunktionen in Abhängigkeit des lastseitigen AC-Stromes

 beschreiben:

(3.63)

(3.64)

Das heisst die prozentuale Verteilung des AC-Stromes über die drei
oberen, der p-Klemme zugewandten WR-Zweige und über die drei unteren,
der n-Klemme zugewandten WR-Zweige geschieht mit der entsprechenden
Gewichtung durch Schaltfunktionen . Auf der WR-Eingangsseite tritt
an jeder DC-Klemme gerade der aufgeprägte Summenstrom nach
Gl. (3.65) (3.66) in Erscheinung. Dieser setzt sich aus den jeweiligen WR-

-Zweigströmen (=WR- -Umschalterströme) gemäss den
Gl. (3.63) (3.64) zusammen.

Die erzeugtenDC-Ströme (=WR-Eingangsströme)  lauten:

(3.65)

(3.66)

Wird nun ähnlich zur Differenzspannung nach Gl. (3.30) einDifferenz-
strom definiert, dann lässt sich dieser aus der Differenz
von Gl. (3.65) (3.66) unter Verwendung der WR-Umschalterströme
Gl. (3.63) (3.64) sowie der Zusammenhänge zwischen den WR-Schalt-
funktionen in Gl. (3.46) (3.48) wie folgt bestimmen:
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(3.67)

Der Differenzstrom berechnet sich also gerade aus der Summe aller
Lastströme . Berücksichtigt man anhand von Figur 3.1 dabei, dass in
dieser Arbeit der Nulleiter nicht mit dem Sternpunkt S der Last verbunden
wird ( Dreileitersystem) und ruft sich die Gl. (3.9) auf Seite 69 zu Beginn
dieses Kapitels in Erinnerung, dass nämlich die Summe aller Netzströme

verschwindet, dann folgt unmittelbar die analoge Bedingung für die
Lastströme:

(3.68)

Es gibt also im Gegensatz zu einer beliebigen geschalteten DC-Spannung
keinenDifferenzstrom , d.h. es gilt immer . Das
bedeutet, dass die beiden Zwischenkreisströme und identisch sind
und somit nur von einem einzigen DC-Strom gesprochen wird. DerDC-
Strom  entspricht also gerade dem p-seitigen bzw. n-seitigen DC-Strom:

Stellt man sich einen Querschnitt durch die Mitte des DC-Zwischenkreises
(Figur 3.1) vor, dann wird durch die Trennung von GR und WR sofort klar,
dass bei stromlosem Nulleiter nur über die beiden DC-Klemmen zwei
Ströme und zur Last hinfliessen können. Dieser Summenstrom

muss nach der Knotenregel verschwinden, da sonst ein Rück-
strom  über den Nulleiter erforderlich wäre.

Einsetzen der Gl. (3.63) (3.66) in die obige Gl. (3.69) ergibt den DC-Strom
 in Abhängigkeit der Umschalter-bezogenen WR-Schaltfunktionen .

Mit dem arithmetischen Mittelwert der Gl. (3.70) (3.71) erhält man zusam-
men mit der Gl. (3.45) mit kombinierten Schaltfunktionen eine weitere
mögliche Beschreibung des DC-Stromes :

(DC-Strom) (3.69)

(3.70)

(3.71)
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÷
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Wie bereits erwähnt, beziehen sich alle in diesem Kapitel hergeleiteten Glei-
chungen auf die in Figur 3.1 (Seite 66) dargestellten Grössen mit entspre-
chender Zählpfeilrichtung.

3.4 Gleichungen auf der Lastseite

Da in Kapitel 3 die Gleichungen des ZMK im Vordergrund stehen, werden in
diesem Unterkapitel die Lastgleichungen nur in allgemeiner Form aufge-
stellt. So kann im Prinzip das Klemmenverhalten einer beliebigen als
Stromquelle wirkende Last mit diesen allgemeinen Gleichungen beschrie-
ben werden. Die Gleichungen der in dieser Arbeit betriebenen dreiphasigen
Käfigläufer-Asynchronmaschine (ASM) können unter Anhang A.1 in der
dreiphasigen Zeigerdarstellung nachgeschlagen werden. Sie eignen sich für
die hier angewandte konventionellefeldorientierteRegelung (FOR), die auch
kurz in Anhang A.1 erwähnt und in Figur 8.11 (Seite 326) bildlich dargestellt
ist. In den Kapiteln 5 8 wird immer eine geregelte ASM vorausgesetzt.

3.4.1 Lastanordnungen einer ASM

Da es sich bei der angehängten Last um eine ASM handelt, wird in Figur 3.6
direkt von den in der Praxis zwei möglichen Schaltungsvarianten, nämlich
der Stern-( )-Schaltung und der Dreiecks-( )-Schaltung, ausgegangen.

Die ASM als Last ist in Figur 3.6 mit allen in dieser Arbeit benutzen Bezugs-
potentialen versehen (gemäss den Bezeichnungen in Figur 3.1) und mit den
wesentlichen Grössen der Statorwicklungen (Index s) beschriftet. Unter der
Voraussetzung eines nicht mit der Last verbundenen Nulleiters gilt für die
Lastströme unabhängig von der Lastanordnung immer die folgende
Knotengleichung (vergleiche auch Gl. (3.68), Seite 93):

Folglich enthalten die Lastströme genausowenig wie die Netzströme
auch keine Strom-Nullkomponente (vergleiche Gl. (3.10)

Seite 69).

(3.72)

(3.73)

id =
1
2
--- sx i Lx⋅ sy i Ly⋅ sz i Lz⋅+ +( )

–
–

÷

∆

i Lx y z,,

i Lx iLy iLz+ + = 0

i Lx y z,,
iNa b c,, i L Null,
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Anschliessend seien die Gleichungen für die zwei verschiedenen Anordnun-
gen gemäss Figur 3.6 angegeben. Die Statorseite der Maschine ist durch die
Impedanz gekennzeichnet und wird in allen drei Statorwicklungen jeweils
als gleich gross angenommen.

Lastgleichungen beiStern-( )-Schaltung

Bei der -Schaltung (Figur 3.6 links) liegen die drei Stator-Phasenwicklun-
gen (Index s) der ASM zwischen jeweilseinemder Lastanschlüsse und
dem Sternpunkt S. Somit ergeben sich aus den vom WRaufgeprägtenWR-
Ausgangsspannungen (bzw. Lastphasenspannungen ) die
in der ASMresultierenden erzeugtenStatorwicklungsspanungen wie
folgt:

(3.74)

Analog zu den Spannungen in Gl. (3.74) können dieresultierenden erzeugten
Lastströme den durch dieaufgeprägtenWicklungsspannungen

in der Statorimpedanz hervorgerufenenStatorwicklungsströmen
 gleichgesetzt werden:

Figur 3.6: Angehängte ASM als Last in -Schaltung oder -Schaltung
mit eingezeichneten Bezugspotentialen0, S, M , K .
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(3.75)

Bei der -Schaltung ist der Sternpunkt Sabgreifbarund kann als Bezugs-
potential benutzt werden (siehe Figur 3.6). Der Sternpunkt S erweist sich als
nützlich, will man z.B. nur die stromtreibenden (also dreiphasigen) Last(-pha-
sen-)spannungen ermitteln. Diese weisen (aus denselben Gründen
wie die netzseitigen Kapazitätsspannungen nach Gl. (3.17),
Seite 71) wegen der offenen Verbindung zwischen ASM-Sternpunkt S und
Nulleiter (und ebenso DC-Mitte M) keine Spannungs-Nullkomponente

auf und können auf diese Weise entweder direkt gemessen oder
auch nach den Formeln Gl. (3.76) (3.77) berechnet werden.

(3.76)

(3.77)

Dabei enthält

• die Spannungs-Nullkomponente (SNK)
alle gleichphasigen Spannungsanteile in der auf den Nulleiter bezogenen
WR-Ausgangsspannung ;

• dieSpannungs-Nullkomponente (SNK)
alle gleichphasigen Spannungsanteile in der auf die DC-Mitte M bezoge-
nen WR-Ausgangsspannung .

Zusammenfassend kann man sagen:
Die Statorwicklungsspannungen weisen genau die in den WR-Aus-
gangsspannungen enthaltenen dreiphasigen, und somit stromtrei-
benden Spannungskomponenten auf.
Die Lastströme sind genau gleich gross wie die Statorwicklungsströ-
me  (siehe Gl. (3.75)).

Lastgleichungen beiDreieck-( )-Schaltung

Bei der -Schaltung (Figur 3.6 rechts) liegen die drei Stator-Phasenwicklun-
gen der ASM zwischen jeweilszwei verschiedenenLastanschlüssen .
Somit ergeben sich aus den vom WRaufgeprägtenWR-Ausgangsspannun-
gen die in der ASMresultierenden erzeugtenStatorwicklungsspa-
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nungen . Die Statorwicklungsspannungen entsprechen
dabei gerade denverkettetenWR-Ausgangsspannungen (siehe
auch Gl. (3.57) (3.59)):

(3.78)

Analog zu den Spannungen in Gl. (3.78) können dieresultierenden erzeugten
Lastströme in Abhängigkeit der durch dieaufgeprägtenWicklungs-
spannungen in der Statorimpedanz hervorgerufenenStator-
wicklungsströme berechnet werden. Die Lastströme ent-
sprechen gerade denverketteten Statorwicklungsströmen :

(3.79)

Bei der -Schaltung ist der Sternpunkt Snicht zugänglichund kann zwar nur
als fiktives Bezugspotential, aber dennoch nach Gl. (3.76) (3.77) für
Berechnungen benutzt werden (siehe Figur 3.6).

Zusammenfassend kann man festhalten:
Die Statorwicklungsspannungen entsprechen den verketteten WR-
Ausgangsspannungen und weisen unter symmetrischen Bedin-
gungen eine -mal grössere, rein dreiphasige und somit stromtreibende
Spannung auf, im Vergleich zu den zur Verfügung stehenden dreiphasigen
Anteilen der einzelnen WR-Ausgangsspannungen .
Die Lastströme setzen sich aus den verketteten Statorwicklungsströ-
men zusammen und werden im Vergleich zu den Statorströmen

 unter symmetrischen Bedingungen gerade -mal grösser.

Vergleich zwischenStern-und Dreieck-Schaltung

Eine mit der WR-Ausgangsspannung gespeiste ASM in -Schal-
tung sieht eine -mal grössere Statorwicklungsspannung und nimmt/gibt
eine 3-mal höhere Leistung auf/ab als dieselbe in -Schaltung ange-
ordnete ASM mit identischer WR-Ausgangsspannung . Es gilt:

(3.80)

Oder anders formuliert: Wird eine ASM in -Schaltung betrieben, genügt
eine -mal kleinere WR-Ausgangsspannung , um gleich viel
Leistung aus der ASM herauszuholen wie bei -Schaltung. Dabei ergibt sich
ein -mal grösserer Laststrom , der den ZMK belastet.
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3.4.2 Spannungs-Nullkomponenten (SNK)

Wie schon mehrmals erwähnt, handelt es sich in dieser Arbeit um ein Drei-
leitersystem, bei dem die Summe der drei Phasenströme sowohl auf der Netz-
seite als auch auf der Lastseite verschwindet (vergleiche dazu Gl. (3.9) und
Gl. (3.73)). Folglich können nirgends im System abgesehen von der -
Schaltung gleichphasige Ströme fliessen, so dass alle gleichphasigen Span-
nungen über den jeweils offenen Verbindungen abfallen müssen, wo ohnehin
keine solche unerlaubten Strom-Nullkomponenten vorkommen können.

In diesem Abschnitt soll nun derInformationsgehaltdieser verschiedenen
Spannungs-Nullkomponenten (SNK) diskutiert werden. Es ist sinnvoll, diese
in Figur 3.6 unten rechts gesamthaft eingezeichneten SNK einer Interpreta-
tion zu unterziehen. Dazu wird zunächst die Netzseite betrachtet.

Aus der Gl. (3.19) in Abschnitt 3.1.4 geht hervor, dass in der Spannung
zwischen dem Sternpunkt K des Eingangsfilters und dem Nulleiter gerade die
SNK der drei Netzspannungen enthalten sind. Somit ist

selber eine SNK. Es gilt also nach Gl. (3.19) für dieNetz-SNK ,
sofern sie nicht ohnehin als Null angenommen wird:

(3.81)

Zudem lässt sich mit Gl. (3.36) die DC-Mittenspanung gemäss der auf
Seite 79 gemachten Interpretation als resultierendeDC-SNK in den
zwei (DC-)Spannungen ansehen ( ). Somit ist
selber eine SNK, die sich demnach genau aus einer eventuell vorhandenen
Netz-SNK , bedingt durch dieNetzspannungen , und aus einer
sogenanntenGR-SNK , bedingt durch die gesamtenGR-
Schalthandlungen, zusammensetzt (siehe Tabelle 3.3). Es gilt also gemäss
Figur 3.6 für die resultierendeDC-SNK :

(3.82)

Die in Gl. (3.82) enthaltene GR-SNK erhält man auch,
indem man für die beiden Tripel der GR-Umschalterspannungen
bzw. nach Gl. (3.38) (3.39) unter Berücksichtigung von Gl. (3.5)
und (3.81) die jeweiligen, gegen das netzseitige Eingangsfilter (mit
Sternpunkt K) hin orientierten GR-Teil-SNK bzw.

über den beiden -Umschaltern berechnet und deren arithme-
tischer Mittelwert ermittelt (Figur 3.1). Es handelt sich dabei um die in
Gl. (3.82) bereits benutzte GR-SNK .
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(3.83)

(resultierende GR-SNK)

mit (GR-p-SNK)

und (GR-n-SNK)

Da der WR durch seineWR-Schalthandlungenanalog zum GR eine eigene
WR-SNK in der WR-Ausgangsspannung bezüglich
der DC-Mitte M erzeugt, treten diese gerade in der Spannung zwischen
dem (bei Last- -Schaltungabgreifbarembzw. bei Last- -Schaltungnicht
zugänglichem) Sternpunkt S und der DC-Mitte M auf. Das liegt daran, dass
zwischen den Lastanschlüssen und dem Sternpunkt S keine SNK

vorkommen kann, da sonst ein gleichphasiger Strom flies-
sen würde, der allerdings zwischen dem Laststernpunkt S und dem Nulleiter
nicht abfliessen kann. Also treten diese WR-SNK gerade in der Spannung

selber auf. Es gilt also gemäss Figur 3.6 und Gl. (3.82) für die resultie-
rende, auf den Nulleiter bezogeneLast-SNK :

(3.84)

Die WR-SNK in Gl. (3.84) erhält man auch, indem man
für die beiden Tripel der WR-Umschalterspannungen bzw.

nach Gl. (3.60) (3.61) unter Berücksichtigung von Gl. (3.77) die
jeweiligen, gegen die DC-seitige DC-Mitte M hin orientierten WR-Teil-SNK

bzw. über den drei -Umschaltern berech-
net, indem man deren arithmetischer Mittelwert ermittelt (Figur 3.1). Es han-
delt sich dabei um die in Gl. (3.84) bereits benutzte WR-SNK .
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Tabelle 3.3 zeigt eine Zusammenstellung der besprochenenSpannungs-Null-
komponenten (SNK) mit deren Informationsgehalt anhand Figur 3.1 bzw.
Figur 3.6:

3.5 Leistungen und Leistungsbilanz

Dieses Unterkapitel gibt einen Überblick aller momentanen Leistungen des
Gesamtsystems. Dabei wird immer von momentanenWirkleistungen
gesprochen.
Einerseits können davon anstelle der Wirkleistungen gemäss den Defini-
tionen in Anhang B auchBlindleistungen oder gar komplexeScheinlei-
stungen  formuliert werden.
Andererseits können anstelle vonMomentanwerten , , auchKurzzeit-
mittelwerte , , oder über eine bestimmte Periodendauergemit-
telte Leistungsgrössen , ,  benutzt werden (Anhang B).

3.5.1 Leistungen am zweistufigen Matrixkonverter (ZMK)

Die momentaneGR-Eingangsleistung auf der dreiphasigen ZMK-Ein-
gangsseitenachdem Eingangsfilter lässt sich in Funktion von den Phasen-
grössen der Kapazitätsspannungen und GR-Eingangsströmen

als Summe der Leistungen in den einzelnen Phasen anschrei-
ben:

(3.87)

Spannungs-Nullkomponenten (SNK)

Zuordnung der SNK
Interpretation

Netz GR DC WR Last

Tabelle 3.3: Zusammenstellung der unterschiedlichen SNK im System.

uN Null 0,, = uK0

uGR Null K,, = uMK

uN Null 0,, + uGR Null K,, = ud Null 0,, = uM0 = uMK uK0+

uWR Null M,, = uSM

uN Null 0,, + uGR Null K,, + uWR Null M,, = uL Null 0,, = uS0 = uSM uM0+
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uCa b, c0,
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pGR = uCa0 iGRa⋅ uCb0 iGRb⋅ uCc0 iGRc⋅+ +
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Analog zur Gl. (3.87) folgt auf der ebenfalls dreiphasigen ZMK-Ausgangs-
seite mit den Phasen  die momentaneWR-Ausgangsleistung .

(3.88)

(3.89)

(3.90)

Die WR-Ausgangsleistung in Gl. (3.88) ist wegen der nicht vorhande-
nen Laststrom-Nullkomponente unabhängig vom gewählten
Spannungs-Bezugspotential.

Die momentaneDC-Leistung , die durch den Zwischenkreis über die -
Klemmen fliesst, ergibt sich einfach aus dem Produkt von DC-Spannung
und DC-Strom  (siehe auch Gl. (3.30) für  und (3.69) für ).

(3.91)

Der ZMK enthält keine Energiezwischenspeicher. Unter Vernachlässigung
von Verlusten in der Schaltung folgt daraus unmittelbar, dass die drei
(Wirk-)Leistungen , und jederzeit exakt identisch sein müssen.

Man beachte, dass im Gegensatz zu den momentanenWirkleistungen
keine direkte Leistungsgleichheit für die momentanenBlindlei-

stungen zwischen Eingang und Ausgang gilt, da diese zusätzlich
über den Umschaltern des ZMK auftreten. Da die Formulierung einer Blind-
leistungsbilanz praktisch von geringem Nutzen ist, wird hier nicht näher dar-
auf eingegangen.

3.5.2 Leistungen auf der Netz- und auf der Lastseite

Am Netzanschlusspunkt, alsovor dem Eingangsfilter, ist die momentane
Netzleistung  wie folgt definiert (Figur 3.1):

(3.93)

Für den ZMK gilt immer folgende(Wirk-)Leistungsbilanz:

(3.92)
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Wegen der Filterreaktanzen und und aufgrund realer Filterverluste
nimmt das Filter gerade die Leistungsdifferenz zwischen gelieferter
Netzleistung und abgegebener GR-Eingangsleistung auf. Die auf-
genommeneFilterleistung  lautet also:

(3.94)

Da zwischen dem WR-Ausgang und der angehängten Last kein Ausgangsfil-
ter vorhanden ist, muss die momentane von der Last aufgenommeneLastlei-
stung gerade mit der in Gl. (3.88) berechneten abgegebenen WR-
Ausgangsleistung  übereinstimmen. Es gilt also gemäss Gl. (3.89):

(3.95)

(3.96)

Die Identität nach Gl. (3.96) kann direkt durch Einsetzen der Gl. (3.73),
(3.76) bzw. (3.77) in Gl. (3.88) bestätigt werden.

Sämtliche oben definierten (Wirk-)Leistungen auf der Netz- und auf der
Lastseite können gemäss Anhang B immer in Funktion der momentanen
komplexen Scheinleistung aufgeschrieben werden, so dass die Leistungen

gerade aus dem Realteil der komplexen Scheinleistung ( )
abgeleitet werden können.

3.6 Gleichungen auf Drehzeiger- und Zeigerebene

Alle in diesem Kapitel hergeleiteten Gleichungen des ZMK lassen sich
anstelle durch Dreiphasengrössen auch in Funktion von komplexen Drehzei-
gern bzw. Zeigern anschreiben. Die Koordinaten-Transformationen sind in
Anhang A ausführlich beschrieben. Tafel 3.1 und Tafel 3.2 fassen die wich-
tigsten ZMK-Gleichungen zusammen. Diese beschreiben die Beziehungen
zwischen aufgeprägten und erzeugten Grössen. Es handelt sich dabei um
Spannungen, Ströme und Leistungen. Aber auch Schaltfunktionen bzw.
Modulationsfunktionen können bezüglich ihrer dreiphasigen Anteile

ebenfalls auf der Drehzeiger- bzw. Zeigerebene dargestellt werden,
während die Nullkomponenten  separat betrachtet werden müssen.

Der Übergang zur Rechnung mit komplexen (Dreh-)Zeigern soll einerseits
am Beispiel der DC-Spannung und andererseits anhand der GR- und
WR-Schaltfunktionen , ,  und  erläutert werden.
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Die DC-Spannung ausgedrückt mit Drehzeigern

Betrachtet man die Bestimmungsgleichung (3.28) auf Seite 77 für die vom
GR erzeugte DC-Spannung am Drehpunkt des p-Umschalters, dann
fällt die formale Ähnlichkeit zur Gl. (3.87) für die GR-Eingangsleistung
auf. Da nun sämtliche (Wirk-)Leistungen in den Phasen bzw.
in Funktion von Spannungs- und Stromdrehzeigern gemäss Anhang B mit
den Gl. (B.1), (B.2), (B.11), (B.14) ausgedrückt werden können, kann diese
Darstellungsweise direkt auf die Berechnung der DC-Spannung über-
tragen werden. Ersetzt man in nach Gl. (3.87) die Ströme durch
die Schaltfunktionen , so folgt unter Berücksichtigung von Anhang B:

(3.97)

Dabei berechnet sich die Nullkomponente mit Blick auf die Zusam-
menhänge zwischen den GR-Schalt- bzw. Modulationsfunktionen nach
Gl. (3.5) und Gl. (3.23) zu folgender Konstante:

(3.98)

Dasselbe gilt auch für den n-Umschalter mit der Nullkomponente
 (siehe Gl. (3.24)). Somit gilt für die DC-Spannung :

(3.99)

Allerdings verschwindet dieSpannungs-Nullkomponente (SNK)
in Gl. (3.97) bzw. in Gl. (3.99) unter der zu Beginn dieses Kapitels in
Gl. (3.21) vorausgesetzten Annahme einer nicht vorhandenen Netz-SNK,
d.h. .

Anstelle vonDrehzeigernkönnen in Gl. (3.97) und auch in den folgenden
Gleichungen geradesoZeiger eingesetzt werden (Anhang B, Gl. (B.1)).

Schalt- und Modulationsfunktionen auf der Drehzeigerebene

Auch Schalt- bzw. Modulationsfunktionen, die jeweils drei zusammengehö-
rigen Phasen(-zweigen) zugeordnet sind, können also mit Drehzeigern und
zusätzlichem Nullsystem dargestellt werden. Die GR-Schaltfunktionsdreh-

udp0
pGR

p a,b,c x,y,z

udp0
pGR iGRa b c,,

spa,b,c

udp0 = spa uCa0⋅ spb uCb0⋅ spc uCc0⋅+ + =

=
3
2
---Re sGRp

∗ uC( ) + 3sGRp,NulluC N, ull 0,

sGRp,Null

sGRp,Null =
1
3
--- spa spb spc+ +( ) =

1
3
---

sGRn,Null 1 3⁄= udp0

udp0 =
3
2
---Re sGRp

∗ uC( ) + uK0

uC N, ull 0,
uK0

uC N, ull 0, uN N, ull 0, uK0 0= = =
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zeiger für die -Umschalter berechnen sich einschliesslich des Drehzeigers
(gilt für Zeiger genau analog) der nach Gl. (3.22) definierten kombinierten
GR-Schaltfunktionen wie folgt (vergleiche dazu Anhang A.1):

a) GR-Schaltfunktionsdrehzeiger:

(3.100)

(kombiniert) (3.101)

GR-p,n-Nullkomponenten: (3.102)

GR-Nullkomponente:

(3.103)

Auch für den WR können die Schaltfunktionsdrehzeiger aufgestellt werden:

b)WR-Schaltfunktionsdrehzeiger:

(3.104)

(kombiniert) (3.105)

Die WR-Nullkomponenten und sind variabel im Ver-
gleich zu den GR-Nullkomponenten  und .

Sowohl auf der GR- als auch auf der WR-Seite ist jeder p- bzw. n-bezogene
Schaltfunktionsdrehzeiger bzw. genau drei nebeneinander-
liegenden Zweigverbindungen , bzw. ,
des ZMK zugeordnet. Da aber nur beim GR die beiden Dreierverbindungen

und jeweils gerade zu einem und demselben GR-
Umschalter gehören, beeinflussen beim WR alle drei WR-Umschalter

gleichzeitig einen der beiden WR-Schaltfunktionsdrehzeiger ,
bei denen keine Regel analog zu Gl. (3.102) zu erkennen ist.

Die Tafeln 3.1 und 3.2 zeigen die wichtigsten Systemgrössen des ZMK in 3-
Phasen, Drehzeiger- und Zeigerdarstellung.

p,n

sGRp n, =
2
3
--- sp n, a sp n, be

j2π 3⁄
sp n, ce

j2π 3⁄–
+ +( )

sGR =
2
3
--- sa sbe

j2π 3⁄
sce

j2π 3⁄–
+ +( )

sGRp,n,Null =
1
3
---

sGR,Null =
sGRp,Null sGRn,Null–

2
------------------------------------------------ = 0

sWRp,n =
2
3
--- sxp n, syp,ne

j2π 3⁄
szp,ne

j2π 3⁄–
+ +( )

sWR =
2
3
--- sx sye

j2π 3⁄
sze

j2π 3⁄–
+ +( )

sWRp,n,Null sWR,Null
sGRp,n,Null sGR,Null

sGRp n, sWRp,n
p a,b,c– n a,b,c– x,y,z p– x,y,z n–

p a,b,c– n a,b,c–
p,n

x,y,z sWRp,n
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Tafel 3.1: Zusammenstellung derGR-Gleichungen in 3-Phasen-, Drehzeiger- und Zeiger-Darstellung

3-Phasen-Darstellung Drehzeiger-Darstellung Zeiger-Darstellung

DC-Spannungen, AC-Eingangsströme:
(3.106)

(3.107)

(3.108)

(3.109)

(3.110)

(3.111)

DC-Spannungen, AC-Ströme:

(3.112)

(3.113)

(3.114)

(3.115)

DC-Spannungen, AC-Ströme:

(3.116)

(3.117)

(3.118)

(3.119)

Schalt-/ Modulationsfunktionen:( )
(3.120)

(3.121)

(3.122)

(3.123)

(3.124)

Schalt-/ Modulationsfunktionen:
(beide sind austauschbar )

(3.125)

Schalt-/ Modulationsfunktionen:
(beide sind austauschbar )

(3.126)

GR-Eingangsleistung:

(3.127)

GR-Eingangsleistung:

(3.128)

Leistung:

(3.129)

udp0 = spauCa0 spbuCb0 spcuCc0
+ +

udn0 = snauCa0 snbuCb0 sncuCc0
+ +

ud = udp0 udn0–

iGRa = said
iGRb = sbid
iGRc = scid

udp0 =
3
2
---Re sGRp

∗ uC( )

udn0 =
3
2
---Re sGRn

∗ uC( )

ud =
3
2
---Re sGR

∗uC( )

i GR = sGRid

udp0 =
3
2
---Re SGRp

∗ UC( )

udn0 =
3
2
---Re SGRn

∗ UC( )

ud =
3
2
---Re SGR

∗ UC( )

I GR = SGRid

s m⇔
spa spb spc+ + = 1

sna snb snc+ + = 1

sa = spa sna–

sb = spb snb–

sc = spc snc–

s m⇔

sGR = sGRp sGRn–

s m⇔

SGR = SGRp SGRn–

pGR = uCa0 iGRa uCb0 iGRb uCc0 iGRc+ +
pGR =

3
2
---Re uC

∗
i GR( ) pGR =

3
2
---Re UC

∗I GR( )
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Tafel 3.2: Zusammenstellung derWR-Gleichungen in 3-Phasen-, Drehzeiger- und Zeiger-Darstellung

3-Phasen-Darstellung Drehzeiger-Darstellung Zeiger-Darstellung

AC-Ausgangsspannungen, DC-Strom: AC-Spannungen, DC-Strom:

(3.130)

AC-Spannungen, DC-Strom:

(3.131)

(3.132) (3.133) (3.134)

Schalt-/ Mod.funktionen ( ):
(3.135)

(3.136)

(3.137)

(3.138)

(3.139)

(3.140)

Schalt-/ Modulationsfunktionen:
(beide sind austauschbar )

(3.141)

Schalt-/ Modulationsfunktionen:
(beide sind austauschbar )

(3.142)

WR-Ausgangsleistung:

(3.143)

WR-Ausgangsleistung:

(3.144)

WR-Ausgangsleistung:

(3.145)

uWRxM0, = sxpudpM 0, sxnudnM 0,+

uWRyM0, = sypudpM 0, synudnM 0,+

uWRzM0, = szpudpM 0, sznudnM 0,+

uWR = sWRpudpM 0, sWRnudnM 0,+

= sWR

ud

2
-----

UWR = SWRpudpM 0, SWRnudnM 0,+

id =
1
2
--- sxi Lx syi Ly szi Lz+ +( ) id =

3
4
---Re sWR

∗ i L( ) id =
3
4
---Re SWR

∗ I L( )

s m⇔
sxp sxn+ = 1

syp syn+ = 1

szp szn+ = 1

sx = sxp sxn–

sy = syp syn–

sz = szp szn–

s m⇔

sWR = sWRp sWRn–

s m⇔

SWR = SWRp SWRn–

pWR = uWRi0 i Li⋅
i x y z, ,=

∑ pWR =
3
2
---Re uWR

∗ i L( ) pWR =
3
2
---Re UWR

∗ I L( )
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3.7 Mathematische Äquivalenz von EMK und ZMK

Die Verwandtschaft zwischen demeinstufigenMatrixkonverter (EMK) und
demzweistufigenMatrixkonverter (ZMK) wird in Bezug auf deren Struktur
bereits in Kapitel 2 diskutiert. Daher liegt der Gedanke nahe, einen mathe-
matischen Vergleich zwischen den beiden Schaltungen durchzuführen. Ein
geeignetes Werkzeug zur Beschreibung des EMK wurde dazu in Kapitel 2
mit den beiden EMK-Matrizengleichungen Gl. (2.2) (2.3) präsentiert. Sie
beschreiben sowohl den Spannungs- als auch den Strom-Konversionspfad.
Um beim ZMK dasselbe zu erreichen, seien im nächsten Abschnitt dessen
Spannungs- und Strom-Gleichungen zwischen Eingang (=Input) und Aus-
gang (=Output) mit Hilfe der Tafel 3.1 und Tafel 3.2 zusammengefasst.

3.7.1 Die ZMK-Matrizengleichungen

Spannungs-Gleichung des ZMK:
Einsetzen der DC-Spannungen nach Gl. (3.106) (3.107) in die For-
meln auf Tafel 3.2 für die erzeugten WR-Ausgangsspannungen
führt auf die folgende Matrizengleichung in Vektorschreibweise:

(3.146)

Die Summe der beiden ZMK-Teilmatrizen in
Gl. (3.146) entspricht gerade der Schaltmatrix :

(3.147)

Jeder der beiden Summanden in Gl. (3.147) kann genau einer DC-Klemme
 im Zwischenkreis zugeordnet werden.

Strom-Gleichung des ZMK:
Durch Einsetzen des DC-Stromes nach Gl. (3.132) in die Gl. (3.109)
(3.111) für die erzeugten GR-Eingangsströme entsteht folgende
Matrizengleichung in analoger Vektorschreibweise:

÷

udp n0, ÷
uWRx y z0,,

uWRx0

uWRy0

uWRz0

=

sxp

syp

szp

spa spb spc

sxn

syn

szn

sna snb snc+ ⋅
uCa0

uCb0

uCc0

uWR0 = Sp ZMK, Sn ZMK,+[ ] ⋅ uC0

Sp ZMK, Sn ZMK,+[ ]
SZMK

SZMK = Sp ZMK, Sn ZMK,+[ ]

p,n

id ÷
iGRa b c,,
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(3.148)

Ersetzt man die kombinierten Schaltfunktionen in Gl. (3.148) durch
Umschalter-bezogene Schaltfunktionen, lässt sich unter der Voraussetzung
der Laststrom-Nullsumme leicht nachvollziehen, dass
es sich bei der Schaltmatrix in Gl. (3.148) gerade um die Transponierte von

 handelt. Analog zur EMK-Strom-Gleichung Gl. (2.3) gilt also:

(3.149)

wobei

Somit wurden für den ZMK in gleicher Weise die Matrizengleichungen auf-
gestellt wie für den EMK in Kapitel 2 und gezeigt, dass beim ZMK dieselbe
Dualität in Bezug auf die Spannungs- und Strom-Konversion gilt wie beim
EMK. Bevor unter Abschnitt 3.7.3 die Äquivalenzbedingungen formuliert
werden, seien im folgenden Abschnitt noch die ebenfalls möglichen Drehzei-
gerdarstellungen für beide Schaltungen aufgeführt. Natürlich kann anstelle
von Drehzeigern auch mit Zeigern gerechnet werden.

3.7.2 Vergleich der Input-Output-Drehzeigergleichungen

Mit Hilfe der Tafeln 3.1 und 3.2 können ähnlich wie die dreiphasigen Matri-
zengleichungen gemäss Abschnitt 3.7.1 auch die Drehzeiger-Beziehungen
zwischen der Eingangseite und der Ausgangsseite des ZMK angeschrieben
werden (siehe nächste Seite).

Dabei sind die sechs EMK-Schaltfunktionsdrehzeiger wie folgt definiert:

(3.150)

(3.151)

Folgende Gegenüberstellung der Formeln zeigt nochmals deutlich die Dua-
lität zwischen der Spannungs- und Strom-Konversion für beide Schaltungs-
typen.

iGRa

iGRb

iGRc

=
1
2
---

sa

sb

sc

sx sy sz ⋅
i Lx

iLy

iLz

iLx iLy iLz+ + 0=

SZMK

iGR = SZMK
T ⋅ iL

SZMK
T

= Sp ZMK,
T Sn ZMK,

T
+[ ]

sa,b,c =
2
3
--- sxa,b,c sya,b,ce

j2π 3⁄
sza,b,ce

j2π 3⁄–
+ +( )

sx,y,z =
2
3
--- sx,y,za sx,y,zbe

j2π 3⁄
sx,y,zce

j2π 3⁄–
+ +( )
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3.7.3 Äquivalenzbedingungen zwischen EMK und ZMK

Die in den Abschnitten 3.7.1 3.7.2 hergeleiteten Input-Output-Matrizen-
gleichungen liefern ein Instrument zur kompakten Beschreibung des Verhal-
tens eines ein- oder zweistufigen Matrixkonverters an den äusseren
Anschlüssen bzw. . Daher ist die Input-Output-Darstellung losge-
löst von der jeweiligen Schaltungsstruktur.

Die aus Kapitel 2 hervorgegangene enge Verwandtschaft zwischen EMK und
ZMK führt rasch auf die Frage, ob es nicht möglich ist, beide Schaltungen so
anzusteuern, dass sie sich von ihren äusseren Anschlüssen her gesehen exakt
gleich verhalten. Die Antwort lautet ja, denn dazu müssen nur die Schaltma-
trizen (Gl. (2.2)) und (Gl. (3.146) (3.147)) einander gleichge-
setzt werden. Um aber überhaupt ein solches identisches Verhalten erreichen
zu können, darf der EMK nur reduziert betrieben werden, das heisst, dass er
momentan maximal zwei der drei vorhandenen Eingangsphasen mit
den Ausgangsphasen verbinden darf. Der EMK muss dann die redu-
zierten Matrixeigenschaften des ZMK (Kapitel 2, Seite 57) berücksichtigen.

Für die neun Matrizeneinträge gelten folgendeÄquivalenzbedingungen:

Wie immer können auch hier Modulationsfunktionen anstelle der Schalt-
funktionen  eingesetzt werden ( ).

EMK-Drehzeigergleichungen ( -Eingang -Ausgang)

Spannungs-Gleichung (3.152) Strom-Gleichung (3.153)

ZMK-Drehzeigergleichungen (GR-Eingang  WR-Ausgang)

Spannungs-Gleichung (3.154) Strom-Gleichung (3.155)

(3.156)

,

a,b,c ⇔ x,y,z

uxyz = saua0 sbub0 scuc0+ + i abc = sxi x syi y szi z+ +

⇔

u
WR =

3
4
---sWR Re sGR

∗uC( )⋅ i GR =
3
4
---sGR Re sWR

∗ i L( )⋅

÷

a,b,c x,y,z

SEMK SZMK ÷

a,b,c
x,y,z

SEMK
!
= SZMK ⇔ sij = sip spj⋅ sin snj⋅+

i x,y,z{ }∈ j a,b,c{ }∈

m
s s m⇔
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Die AnzahlSummandenin Gl. (3.156) entspricht gerade der Anzahl derDC-
Klemmen(=2) beim ZMK, während die AnzahlFaktorenin den beiden Pro-
dukten Auskunft über die AnzahlStufen (=2) gibt.

Sind zur Erzeugung eines gewünschten Pulsmusters die Schaltfunktionen

• des ZMK einmal bekannt, so können die Schaltfunktionen des EMK für
identisches Klemmenverhalteneindeutig daraus bestimmt werden.

• des EMK einmal bekannt2, so können die Schaltfunktionen des ZMK für
identisches Klemmenverhalten durchverschiedenartige Gewichtungin
zwei Summanden bestehend aus zwei Faktoren zerlegt und bestimmt wer-
den (Gl. (3.156)).

Zusammenfassend kann man sagen:

3.8 Zusammenfassung

In diesem Kapitel werden alle wesentlichen Gleichungen der Teilsysteme
Netz Eingangsfilter ZMK Last hergeleitet und nach den einzelnen
Systemteilen sortiert. Dabei können Gleichungen dreier zusammengehöriger
Phasen jeweils entweder in der Dreiphasendarstellung, der Drehzeigerdar-
stellung oder aber in der Zeigerdarstellung aufgeschrieben werden (Koordi-
naten-Transformationen siehe Anhang A.1). Die wichtigsten Gleichungen
des ZMK sind in den Tafeln 3.1 3.2 zusammengefasst.

Ausgehend von den Schaltvorschriften (Kapitel 2) und der daraus entstande-
nen Umschalter-Darstellung für den netzseitigen GR und den lastseitigen
WR können

• die von der Netz- auf die Lastseite verlaufendeSpannungs-Konversion
erklärt und mit Hilfe von eingeführten Schaltfunktionen die resultieren-
den Spannungs-Gleichungen hergeleitet,

2) immer unter Berücksichtigung der reduzierten Matrixeigenschaften des ZMK

Unter Berücksichtigung der reduzierten Matrixeigenschaften des ZMK ist
es immer möglich, die beiden Schaltungsvarianten des EMK und ZMK
bewusst so anzusteuern, dass das Input-Output-Verhalten beider Schaltun-
gen identisch ist. Dazu müssen die Modulatoren beider Umrichtertypen die
Bedingung in Gl. (3.156) zu jedem Zeitpunkt einhalten.

– – –

÷
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• und völlig analog dazu die in umgekehrter Richtung von der Last-
auf die Netzseite orientierteStrom-Konversionebenfalls erklärt und mit
Hilfe derselben eingeführten Schaltfunktionen die resultierenden
Strom-Gleichungen analytisch sauber formuliert werden.

Aufgrund dieser strengen Unterscheidung zwischen aufgeprägten und
erzeugten Grössen wird das Funktionsprinzip des beschriebenen Umrichters
auch in Form von Gleichungen klar und einsichtig. Unter der Voraussetzung
eines verlustfreien Umrichters gilt dabei für den Betrieb immer die in
Unterkapitel 3.5 gezeigte Leistungsbilanz.

Der Einfluss der Schaltfunktionen auf die verschiedenen Spannungs-Null-
komponenten im System wird beschrieben. Ebenfalls wird die Abhängigkeit
dieser Spannungs-Nullkomponenten vom jeweils gewählten Bezugspotential
gezeigt.

Zum Schluss erweisen sich die in diesem Kapitel definierten Schaltfunktio-
nen als sehr nützliches Werkzeug bei der Formulierung der Äquivalenzbedin-
gungen zwischen EMK und ZMK, die beide so angesteuert werden können,
dass sie dasselbe Input-Output-Verhalten erzeugen. Bei der Ansteuerung
muss man dann allerdings voraussetzen, dass aufgrund der reduzierten
Matrixeigenschaften des ZMK nur maximal zwei der drei zur Verfügung ste-
henden Eingangsphasen gleichzeitig auf den Ausgang durchgeschaltet wer-
den dürfen. Durch diese Äquivalenzbedingungen ist die enge Verwandtschaft
zwischen EMK und ZMK auch analytisch bewiesen.

Die hier aufgestellten Gleichungen sind völlig unabhängig davon gültig, mit
welchen Halbleitern und mit welcher Topologie der ZMK aufgebaut wird.
Erst das folgende Kapitel 4 geht auf die Realisierungsmöglichkeiten eines
ZMK ein. Dort wird die allgemein gültige Umschalter-Darstellung von
Figur 3.1 durch einzelne Leistungshalbleiter ersetzt.

– –
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4 Schaltungstopologien und
Kommutierung

Bevor in Kapitel 5 auf die verschiedenen Modulationsverfahren des betrach-
tetenzweistufigenMatrixkonverters (ZMK) eingegangen wird, sollen in die-
sem Kapitel mögliche Schaltungstopologien vorgestellt und näher diskutiert
werden. Die hergeleiteten Gleichungen aus Kapitel 3 behalten dabei ihre
Gültigkeit für alle näher untersuchten Schaltungsvarianten des ZMK. Aus
diesen verschiedenen Varianten geht dann der reale Schaltungsaufwand, die
Komplexität der Ansteuerung sowie die sich daraus ergebenden Freiheitsgra-
de für die Modulation hervor.

Unterkapitel 4.1 geht auf die Anforderungen an den bidirektional stromfüh-
renden und bipolar blockierbaren Leistungsschalter und dessen Realisie-
rungsmöglichkeiten mit heute verfügbaren Leistungshalbleitern ein.

Unterkapitel 4.2 gibt einen kurzen Überblick über den Aufbau eines konven-
tionellen einstufigen Matrixkonverters (EMK). Dabei werden die zwei
Stromkommutierungsprinzipien mit demLaststrom-bzw.Netzspannungskri-
terium erläutert und deren Unterschiede besprochen.

Anschliessend werden in den Unterkapitel 4.3 4.6 vier möglicheTopologi-
en(Varianten A, B, C und D) zum Aufbau eines ZMK vorgestellt ([28],[20],
[34],[18],[21]). Bei allen Varianten wird immer nur die Topologie des netz-
seitigenGleichr ichters (GR) variiert. Der lastseitigeWechselr ichter (WR)
hingegen hat eine konventionelle Struktur mit sechs Schaltern. Um den
Schaltungsaufwand beim WR von Anfang an minimal zu halten, wird von der
einfachsten WR-Topologie ausgegangen, die nur eine positive DC-Spannung

 im Zwischenkreis zulässt.
Eine jeweilige Beschreibung derStromkommutierungin den verschiedenen
Topologien rundet die Schaltungsanalyse ab.

Unterkapitel 4.7 erwähnt schliesslich zwei weitere Topologien, die sich aller-
dings schlecht eignen, um als ZMK betrieben zu werden.

Für alle in dieser Arbeit verwendeten abschaltbaren Halbleiter werden IGBT
verwendet. Sie eignen sich am besten für den typischen Leistungsbereich von
mehreren Kilowatt mit einer Taktfrequenz von mehreren Kilohertz.

÷

ud 0≥
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4.1 Bidirektionaler Schalter (BDS)

Da der sogenanntebidirektionaleSchalter (BDS) heutzutage noch nicht als
ein monolithisches Silizium-Modul auf dem Markt erhältlich ist, muss er mit
Hilfe von diskreten, industriell erhältlichen Halbleiterbauelementen zusam-
mengesetzt werden. Dazu wird in Abschnitt 4.1.1 vom konventionellenuni-
polarenSchalter (US) ausgegangen. Unter Abschnitt 4.1.2 werden dann die
Anforderungen an einen BDS formuliert. Schliesslich liefert Abschnitt 4.1.3
eine kurze Übersicht über mögliche Realisierungen eines BDS, der auch mit
US aufgebaut werden kann.

4.1.1 Unipolare Schalter (US)

Ein IGBT-Leistungsschalter wird entweder mit oder ohne einer externen anti-
parallelen Diode betrieben. In der Praxis wird jedoch meistens eine solche
Diode verwendet, so dass beide Stromrichtungen möglich sind und ein
Rückwärtsstrom zum IGBT hin über die Diode umgeleitet werden kann
(Figur 4.1). Dabei muss die minimale Sperrfähigkeit des IGBT nur gerade so
gross wie die Durchlassspannung der antiparallelen Diode sein. Da der IGBT
nur in Vorwärtsrichtung selber Strom führen kann, muss er auch nur in dieser
Richtung blockierbar sein. Er muss in Vorwärtrichtung einen Strom-
fluss unterdrücken also blockieren können und die auftretende Schalter-
spannung übernehmen. Da diese Eigenschaft in Rückwärtsrichtung
wegen der Diode nicht möglich ist, handelt es sich beim IBGT-Dioden Schal-
ter um einenunipolarenSchalter (US). Die von der Diode gehalteneSperr-
spannung entspricht exakt der momentanenBlockierspannung ihres
zugehörigen IGBT und muss daher direkt mit dem IGBT abgestimmt sein.

4.1.2 Anforderungen an den BDS

Folgende zwei grundsätzliche Anforderungen werden an einen BDS ([11],
[12]) gestellt:

• Der Strom durch den BDS muss in beiden Richtungen (=bidirektional)
geführt werden können ( ).

• Der BDS muss den Strom in beiden Stromrichtungen unterbrechen und
gleichzeitig die auftretenden Schalterspannungen ( )
in beiden Polaritäten (=bipolar) aufnehmen können und somit in Rich-
tung des zu unterbrechenden Stromflusses blockierbar sein.

i

i 0>( )
– –

u 0>( )

i
i 0>( ) i 0<( )∪
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Die Bezeichnungbidirektionaler Schalterbezieht sich der Einfachheit halber
nur auf die Bidirektionalität des Stromflusses, obwohl damit auch die span-
nungsmässig bipolare Blockierbarkeit der Schalter gemeint ist.

Matrixkonverter (MK) müssen aus Leistungsschaltern aufgebaut werden,
deren Eigenschaften die beiden oben formulierten Bedingungen erfüllen, da
zwischen der Netz- und der Lastseite und damit über jedem einzelnen Schal-
ter sowohl Ströme als auch Spannungen mit beiden Vorzeichen geschaltet
werden (siehe Figur 4.1). Daher müssen MK aus BDS aufgebaut sein.

Im Vergleich zum BDS genügt der US nur in einem einzigen -Quadranten
den obigen Anforderungen, die an einen BDS gestellt werden.

4.1.3 Nachbildung eines BDS

Solange der BDS nicht als ein monolithisches Modul also aus einer einzi-
gen Siliziumscheibe bestehend existiert, muss sein Klemmenverhalten mit
heute bestehenden Halbleitern nachgebildet werden. Tabelle 4.1 zeigt dazu
drei verschiedene Topologien, mit denen ein BDS zusammengesetzt werden
kann.

Da diese gezeigten Schaltungstypen bereits an mehreren Literaturstellen
([32],[13]) erwähnt werden, seien hier nur nochmals deren wichtigsten Vor-
und Nachteile gegeneinander aufgelistet. Diese können als Stärken und
Schwächen der jeweils betrachteten Topologie angesehen werden. Dabei
wird meistens auf den EMK verwiesen, da dort der BDS bis jetzt einen festen
Platz in der Anwendung gefunden hat. Die Schaltung① in Tabelle 4.1 eignet
sich dabei besonders für den EMK, da sie bei dessen Topologie erstens im
Vergleich zur Schaltung② mit nur sechs Speisungen für dieGate-Ansteue-

Figur 4.1: Betriebsbereiche einesbidirektionalenSchalters (BDS) und
eines konventionellenunipolarenSchalters (US).
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rungen auskommt (drei am Eingang und drei am Ausgang des EMK) und
zweitens gegenüber Schaltung③ in der Lage ist, den Stromfluss in beiden
Richtungen bewusst zu steuern.

4.2 Schaltungstopologie des EMK

Dieses Unterkapitel dient ähnlich wie Unterkapitel 4.1 einer kurzen Über-
sicht über den aktuellen Wissensstand und wird aus diesem Grunde kurzge-
halten. Dabei wird zuerst die Realisierung des EMK vorgestellt. Dann wird
auf die Kommutierung des Stromes in den Schaltern eingegangen.

Schaltung Vorteile Nachteile

①. IGBT-Paar mit
common collector

• Stromrichtung beid-
seitig kontrollierbar

• 6 Speisungen für die
18 EMK-Gate-An-
steuerungen

• Schaltung muss aus
mehreren diskreten
Elementenaufgebaut
werden.

②. IGBT-Paar mit
common emitter

• Stromrichtung beid-
seitig kontrollierbar

• 9 Speisungen für die
18 EMK-Gate-An-
steuerungen

• Aufbau mit diskreten
Elementen

③. Grätz-Schaltung
mit IGBT

• nur 1 IGBT nötig

• braucht nur 9 IGBT
für den EMK

• kann mit einer beste-
henden B2-Dioden-
brücke leicht
realisiert werden.

• gleichzeitig 3 Ele-
mente bestromt
(höhere Leitverluste)

• Stromrichtung nicht
kontrollierbar

• schwierige Kommu-
tierung beim EMK

• 9 Emitter-Potentiale
für Gate-Ansteue-
rung beim EMK

• Aufbau mit diskreten
Elementen

Tabelle 4.1: Nachbildung eines BDS aus diskreten Halbleiterelementen.
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4.2.1 Topologie mit 18 ein-/ausschaltbaren Halbleitern

Der EMK kann mit insgesamt neun BDS aufgebaut werden. Damit verbindet
jeder BDS jeweils einen Phaseneingang mit einem Phasenausgang

. Die Schaltung ist in Figur 4.2 dargestellt, wobei für den BDS aufgrund
der Auswertung in Tabelle 4.1 diecommon-collector-Schaltungsvariante①
gewählt wird, bei der dieEmitter-Anschlüsse der IGBT direkt entweder
auf der Netz- oder auf der Lastseite liegen ( , ,

). Ein BDS besteht also aus zwei IGBT mit zwei Dioden. Bei den
IGBT handelt es sich dabei um einenein- und ausschaltbarenLeistungshalb-
leiter, der an seinemGate-Anschluss G also sowohl eingeschaltet als auch
ausgeschaltet werden kann.

Es lässt sich erkennen, dass aufgrund von nur sechs verschiedenenEmitter-
Potentialen ebenfalls sechs Versorgungen für die 18Gate-Drivesnötig sind.
Dabei werden gemäss Figur 4.2 rechts jeweils drei IGBT mit derselben
Gate-Speisung versorgt. Die IGBT-Gruppen sind angegeben.

Figur 4.2: Realisierung des EMK mit neun bidirektionalen Schaltern beste-
hend aus insgesamt 18 IGBT und 18 Dioden.
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4.2.2 Kommutierungsprinzipien

Zuerst werden dieBedingungenfür eine sichere Kommutierung anhand von
Schaltprinzipien beschrieben. Anschliessend werden zwei mögliche Kom-
mutierungsprinzipien vorgestellt, die beide eine sichere Stromumschaltung
ermöglichen. Es handelt sich dabei um die Kommutierung nach demLast-
stromkriterium einerseits und demNetzspannungskriterium andererseits.

Bedingungen für eine sichere Kommutierung

Um während des Betriebs einen sicheren Stromfluss im Umrichter zu
gewährleisten, müssen folgendeallgemeine Schaltvorschriften für den EMK
eingehalten werden (siehe auch Kapitel 2, Seite 44):

• Die Netzphasen dürfen zwischen den -Anschlüssen nie kurzge-
schlossen werden. Die verketteten Netzspannungen müssen also pro Kom-
mutierungszeitabschnitt über mindestens einem Halbleiterventil abfallen
können, sei es entweder über einem ausgeschalteten IGBT in Blockierrich-
tung oder über einer Diode in Sperrichtung.

• Im Betrieb darf der Stromfluss über die jeweiligen Anschlüsse zur
induktiven Last nicht plötzlich unterbrochen werden. Ein Strompfad je
Lastanschluss muss also garantiert sein, so dass pro Kommutierungszeit-
abschnitt immer mindestens ein IGBT zwischen den kommutierenden
Phasen eingeschaltet sein muss.

In den bisherigen Kapiteln wurde angenommen, dass die idealen Umschalter
innert einer unendlich kurzer Kommutierungszeit von einer Stellung
zur nächsten wechseln (siehe auch Bemerkung unter Abschnitt 2.1.1). Dies
ist in Realität unmöglich, da die Umschalter immer aus realen Halbleitern
aufgebaut sind. Diese benötigen eine bestimmteUmschaltzeitmit der Zeit-
spanne (Index k fürKommutierung), während der sie vom eindeutig
eingeschalteten in den eindeutig ausgeschalteten Zustand und umgekehrt
übergehen. Da diese Umschaltzeiten unter den Halbleitern variieren können,
müssen diese in ganz bestimmten kontrollierten Schaltsequenzen ein- bzw.
ausgeschaltet werden. Die Schaltsequenzen werden dabei so festgelegt, dass
obige Schaltvorschriften auch während einer solch kurzen Umschaltphase
immer eingehalten werden.

a,b,c a,b,c

x,y,z

Tk 0→

Tk 0>
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Kommutierung nach dem Laststromkriterium

Angenommen, die Kommutierung des Laststromes erfolge von Netzphase
a auf b, so lässt sich mit den in Figur 4.3, Bild a vorgegebenen Schaltfunk-
tionen und die jeweils notwendige Reihenfolge der vier IGBT-
Ansteuersignale (Bilder b,e) mit den resultierenden Grössen und
(Bilder c,d,f,g) ableiten. Die Reihenfolge der Ansteuerung werde hier allein
aufgrund des Vorzeichens des Laststromes  festgelegt.

Figur 4.3: Kommutierungsvorgang mitLaststromkriterium  von Phase a
nach b mit  in den Bildern b d und  in den Bildern
e g mit unterschiedlich gepolter Kommutierungsspannung .
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Der Kommutierungsvorgang nach demLaststromkriterium in Figur 4.3
macht deutlich, dass es prinzipiell zwei verschiedene Ansteuersequenzen für
die vier IGBT , ,  und  gibt, nämlich

• eine erste Sequenz mit sogenannternatürlicher Kommutierung , bei der
der Laststrom bei & (Figur 4.3, Bild d) bzw.
& (Figur 4.3, Bild f) bereitskommutiert, sobald derneuzu lei-
tende IGBT bzw. in Phase b zur Zeit eingeschaltetwird.
Auf diese Weise baut sich der Strom in der Phase aselbständigab und
kommutiert auf diezur gleichen Zeit eingeschaltete Verbindung zwi-
schen den Phasen b und x. Die neue Stromrichtung vonstimmtdabei
immer mit der Richtung der treibenden Spannungüberein.

• eine zweite Sequenz mit sogenannterZwangskommutierung, bei der der
Laststrom bei & (Figur 4.3, Bild c) bzw. &

(Figur 4.3, Bild g)erst dannkommutiert, sobald dernoch lei-
tende IGBT bzw. in Phase a zur Zeit ausgeschaltetwird.
Auf diese Weisemusssich der Strom in der Phase a abbauen und kom-
mutiert auf diebereits seit der Zeit eingeschaltete Verbindung zwi-
schen den Phasen b und x. Die neue Stromrichtung vonverläuftdabei
immerentgegengesetzt zur Richtung der Spannung .

Bei den Umschaltzeitpunkten wurde jeweils eine unendlich schnelle
Umschaltung beim Übergang vom Ein- in den Auszustand eines IGBT (oder
umgekehrt) angenommen. In Realität sind diese transienten Kommutierungs-
Umschaltzeiten nicht vernachlässigbar, weshalb auch genügend War-
tezeiten für das Einschwingen dieser transienten Zustände zwischen den ein-
zelnen Umschaltzeitpunkten während einer Kommutierungsphase
eingerechnet werden müssen. Typische Ein-/Ausschaltzeiten von IGBT lie-
gen heute in einem Bereich von , wobei die Ausschaltzeiten
eher grösser sind, so dass die Ausschaltzeitspannen und

zwischen den Umschaltzeiten ( ) ebenfalls grös-
ser gewählt werden als die Einschaltzeitspanne .

Es fällt auf, dass bei der Kommutierung des Laststromes von einem
auf den nächsten immer geradeein oder zwei IGBT

momentan eingeschaltet sind. Beim Durchlauf einer Kommutierungsphase
weist also die Anzahl eingeschalteter IGBT die Zahlenfolge auf.
Dabei stellt die 2 auch die stationäre Anzahl eingeschalteter IGBT dar.

Selbstverständlich kann das in Figur 4.3 betrachtete Kommutierungsbeispiel
auf beliebige Paare unter den neun BDS des EMK übertragen werden.
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Kommutierung nach dem Netzspannungskriterium

Wieder angenommen, die Kommutierung des Laststromes erfolge von
Netzphase a auf b, so lässt sich mit den in Figur 4.3, Bild a vorgegebenen
Schaltfunktionen und die jeweils notwendige Reihenfolge der vier
IGBT-Ansteuersignale (Bilder b,e) mit den resultierenden Grössen und

(Bilder c,d,f,g) ableiten. Die Ansteuerreihenfolge werde hier allein auf-
grund des Vorzeichens der verketteten Netzspannung  festgelegt.

Figur 4.4: Kommutierungsvorgang mitNetzspannungskriteriumvon Pha-
se a nach b mit  in den Bildern b d und  in den
Bildern e g mit jeweils unterschiedlich gepoltem Laststrom .
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Der Kommutierungsvorgang nach demNetzspannungskriterium in
Figur 4.4 macht ähnlich wie Figur 4.3 deutlich, dass es prinzipiell zwei ver-
schiedene Ansteuersequenzen für die vier IGBT , , und
gibt, nämlich ebenfalls

• eine erste Sequenz mitnatürlicher Kommutierung (Figur 4.4,
Bilder d,f), bei der der Laststrom erstgerade nach demEinschaltendes
zweiten IGBT bzw. in Phase b zur Zeit von Phase a auf Pha-
se b kommutiert.

• eine zweite Sequenz mitZwangskommutierung (Figur 4.4, Bilder c,g),
bei der der Laststrom bereitsnach demAusschaltendes ersten IGBT

bzw. in Phase a zur Zeit von Phase a auf Phase b kommu-
tieren muss, um einen kontinuierlichen Stromfluss sicherzustellen.

Es fällt auf, dass bei der Kommutierung des Laststromes von einem
auf den nächsten immer geradezwei oder drei IGBT

momentan eingeschaltet sind. Beim Durchlauf einer Kommutierungsphase
weist also die Anzahl eingeschalteter IGBT die Zahlenfolge auf.
Dabei stellt die 2 auch die stationäre Anzahl eingeschalteter IGBT dar.

Selbstverständlich kann das in Figur 4.4 betrachtete Kommutierungsbeispiel
auf beliebige der neun BDS des EMK übertragen werden (Anhang D).

Bemerkungen zu den beiden Kommutierungskriterien

Beide besprochenen Kommutierungsprinzipien erfolgen in jeweils vier zeit-
lichen Teilschritten, d.h. es sind vier Umschaltungen nötig, bis ein neuer sta-
tionärer Schaltzustand erreicht ist. Diese Art der Kommutierung wird deshalb
auchFour Step Commutation genannt.

Im Gegensatz zur Kommutierung nach dem Laststromkriterium findet bei der
Kommutierung nach dem Netzspannungskriterium aufgrund der vertausch-
ten EIN-AUS-Reihenfolge die durch den ersten Ausschaltvorgang ausgelöste
Zwangskommutierung zeitlich früher (zum Zeitpunkt anstatt ) statt als
die durch den zweiten Einschaltvorgang eingeleitete natürliche Kommutie-
rung (vergleiche Figuren 4.3 c,d,f,g und 4.4 c,d,f,g).

Bei beiden Kriterien wird jeweils aufgrundeiner Messgrösse ( oder
) die gesamte Kommutierungssequenz im voraus festgelegt. Vorzei-

chenänderungen während der Kommutierungsphase können nicht mehr
berücksichtigt werden, sollten aber wegen der kurzen Umschaltphasen kein
unlösbares Problem darstellen. Auf Vorschläge zur Problematik der genauen
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Vorzeichenerfassung in der Nähe eines Nulldurchganges wird hier nicht ein-
gegangen. Nähere Informationen darüber können z.B. in [7],[8] nachgeschla-
gen werden.

4.3 ZMK mit 2-Q GR bei vorgeschriebener
Ansteuerung

In Abschnitt 4.3.1 wird eine Topologie mit eingeschränkterGleichr ichter-
(GR)-Funktion für denzweistufigenMatrixkonverter (ZMK) vorgestellt
(Variante A) . Da die Topologie nach einer einfachen, aber streng vorge-
schriebenen Logik angesteuert werden muss, fehlen bei dieser Topologie jeg-
liche Schaltfreiheiten des Benutzers wie unter Abschnitt 4.3.2 beschrieben.

4.3.1 Topologie mit 12 IGBT und 12 Dioden (Variante A)

Bei der Topologie nach Figur 4.5 weist der ZMK insgesamt 12unipolare
Schalter (US) nach Abschnitt 4.1.1 auf, wovon jeweils gerade sechs zum GR
und die anderen sechs zum WR gehören ([28],[20],[34],[18]). Somit hat der
GR genau denselben Aufbau wie der WR.

Figur 4.5: Realisierung des ZMK mit stark reduzierter GR-Funktionalität,
bestehend aus insgesamt 12 IGBT und 12 Dioden (Variante A).
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Die IGBT beim GR stellen eine Ergänzung zu einer B6-Diodenbrücke dar.
Sie sind notwendig, um bei generatorischem Lastbetrieb (lastseitige momen-
tane Leistung , Gl. (3.95)) auch einen negativen DC-Strom ins
Netz zurückführen zu können. Der Betriebsbereich des GR liegt also in den
beiden -Quadranten ( )& ( ) und ( )& ( ).

Es ist wichtig zu erwähnen, dass auch bei im zeitlichen Mittel rein motori-
schem Lastbetrieb (d.h. mittlere Lastwirkleistung gemäss
Gl. (3.95) bzw. bei einem Lastphasenverschiebungswinkel

im Bereich von nach Gl. (5.72) auf
Seite 190) der DC-Strom kurzzeitig negativ werden kann (z.B. bei
Schwachlast). Deshalb kann auch für rein motorische Anwendungen nicht
auf die zu den GR-Dioden antiparallel geschalteten IGBT verzichtet werden,
um zu gewährleiten, dass der GR den vom WR aufgeprägten DC-Strom
jederzeit sicher ins Netz abführen kann, ohne den Laststrom zu unterbrechen.

4.3.2 Erzeugte GR-Grössen

Die Topologie der Variante A bringt folgende Einschränkungen mit sich:

• 1.) Der GR ist nur in der Lage, einepositive DC-Spannung( ) zu
erzeugen, da sonst bei negativer DC-Spannung die GR-Dioden sofort in
Durchlassrichtung stünden. In einem solchen Fall könnte gar keine DC-
Spannung aufgebaut werden.

• 2.) Die IGBT und des GR müssen synchron zu den Leit-
intervallen ihrer zugehörigen Dioden und angesteuert
werden, da sonst Netzphasen-Kurzschlüsse entstehen.

Die erzeugte DC-Spannung entspricht genau der DC-Spannung einer
dreiphasigen ungesteuerten B6-Diodenbrücke, bei der bezüglich der Netz-
(GS)-Frequenz in -Abschnitten immer nur die momentan
maximale verkettete GR-Eingangsspannung auf den Zwischen-
kreis durchgeschalten wird. Für die DC-Spannung gilt mit Blick auf
Gl. (3.30):

(4.1)

Diese erzeugte DC-Spannung hat einen kon-
tinuierlichen, stetig differenzierbaren Verlauf mit sechs Pulskuppen1, d.h. sie
weist unter idealen Voraussetztungen keine Sprünge auf. Geht man von drei

1) Deshalb wird die Schaltung des GR auch als 6-Puls-GR bezeichnet.
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symmetrischen sinusförmigen GR-Eingangsspannungen aus, die
jeweils um gegeneinander phasenverschoben sind, so folgt mit der zeit-
lichen Abfolge der gegebenen Spannungen die daraus abgeleitete
notwendige Abfolge für die auf den GR-Ausgang durchgeschalteten DC-
Spannungen und gemäss Tabelle 4.2. Dabei bedeuten die
maximale, die mittlere und die minimale GR-Eingangsspan-
nung zu einem bestimmten Zeitpunkt . Der Phasenwinkel des nach
Gl. (A.5) definierten Spannungsdrehzeigers am GR-Eingang gibt Aus-
kunft über die Zeitabfolge:

Bei den in Tabelle 4.2 aufgezählten GR-Schaltzuständen sind die
drei GR-Nullzustände gemäss Tabelle 2.2 nicht explizit auf-
gelistet. Werden diese dazugerechnet, dürfen bei Topologie-Variante A zu
jedem Zeitpunkt genauvier von neun möglichen GR-Schaltzuständen
benutzt werden.

Der erzeugte AC-Strom in den Netzphasen weist mit dieser
Ansteuerung während einer Netzperiode den positiv
durchgeschalteten DC-Strom auf, bleibt während der nachfolgenden
auf dem Wert Null und führt während weiterer den negativ durchge-
schalteten DC-Strom u.s.w. (vergleiche B6-Brückenschaltung [29]). Aus

Grösse Zeitliche Abfolge der erzeugten DC-Spannungen

Tabelle 4.2: Festvorgegebene Zeitabfolge der GR-Eingangspannungen
 mit den erzeugten DC-Spannungen  und den

GR-Schaltzuständen  in Abhängigkeit von ,
 und  bei verschiedenen Winkelwerten

beiTopologie-Variante A (Figur 4.5).
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diesen -Lückphasen kann sofort geschlossen werden, dass mit dieser
Topologie unter keinen Umständen ein sinusförmig modulierter GR-Ein-
gangsstrom aufgeprägt werden kann (vergleiche auch Abschnitt 5.1.1).

4.3.3 Zeitpunkte für die Kommutierung

Die Zeitpunkte für die Kommutierung der GR-Zweigströme bzw.
werden einzig und allein durch die Spannungen bzw.
über den GR-Dioden bestimmt ( vorgeschriebene GR-Ansteue-

rung). Es handelt sich dabei um die sogenannteFremdkommutierung, ausge-
löst durch die Vorzeichenwechsel in den verketteten GR-Eingangsspan-
nungen2 .
Die IGBT sind also nicht beliebig ansteuerbar. Die Leitintervalle der Dioden
diktieren eindeutig die Umschaltzeitpunkte für die IGBT, so dass die Schal-
tung nursynchronzur Netz-(GS)-Frequenz in Grundfrequenztaktung
(GFT) angesteuert werden darf (siehe Kapitel 5 "Modulation").

4.3.4 Kommutierungsvorgang

Mit der in Figur 4.5 gezeigten zweistufigen MK-Topologie-Variante A mit
reduzierter GR-Funktionalität hat man die Wahl zwischen einem Kommutie-
rungsvorgang, bei dem während der Umschaltphase beide betreffenden
IGBT gleichzeitig d.h. mit zeitlicher Überlappung eingeschaltet oder
aberausgeschaltet sind. Im Falle einerüberlappenden Ausschaltzeitkönnte
ein negativer DC-Strom nicht mehr ins Netz zurückfliessen. Der DC-
Strom müsste bei dieser Kommutierungsart zur Sicherheit kurzzeitig zu
Null gemacht werden (siehe Unterkapitel 4.6 "ZMK mit 4-Q GR bei strom-
loser Kommutierung", Seite 136). Um aber diesen Aufwand einzusparen,
kann die einfachere Methode mitüberlappender Einschaltzeitangewandt
werden. Obwohl dann kurzzeitig zwei Netzphasen kurzgeschlossen sind,
geht die Schaltung nicht kaputt, da diese Umschaltphase immer nur in der
Nähe der Nulldurchgänge der verketteten GR-Eingangsspannungen

stattfinden, so dass die betreffenden zwei Phasenspannungen (also
z.B. und ) gerade etwa gleich gross sind. Es muss einfach dafür
gesorgt werden, dass während dieser Kommutierungszeit die Abweichung
zwischen den beiden Spannungen und nicht viel grösser wird als
die zusammengezählten Durchlassspannungen eines IGBT und einer Diode

 in der Praxis keine leichte Aufgabe ([7],[8])!

2) Zählpfeildefinition von  siehe in Figur 3.2 auf Seite 72
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4.4 ZMK mit 4-Q GR bei freier Ansteuerung

In diesem Unterkapitel wird für denzweistufigenMatrixkonverter (ZMK)
eine Topologie mit vollwertiger Gleichrichter-(GR)-Funktion unter
Abschnitt 4.4.1 vorgestellt(Variante B). Diese Topologie wurde neben
Simulationen auch für dieHardware-Realisierung verwendet (Kapitel 8).
Anschliessend werden in Abschnitt 4.4.2 die möglichen Anordnungen der
bidirektionalenSchalter (BDS) zum Aufbau des vorgestellten GR aufgelis-
tet. Abschnitt 4.4.3 geht auf die Erzeugung der GR-Grössen ein. Die Verrie-
gelung3 beim GR am Beispiel der Stromkommutierung nach dem Netzspan-
nungskriterium (Seite 121), sowie das Ein- und Ausschalten des ZMK
werden dann in Abschnitt 4.4.4 ausführlich besprochen.

4.4.1 Topologie mit 18 IGBT und 18 Dioden (Variante B)

Im Gegensatz zur Variante A in Unterkapitel 4.3 besteht der in Figur 4.6 dar-
gestellte ZMK aus 18 unipolaren Schaltern (US), wovon 12 Stück zu dem
vollwertigen GR gehören. Der GR nach Variante B setzt sich aus insgesamt
sechs BDS zusammen, von denen jeder wiederum aus zwei US jeweils
umgekehrt in Serie geschaltet aufgebaut ist. Der GR enthält also gerade
doppelt soviele Halbleiter (=12) wie der reduzierte GR (=6) nach Variante A
(Figur 4.5), ist dafür aber in der Lage, in allen vier -Quadranten (=4-Q)
zu arbeiten ( freie GR-Ansteuerung). Der GR ist somitbipolar und bidi-
rektionaleinsatzfähig. Allerdings lässt der WR bei seiner gewählten Topolo-
gie keine negative DC-Spannung zu, so dass man bei der Ansteuerung des
GR diese Einschränkung berücksichtigen muss. Dennoch erlaubt die Verdop-
pelung des Halbleiteraufwandes beim GR abgesehen vom Einhalten der
Bedingung im Rahmen der erlaubten Schaltvorschriften ( Seite 72)

beliebige Schalterstellungsmöglichkeiten, die unabhängig von den Vorzei-
chen der verketteten GR-Eingangsspanungen sind, so dass im
Vergleich zur Variante A auch eine höherfrequente Taktung erlaubt ist. Bei
Variante B weist dabei jeder GR-Zweig einen BDS auf. Dabei kann jeder
BDS nach Tabelle 4.1 entweder nach Schaltungsvariante① oder② aufgebaut
werden. In Figur 4.6 wurde für den p-Umschalter die BDS-Variante① (com-
mon collector)und für den n-Umschalter die BDS-Variante② (common
emitter) gewählt (Begründung dazu siehe Kapitel 8) [35].

3) Der Begriff “Verriegelung” bezeichnet die reale Implementierung für eine sichere
Stromkommutierung auf einem geeigneten Logikbaustein, der die Halbleiter in einer
korrekten Reihenfolge mit definierten Ein- und Ausschaltzeiten ansteuert.

–
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ud id,
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ud
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4.4.2 Mögliche Verschaltungen der BDS beim GR

Berücksichtigt man gerade die ersten beiden BDS-Varianten① und ② in
Tabelle 4.1, so ergeben sich nach Tabelle 4.3 die vier möglichen GR-Konfi-
gurationen mit jeweils unterschiedlicher Anzahl anEmitter-Potentialen. Dar-
aus geht direkt die minimale Anzahl notwendiger, gegeneinander isolierter
Speisungen allerGate-Ansteuerungen des ZMK hervor.
Da bei der Realisierung dieser Schaltungstopologie andere Topologie-Aus-
wahlkriterien eine stärkere Rolle spielten, ist nicht die GR-Verschaltung mit
den minimalen 8 Speisungen gewählt worden, sondern diejenige mit 11 Spei-
sungen gemäss Figur 4.6. Der Grund dafür ist in Figur 8.2 ersichtlich.

Figur 4.6: Realisierung des ZMK mit voll bestücktem GR,
bestehend aus insgesamt 18 IGBT und 18 Dioden(Variante B).

BDS-Verschaltung für den GR Minimale Anzahl
Speisungen für die

Gate-Ansteuerungenp-Umschalter n-Umschalter

common-collector① common-collector① 8

common-collector① common-emitter② 11 (  Figur 4.6)

common-emitter② common-collector① 10

common-emitter② common-emitter② 10

Tabelle 4.3: Totale minimale Anzahl unabhängiger Speisungen für alle
Gate-Ansteuerungen des zweistufigen MK (= GR und WR).
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4.4.3 Erzeugte GR-Grössen

Die erzeugte DC-Spannung im Zwischenkreis hat einen geschalte-
ten und somit sprungförmigen Verlauf. Sie kann bei der Topologie nach
Variante B im Gegensatz zur Variante A mehrere mögliche Werte annehmen
(Tabelle 4.4). Die Spannung muss immer positiv sein ( ). Damit
ergeben sich für die aufgeprägten DC-Spannungen und die Werte
gemäss Tabelle 4.4. Dabei bedeuten wieder die maximale,
die mittlere und die minimale GR-Eingangsspannung zu einem
bestimmten Zeitpunkt . Der Winkel des nach Gl. (A.5) definierten
Spannungsdrehzeigers  gibt Auskunft über die Zeitabfolge.

Bei den in Tabelle 4.4 aufgezählten GR-Schaltzuständen sind die
drei GR-Nullzustände gemäss Tabelle 2.2 bzw. Tabelle 3.1
nicht explizit aufgelistet. Werden diese dazugerechnet, dürfen bei Topologie-
Variante B zu jedem Zeitpunkt genausechsvonneunmöglichen GR-Schalt-
zuständen benutzt werden.

Der erzeugte AC-Strom in den Netzphasen kann mit sinus-
förmigem Kurzzeitmittelwert , mit

, , aufgeprägt werden, wie in Kapitel 5 noch sehr aus-
führlich gezeigt wird. Dies ist gegenüber Variante A, bei der im Kurzzeitmit-
telwert nur ein Rechteckblockform ähnlicher Netzstrom erzeugt werden
kann, ein erheblicher Vorteil.

4.4.4 Kommutierung und Verriegelung

Die Kommutierung des Stromes in den bidirektionalen Schaltern des GR
während den Umschaltphasen erfolgt beim Betrieb des ZMK nach dem Netz-
spannungskriterium, da es weniger aufwendig ist, die GR-Eingangsspannun-
gen über den Kapazitäten4 zu messen als den DC-Strom im
Zwischenkreis. Die Gründe dafür liegen darin, dass

• erstens der DC-Strom sich aufgrund von WR-Schalthandlungen sprung-
haft ändert (Gl. (3.62)) und somit auch dessen Vorzeichen sehr schnell
ändern kann, was bei den kontinuierlichen von der Netzseite her aufge-
prägten -Spannungen  nicht der Fall ist;

• und zweitens eine messtechnische Erfassung des DC-Stromes nicht ohne
eine besondere Integration von Messonden im “Full Silicon” -Aufbau des
ZMK möglich ist.

4) siehe Kapazitäten  des Eingangsfilters gemäss Figur 3.1 auf Seite 66
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Phasenwinkel
der

Eingangsspan-
nungen

Erlaubte drei DC-Spannungs-
Kombinationen pro aktuellem

Phasenwinkel-Intervall in Abhän-
gigkeit der GR-Eingangs-

spannungen

Entsprechende
GR-

Schaltzustände
(ohne mögliche
Nullzustände)

Tabelle 4.4: Erlaubte DC-Spannungskombinationen  mit zugehöri-
gen GR-Schaltzuständen in Abhängigkeit der Grössen

,  und  bzw. bei allen möglichen
Winkelwerten  beiTopologie-Variante B (Figur 4.6).
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Figur 4.7 zeigt dieVerriegelungam Beispiel des Zustandsdiagramms für den
p-Umschalters des GR mit allen möglichen Zustandsübergängen:

Das Zustandsdiagramm für den p- und n-Umschalter des GR wurde in dieser
Arbeit anhand des programmierbaren Logik-Bausteins MACH435 imple-
mentiert (siehe auch Kapitel 8 "Laboranlage").
Es wird zwischen den drei Sorten von GR-BetriebszuständenEinschalten,
Normalbetrieb undAusschaltvorgang unterschieden:

• Einschalten des Gleichrichters (Figur 4.7):
Der Initialzustand p_init des p-Umschalters bildet die Ausgangsposition
mit offenen Schalterverbindungen des 3-Pt-Umschalters zwischen den
Netzphasenanschlüssen und der DC-Klemme p. Von dort aus wird

Figur 4.7: Zustandsdiagramm für den p-Umschalter des Gleichrichters mit
den stabilen (=schattiert) und transienten Schaltzuständen der
sechs IGBT
(siehe Figur 4.6 sowie Figur D.1 unter Anhang D, Seite 347).
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direkt die erste gewünschte Schalterstellung mit denstabilen Zuständen
pa, pb oderpc eingestellt, indem beide IGBT des jeweiligen
eingeschaltet werden. Da beim Einschalten noch nirgends ein Strom
fliesst, spielt es keine Rolle, ob zwischen den beiden Einschalbefehlen für
die beiden IGBT eine (kleine) zeitliche Verzögerung auftritt oder nicht.

• Normalbetrieb des Gleichrichters (Figur 4.7):
Bei einem Zustandsübergang von zum Beispiel demstabilen Zustandpa
in denstabilen Zustandpbwird eine ganze Kette von transienten Zustän-
den durchlaufen. Zur Stabilisierung der internen Vorgabesignale der Logik
wird zuerst in einen zeitlich sehr kurzen Wartezustandpa_sgewechselt,
damit nicht zu früh aufgrund kurzzeitiger Bit-Störungen ein unerwünsch-
ter Zustandwechsel ausgelöst wird. Erst dann wird in Abhängigkeit des
Vorzeichens der GR-Eingangsspannungen bei die
Zustandssequenzpab_1, pab_2, pab_3(Figur 4.4b) und bei die
Zustandssequenzpab_4, pab_5, pab_6(Figur 4.4e) durchlaufen. Am
Ende einer solchen Kommutierung wird noch in einen weiteren transienten
Zustandpb_tmit einer bestimmten Schonzeit gegangen, um zur Vermei-
dung einer Überbeanspruchung der Halbleiter ein sofortiges, erneutes
Umschalten vonpb in einen anderen Zustand zu verhindern. Ist der neue
Zustandpb erreicht, verweilt die Zustandsmaschine wieder in einem sta-
bilen Wartezustand solange, bis vom Modulator wieder eine neue
Umschalterposition verlangt wird.

• Ausschalten des Gleichrichters (Figur 4.7):
Beim Ausschalten der Anlage muss eine gleichzeitige Impulssperre (=Öff-
nen) aller IGBT unbedingt vermieden werden, da durch die sofortige Öff-
nung sämtlicher Strompfade grosse Überspannungen über den Halbleitern
auftreten und diese zerstören können. Daher ist es wichtig, dass die Last-
ströme bis zum Stillstand der Maschine einen Freilauf haben. Ein
solcher Freilauf über den GR kann realisiert werden, indem der Zwischen-
kreisstrom direkt über einen gemeinsamen Phasenzweig a, b oder c des
p- und n-Umschalters geführt wird, was mit dem Nullwerden aller kombi-
nierten GR-Schaltfunktionen gleichbedeutend ist (sie-
he Gl. (3.22), Seite 73). Willkürlich wurde der Zustandpa als GR-Frei-
laufzustand ausgewählt. Daraus folgt, dass auch der n-Umschalter beim
Ausschalten in den analogen Zustandnawechseln muss, bevor dann nach
Abklingen der Lastströme in den Zustandp_stopbzw.n_stopmit Impuls-
sperre gewechselt werden kann.
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Verhalten bei falschen Schaltbefehlen

Um auch bei falschen Schaltbefehlen (z.B. aufgrund von Modulationsfehlern
bei der Inbetriebnahme) eine negative DC-Spannung zu verhindern, über-
prüft die Logik (siehe Figur 8.5, Seite 314) vor jedem Schaltvorgang, ob der
neu erwünschte Schaltzustand zu einer negativen DC-Spannung führen
würde; falls ja, so wird eineKorrektur des angestrebten Zustandes durchge-
führt, indem garantiert wird, dass beide -Umschalter auf dieselbe Netz-
phase schalten und dadurch die ungefährliche Nullspannung
im DC-Zwischenkreis erzeugt wird. Zur Abstimmung der beiden Umschalter
in einem solchen Fall nimmt der p- Umschalter die Rolle alsMasterein, wäh-
rend der n-Umschalter alsSlave arbeitet.
Erhält der p-Umschalter einen solchen fehlerhaften Umschaltbefehl, so wird
für diesen dennoch der Schaltvorgang eingeleitet, während der n-Umschalter
auf seiner Schalterposition stehenbleibt. Es wird dafür gesorgt, dass der p-
Umschalter die genaue Position seines Nachbarn kennt deshalb die
Bezeichnung “Master”. Mit dieser Information geht er dann auf dieselbe
Position wie der n-Umschalter also eine ungefährliche Position und kor-
rigiert sich in diesem Sinneselbst( Selbst-Korrektur) .
Erhält jedoch der n-Umschalter einen fehlerhaften Umschaltbefehl, so wird
für diesen dennoch der Schaltvorgang eingeleitet, während der p-Umschalter
auf dieselbe Schalterposition wie die angestrebte Schaltposition des n-
Umschalters wechselt und in diesem Sinne gegenüber dem n-Umschalter
nachgibt. Der p-Umschalterläuft alsomit ( Mitläufer-Korrektur) .
In beiden Korrektur-Fällen ist der p-Umschalter im Gegensatz zum n-
Umschalter in der Lage, sich an die Stellung des n-Umschalters anzupassen.
Deshalb bekommt der p-Umschalter die Rolle einesMaster zugesprochen.

An dieser Stelle sei betont, dass solche Korrekturen immer zu Modulations-
fehlern und damit zu falschen Pulsmustern führen. Sie vermindern die Qua-
lität der Ansteuerung und dürfen damit im Normalbetrieb eine vom Benutzer
definierbare maximale Häufigkeit nicht überschreiten. Falls die Modulation
korrekt implementiert wird, sollten solche Korrekturen gar nie auftreten!

4.5 ZMK mit 2-Q GR bei eingeschränkter
Ansteuerung

Unter Abschnitt 4.5.1 wird eine weitere GR-Variante für denzweistufigen
Matrixkonverter (ZMK) vorgestellt(Variante C) [21]. Diese Topologie
arbeitet zwar wie Variante A im 2-Q Betrieb, besitzt aber dennoch mehr Frei-
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heiten in der Ansteuerung. Es wird gezeigt, dass die beschriebene Variante C
keine Einbussen in den möglichen Arbeitsbereichen erleidet und dass die vor-
gesehene Kommutierung wirklich funktioniert (Abschnitt 4.5.3).

4.5.1 Topologie mit 15 IGBT und 18 Dioden (Variante C)

Die Topologie in Figur 4.8 besteht im Vergleich zur vorher präsentierten
Variante B aus nur 15 IGBT aber ebenso 18 Dioden. Diebidirektionalen
Schalter (BDS) nach Tabelle 4.1 sind in der Schaltung nicht enthalten. Mit
dieser Topologie ist es zwar möglich, einen DC-Strom beider Polaritäten
schalten zu können. Hingegen ist aufgrund derunipolarenSchalter (US)

beim p-Umschalter und beim n-Umschalter die Erzeugung
einer negativen DC-Spannung wie bei Variante B unmöglich. Der GR ist
somit in Bezug auf die Spannungunipolar, in Bezug auf den Strom jedoch
bidirektional einsatzfähig und kann also nur in zwei -Quadranten
(=2-Q) arbeiten ( eingeschränkte GR-Ansteuerung). Allerdings geht durch
diese Einschränkung ein Freiheitsgrad verloren, der ohnehin nie eingesetzt

werden darf. Denn der WR kann gar keine negative DC-Spannung auf
seiner DC-Seite aufnehmen, da dieser selber aus unipolaren Schaltern aufge-
baut ist. Die Einschränkung von Variante C gegenüber Variante B bringt also

Figur 4.8: Realisierung des ZMK mit vereinfachtem GR,
bestehend aus insgesamt 15 IGBT und 18 Dioden(Variante C).
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keine Nachteile in Bezug auf die Erzeugung der DC-Spannung mit sich.
Neben der Einsparung von drei IGBT beim Übergang von Variante B auf C
muss man sich bewusst sein, dass bei Variante C im Falle eines positiven DC-
Stromes doppelt soviele Dioden (= 4 Dioden) stromführend sind wie bei
negativem DC-Strom (= 2 Dioden), während bei Variante B in beiden Fällen
gerade zwei Dioden bestromt sind.

4.5.2 Erzeugte GR-Grössen

Bei der Variante C gelten in Bezug auf die erzeugten GR-Grössen genau die-
selben Eigenschaften wie für Variante B (vergleiche Abschnitt 4.4.3). Der
GR-Eingangsstrom kann also im Kurzzeitmittelwert auch sinusförmig aufge-
prägt werden (Kapitel 5).

4.5.3 Kommutierung

Zur Illustration des Kommutierungsvorganges sei als Beispiel angenommen,
dass der p-Umschalter des GR bei der Variante C von der Netzphase a auf die
Netzphase b wechsle, während der n-Umschalter in seiner Position auf Netz-
phase c stehenbleibe. Dabei werde wie bei der Variante B das Netzspan-
nungskriterium angewandt. Tabelle 4.5 zeigt dazu die möglichen Ansteuer-
sequenzen mit den erzeugten -Grössen und mit der Unterscheidung zwi-
schennatürlicher Kommutierung (NK) undZwangskommutierung (ZK)
(Begriffserklärungen siehe Abschnitt 4.2.2).
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4.6 ZMK mit 4-Q GR bei stromloser Kommutierung

Unter Abschnitt 4.6.1 wird nochmals eine mögliche GR-Variante für den
zweistufigenMatrixkonverter (ZMK) beschrieben(Variante D) [21]. Diese
Topologie arbeitet zwar wie Variante A im 2-Q Betrieb, besitzt aber dennoch
mehr Freiheiten in der Ansteuerung. Es wird gezeigt, dass die beschriebene
Variante D keine Einbussen in den möglichen Arbeitsbereichen erleidet.
Abschnitt 4.6.3 geht kurz auf die Kommutierung ein.

gültige Schaltsequenz gültige Schaltsequenz

Tabelle 4.5: Kommutierung bei derTopologie-Variante C (Figur 4.8) mit
den zeitlichen Sequenzen der Schaltbefehle an die 4 aus- und
einzuschaltenden IGBT , ,  und  des GR bei
einem Schaltvorgang des p-Umschalters von Positionpa nach
pb. Der n-Umschalter bleibe dabei auf Positionnc.

uab 0≥ uab 0<

Tpa 1 1 1 1 0 Tpa 1 1 0 0 0

Ta 1 1 0 0 0 Ta 1 1 1 1 0

Tna 0 0 0 0 0 Tna 0 0 0 0 0

Tpb 0 0 0 1 1 Tpb 0 1 1 1 1

Tb 0 1 1 1 1 Tb 0 0 0 1 1

Tnb 0 0 0 0 0 Tnb 0 0 0 0 0

Tpc 0 0 0 0 0 Tpc 0 0 0 0 0

Tc 1 1 1 1 1 Tc 1 1 1 1 1

Tnc 1 1 1 1 1 Tnc 1 1 1 1 1
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4.6.1 Topologie mit 12 IGBT und 30 Dioden (Variante D)

Die Variante D nach Figur 4.9 benutzt die BDS-Variante③ (Tabelle 4.1) mit
einem IGBT und vier Dioden. Die GR-Schaltung ist in der Lage, in allen vier

-Quadranten (=4-Q) zu arbeiten. Der GR ist somitbipolar undbidirek-
tional einsatzfähig. Allerdings ist nur eine unipolare, d.h positive DC-Span-
nung zulässig, da der WR keine negative DC-Spannung aufnehmen kann.

4.6.2 Erzeugte GR-Grössen

Bei der Variante D gelten in Bezug auf die erzeugten GR-Grössen genau die-
selben Eigenschaften wie für Variante B und Variante C (vergleiche
Abschnitte 4.4.3 und 4.5.2, [34]). Der GR-Eingangsstrom kann also im Kurz-
zeitmittelwert auch sinusförmig aufgeprägt werden (Kapitel 5).

4.6.3 Kommutierung

Mit der in Figur 4.9 gezeigten zweistufigen MK-Topologie-Variante D kann
die GR-Umschaltung von einer Schalterstellung auf die nächste zu einem
beliebigen Zeitpunkt erfolgen, im Gegensatz zur Variante A, bei der wegen
fehlender BDS beim Umschalten immer gelten muss. Es
besteht die Wahlmöglichkeit zwischen einer Kommutierung, bei der während
der Umschaltphase beide betreffenden IGBT gleichzeitigeingeschaltet oder

Figur 4.9: Realisierung des ZMK mit vereinfachtem GR,
bestehend aus insgesamt 12 IGBT und 30 Dioden(Variante D).
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aberausgeschaltet sind. Im Falle einerüberlappender Einschaltzeitwürde
sofort ein Netzphasen-Kurzschluss auftreten, da die BDS-Variante③ in ein-
geschaltetem Zustand in beiden Richtungen stromführend ist. Denn im Ver-
gleich zur Topologie-Variante A (Seite 123) kann die verkettete GR-
Eingangsspannung5 zwischen zwei vom Kommutierungsvorgang
betroffenen Netzphasen beliebig gross sein ( ). Also sollte die
Methode mitüberlappender Ausschaltzeitangewandt werden. Dies bedingt
aber, dass der DC-Strom mindestens während der Kommutierung auf Null
gehalten wird ( ), da der GR eine kurze Zeit lang einen geschlossenen
Strompfad zwischen Netz und DC-Zwischenkreis verhindert (stromlose
GR-Kommutierung). Da nun der lastseitige WR für die Erzeugung des DC-
Stromes massgebend ist (Abschnitt 3.3.4, Seite 91), muss dieser mit
einem der beiden WR-Nullzuständen oder den DC-Strom zu
Null zwingen (siehe Tabelle 3.2, Seite 85 bzw. auch Gl. (2.6)). Tabelle 4.6
verdeutlicht nochmals in ähnlicher Weise wie Tabelle 4.5 den Kommutie-
rungsablauf beim p-Umschalter von Schaltzustandpa nachpb:

5) Zählpfeildefinition von  siehe in Figur 3.2 auf Seite 72

IGBT gültige zeitliche Schaltsequenz

Resultierende Ströme und Spannungen durch transientes
Einstellen eines WR-Nullzustandes (ppp) bzw. (nnn)

, ,

Tabelle 4.6: Kommutierung bei derTopologie-Variante D (Figur 4.9) mit
sämtlichen Schaltbefehl-Sequenzen an die 6 IGBT des GR.
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4.7 Weitere mögliche Topologien

Die Vielfalt an möglichen Topologien könnte in Ergänzung zu den oben
näher beschriebenen Varianten A bis D noch erhöht werden. Da aber das
Schwergewicht dieser Arbeit nicht auf einem möglichst vielfältigen Topolo-
gienvergleich beruht, sollen nur noch zwei weitere mögliche Schaltungsty-
pen kurz vorgestellt werden.

4.7.1 ZMK mit weniger GR-Dioden

Anstelle von Topologie-Variante C (Figur 4.8) miteinemIGBT und zwei
Dioden an jedem Netzanschluss könnten ebensogutzwei IGBT und eine
Diode eingesetzt werden. Auf diese Weise würde die Topologie aus 18 IGBT
und 15 Dioden bestehen. Allerdings müssten dann die eingesparten Dioden
durch dieselbe Anzahl IGBT ergänzt werden, was keinen wirklichen Vorteil
gegenüber Variante C darstellt.

4.7.2 Topologie mit 14 IGBT und 14 Dioden

Eine weitere mögliche Topologie ist in Figur 4.10 dargestellt.

Bei dieser Schaltung gilt aufgrund der unidirektionalen GR-Topologie für
den DC-Strom die Bedingung . Der DC-Strom kann hingegen
je nach Schalterstellung des WR beide Vorzeichen annehmen. Dies setzt eine
zu den Schalthandlungen des WR synchrone Ansteuerung der IGBT und

Figur 4.10: Mögliche Realisierung des ZMK mit vereinfachtem GR,
bestehend aus insgesamt 14 IGBT und 14 Dioden.

id2

ud2

id1

ud1
x
y
z

a
b
c

Gleichrichter (GR) Wechselrichter (WR)

DC-Zwischenkreis 1 und 2

Dn

TpDp

Tn

p1 p2

n1 n2

id1 id1 0≥ id2

Tp



- 140 -

voraus, die die beiden Zwischenkreise und in Abhängigkeit
des Vorzeichens vom DC-Strom entweder direkt oder überkreuz mitein-
ander verbinden. Damit die DC-Spannung als WR-Eingangsspannung
immer positiv gehalten werden kann, muss eine Vorzeichenänderung des
Stromes und somit eine Umschaltung der IGBT und direkt mit
einem Polaritätswechsel der DC-Spannung verknüpft sein. Dazu muss
der GR die Schalterstellungen der zum p1-Pol und der zum n1-Pol zuge-
wandten Seite vertauschen. Aufgrund der eher komplizierten Ansteuerung
eignet sich diese Variante nicht zur Nachbildung eines ZMK.

4.8 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wird zuerst auf die Eigenschaften von unipolaren und bidi-
rektionalen Schaltern und auf deren prinzipiellen Unterschiede eingegangen.
Danach wird eine mögliche Realisierung für den EMK bestehend ausbidi-
rektionalenSchaltern (BDS) vorgestellt. In diesem Zusammenhang werden
zwei Kommutierungsprinzipien für ein sicheres Umschalten der GR-
Zweigströme zwischen zwei BDS beschrieben. Bei beiden Prinzipien wird
die Schaltreihenfolge, also die sogenannte Schaltsequenz, für die einzelnen
IGBT aus zwei unterschiedlichen Entscheidungskriterien abgeleitet. Diese
Kriterien beruhen

• entweder auf der Vorzeichenerfassung der netzseitigen verketteten Ein-
gangsspannungen  beim EMK (bzw.  beim ZMK)

Netzspannungskriterium,

• oder auf der Vorzeichenerfassung der lastseitigen Ausgangsströme
beim EMK (bzw.  beim ZMK)

Laststromkriterium.

Sie bestimmen die Ein-/Ausschalt-Reihenfolge für die einzelnen Halbleiter.
Zur Realisierung eines ZMK werden vier GR-Topologien bezüglich Strom-
kommutierung und erzeugbaren DC-Spannungen untersucht. Der WR hinge-
gen wird in allen Fällen auf dieselbe konventionelle Art aufgebaut. Zuerst
wird eine vereinfachte GR-Topologie präsentiert, die nur ausunipolaren
Schaltern (US) besteht [28]. Diese vereinfachte Topologie-Variante A erlaubt
zwar wohl die Erzeugung einer sinusförmig modulierten WR-Ausgangsspan-
nung, dafür aber nur einen rechteckblockförmig modulierten GR-Eingangs-
strom mit -Lückphasen (Näheres zur Modulation siehe Unterkapitel 5.1).
In den anschliessenden drei Unterkapiteln werden drei leistungsfähigere GR-
Topologien unter den Bezeichnungen Variante B,C bzw. D vorgeschlagen,
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die alle einen im Kurzzeitmittelwert sinusförmigen GR-Eingangsstrom
ermöglichen (Näheres zur Modulation siehe ebenfalls Kapitel 5). Dabei wird
besonders auf die eingehende Beschreibung der Kommutierung Wert gelegt.
Alle diese GR-Topologien bilden die Basis für die Untersuchungen in
Kapitel 5 wie z.B. die mittlere Strombelastung in den einzelnen Halbleitern.

Tabelle 4.7 zeigt einen groben Vergleich der vier näher besprochenen Topo-
logie-Varianten A bis D in Bezug auf einfach messbare Kriterien.

Möchte man die einzelnen Topologie-Varianten näher untersuchen und dann
miteinander vergleichen, so müsste man den Blick eher auf denHardware-
Aufbau richten, da vor allem die Integration der Halbleiter und die entspre-
chende Konstruktion des Umrichters (“Full Silicon” Design) entscheidende
Faktoren sind für deren reales Verhalten. Aus diesem Gesichtspunkt leuchtet
es auch ein, dass aus Tabelle 4.7 nicht direkt auf Durchlass- oder Schaltver-
luste der Halbleiter geschlossen werden kann. Dafür braucht es vor allem die
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Tabelle 4.7: Kurze Gegenüberstellung derTopologie-Varianten A D
zum Aufbau eineszweistufigenMatrixkonverters (ZMK).
Legende:  = machbar; X = nicht machbar;
O = machbar, aber nicht erlaubt; E = mit Einschränkungen.
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Information über die mittlere Strombelastung der einzelnen Halbleiter in
bestimmten Betriebspunkten des Gesamtsystems und die Kenntnis über die
Anzahl Schalthandlungen innerhalb einer Taktperiode (vergleiche dazu
Unterkapitel 5.6 "Vergleich der Modulationsverfahren" in Kapitel 5).

Untersuchungen zu Fragen, wie gross zum Beispiel die prozentuale Strom-
belastung ( Durchlassverluste) und Schaltbeanspruchung ( Schaltverlu-
ste) der einzelnen Halbleiter in bestimmten Betriebsbereichen bei gegebener
Last sind, wird anhand von Simulationen in Kapitel 5 dargelegt.

→ →
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5 Modulation

Die Ansteuerung des untersuchtenzweistufigenMatrixkonverters (ZMK)
bildet einen Schwerpunkt dieser Arbeit. Dazu wird eine begrenzte Auswahl
an möglichen Ansteuerverfahren vorgestellt und miteinander verglichen.
Jedes Konzept, nach dem die einzelnen Halbleiter angesteuert werden,
erzeugt ein bestimmtes eigenes Pulsmuster in den erzeugten AC- und DC-
Grössen. Diese sogenannten Ansteuerkonzepte fallen unter den Begriff
Modulationsverfahren [33].

Unterkapitel 5.1 beschreibt ein Modulationsverfahren, bei dem der GR mit
Grundfrequenztaktung (GFT) angesteuert wird. Dazu genügt eine Topologie
bestehend aus nur 12 anstatt 18 Abschaltelementen (siehe dazu Topologie-
Variante A, Figur 4.5). Auf diese Weise können beim GR Halbleiter einge-
spart und damit vor allem die Durchlassverluste tief gehalten werden, wobei
die Schaltverluste bei GR-GFT ohnehin geringer ausfallen als beiUnter-
schwingungsverfahren (USV) [29]. Dafür muss aber ein Netzstrom in Kauf
genommen werden, dessen kurzzeitiger Mittelwert nicht mehr eine sinusför-
mige Grundschwingung, sondern eine rechteckblockähnliche Form aufweist.
Dies verlangt wiederum ein grösseres und damit eher teures Eingangsfilter,
will man auch die Tief-Harmonischen genügend dämpfen.

Bei dem anschliessend in Unterkapitel 5.2 vorgestellten Prinzip der Drehzei-
germodulation soll dafür gesorgt werden, dass neben sinusförmig aufgepräg-
ten Lastspannungen auch für die GR-Eingangsströme sinusförmige
Kurzzeitmittelwerte entstehen (siehe dazu Topologie-Varianten B D in
Kapitel 4). Mit Hilfe der auf Drehzeigern basierten Betrachtung gelingt es,
ein allgemeines und strukturiertes Vorgehen zur Berechnung vonModulati-
onsfunktionenzu entwickeln. Modulationsfunktionen sind mit Tastverhält-
nissen vergleichbar und stellen normierte Steuersignale bzw. kontinuierliche
Schaltfunktionen dar. Sie tragen die gesamte Information, in welchem Ver-
hältnis die einzelnen Schalterstellungen (Schalterein oder aus) zeitlich
zueinander stehen. Mit Hilfe des USV können je nach gewähltem Trägersi-
gnal aus den berechneten Modulationsfunktionen direkt gültigeSchaltfunk-
tionen gebildet werden. Je nach definierter Sequenz von Pulsmustern
kommen ganz verschiedene Schaltabfolgen auch Zyklen genannt in Fra-
ge. Mit den Schaltfunktionen ist es möglich, Pulsmustersequenzen zu erzeu-
gen, indem die Schalter in einer vorgeschriebenen Reihenfolge und
entsprechend den befohlenen Einschalt- und Ausschaltzeiten angesteuert
werden.

÷

– –
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Die drei folgenden Unterkapitel 5.3 5.5 gehen auf spezifisch nach bestimm-
ten Kriterien ausgelegte Modulationsverfahren ein und beruhen alle auf der in
Unterkapitel 5.2 beschriebenen Drehzeigermodulation. Das Hauptkriterium
für die Modulation stellt dabei immer der wählbare Verlauf des Kurzzeitmit-
telwertes (Index km) der DC-Spannung dar. Dabei werden zuerst zwei
Methoden besprochen, von denen die erste eine maximale DC-Spannung

( ud,max-Methode) bewirkt immer im Kurzzeitmittelwert
sinusförmige GR-Eingangsströme vorausgesetzt und die zweite eine mini-
male DC-Spannung ( ud,min-Methode) erzeugt. Aus der soge-
nannten ud,beliebig-Methode geht hervor, dass innerhalb bestimmter
Grenzen, nämlich für , ein beliebig gewünsch-
ter DC-Spannungsverlauf  dem Modulator vorgegeben werden kann.

In Unterkapitel 5.6 werden die verschiedenen Modulationsverfahren zusam-
men mit den in Kapitel 4 vorgestellten ZMK-Topologien miteinander vergli-
chen. Dazu werden einerseits dieTotal Harmonic Distortion (THD)

bzw. des GR-Eingangsstromes bzw. der WR-
Ausgangsspannung für verschiedene WR-Ausgangsfrequenzen
dargestellt. Andererseits sind die mittlerenStrombeanspruchungender
ZMK-Varianten und des EMK innerhalb eines Taktzyklus von Interesse.
Ferner wird unter Berücksichtigung der Äquivalenzbedingungen gemäss
Gl. (3.156) gezeigt, dass die auf den EMK angewandte Drehzeigermodulati-
onsverfahren immer dieselbe über alle Halbleiter zusammengezählte
mittlere Gesamtstrombelastung hervorrufen. Beim ZMK hingegen hängt die
Halbleiter-Strombelastung stark von der gewählten Modulationsmethode ab.

Unterkapitel 5.7 stellt eine mögliche Modulationsmethode vor, bei der die
Schaltzeitpunkte so generiert werden, dass die Flächenabweichungen zwi-
schen den erzeugten WR-Ausgangsspannungen und den aktuellen Sollwer-
ten in positiver und negativer Richtung über einer Taktperiode jeweils gleich
stark abweichen. Es handelt sich bei dieser Modulation um die sogenannte
Methode der Flächenbilanzen. Da diese Methode jedoch neben der
erwünschten -Grundschwingung tieffrequente Harmonische im GR-
Eingangsstrom hervorruft, bleibt deren praktischer Nutzen eher klein, so dass
sie im einzelnen nicht näher besprochen werden soll.

Unterkapitel 5.8 zeigt, dass der ZMK auch bei unsymmetrischen Netzbedin-
gungen bei allerdings reduzierter Aussteuerbarkeit immernoch sinusförmige
Lastspannungen erzeugen kann.

Sämtliche Grössenbezeichnungen für die dargestellten Zeitverläufe stützen
sich in diesem Kapitel auf das Übersichtsbild Figur 3.1 (S.66) in Kapitel 3.

÷
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5.1 GR-Grundfrequenztaktung (GR-GFT)

Bei dieser Modulationsmethode wird der GR inGrundfrequenztaktung
(GFT), d.h. mit Netz-(GS)-Frequenz betrieben. Natürlich wäre
auch für den WR die Anwendung der GFT möglich, wie es vor allem bei sehr
hohen Ausgangsfrequenzen sinnvoll sein kann, sobald nämlich die
geschalteten Halbleiter nahe an der Grenze ihrer möglichen Taktfrequenz
betrieben werden. Allerdings wird in dieser Arbeit dieser Anwendungsbe-
reich nicht weiter verfolgt. In den doppelseitigen Figuren 5.2 5.4 sind die
wesentlichen Systemgrössen bei GFT-Betrieb des GR grafisch systematisch
mit den drei Fällen Motorbetrieb, Leerlauf und Generatorbetrieb dargestellt.

5.1.1 Anforderung an die Schaltungstopologie

Wird der Gleichrichter in GFT nachfolgend auch als GR-GFT benannt
betrieben, so genügt der Einsatz der Topologie-Variante A gemäss
Abschnitt 4.3.1. Die Schaltung besteht nur aus 12 unipolaren Schaltern
(Figur 4.5). Aufgrund der dort bereits beschriebenen Einschränkungen müs-
sen die IGBT genau so angesteuert werden, dass zu jeder Zeit die jeweils
maximale verkettete GR-Eingangsspannung auf den DC-
Zwischenkreis durchgeschaltet wird (Gl. (4.1) bzw. Gl. (5.1)). Selbstver-
ständlich können alle in Kapitel 4 vorgestellten GR-Schaltungen mit GFT
angesteuert werden. Dies macht aber keinen Sinn, da die Topologie-
Varianten B D bidirektionale Schalter aufweisen und damit für dieses ein-
fache Modulationsverfahren überdimensioniert wären.

5.1.2 Zweistufige Pulsmustererzeugung mit GR-GFT

Die Darstellung in den nachfolgendenFiguren 5.2 5.4 illustriert jeweils
auf der linken Seite das Prinzip derSpannungs-Konversion (linke
Bilderfolge a e, von oben nach unten verlaufend) und das Prinzip der
Strom-Konversion (rechte Bilderfolge f j, von unten nach oben verlau-
fend). Damit kommt die Funktionsweise des ZMK erstmals anhand eines
konkreten Beispieles besonders gut zum Ausdruck. Als GR-Topologie wird
wie bereits erwähnt Topologie-Variante A in Figur 4.5 (Seite 123) verwen-
det. Die Beschriftungen zu den in den Zeitverlaufsbildern der
Figuren 5.2 5.4 vorkommenden Ströme und Spannungen sind im Über-
sichtsbild in Figur 3.1 (Seite 66) vollständig eingetragen. Die einzelnen

f N 50Hz=

f L
f T

÷

– –

max uCab bc ca,,±( )
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÷
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÷
÷
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Modulationsfunktionen beziehen sich immer auf die jeweiligen Verbin-
dungen, die durch die Drehpunkt-Umschalter eingestellt werden können und
gehen ebenfalls klar aus dem Prinzipschaltbild Figur 3.1 hervor.

Die Spannungs-Konversion für die Betriebsfälle der GR-GFT beiMotorbe-
trieb (Figur 5.2),Leerlauf (Figur 5.3) undGeneratorbetrieb(Figur 5.4) ist
jeweils auf der linken Seite entlang der linken vertikalen Bilderreihe a e zu
erkennen. Der GR erzeugt die DC-Spannung nach der bereits in Kapitel 4
benannten Vorschrift:

(5.1)

Die Ansteuerung des GR erfolgt völlig unabhängig von der Ansteuerung des
WR. Dadurch teilt sich die Ansteuerung des ZMK in zwei getrennte Schritte
auf. Das heisst ohne Beachtung der gewünschten WR-Ausgangsspannungen

schaltet der GR die verketteten GR-Eingangsspannungen
gemäss Gl. (5.1) in immer derselben Art auf

den Zwischenkreis durch. Infolgedessen ist es dem GR auch nicht mög-
lich, die Kurvenform des aufgrund der WR-Modulation entstehenden DC-
Stromes so zu berücksichtigen, dass dieser sinusförmig auf die Netzseite
moduliert würde. Im Gegenteil, der GR nimmt den aufgeprägten DC-Strom

, so wie er durch das Schalten des WR entstanden ist, und prägt ihn ohne
Rücksicht auf eine erwünschte Sinusform auf der Netzseite auf. Dabei stellt
sich dann heraus, dass der Kurzzeitmittelwert des entstehenden
GR-Eingangsstromes  nicht sinusförmig ist (siehe Figur 5.2 f).

Die Strom-Konversion für die Betriebsfälle der GR-GFT beiMotorbetrieb
(Figur 5.2),Leerlauf(Figur 5.3) undGeneratorbetrieb(Figur 5.4) ist jeweils
auf der linken Seite entlang der rechten vertikalen Bilderreihe f j zu erken-
nen. Dabei wird von motorischem Betrieb mit einerAsynchronmaschine
(ASM) als Last unter stationären Bedingungen ausgegangen. Der Stromrip-
pel des Statorstromes bzw. Laststromes wird für die Betrach-
tung der Modulation vernachlässigt. Es werden rein sinusförmige Lastströme
simuliert, da die Berücksichtigung eines Rippels keinen Vorteil für das Ver-
ständnis bringt. Allerdings wird die Phasenverschiebung
zwischen erzeugter Lastspannungs-Grundschwingung

und resultierendem sinusförmigem Laststrom mit dem
elektrischen Modell einer ASM einkalkuliert (Anhang A.1).

Die Taktfrequenz wird mit in denFiguren 5.2 5.4und
mit ähnlichen Werten in den nachfolgenden Figuren dieses Kapitels bewusst
klein gewählt, damit die erzeugten Pulsmuster möglichst gut erkennbar blei-
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ben. Natürlich erlauben heutige abschaltbare Halbleiter eine viel höhere
Taktfrequenz, was dann auch bedeutend bessere Resultate in den Spektren
der untersuchten Signale zur Folge hat. Bei der vorgestellten GFT wird aller-
dings nur der Wechselrichter mit der Taktfrequenz betrieben, da der
Gleichrichter selber mit GFT arbeitet. Das Spektrum des GR-Ein-
gangsstromes und das Spektrum der verketteten WR-Ausgangs-
spannung sind in denFiguren 5.2 5.4 in den Bildern k,n rechts oben zu
sehen. In der Mitte in den Bildern l,o folgen dann die Drehzeigerverläufe der
Modulationsfunktionen. Ferner zeigen die Bilder m die mittlere Strombela-
stung in den Halbleitern (Gl. (5.139) (5.140)) unter Berücksichtigung von
Topologie-Variante A mit den Schalterbezeichnungen gemäss Figur 4.5.

Ähnlich wie der GR gezwungen ist, den vom WR aufgeprägten DC-Strom
so zu akzeptieren, wie er ist, muss auch der WR die allein vom GR aufge-
prägte DC-Spannung aufnehmen, um daraus die erwünschten WR-Aus-
gangsspannungen bzw. die Lastspannungen

zu erzeugen. Das Ansteuerprinzip bei GFT zwi-
schen dem netzseitigen GR und lastseitigen WR unterscheidet sich jedoch
darin, dass der GR nicht auf die netzzugewandte Strom-Konversion wäh-
rend der WR dual dazu auf die lastzugewandte Lastspannungs-Konversion
sondern ebenfalls auf die Spannungs-Konversion ausgerichtet ist.

Die zur Spannungs-Konversion entgegengesetzt verlaufende Strom-Konver-
sion ergibt sich also bei GFT allein unter der Einhaltung der Leistungsbilanz
zwischen Umrichtereingang und -ausgang (Gl. (3.92)) und wird nicht in die
Berechnung der Modulationsfunktionen  des ZMK miteinbezogen.

5.1.3 Vorgegebene GR-Modulationsfunktionen

Unter der Voraussetzung eines symmetrischen dreiphasigen Netzes mit den
Spanungen bzw. kann davon ausgegangen werden, dass
genau sechs verschiedene Netzspannungsabschnitte pro Netzperiode in

Die Pulsmustererzeugung am Ein- und Ausgang des ZMK beruht bei
GR-GFT ausschliesslich auf derSpannungsinformation:
Der GR erzeugt in einemersten Schrittaus den aufgeprägten GR-Eingangs-
spannungen  die maximal mögliche DC-Spannung ,
während der WR in einemzweiten Schrittaus den ihm aufgeprägten DC-
Spannungen bzw. und die gewünschten WR-Ausgangsspan-
nungen auf die Lastseite umformt (Grössenbeschriftungen siehe
Figur 3.1).
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definierter Reihenfolge gleichgerichtet werden. Dieser Vorgang wird mit den
GR-Modulationsfunktionen , (Figur 5.2 b) bzw.
(Figur 5.2 g) ausgedrückt. Sie nehmen bei GFT nur diskrete Werte an und
entsprechen damit gerade den GR-Schaltfunktionen. Also gilt:

, ( , ) (5.2)

, ( ) (5.3)

5.1.4 Analytische Beschreibung der DC-Spannungen

An dieser Stelle sei betont, dass es sich bei GR-GFT aufgrund der Identität
zwischen GR-Modulations- und GR-Schaltfunktionen (Abschnitt 5.1.3)
neben den eingeprägten GR-Eingangsspannungen auch bei sämt-
lich erzeugten DC-Spannungen um kontinuierliche 6-pulsige, girlandenför-
mige Spannungen handelt. Der Einfluss eines Eingangsfilters auf eine
Phasenverschiebung zwischen den Netzspannungen und den GR-
Eingangsspannungen wird in diesem Kapitel nicht beachtet. Die
Netzseite sei also direkt, d.h ohne Filter mit dem GR-Eingang verbunden. Die
Berücksichtigung eines Filters bringt für die Herleitung und Untersuchung
von Modulationsverfahren in diesem Kapitel keinen Nutzen, so dass erst in
Kapitel 6 "Eingangsfilter" darauf eingegangen wird. Damit gelte im folgen-
den bzw. . In diesem Abschnitt sollen nun
alle DC-Spannungen analytisch berechnet und anhand der Simulationsver-
läufe in Figur 5.1 a (oben) bzw. Figur 5.2 c überprüft werden.

Die DC-Spannung entsteht gerade aus der aufsummierten Gewichtung
der drei netzseitigen GR-Eingangsspannungen , indem diese mit
den jeweiligen -rechteckblockförmigen, ebenfalls phasenverschobenen
GR-Modulationsfunktionen des p-Umschalters multipliziert werden
(siehe Gl. (3.28) und Figur 5.2 b). Drückt man die letzteren durch Fourierrei-
hen aus, so ergibt sich also folgende Formel für :

mit , ,  und (5.4)
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Nach Verwendung der trigonometrischen Beziehungen und anschliessendem
Ausmultiplizieren lässt sich folgende Fourierreihe für mit alternieren-
dem Vorzeichen anschreiben:

(5.5)

Die Netznull-bezogene DC-Spannung besteht also neben einem DC-
Anteil aus Überlagerungen der 3., 6., 9., u.s.w.Oberschwingung (OS) bezo-
gen auf dieGrundschwingung (GS) mit der Netzfrequenz . Berücksich-
tigt man zur Berechnung von die bezüglich einer Netzperiode
gegenüber um phasenverschobenen GR-Modulationsfunktio-
nen des n-Umschalters (Figur 5.2 b), so ergibt sich die Fourierreihe
für in ähnlicher Weise, allerdings ohne alternierendes Vorzeichen für
die einzelnen OS:

(5.6)

Die Plausibilität der Gl. (5.5) (5.6) kann einfach anhand der für die GR-
GFT dargestellten Spannungsverläufe in Figur 5.1 a (oben) bzw. Figur 5.2 c
überprüft werden. Die Vielfachen der 3. Netz-Harmonischen in den DC-
Spannungen und kommen dabei gut zum Ausdruck. Subtrahiert
man die beiden DC-Spannungen in Gl. (5.5) (5.6) voneinander, so erhält
man die Differenzspannung (Gl. (3.30)). Sie beinhaltet nur noch ganzzah-
lige Vielfache der 6. Netz-Harmonischen (Gl. (5.7)). Auch dieses Resultat
stimmt mit deren Sechstel-Netzperiodizität  überein (Figur 5.1 a).
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(5.7)

Der lineare Mittelwert der DC-Spannung entspricht gerade dem
Gleichanteil in Gl. (5.7) und lautet also:

(5.8)

Pulsation der DC-Differenzspannung

Die DC-Differenzspannung stellt also eine mit pulsierende Grös-
se mit kontinuierlichem Zeitverlauf dar. Nimmt man die bereits in Kapitel 3
auf die DC-Mitte M bezogenen Spannungen und zu Hilfe, so
kommt gut zum Ausdruck, dass der Zwischenkreis bezüglich seiner potenti-
almässigen Mitte gerade mit der halben DC-Spannung pulsiert (siehe
Figur 5.1 a (unten) und Gl. (3.34) (3.35)).

Da der Modulator des WR vollständig entkoppelt ist von demjenigen des GR,
wird es zur Einstellung der gewünschten Ausgangsspannungs-GS-Amplitu-
de notwendig sein, diese Pulsation der DC-Spannung zu
berücksichtigen und zu kompensieren.

Das bezüglich der DC-Mitte M nach beiden Seiten symmetrische in seiner
Ausdehnung variierendes Spannungsband “ ” nimmt
bezüglich seiner Mitte die folgenden absoluten Extremalwerte an:

(5.9)

Diese Werte des Spannungsbandes sind massgebend für die am WR-Aus-
gang maximal zur Verfügung stehenden WR-Ausgangsspannungen
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Figur 5.1: Erzeugung der gewünschten WR-Ausgangsspannungen durch
“Übersteuernohne zuübersteuern” (ü.o.ü) bei .

b)Abweichung zwischen  und ,
a)Verschiebung der DC-Mitte M von Null um ,
b)Abweichung zwischen  und ,
a)Pulsation der DC-Spannung (“Spannungsband”),
b)Abweichung zwischen  und ,
Spannungs-Nullkomponenten  (a) bzw.  (b).
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Verschiebung der DC-Mittenspannung bezüglich des Netz-Nulleiters

Die DC-Mittenspannung (Figur 5.1a, oben) sagt aus, wie stark die DC-
Mitte M vom Nulleiter abweicht und berechnet sich laut Gl. (3.36) aus dem
arithmetischen Mittelwert zwischen und . Somit folgt direkt aus
den Gl. (5.5) (5.6) die mittelwertfreie Fourierreihe für :

(5.10)

Die Spannung weist in ihrer tiefsten Frequenz eine markante 3. Netz-
Harmonische bzw. 2. Netz-OS auf, die immer gerade bei den Umschaltzeit-
punkten des GR am stärksten ist. Für den Maximalwert dieser OS gilt:

(5.11)

Für den gesamten Maximalwert von gilt jedoch nach der Figur 5.1a ein
nur wenig von Gl. (5.11) verschiedener Wert, der nämlich genau einen Vier-
tel der GR-Eingangsspannungs-GS-Amplitude (ohne Berücksichtigung
des Eingangsfilters gilt nämlich ) beträgt:

(5.12)

5.1.5 Maximales Spannungsübersetzungsverhältnis

In diesem Abschnitt soll das maximal einstellbare Spannungsübersetzungs-
verhältnis zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung beimzweistufigen
Matrixkonverter (ZMK) zunächst ermittelt werden. Bei der GR-GFT können
folgende Aussagen gemacht werden:

• Die DC-Spannung setzt sich direkt aus den dreiphasigen verketteten
GR-Eingangsspannungen mit den gemeinsamen GS-
Amplituden  zusammen.

• Die gewünschten (Index w) verketteten WR-Ausgangsspannungen
mit den GS-Amplituden müssen jederzeit aus

dem verfügbaren DC-Spannungsband gebildet werden können.
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Daraus ergeben sich folgende Randbedingungen bei einer variablen DC-
Spannung :

(5.13)

1 (5.14)

Das heisst die GR-Eingangsspannungs-GS-Amplitude legt nach
Gl. (5.13) einen oberen möglichen Maximalwert für die DC-Span-
nung fest. Gleichzeitig darf bei der GR-GFT die gewünschte verkettete
WR-Ausgangsspannungs-GS-Amplitude nach Gl. (5.14) nie grösser
gemacht werden als die jederzeit minimal verfügbare Spannung im
DC-Zwischenkreis, um echte Übersteuerungen zu vermeiden und die Aus-
gangsfrequenz gegenüber der Eingangsfrequenz wirklich frei einstel-
len zu können.

Zur Herleitung derallgemein gültigen maximalen Spannungsübersetzung
beim ZMK kann man den DC-Zwischenkreis zur einfacheren

Vorstellung auch weglassen und sich verkettete Spannungen am Eingang
und Ausgang vorstellen. Diese haben den Vorteil, dass sie unab-

hängig von Bezugspotentialen sind. Unter Berücksichtigung, dass der ZMK2

keine Energiezwischenspeicher aufweist, lässt sich festhalten, dass die
erzeugten verketteten WR-Ausgangsspannungen

sich direkt aus Werten der aufgeprägten verketteten
GR-Eingangsspannungen zusammensetzen. In Bezug auf die
gewünschten Spannungen (Index w) bedeutet dies, dass die positive bzw.
negative Umhüllende bzw. der
verketteten WR-Soll-Ausgangsspannungen immer Platz
haben müssen innerhalb derjenigen Fläche3, die zwischen den beiden
Umhüllenden und der aufgepräg-
ten verketteten Eingangsspannungen überhaupt zur Verfügung
steht. Wird mit Gl. (5.14) wieder die DC-Spannung in die Formulierung mit-
einbezogen, so folgt, dass für das gewünschte Maximum der verketteten WR-

1) Bei derud,min-Modulationsmethode in Unterkapitel 5.4 stellt sich heraus, dass
Gl. (5.14) nicht mehr gilt, sobald die kurzzeitige (Index km) DC-Spannung sich
genau den positiven Umhüllenden der WR-Soll-Ausgangsspan-
nungen  anpasst (siehe Figur 5.21). Dort gilt .

2) zur Beschreibung der möglichen Spannungswerte beim GR siehe Gl. (3.26) (3.27)
und analog dazu beim WR siehe Gl. (3.49) in Kapitel 3

3) siehe Figur 5.12 zur Veranschaulichung der jeweils positiven Umhüllenden
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Ausgangsspannungen höchstens das Minimum
der maximal erzeugbaren DC-Spannung

 (nach Gl. (5.1)) zulässig ist.

Folgende Ungleichung muss sowohl bei der GR-GFT als auch in allen ande-
ren Fällenimmer erfüllt sein:

Damit ergibt sich das für den ZMK typische maximale Spannungsüberset-
zungsverhältnis von86.6%. Dasselbe gilt auch für den EMK ([1],[2]).

5.1.6 “Übersteuern ohne zu übersteuern” auf der WR-Seite

Die gewünschten (Index w) verketteten Ausgangsspannungen
bilden die Grundlage zur Entwicklung eines WR-seitigen Modulationsver-
fahrens. Sie sind unabhängig von einem Bezugspotential und lauten:

mit der Amplitudengleichheit (5.17)

Dabei müssen die Lastspannungs-GS-Amplitude , die Last-(GS)-Fre-
quenz und der Anfangsphasenverschiebungswinkel
vorgegeben werden. Allerdings kommt man nicht darum herum, sich Gedan-
ken über die Wahl der physikalisch auftretendenSpannungs-Nullkomponen-
te (SNK) (Figur 5.1 a (unten), auch WR-SNK genannt) bzw.
(Figur 5.1 b und Figur 5.2 e (unten), auch Last-SNK genannt) zu machen. Sie
tritt bei der Formulierung der gewünschten WR-Ausgangsspannungen

zwangsläufig in Erscheinung. Bei symmetrischer Last wie es

(5.15)

Allgemein gilt also: (5.16)

max max uWRxy yz zx w,,,±( )( )
min max uGRab bc ca,,±( )( )
ud max uGRab bc ca,,±( )=

max max uWRxy yz zx w,,,±( )( ) ≤ min max uGRab bc ca,,±( )( )

= =

3UL ≤ 3 2⁄ UN⋅

UL max, = 3 2⁄ UN⋅ ≈ 0.866 UN⋅

uWRxy yz zx w,,,

uWRxy yz zx w,,, =

3UL ωLt ϕuL0 π 6⁄+ +( )cos

3UL ωLt ϕuL0 π 6⁄ 2π 3⁄–+ +( )cos

3UL ωLt ϕuL0 π 6⁄ 2π 3⁄+ + +( )cos

UL UWR=

UL
f L ωL 2π( )⁄= ϕuL0

uSM uS0

uWRx y z0 w,,, –
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in dieser Arbeit immer vorausgesetzt wird lassen sich die Sternpunkts-
bezogenen Lastphasenspannungen ähnlich wie nach Gl. (5.17)
durch (Co-)Sinusfunktionen ansetzen:

(mit )

(5.18)

Betrachtet man nun Gl. (5.18), so steht man vor der Frage, wie die Spannun-
gen bzw. nun am besten gewählten werden sollen. Die
Figur 5.1 b gibt darauf Antwort: Die auf den Nulleiter bezogenen WR-Soll-
Ausgangsspannungen werden identisch wie die gleichtaktfreien
Lastspannungen gewählt, solange alle drei Sollspannungen in dem
durch und bezüglich der DC-Mitte M aufgespannten Spannungs-
band Platz haben. Sobald eine der drei Spannungen grös-
ser als bzw. kleiner als wird, subtrahiert der WR-Modulator den
über das Spannungsband “ ” hinausragende Teil bei allen drei
Phasen gleichzeitig. Deshalb wird diese Methode auchbeidseitiges Coupie-
rengenannt [29]. Bei diesem abgeschnittenen Signalteil handelt es sich defi-
nitionsgemäss um die gesuchte SNK . Es ist also möglich, diese
gewünschte (Index w) Last-SNK durch folgende logische Vergleichs-Opera-
tionen zu bestimmen:

Auf diese Weise erhält man die korrigierte WR-Soll-Ausgangsspannung
:

(5.20)

(5.19)

–
uLx y zS w,,,

uLx y zS w,,, =

UL ωLt ϕuL0+( )cos

UL ωLt ϕuL0 2π 3⁄–+( )cos

UL ωLt ϕuL0 2π 3⁄+ +( )cos

UL UWR=

= uWRx y z0 w,,, uS0 w,–

uWRx y z0 w,,, uS0 w,

uWRx y z0 w,,,
uLx y zS w,,,

udp0 udn0
ud 2⁄± uWRx y z0 w,,,
udp0 udn0

udp0( ) udn0( )–

uS0 w,

uS0 w, = – [ uLxS w, udp0–( ) falls uLxS w, udp0>( ){ }

+ uLxS w, udn0–( ) falls udn0 uLxS w,>( ){ }

+ uLyS w, udp0–( ) falls uLyS w, udp0>( ){ }

+ uLyS w, udn0–( ) falls udn0 uLyS w,>( ){ }

+ uLzS w, udp0–( ) falls uLzS w, udp0>( ){ }

+ uLzS w, udn0–( ) falls udn0 uLzS w,>( ){ } ]

uWRx y z0 w,,,

uWRx y z0 w,,, = uLx y zS w,,, uS0 w,+
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Figur 5.2: GR inGrundfrequenztaktung (GFT),
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante A (Figur 4.5). Parameter:
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Figur 5.3: GR inGrundfrequenztaktung (GFT),
links: Spannungs- und Strom-Konversion(Leerlauf),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante A (Figur 4.5). Parameter:
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Figur 5.4: GR inGrundfrequenztaktung (GFT),
links: Spannungs- und Strom-Konversion(generatorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante A (Figur 4.5). Parameter:
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Dabei muss aber die Bedingung Gl. (5.16) des maximalen Spannungsüber-
setzungsverhältnisses stets eingehalten werden, da nur so mit der Methode
des beidseitigen Coupierens “übersteuert” werden kann “ohne wirklich zu
übersteuern” (ü.o.ü.). Ansonsten entstehen Verzerrungen in den erzeugten
Lastspannungen , die dann keinen sinusförmigen Kurzzeitmittelwert

mehr ergeben. Das heisst es gilt dann ,
was unbedingt zu vermeiden ist.

5.1.7 Resultierende WR-Modulationsfunktionen

Die resultierenden WR-Modulationsfunktionen , (siehe
Figur 5.2 d) bzw. (siehe Figur 5.2 i) sorgen neben der Kompensation
der DC-Verschiebung und der DC-Pulsation (siehe Abschnitt 5.1.4) auch für
die Erzeugung der gewünschten SNK . Die Werte von

sind im Gegensatz zum GR kontinuierlich (vergleiche
Gl. (3.50) (3.52)). Für die kombinierten WR-Modulationsfunktionen

findet man anhand der Maschenbeziehungen gemäss Figur 3.1
(Seite 66) mit  in Kapitel 3:

(5.21)

In Gl. (5.21) lässt sich gut erkennen, dass neben der DC-SNK gemäss
Gl. (3.82) (im Zähler) als Mass für die DC-Mittenverschiebung und der Pul-
sation mit (im Nenner) zusätzlich die aus Gl. (5.19) vorzeitig ermittelte
Last-SNK gemäss Gl. (3.84) bei der Berechnung der WR-Modulati-
onsfunktionen  im Zähler auftaucht.

Weiter lassen sich unter Zuhilfenahme der Gl.(3.45) (3.48) die einzelnen p-
und n-WR-Modulationsfunktionen bestimmen. Die folgenden Zusammen-
hänge sind auch allgemein gültig:

und (5.22)

uLx y zS,,
uLx y zS km,,, uLx y zS km,,, uLx y zS w,,,≠

mx,y,zp mx,y,zn
mx,y,z

uS0 km, uS0 w,=
mx,y,z

÷
mx,y,z

uWRx y zM w,( ),,

mx,y,z =
uWRx y zM w,,,

ud 2⁄
---------------------------- =

uLx y zS w,,, uSM w,+

ud 2⁄
-------------------------------------------

=
uLx y zS w,,, uS0 w, uM0–+

ud 2⁄
---------------------------------------------------------

=
uWRx y z0 w,,, uM0–

ud 2⁄
-------------------------------------------

uM0

ud 2⁄
uS0 w,

mx,y,z

÷

mx,y,zp =
1 mx,y,z+

2
----------------------- mx,y,zn =

1 mx,y,z–

2
-----------------------
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Das in den Figuren 5.2 5.4 dargestellte Beispiel für die GR-GFT zeigt den
Fall der Sinus-Vollaussteuerung mit . Sobald
eine der drei WR-Ausgangsspannungs-Sollwerte in das realisier-
bare Spannungsband zurück-”coupiert” wird, bleibt die Modulationsfunktion
der betreffenden Phase am Anschlag (Figur 5.2 5.4 d,i bzw. Figur 5.5) und
damit genau an der Grenze des erlaubten Bereiches .

5.1.8 WR-Ansteuerung mit USV

Der WR wird mit dem gewöhnlichenUnterschwingungsverfahren (USV)
angesteuert. Dabei wird für jeden WR-Halbbrückenzweig die entsprechende
kombinierte Modulationsfunktion mit einem allen drei Ausgangspha-
sen gemeinsamen dreieckförmigen Trägersignal verglichen, um
daraus die Schaltsignale abzuleiten [29]. In Figur 5.5 ist das Prinzip
dazu dargestellt. Da zwischen Schaltfunktionen dieselben Beziehungen
gelten wie zwischen Modulationsfunktionen , können zur Berechnung
der Umschalter-bezogenen Schaltfunktionen und die Bezie-
hungen in Gl. (5.22) herangezogen werden.

Figur 5.5: Übergang vom WR-Modulationssignal zum Schaltsignal
mit USV bei einer Taktfrequenz von
und beidseitig symmetrischem dreieckförmigem Trägersignal

.

÷
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5.1.9 Modulationsgrade des ZMK

Die Bilder auf der rechten Seite in den Figuren 5.2 5.4 l,o zeigen ferner die
Drehzeiger aller Modulationsfunktionen , , , ,

und , die bereits in den Gl. (3.100) (3.105) in Kapitel 3 für
die Schaltfunktionen definiert wurden. Für die gezeigte Simulation wird WR-
Vollaussteuerung vorausgesetzt (d.h. gemäss Definition Gl. (3.26)),
bei der in den Figuren 5.2 5.4 l,o die Absolutwerte der beiden entsprechen-
den Drehzeiger bei GR-GFT sich in folgenden Wertebereichen bewegen:

und (5.23)

Da der GR bei GFT ohnehin die jederzeit maximal zur Verfügung stehende
Eingangsspannung gleichrichtet, handelt es sich bei um das
Maximum jeder denkbaren Modulationsmethode. Ähnliches gilt auch für den
WR, denn dieser befindet sich für den in den Figuren 5.2 5.4 l,o gezeigten
Fall ebenfalls in Vollaussteuerung. Es gilt mit dem ein-
zigen Unterschied, dass dort variiert im Gegensatz zu

 (Gl. (5.23)).

Es ist zweckmässig, die beiden Betragswerte der GR- und WR-Modulations-
funktionsdrehzeiger und gerade so zu skalieren, dass sich ein
dynamischer Modulationsgrad bzw. ergibt, der prinzipi-
ell in einem normierten Intervall zwischen Null und eins zu liegen kommt.

(5.24)

4 (5.25)

Ferner eignet sich der in Gl. (5.26) definierte(Gesamt-)Modulationsgrad
besonders, um das Übersetzungsverhältnis des ZMK aus

Gl. (5.16) je nach Aussteuerung zu skalieren. Er stellt ebenfalls eine normier-
te Grösse dar. Eine etwas andere Definition für denselben Modulationsgrad

 wird dann in Unterkapitel 5.3 in Gl. (5.89) noch besprochen.

4) zur Erweiterung des in Gl. (5.25) angegebenen Wertebereiches von  auf
 bei Drehzeigermodulation siehe Abschnitt 5.4.4, Seite 225

(5.26)

÷
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Wie später noch gezeigt, gilt Gl. (5.26) neben der GR-GFT nur für jene
Modulationsverfahren, bei denen die Grundschwingung des auf-
geprägten GR-Eingangsstromes gerade in Phase zur anliegenden
GR-Eingangsspannung liegt, also

gilt. Bei der GR-GFT gilt wegen der vereinfachten
GR-Topologie-Variante A (Figur 4.5) immer die Beziehung .

In Ergänzung zur Drehzeiger-Darstellung der Modulationsfunktionen
gemäss den Figuren 5.2 5.4 l,o sind in Figur 5.6 die dynamischen Modula-
tionsgrade und gemäss den Gl. (5.24) (5.25) für verschie-
dene Ausgangsfrequenzen abgebildet. Dabei wird auf die lineare

Spannungs-Frequenz-Kennlinie (SFK) der ASM Rücksicht genommen,
indem bis zu einer bestimmten Grenzfrequenz die GS-Amplitude der
Rotorflussverkettung konstant gehalten wird. Übersteigt die Ausgangs-
frequenz diese Grenzfrequenz , so ist der Modulationsgrad des
Umrichters beim Maximum angelangt, so dass für höhere Ausgangs-

Figur 5.6: Dynamische Modulationsgrade und bei GR-GFT
im Leerlauf und bei Last-(GS)-Frequenzen von
und linearer SFK: Rotorflusswerte .
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frequenzen die ASM mit Feldschwächung betrieben werden muss
(Näheres siehe [5]). Bei Belastung der ASM steigt diese Grenzfrequenz
leicht an. Sie beträgt für die in dieser Arbeit benutzte ASM ca. .

5.1.10 Resultierende Drehzeiger

Die Drehzeiger und des GR-Eingangsstromes und der
WR-Ausgangsspannung sind in Figur 5.7 für motorischen Betrieb
(entsprechend zur Figur 5.2) für den Spezialfall der GR-GFT abgebildet.

Die einzelnenPositionen des GR-Eingangsstromdrehzeigers hängen
direkt von der Grösse des geschalteten DC-Stromes ab, der ganz verschie-
dene für den gezeigten motorischen Betriebsfall positive Momentanwer-
te annehmen kann. Dies ergibt eine strahlenförmige Verteilung derselben
Werte in die sechs verschiedenen Winkelrichtungen des Drehzeigers
(Figur 5.7 a).
Analog dazu hängen auch die einzelnenPositionen des WR-Ausgangsspan-
nungsdrehzeigers direkt von der Grösse der kontinuierlich sich
ändernden DC-Spannung ab, die aber im Vergleich zum DC-Strom

nur Werte zwischen und
annimmt (siehe auch Figur 5.1 a). Auch dies ergibt eine strahlenförmige Ver-
teilung der Werte in die sechs verschiedenen Winkelrichtungen im möglichen
Bereich der DC-Spannungswerte (Figur 5.7 b).

Figur 5.7: Typische Drehzeigerpositionen des Eingangsstromes
und der Ausgangsspannung  bei GR-GFT
am Beispiel des motorischen Betriebes gemäss Figur 5.2.
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5.1.11 Frequenzanalyse

Mittels Frequenzanalyse sollen die erzeugten Frequenzspektren der verkette-
ten WR-Ausgangsspannung und des resultierenden Eingangsstromes

untersucht werden. Die Amplituden der (Frequenz-)Spektren sind in
den Figuren 5.2 5.4 k,n für Frequenzen im Bereich bei
einer Taktfrequenz von abgebildet. In der oberen Hälfte
der Bilder k,n sind jeweils die Spektren der realen Grössen bzw.
zu sehen, während zum Vergleich die untere Hälfte das Spektrum der entspre-
chenden Kurzzeitmittelwerte (Index km) bzw. mit dersel-
ben Skalierung zeigt. Die Taktfrequenz wurde absichtlich so tief gewählt, um
erstens eine Übereinstimmung mit den zeitlichen Simulationen gemäss
Figuren 5.2 5.4 (links) zu gewährleisten und zweitens um zu zeigen, dass
die rein taktfrequenzbedingtenOberschwingungen (OS) im Vergleich zur
Grundschwingung (GS) immernoch gering erscheinen und der gezeigte Fre-
quenzabstand zwischen GS und OS je nach Anwendung ausreichen kann.

Das Amplitudenspektrum des GR-Eingangsstromes ist in
den Figuren 5.2 5.4 k für Motor-, Leerlauf- und Generatorbetrieb auf die
GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude  normiert dargestellt.
Bei Motor- bzw. Generatorbetrieb bei jeweils halbem Nenndrehmoment

und positiver Drehzahl der ASM lassen sich die netzfrequenten
Harmonischen mit den ganzzahligen Vielfachen von 5, 7, 11, 13, u.s.w.
bezüglich der GS aus dem (Frequenz-)Spektrum des Kurzzeit-
mittelwertes gut herauslesen. Der Strom bzw.

weist eine rechteckblock-ähnliche Form auf, die aufgrund der block-
förmigen Konversion des DC-Stromes bzw. bei GR-GFT entsteht
(Abschnitt 5.1.3). Dabei weist der DC-Strom bzw. ähnlich wie die
DC-Spannung ganzzahlige Vielfache der 6. Netz-Harmonischen
auf (vergleiche Gl. (5.7)).
Bei Leerlauf müssen nur gerade die Verluste der ASM gedeckt werden, so
dass in diesem Fall die GS praktisch verschwindet. Im Verhältnis
zu dieser winzigen GS dominieren die aufgrund der (absichtlich tief gewähl-
ten) Taktfrequenz  immer vorhandenen Strom-OS (siehe Figur 5.3 k).
Allgemein gilt, dass je höher die Taktfrequenz gewählt wird, desto hoch-
frequenter werden die daraus hervorgerufenen Strom-OS und
umso leichter sind sie mit einem kleinen Eingangsfilter wegzufiltern.

Das Amplitudenspektrum der verketteten WR-Ausgangs-
spannung ist in den Figuren 5.2 5.4 n für Motor-, Leerlauf- und
Generatorbetrieb auf die WR-Ausgangsspannungs-GS-Amplitude
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normiert dargestellt. Dabei wird der WR immer voll aus-
gesteuert ( ), um die ASM bei der jeweils gezeigten
Ausgangsfrequenz von zu betreiben. Aus diesem Grund sind die
gezeigten Spektren abgesehen von geringfügigen Abweichungen, die von
den leicht unterschiedlichen Anfangsphasenwinkeln herrühren prak-
tisch identisch. Diese kleine Phasenverschiebung erkennt man, wenn man in
allen Figuren 5.2 5.4 e die Lage der eingezeichneten Lastperiode

miteinander vergleicht. Das Spektrum weist im Ver-
gleich zum Spektrum des Eingangsstromes nur taktfrequenzbeding-
te Komponenten auf, da das Amplitudenspektrum des zu
erzeugenden Kurzzeitmittelwertes nur die Last-(GS)-Frequenz

 enthält.

Um eine Frequenzanalyse korrekt durchzuführen, muss das zu untersuchende
Signal über eine bestimmte Periode berücksichtigt werden [31]. Da bei
dem untersuchten ZMK die erzeugten Grössen immer mit beiden Dreipha-
sensystemen gekoppelt sind, muss die Frequenzanalyse über eine Zeitdauer

nach Gl. (5.27), also mit demkleinstengemeinsamenViel-
fachen (kgV) der aktuellen Netz- ( ), Last- ( ) und Taktperiodendauer
( ) durchgeführt werden. Gleichbedeutend dazu lässt sich dieselbe Bedin-
gung für die Signaldauerbetrachtung auch mit demgrösstengemeinsamen
Teiler (ggT) der auftretenden Frequenzen nach Gl. (5.28) ausdrücken:

5.1.12 Zusammenfassung

Ein Vorteil derGleichr ichter-Grundfrequenztaktung (GR-GFT) liegt darin,
dass man mit der reduzierten Schaltungstopologie-Variante A gemäss
Figur 4.5 auskommt. Sie benötigt die kleinste Anzahl an Halbleitern. Einen
anderen Vorteil stellen die zumUnterschwingungsverfahren (USV) ver-
gleichsweise geringen Schaltverluste auf der GR-Seite dar.

Der grosseNachteil der GR-GFT besteht eindeutig darin, dass keine sinus-
förmigen Kurzzeitmittelwerte für die GR-Eingangsströme

erzeugt werden können. Der Grund dafür liegt darin, dass durch die
speziell vorgeschriebene Wechselspannungs-Gleichrichtung (

) nicht gleichzeitig die in umgekehrter Richtung verlaufende
Gleichstrom-Wechselrichtung ( ) berücksichtigt werden kann

(5.27)

(5.28)
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(Abschnitt 5.1.2). Um dies zu erreichen, müsste die Logik des WR miteinbe-
zogen werden. Der GR-Eingangsstrom beinhaltet Tief-Harmoni-
sche mit den ganzzahligen Vielfachen von 5, 7, 11, 13, u.s.w., die auch mit
nachfolgender Filterung im geglätteten Netzstrom  bestehen bleiben.

Der Einsatz der beschriebenen Schaltungstopologie-Variante A (Figur 4.5)
kann vor allem bei höheren Leistungen durchaus interessant sein, sobald
nämlich die Schaltverluste wegen zu hohen Schaltfrequenzen ins Gewicht
fallen (Beispiel eines praktischen Einsatzes: Reihenschaltung zweier 6-Puls-
GR5 nach Figur 4.5 zu einem 12-Puls GR mit besserer Eingangsstromform).

Im folgenden werden ausschliesslich Modulationsmethoden untersucht, bei
denenbeideStufen des ZMK nach dem USV angesteuert werden (siehe
Unterkapitel 5.2 5.5). Dies kommt einer gleichmässigeren Schaltbelastung
der Halbleiterventile zu Gute, da alle Halbleiter ähnlich oft ein- und ausge-
schaltet werden (vergleiche dazu Gl. (5.141), Seite 263).

5.2 Drehzeigermodulation zur Erzeugung von
sinusförmigen Ein- und Ausgangsgrössen

In diesem Unterkapitel wird ein allgemeines Drehzeigerverfahren vorge-
stellt, um neben der Erzeugung eines sinusförmigen Spannungskurzzeitmit-
telwertes am WR-Ausgang ebenso einen sinusförmigen Stromkurzzeit-
mittelwert am GR-Eingang garantieren zu können ([14],[16],[17]). Um dies
zu erreichen, muss im Unterschied zur GR-GFT (Unterkapitel 5.1) nicht nur
die Spannungs-Konversion sondernauch die Strom-Konversionbei der Aus-
legung des Modulationsverfahrens berücksichtigt werden. Daher erscheint
eine Synchronisierung beider Stufen zweckmässig, indem GR und WR mit
denselben Taktfrequenzen betrieben werden, um innerhalb derselben
Zeitdauer (= 1 Taktperiode) die vorgegebenen Sollwerte am Ein- und Aus-
gang des ZMK einzustellen. In diesem Fall bedeutet dies, dass die Modula-
tionsfunktionen von GR und WR nicht mehr unabhängig voneinander wie
bei der GR-GFT berechnet werden, sondern innerhalb eines Taktintervalles
aufeinander abgestimmt sein müssen. Unterschiedliche Taktfrequenzen für
die GR- und WR-Stufe und daraus resultierende Pulsmuster wurden abgese-
hen von der GR-GFT in dieser Arbeit nicht weiter untersucht.

5) siehe auch den Zusammenhang zur Bemerkung unter1 auf Seite 124 in Kapitel 4
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Das in Abschnitt 5.2.1 vorgestellte Prinzip der Drehzeigermodulation gibt
eine mögliche Vorstellung zur grafischen Interpretation der Modulations-
funktionen, aus denen sich die Tastverhältnisse für die einzelnen
(Dreh-)Zeigerpositionen der GR- und WR-Stufe ermitteln lassen
(Abschnitte 5.2.2 5.2.3). Dabei muss die eindeutige Wahl der Nullzustände
(siehe Abschnitt 2.2.4 (Seite 61)) im voraus festgelegt werden, um für die
Tastverhältnisse eine eindeutige Lösung zu erhalten.
Die in Abschnitt 5.2.4 beschriebene zyklische Vertauschung der Modulati-
ons- bzw. Schaltfunktionen gilt für jedes Drehzeigermodulationsverfahren
und ist ganz allgemein gültig.
Abschnitt 5.2.5 zeigt sämtliche erzeugbaren Drehzeigerkombinationen des
ZMK mit den entsprechenden Tastverhältnissen , die direkt aus den ein-
zelnen Tastverhältnissen auf der GR-Seite und auf der WR-Sei-
te bestimmt werden. Jede Drehzeigerkombination mit zugehörigem
Tastverhältnis stellt einen bestimmten Schaltzustand des ZMK dar
(vergleiche Abschnitt 2.2.4). Ein Tastverhältnis stellt eine auf die Taktperi-
ode normierte Zeit dar. Durch eine festgelegte Aneinanderreihung von mög-
lichen Drehzeigerkombinationen entsteht eine definierte Schaltsequenz.
Abschnitt 5.2.6 geht auf den Einfluss einer gewählten Schaltsequenz auf die
Anzahl Schalthandlungen ein. Es werden zwei Schaltsequenzen vorgestellt,
die es erlauben, den ZMK mit einer minimaler Anzahl an Umschaltungen
anzusteuern.

5.2.1 Eingangsstrom- und Ausgangsspannungsdrehzeiger

Auf der Lastseitesoll mit dem ZMK basierend auf der Spannungs-Kon-
version eineAsynchronmaschine (ASM) mit einstellbarer Drehzahl ange-
steuert werden. Die Lastregelung sorgt dafür, dass die ASM im Betrieb mit
genügender Spannung versorgt wird, um die gewünschte Drehzahl erreichen
zu können und ohne dabei zu grosse Statorströme in den Wicklungen zu ver-
ursachen. Eine Rotorflussregelung sorgt dafür, dass die ASM magnetisch
falls möglich immer voll ausgenutzt bleibt und in den Feldschwächbereich
übergeht, sobald die Spannung aufgrund einer höheren Drehzahl bei maxi-
maler ZMK-Aussteuerung am Anschlag angekommen ist (siehe dazu
Abschnitt 5.1.5). Die kaskadierte Lastregelung6 bestimmt ausgehend vom
äusseren Drehzahl- und Rotorflussregler über den inneren Statorstromregler
die Sollwerte zur Erzeugung der Lastphasenspannung mit GS-
Amplitude , Ausgangsfrequenz und Phasenlage . Die Lastspan-

6) Die Anordnung der Lastregelung ist in Figur 8.11 auf Seite 326 abgebildet.
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nung ist direkt von der netzseitig aufgeprägten GR-Eingangsspan-
nung abhängig und bewirkt lastseitig in der ASM je nach
Belastung einen bestimmten Laststrom mit einer von der Belastung
abhängigen GS-Amplitude und einer der Strom-GS zugeordne-
ten Phasenlage  mit derselben Last-(GS)-Frequenz .

Auf der Netzseitekann basierend auf der Strom-Konversion je nach
Betriebsmodus (d.h. Regelung oder Steuerung)

• entweder mit einemNetzstromreglerder Netz-Phasenverschiebungswin-
kel zwischen der rein sinusförmig angenommenen
Netzspannung  und der gefilterten Netzstrom-GS ,

• oder abergesteuert direkt als Stellgrösse der Phasenwinkel
der erzeugten GR-Eingangsstrom-GS in

Bezug auf die GR-Eingangsspannungs-GS

eingestellt werden. Der erzeugte GR-Eingangsstrom ergibt sich auf-
grund der Strom-Konversion des ZMK. Er ist gleich wie der Laststrom
von der bezogenen Leistung abhängig, so dass sich bei einem entweder durch
die Netzregelung oder Steuerung vorgegebenen Phasenwinkel am
GR-Eingang eine bestimmte GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude ergibt.
Diese hängt ganz von der Belastung ab und kann nicht frei gewählt werden.

Im folgenden sollen nun aufbauend auf den oben beschriebenen vorgegebe-
nen Grössen im Hinblick auf die Drehzeigermodulation die erzeugbaren
Strom- und Spannungsdrehzeiger erklärt werden:

Der GR-Eingangsstromdrehzeiger nimmt immer entweder eine der
sechs strombildenden komplexen Zeigerpositionen oder einen der
drei möglichen Nullzustände  an (Figur 5.8 a).

DerWR-Ausgangsspannungsdrehzeiger nimmt immer entweder eine
der sechs spannungsbildenden komplexen Zeigerpositionen oder
einen der zwei möglichen Nullzustände  an (Figur 5.8 b).

Für die Modulation des ZMK sind folgende elektrische Grössen jederzeit
undunabhängig vom Modulationsverfahrenalsvorgegebenzu betrachten:

Netzseite: , , , ,

Lastseite: , , , , .

Da die Auslegung der Modulation ohne Betrachtung des Eingangsfilters
erfolgen kann, werde in diesem Kapitel überall angenommen.
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Figur 5.8: Drehzeiger-Hexagon des GR-Eingangsstromes  mit
Drehzeiger  und grau hinterlegten Sektoren  (a);
Drehzeiger-Hexagon der WR-Ausgangsspannung mit
Drehzeiger  und grau hinterlegten Sektoren  (b).
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Die zeitliche Sequenz verschiedener Zeigerpositionen soll durch den Modu-
lator so erfolgen, dass im Kurzzeitmittelwert d.h. über eine Taktperiode
betrachtet sinusförmige Dreiphasengrössen mit einem entsprechend kreis-
förmig und mit konstanter Geschwindigkeit umlaufenden Sollwert-Drehzei-
ger bzw. entsteht. Die momentanen Zeigeramplituden
können sich während einer bestimmten Position bzw. sprunghaft ver-
ändern, nämlich genau dann, wenn z.B. der DC-Strom bzw. die DC-Span-
nung ihren Wert sprunghaft ändert. Analog zu den Momentanwerten
bzw. kann man sich auch Kurzzeitmittelwerte (Index km) bzw.

vorstellen. Dabei beträgt die momentane Zeigeramplitude
 des GR-Eingangsstromes stets

bzw. , (5.29)

während für die momentane Zeigeramplitude der WR-
Ausgangsspannung

bzw. (5.30)

gilt. Beide Gl. (5.29) (5.30) können leicht überprüft werden, indem jeweils
eine der sechs möglichen Zeigerpositionen bzw. gemäss Figur 5.8 in
Gl. (3.115) bzw. Gl. (3.130) in den Tafeln 3.1 3.2 mit den entsprechenden
Schaltfunktionen eingesetzt und in ihrer Länge berechnet wird.

Der dynamische Phasenwinkel bzw. von bzw.
und die zugeordneten Sektorwinkel bzw. sind in der Figur 5.8
abgebildet. Sie liefern dem Modulator die zentrale Information auf der GR-
und auf der WR-Seite, um aus der aktuellen Position des Sollwert-Drehzei-
gers bzw. auf den momentan gültigen Stromsektor
bzw. Spannungssektor  schliessen zu können.

5.2.2 Stromdrehzeiger-Tastverhältnisse des GR

Anhand von Figur 5.8 a soll die Berechnung der sektorbezogenen Tastver-
hältnisse für die einzelnen Zeigerpostionen des GR-Eingangsstromes
gezeigt und in Funktion der GR-Modulationsfunktionen ausgedrückt
werden. Dabei wird als Beispiel angenommen, der Sollwert-Drehzeiger

befinde sich gerade innerhalb des ersten Stromsektors . Es lässt
sich wie nachfolgend erklärt erkennen, dass in diesem Sektor der Null-
zustand von den drei möglichen Nullzuständen zur geringsten
Anzahl Schalthandlungen für den GR führt und daher optimal ist. Auf diese
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Weise muss nämlich der p-Umschalter innerhalb einer Taktperiode zur
Erzeugung der Zustände , und gar nie umgeschaltet werden, so
dass und gilt. Jeder Nullzustand hat ja physika-
lisch dieselbe Wirkung auf das Input-Output-Verhalten des ZMK. Deshalb
erweist sich das Kriterium der minimalen Anzahl Schalthandlungen bei der
Auswahl eines optimalen Nullzustandes innerhalb eines Stromsektors

als gerechtfertigt. Diese Festlegung ist in Tabelle 5.1 (Seite 179)
bereits berücksichtigt, was an den 0- und 1-Werten auf der GR-Seite zu
erkennen ist. Die Tabelle gibt an, wie die einzelnen Modulationsfunktionen

je nach gültigem Sektor zyklisch vertauscht werden müssen. Es genügt
also, die einmal für einen bestimmten Stromsektor zu berechnen,
da es sich bei den Lösungen für die restlichen Sektoren immer nur um eine
zyklische Vertauschung von bereits berechneten Lösungen handelt.

Unter diesen Voraussetzungen bewegt sich innerhalb eines Stromsektors
nur einer der beiden GR-Umschalter. Dies führt unter Berücksichti-

gung der drei Zeigerpositionen , und (Figur 5.8 a) zu
einem besonders einfachen Resultat für die zugehörigen Tastverhältnisse
der einzelnen Drehzeigerpositionen innerhalb des Stromsektors :

Die Tastverhältnisse der drei an den jeweils aktuellen Sektor
( ) angrenzenden Zeigerpositionen hängen also direkt von den
Modulationsfunktionen ab. Man beachte die immer konstante Summe
aller drei GR-Eingangsstromdrehzeiger-Tastverhältnisse :

(5.32)

5.2.3 Spannungsdrehzeiger-Tastverhältnisse des WR

Anhand von Figur 5.9 soll nun die etwas aufwendigere Berechnung der sek-
torbezogenen Tastverhältnisse für die einzelnen Zeigerpostionen der
WR-Ausgangsspannung hergeleitet und gezeigt werden. Diese Tastverhält-
nisse sollen ähnlich wie beim GR in Abschnitt 5.2.2 in Funktion der WR-
Modulationsfunktionen ausgedrückt werden. Dabei wird als Beispiel
willkürlich angenommen, der Sollwert-Drehzeiger befinde sich
gerade innerhalb des sechsten Spannungssektors gemäss der Beschrif-
tung in Figur 5.8 b.

, , (5.31)
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Im Gegensatz zum GR ist es beim WR nicht auf Anhieb klar, welcher Null-
zustand zur geringsten Anzahl Schalthandlungen für den WR führt,
bevor die Ablaufreihenfolge der einzelnen Zeigerpositionen innerhalb eines
Spannungssektors ( ) nicht festgelegt worden ist. Deshalb
werden im folgenden zwei Varianten vorgestellt, von denen sich je nach
gewähltem Nullzustand oder die eine oder die andere Variante bes-
ser eignet, um die Tastverhältnisse aus den WR-Modulationsfunktio-
nen zu ermitteln. Es wird anhand zwei verschiedener Ansätze gezeigt,
dass unabhängig vom gewählten Nullzustand in beiden Fällen dasselbe Tast-
verhältnis  die Dauer eines Nullzustandes  bzw.  beschreibt.

Figur 5.9: Zwei Ansätze zur Berechnung der sektorbezogenen Tastverhält-
nisse  bei unterschiedlichen WR-Nullzuständen .
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Tastverhältnisse mit Nullzustand  für den -Sektor

Bei derVariante 1 (Figur 5.9 oben) wird in einem ersten Schritt als Beispiel
davon ausgegangen, dass sich der Sollwert-Drehzeiger aus den vier
Zeigerpositionen , , und dem Nullzustand
zusammensetze. Der durch die vier Zeiger aufgespannte Bereich hat die
Form eines Rhombus, dessen gleich langen Kanten in Figur 5.9 hervorgeho-
ben sind. Damit nun eine einfache Interpretation der Modulationsfunktionen

möglich ist, wird der Spannungs-Nullzustand gewählt.
Dann gilt nämlich gerade , während und direkt grafisch
interpretierbar sind. Innerhalb der umrandeten Rhombusfläche mit den Span-
nungssektoren und können die Modulationsfunktionen und

in Abhängigkeit der in Figur 5.9 (oben) eingezeichneten Kantenlängen
definiert werden:

und (bei Variante 1) (5.33)

Je näher der Sollwert-Drehzeiger an der Aussenkante des Span-
nungssektors liegt, desto kleiner wird die Modulationsfunktion und
umso stärker kommen die Tastverhältnisse und zum Ausdruck (sie-
he Beschriftungen in Figur 5.9 oben). Ähnliche Überlegungen gelten auch
für den Zusammenhang zwischen , und , nämlich dann, wenn
man sich der Aussenkante des Spannungssektors nähert. Daraus entsteht
mit Gl. (5.34) folgendes unterbestimmtes Gleichungssystem mit drei Glei-
chungen und den vier Unbekannten , ,  und :

(5.34)

Gl. (5.35) zeigt ein Beispiel einer immer möglichen Lösung dieses nicht ein-
deutig lösbaren Gleichungssystems:

(5.35)

Trotzdem ist es vor allem im Hinblick auf eine minimale Anzahl Zeigerposi-
tionen sinnvoll, wenn man eines der vier Tastverhältnisse explizit vorgibt, um
dann eine eindeutige Lösung aus Gl. (5.34) herzuleiten. Um den im Span-
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nungssektor liegenden Sollwert-Drehzeiger mit verschiedenen
Zeigerpositionen über einer Taktperiode nachzubilden, genügt es näm-
lich, sich auf die drei Zeiger , und zu beschränken. Dies erreicht
man, indem das Tastverhältnis gesetzt wird. Man erhält dann als
eindeutige Lösung von Gl. (5.34):

Tastverhältnisse  mit Nullzustand  für den -Sektor

Bei derVariante 2 (Figur 5.9 unten) wird in einem ersten Schritt davon aus-
gegangen, dass sich der Sollwert-Drehzeiger aus den vier Zeigerpo-
sitionen , , und dem Nullzustand
zusammensetze. Der durch die vier Zeiger aufgespannte Bereich hat wieder
die Form eines Rhombus wie bei Variante 1. Zugunsten einer einfachen Inter-
pretation der Modulationsfunktionen wird diesmal der Spannungs-Null-
zustand gewählt. Dann gilt nämlich gerade ,
während und direkt grafisch bestimmbar sind. Innerhalb der Rhom-
busfläche mit den Sektoren und können die Modulationsfunktionen

und analog wie Gl. (5.33) in Abhängigkeit der in Figur 5.9 (unten)
eingezeichneten Kantenlängen definiert werden:

und (bei Variante 2) (5.37)

Mit denselben Überlegungen kann analog zu Gl. (5.34) bei der Nullzustands-
Variante 1 folgendes Gleichungssystem Gl. (5.38) aufgestellt werden:

(5.38)

Um auch Gl. (5.38) einer eindeutigen Lösung zuzuführen, werde nun eben-
falls diejenige Zeigerposition eliminiert, die nicht an den aktuellen Sektor

grenzt, d.h. es werde gesetzt. In diesem Fall erhält man analog
zu Gl. (5.36) (siehe Beschriftungen in Figur 5.9 unten):

(5.36)
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Da es sich bei Gl. (5.36) von Variante 1 und Gl. (5.39) von Variante 2 um die
eindeutige Lösung zur Einmittelung desselben Spannungsdrehzeigers

handelt, soll mal vorderhand ( ) angenommen
werden. Ein Vergleich der jeweils zweiten Gleichung zwischen Gl. (5.34)
und Gl. (5.38) zeigt dann, dass und folglich zusammen mit
Gl. (3.46) (3.48) auch gilt. Dies ist als Bestätigung auch aus
der Figur 5.9 erkennbar durch Vergleich der beiden parallel zur Aussenkante
des Spannungssektors liegenden hell-/dunkelgrau schraffierten Flächen,
deren Breite beträgt (Figur 5.9 oben / unten). Berücksichtigt man,
dass alle Kanten des Hexagons gleich lang sind ( ), so folgt
mit Gl. (5.33) und Gl. (5.37) wiederum . Somit ist die Identität
des Nullzustands-Tastverhältnisses anhand der jeweils letzten Gleichung in
Gl. (5.36) bzw. Gl. (5.39) grafisch gezeigt worden. Es gilt also:

(5.40)

Dieses Resultat leuchtet ein, da es keine Rolle spielt, welcher der beiden
möglichen Spannungs-Nullzustände benutzt wird: Beide haben die-
selbe Wirkung, da beide keine Spannung über der Last erzeugen.

Auch die Identitäten und könnten bei einer vorgängig
definierten Modulationsmethode mit jeweils berechneten Modulationsfunk-
tionen für beide WR-Nullzustands-Varianten überprüft werden, was zum
selben Resultat führt. Allerdings ergeben sich dann auch unterschiedliche
Modulationsfunktionen, d.h. es gilt zum Beispiel

. Auf diese parallele Rechnung wird aber bei den in den folgen-
den Unterkapiteln vorgestellten Drehzeigermodulationsmethoden aus Platz-
gründen verzichtet. Dort wird nur voneinemsinnvollen WR-Nullzustand
innerhalb eines Sektors ausgegangen.

Schliesslich gilt analog zur Gl. (5.32) die in Gl. (5.36) bzw. Gl. (5.39) immer
konstante Summe aller drei WR-Ausgangsspannungsdrehzeiger-Tastverhält-
nisse :

(5.41)
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5.2.4 Zyklische Vertauschung der Modulationsfunktionen

Die bisherigen Berechnungen im ersten Stromsektor und im sechsten
Spannungssektor können gemäss Tabelle 5.1 auf die restlichen fünf Sek-
toren der jeweiligen Drehzeiger übertragen werden. Dies geschieht durch
fortlaufendes Springen von einem Sektor zum nächsten im jeweiligen Hexa-
gon (vergleiche Figur 5.8), so dass die entsprechenden Variablen nur noch
richtig vertauscht werden müssen.

5.2.5 Darstellung aller möglichen Drehzeigerkombinationen

Als Beispiel werde wieder das Sektorpaar angenommen. Für die-
sen Fall sollen die Sollwert-Drehzeiger bzw. aus den drei
diskreten Zeigerpositionen , , bzw. ,

-sektor

-sektor

Tabelle 5.1: Zyklische Vertauschung der Modulationsfunktionen  in
Abhängigkeit der aktuellen Stromsektoren  ( )
bzw. Spannungssektoren  ( ). Jedes Zeichnungs-
symbol stellt den Platzhalter einer Modulationsfunktion dar.

si1
su6

I si1 si2 si3 si4 si5 si6

mpa 1 0 ∅ 0 ∆

mpb 0 ∆ 1 0 ∅

mpc 0 ∅ 0 ∆ 1

mna ∅ 0 ∆ 1 0

mnb 0 ∅ 0 ∆ 1

mnc ∆ 1 0 ∅ 0

U su1 su2 su3 su4 su5 su6

mxp ∇ Λ Φ ⊥ V Θ

mxn ⊥ V Θ ∇ Λ Φ

myp V Θ ∇ Λ Φ ⊥

myn Λ Φ ⊥ V Θ ∇

mzp Φ ⊥ V Θ ∇ Λ

mzn Θ ∇ Λ Φ ⊥ V

mij
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, zusammengesetzt werden (vergleiche dazu Figur 5.8).
Bedenkt man, dass die Nullzustände und dieselbe Wirkung auf
die Drehzeiger bzw. haben, so ergeben sich prinzi-
piell mögliche Drehzeigerkombinationen zwischen dem GR-Eingangsstrom
und der WR-Ausgangsspannung. Für die Nullzustände gelte zum Beispiel

 und . Figur 5.10 c zeigt diese Kombinationen.

Von den gezeigten neun Drehzeigerkombinationen bilden lediglich vier
davon relevante Zustände für den ZMK, d.h. Zustände, bei denen eine
bestimmte Leistung durch den Matrixkonverter fliesst. Bei den restlichen
fünf Zuständen handelt es sich um sogenannte ZMK-Nullzustände, bei denen
keine Leistung durch den Umrichter fliesst. Es gilt dann . Die rela-
tive Zeitdauer aller ZMK-Nullzustände kann mit Gl. (5.42) wie folgt auf
die Taktperiode  normiert dargestellt werden (siehe auch Figur 5.10 d):

Figur 5.10: Sämtliche Drehzeigerkombinationen(c) bei gegebenem Sektor-
paar mit frei wählbarer Schaltsequenz der Schaltzustän-
de  gemäss Tabelle 2.2. In(a) und(b) ist die Gültig-
keitsdauer der einzelnen Drehzeiger von GR und WR abgebildet.
(d): Zeitabschnitte, in denen Leistung im ZMK übertragen wird.
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(5.42)

Die Schaltsequenz, d.h. die Reihenfolge aller möglichen Drehzeigerpositio-
nen bzw. Schaltzustände gemäss Abschnitt 2.2.4 wurde in Figur 5.10 c will-
kürlich gewählt. Die Tastverhältnisse für den jeweiligen Schaltzustand des
ZMK können unabhängig von der Sequenz wie folgt berechnet werden:

(5.43)

5.2.6 Einfluss der Sequenz auf die Anzahl Schalthandlungen

Werden alle neun Schaltzustände benötigt, so können von den
insgesamt möglichen Drehzeigersequenzen (Spiegelun-
gen ausgenommen) ähnlich zur Sequenz in Figur 5.10 c mindestens zwei
Sequenzen mit minimaler Anzahl Umschaltungen für die einzelnen Halblei-
ter gefunden werden. Durch geschickte Wahl der Schaltsequenz innerhalb
einer ZMK-Taktperiode gelingt es nämlich, die Schaltverluste klein zu
halten. Figur 5.11 zeigt zwei solche Schaltsequenzen, die sich in diesem all-
gemeinsten Fall für eine minimale Anzahl Schalthandlungen anbieten.

Die folgenden Unterkapitel werden klar zeigen, dass es ganz von der Strate-
gie der gewählten Modulationsmethode abhängt, welche von den neun zur
Verfügung stehenden Drehzeigerkombinationen innerhalb eines Sektorpaa-
res überhaupt gebraucht werden. Es wird sich herausstellen, dass
einige Schaltzustände gar nicht vorkommen, so dass die Sequenzen oftmals
kleiner werden. Dies hilft zudem, die Schaltverluste eher klein zu halten.

Die auf dem Prinzipschaltbild in Figur 3.1 bzw. Figur 2.4 (Seite 56) beruhen-
de Darstellung des ZMK mit Drehpunkt-Umschaltern erlaubt, die totale
Anzahl der Umschalterstellungswechselinnerhalb einer Taktperiode
anzugeben. Diese sind von der Realisierung des ZMK völlig unabhängig.
Erst die in Kapitel 4 verschiedenen eingeführten GR-Schaltungstopologien
wecken das Interesse, mehr über die genaueAnzahl der Schalthandlungen
aller vorkommenden Halbleiter innerhalb einer Taktperiode zu erfahren.

Ein näherer Vergleich zwischen Figur 5.10 und Figur 5.11 mit Blick auf die
Umschalter in Figur 2.4 zeigt anhand derTabelle 5.2, dass unabhängig von
der Wahl eines der beiden Spannungs-Nullzustände oder bei der
gezeigten Schaltsequenz in Figur 5.10 c wesentlich mehr solcher Umschal-
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terstellungswechsel während einer Taktperiode stattfinden als bei den
beiden Schaltsequenzen in Figur 5.11. Betrachtet man zur Bestimmung der
Anzahl Schalthandlungen die GR-Topologie-Varianten B (Figur 4.6) oder
GR-Variante C (Figur 4.8) aus Kapitel 4, so fällt auf, dass bei beiden Schal-
tungen mit den Schaltsequenzen nach Figur 5.11 nur gerade 14 (Variante a in
Figur 5.11 a) bzw. 16 (Variante b in Figur 5.11 b) IGBT ein- und ausgeschal-
tet werden müssen. Bei der GR-Variante D (Figur 4.9) muss hingegen bei
jedem Umschaltvorgang des GR kurzzeitig ein WR-Nullzustand
falls nicht schon vorhanden erzeugt werden, um innerhalb der GR-Kom-
mutierungsphase einen verschwindenden DC-Strom zu gewährlei-
sten (siehe Abschnitt 4.6.3 bzw. Tabelle 4.6). Diese zusätzlich zu
erzeugenden transienten WR-Nullzustände müssen deshalb genau bei den
Übergängen und in Figur 5.11 a bzw. an den Stellen

, , und in Figur 5.11 b zum
bestehenden Schaltmuster hinzugefügt werden. Sie führen im ersten Fall auf
15 und im zweiten Fall auf 18 Ein-/Ausschaltvorgänge. Natürlich soll dabei
jeweils derjenige transiente WR-Nullzustand gewählt werden, bei
dem die kleinste Anzahl der Schalthandlungen auftritt.
Die Tabelle 5.2 fasst das Gesagte zusammen. Die GR-Variante A (Figur 4.5)
kommt zwar für die GR-GFT (Unterkapitel 5.1), nicht aber für die Drehzei-
germodulation in Frage, da der GR dort keine Zwischentaktung erlaubt.

Figur 5.11: Spezielle Schaltsequenz-Varianten unter Benutzung sämtlicher
Drehzeigerkombinationen bei gegebenem Sektorpaar
zur Reduzierung der Anzahl Schalthandlungen.

I1 U6, I1 U1, I1 U0p, I2 U6, I2 U1,I2 U0p, I0a U6,I0a U1, I0a U0p,

ταµ ταν ταξ τβµ τβντβξ τγµτγν τγξ
t TT⁄

GR- / WR-Nullzustände

Relevante GR- / WR-Zustände am rechten Sektorrand
Relevante GR- / WR-Zustände am linken Sektorrand

Legende:

I1 U6, I1 U1, I1 U0p,I2 U6, I2 U1, I2 U0p,I0a U6, I0a U1, I0a U0p,

ταµ ταν ταξτβµ τβν τβξτγµ τγν τγξ
t TT⁄

ab ab ab ac acac aaaa aa
pnp pnn ppp pnp pnnppp pnppnn ppp

ab ac aa ab acaa abac aa
pnp pnp pnp pnn pnnpnn pppppp ppp

b)

a)

10

10

si1 su6,{ }

TT

U0p n, –
–

id 0=

τβν τγν→ τγµ ταµ→
ταµ τβµ→ τβµ τγµ→ τγν ταν→ ταν τβν→

U0p n,
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Aufgrund der Ergebnisse in Tabelle 5.2 ist die Schaltsequenz nach
Figur 5.11 a zu bevorzugen, um die Schaltverluste möglichst tief zu halten.
Eine solche Schaltsequenz ist aber nur sinnvoll, wenn alle neun Drehzeiger-
kombinationen gemäss Figur 5.10 c innerhalb einer Taktperiode benötigt
werden. In den folgenden Unterkapiteln wird sich nämlich herausstellen,
dass nicht immer alle diese neun Drehzeigerkombinationen benötigt werden.

5.3 Dieud,max-Modulationsmethode

Da beim ZMK keine Energiespeicher auf der DC-Seite vorhanden sind, kön-
nen prinzipiell sowohl die DC-Spannung als auch der DC-Strom ohne zeitli-
che Verzögerung7 durch den Modulator in ihrer Grösse direkt verstellt
werden. Dies ist bei konventionellen Spannungs-Zwischenkreisumrichtern
nicht möglich, weil dort ein Kondensator auf der DC-Seite zuerst langsam
auf- bzw. entladen werden muss, um eine Spannungsänderung zu ermögli-
chen. Analoges gilt auch für Induktivitäten bei Strom-Zwischenkreis-
umrichtern, bei denen der DC-Strom nur träge verstellt werden kann.

Im Gegensatz zur netzseitig praktisch fest vorgegebenen GR-Eingangsspan-
nung kann der lastseitig sich einstellende WR-Ausgangsstrom je nach Bela-
stung der ASM stark ändern. Folglich lässt sich die aus der GR-

Topologie
GR-Typ A
(Figur 4.5)

GR-Typ B
(Figur 4.6)

GR-Typ C
(Figur 4.8)

GR-Typ D
(Figur 4.9)

Sequenz Anzahl Umschalterstellungswechsel (Figur 3.1)

Figur 5.11a (nur GFT)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Figur 5.11b (nur GFT)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Sequenz Anzahl Schalthandlungen für GR, WR und ZMK

Figur 5.11a (nur GFT)

Figur 5.11b (nur GFT)

Tabelle 5.2: Anzahl Umschalterstellungswechsel (oben) und Anzahl Schalt-
handlungen (unten) pro Taktperiode je nach GR-Topologie
in Kapitel 4 und Sequenz-Variante gemäss Figur 5.11 a oder b.

7) von Zeitverzögerungen aufgrund der endlichen Taktfrequenz  und aufgrund vor-
handener Streukapazitäten sowie Streuinduktivitäten abgesehen

3 + 8 = 11

6 + 4 = 10

6 + 8 = 14 6 + 8 = 14 3 + 12 = 15

12 + 4 = 16 12 + 4 = 16 6 + 12 = 18

TT

TT

f T
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Eingangsspannung erzeugte DC-Spannung einfacher vorhersagen als der aus
dem Laststrom erzeugte DC-Strom. Aus diesem Grund eignet sich die DC-
Spannung besonders gut, um anhand eines gewünschten Verlaufes daraus ein
entsprechendes Modulationsverfahren abzuleiten, bei dem die DC-Spannung
das Hauptkriterium darstellt.

Zwei einfache mögliche Anforderungen an den Modulator können sein,

• entweder einemaximal mögliche DC-Spannung
( ud,max-Modulationsmethode in Unterkapitel 5.3)

• oder eine  von der Last her gesehenminimal nötige DC-Spannung
( ud,min-Modulationsmethode in Unterkapitel 5.4)

zu erzeugen.
Bei der sogenanntenud,max-Modulationsmethode (oder kurz einfach als
ud,max-Methode bezeichnet) erzeugt der netzseitige GR die im kurzzeitigen
Mittelwert maximale DC-Spannung und zwar gerade so, dass
gleichzeitig ein im kurzzeitigen Mittelwert sinusförmiger GR-Eingangs-
strom entsteht (im Gegensatz zur GR-GFT in Unterkapitel 5.1). Dabei
erzeugt der WR bei einer vorgegebenen Leistung einen im Kurzzeitmittel-
wert minimalen DC-Strom.
Bei der sogenanntenud,min-Modulationsmethode (oder kurz einfach als
ud,min-Methode bezeichnet) erzeugt der netzseitige GR nur gerade die von
der Last im kurzzeitigen Mittelwert minimal benötigte DC-Spannung

, ebenfalls mit sinusförmigem GR-Eingangsstrom. Bei dieser
Methode erzeugt der WR bei einer bestimmten Leistung einen im Kurzzeit-
mittelwert maximalen DC-Strom.

Da dieud,max-Methode mitmaximalerDC-Spannung und einer bestimmten
Leistung einen minimalen DC-Strom hervorruft, scheint sie im Hinblick auf
eine Minimierung der Verluste in den Halbleitern des GR günstiger zu sein
und soll hier deshalb zuerst besprochen werden, bevor dann in
Unterkapitel 5.4 auf dieud,min-Methode eingegangen wird. Zum Schluss
wird in Unterkapitel 5.5 eine Modulationsmethode vorgestellt, bei der eine
ganz beliebige DC-Spannung erzeugt werden kann.

Alle drei in den Unterkapiteln 5.3 5.5 vorgestellten Modulationsverfahren
beruhen auf dem in Unterkapitel 5.2 besprochenen Drehzeigermodell für
GR-Eingangsstrom und WR-Ausgangsspannung (Figur 5.8). Letztlich geht
es in allen Verfahren darum, durch Auflösen eines nichtlinearen Gleichungs-
systems die einzelnen Modulationsfunktionen analytisch zu berechnen.
Diese stellen für den Modulator die wichtigste Informationsgrösse dar.

→
– –

→

ud km max,,

ud km min,,

÷

mij
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Abschnitt 5.3.1 beschreibt ausführlich das Gleichungssystem mit den gefun-
denen Lösungen für den Fall einer Ansteuerung mit derud,max-Methode.
Abschnitt 5.3.2 geht auf die vom GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel

abhängige DC-Spannung ein und zeigt deren typische,nach
obengeöffnete Girlandenform(Figur 5.12, Seite 194). Ebenfalls wird auf die
Spannungseinbusse gegenüber dem Fall mit GR-GFT (Unterkapitel 5.1) ein-
gegangen.
In Abschnitt 5.3.3 wird eine optimale Schaltsequenz mit geeigneter Nullzu-
standsreduktion vorgestellt (Figur 5.14). Damit gelingt es, für die GR-Topo-
logie-Varianten B und C (gemäss Kapitel 4) mit acht Schalthandlungen und
nur gerade mit fünf von neun möglichen Schaltsequenzen je Taktperiode
auszukommen (vergleiche auch Abschnitt 5.2.5).
Abschnitt 5.3.4 veranschaulicht die Pulsmustererzeugung für den ZMK unter
Benutzung eines sägezahnförmigen oder eines dreieckförmigen Trägersi-
gnals, deren unterschiedliche Wirkung in Bezug auf die Schaltsequenzen
besprochen wird (Figur 5.15).
Abschnitt 5.3.5 beschreibt die Berechnung des Modulationsgrades des ZMK.
Abschnitt 5.3.6 visualisiert die Zeitverläufe derud,max-Methode anhand der
doppelseitigen Figuren 5.17 5.20. Daraus sind die typischenud,max-spezi-
fischen Kurzzeitmittelwerte mit den geschalteten Grössen zu erkennen.

Um bei der ud,max-Methode die verlangte maximale DC-Spannung
erzeugen zu können, werden alle möglichen GR-Nullzustände vermie-
den; der GR darf sich nie in einem der Freilaufzustände befinden
(d.h. ). Dadurch reduziert sich die in Figur 5.10 abgebildete Anzahl
möglicher Drehzeigerkombinationen von neun auf sechs, so dass mit Blick
auf Gl. (5.42) von fünf möglichen Nullzuständen nur noch die beiden Tast-
verhältnisse  und  übrig bleiben. Wegen  folgt also:

(5.44)

Mit den Nebenbedingungen in Gl. (5.44) wird dafür gesorgt, dass der GR mit
seinem Modulator die grösst mögliche DC-Spannung  erzeugt.
Der Sollwert des GR-Eingangsstromdrehzeigers bewegt sich entlang
der Kanten des Strom-Hexagons und setzt sich innerhalb einer Taktperiode

je Sektor nur aus den Tastverhältnissen und zusammen
(siehe Figur 5.8 a und Figur 5.13 unten). Allerdings muss der GR-Eingangs-
stromdrehzeiger einen kreisförmigen Verlauf beschreiben, um kurz-
zeitig sinusförmige Eingangsströme zu erzeugen (siehe Abschnitt 5.2.1).
Dies bedingt, dass die Kurzzeitmittelwerte der Stromzeiger und
daher die Zeiger selber in ihrer Länge entsprechend variieren.

ϕGR∆ ud km,

TT

÷

I 0a b c,,
τγ 0=

ταξ τβξ τγ 0=

τγµ 0= τγν 0= τγξ 0=

ud km,
i GR km,

TT si1 …, 6, τα τβ

i GR km,

I i km, I i
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5.3.1 Bestimmung des Gleichungssystems

In Tabelle 5.3 seien die wesentlichen Gleichungen aus Kapitel 3 zusammen-
gefasst. Sie sind unabhängig vom verwendeten Modulationsverfahren gültig.

Es handelt sich in Tabelle 5.3 um einnichtlinearesGleichungssystems beste-
hend aus insgesamt 25 Gleichungen. Die vorgegebenen und die gesuchten
Grössen müssen im Hinblick auf eine Auflösung des Systems für jedes der 36
Sektorpaare klar unterschieden werden. Dabei genügt es
allerdings, die Lösung ein einziges Mal für ein bestimmtes Sektorpaar z.B.
für das Sektorpaar zu berechnen, indem dann diese einmal

ZMK-Gleichungen (mit der jeweiligen Anzahl Gleichungen) Nr.

Hauptgleichungen  Gl.

(5.45)

(5.46)

(5.47)

(5.48)

(5.49)

(5.50)

(5.51)

(5.52)

(5.53)

(5.54)

(5.55)

Nebengleichungen

(5.56)

(5.57)

Tabelle 5.3: Vollständiges Gleichungssystem mit den Kurzzeitmittelwert-
Gleichungen für den ZMK als Grundlage zur Herleitung eines
beliebigen Modulationsverfahrens.

#

udp n0 km,, = mp,nauCa0 mp,nbuCb0 mp,ncuCc0+ + 2

ud km, = udp0 km, udn0 km,– 1

iGRa b c w,,, = mpa,b,c mna,b,c–( ) id km,⋅ 3

mp,na mp,nb mp,nc+ + = 1 2

ma,b,c = mpa,b,c mna,b,c– 3

pkm = ud km, id km,⋅ 1

uWRx y z0 km,,, = mx,y,zp udp0 km,⋅ mx,y,zn u⋅
dn0 km,

+ 3

uWRx y z0 km,,, = uLx y zS w,,, uS0 km,+ 3

id km, = 1 2⁄ mx i Lx⋅ my i Ly⋅ mz i Lz⋅+ +( )⋅ 1

mx,y,zp mx,y,zp+ = 1 3

mx,y,z = mx,y,zp mx,y,zn– 3

uGRa0 uGRb0 uGRc0+ + = 0 uK0 0=⇔( ) 1

i Lx iLy iLz+ + = 0 iN0 0=⇔( ) 1

si1 …, 6, su1 …, 6,,{ }
–

si1 su6,{ } –
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berechneten Lösungen für die Modulationsfunktionen des ZMK
anschliessend mit Hilfe der Tabelle 5.1 zyklisch vertauscht werden können,
um auf diese Weise für die restlichen Sektorpaare
gültige Lösungen zu erhalten.

Die Tabelle 5.3 zeigt im oberen Teil die oben erwähnten 25
Gleichungen (5.45) (5.55) (sogenannteHauptgleichungen), während im
unteren Teil in Gl. (5.56) (5.57) zusätzlich noch die zwei Nebenbedingun-
gen (sogenannteNebengleichungen) für die netzseitigen GR-Eingangsspan-
nungen und die lastseitigen WR-Ausgangsströme
aufgelistet sind.

Die Nebengleichungen werden bei der Vorgabe von und
gemäss den nachfolgend aufgelisteten Gl. (5.58) (5.61) in den Hauptglei-
chungen bereits berücksichtigt, so dass nur die letzteren zur Lösung des
Systems herangezogen werden. Neben den Grössen für und
werden auch die Sollwerte der ASM-Statorwicklungsspannungen

bzw. die Sollwerte der GR-Eingangsströme als
sinusförmig vorgegeben8:

Der Phasenwinkel der GR-Eingangsspannung wird hier als
angenommen9, da in diesem Kapitel das Eingangsfilter nicht

berücksichtigt wird. Daher gilt insbesondere die Beziehung .

Tabelle 5.4 verschafft einen Überblick über die vorgegebenen Grössen sowie
die 22 Unbekannten (=Variablen). Dabei wird wieder als Beispiel vom Sek-
torpaar ausgegangen und für diesen konkreten Fall der Span-
nungs-Nullzustand vorausgesetzt, da gemäss Gl. (5.40)

8) Siehe auch Bemerkungen zu den vorgegebenen Grössen auf Seite 171 unter
Abschnitt 5.2.1 und beachte, dass für  nur  wirklich vorgebbar ist.

(5.58)

(5.59)

(5.60)

(5.61)

mit , ,

9) vergleiche ebenfalls den vorgegebenen Phasenwinkel  auf Seite 171

mij

si2 3 4 5 6,,,, su1 2 3 4 5,,,,,{ }

÷
÷

uGRa b c0,, i Lx y z,,

uGRa b c0,, i Lx y z,,
÷

uGRa b c0,, i Lx y z,,
uLx y zS w,,,

uLx y zS,, iGRa b c w,,, iGRa b c,,

iGRa b c w,,, ϕiGR0

uGRa b c0,, = UGR ωNt D+( )cos⋅

uLx y zS w,,, = UL ωLt ϕuL0 D+ +( )cos⋅

iGRa b c w,,, = I GR ωNt ϕiGR0 D+ +( )cos⋅

i Lx y z,, = I L ωLt ϕiL0 D+ +( )cos⋅

D 0°= 120– ° 120°

ϕuGR0 uGRa b c0,,
ϕuGR0 0°=

ϕuGR0

ϕuGR0 ϕuN0=

si1 su6,{ }
U0 U0p ppp( )=
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das resultierende Spannungs-Nullzustands-Tastverhältnis eine beliebige
Auswahl eines der beiden in Frage kommenden Nullzustände erlaubt.
Die DC-Spannung soll dabei maximal werden ( ).
Somit setzen sich die Sollwert-Drehzeiger bzw. genau aus
den zwei bzw. drei Zeigerpositionen und bzw. ,

 und  zusammen.

Modulationsfunktionen bei der ud,max-Methode

Es lässt sich zeigen, dass das nichtlineare Gleichungssystem gemäss
Tabelle 5.3 eindeutig lösbar ist und analytisch bestimmt werden kann.
Berücksichtigt man von den 25 Gleichungen in Tabelle 5.3 nur diejenigen,
welche mindestens eine Unbekannte enthalten, so bleiben unter Berücksich-
tigung von Tabelle 5.4 gerade noch 23 relevante Gleichungen übrig. Diese
können dann entweder analytisch oder numerisch aufgelöst werden.

Die analytischen Lösungen für die Modulationsfunktionen und die dar-
aus resultierenden Kurzzeitmittelwerte für die gesuchten elektrischen Grös-
sen seien nachfolgend in Abhängigkeit der bereits in Figur 5.8 definierten
sektorbezogenen Sektorwinkel und mitModulo-Funktionen
angegeben. Letztere sind für jedes Drehzeiger-Modulationsverfahren gültig.

mit (5.63)

mit (5.64)

vorgegebene Systemgrössen

, , , , , , ,

, , , (5.62)

22unbekannte Systemgrössen

, , , , , , , ,

, , , , ,

, , , , , ,

Tabelle 5.4: Vorgegebene und unbekannte Grössen bei derud,max-Metho-
de. Für nähere Erläuterungen zu den in der ersten Zeile von
Gl. (5.62) vorgegebenen Grössen siehe Abschnitt 5.2.1.

τξ
U0p n,

ud km, ud km, ud km m, ax,=
i GR km, uWR km,

I 1 ab( ) I 2 ac( ) U6 pnp( )
U1 pnn( ) U0p n,

uGRa b c, 0, uLx y zS,, w, i Lx y z,, ωNt ωLt ϕiGR0 ϕuL0 ϕiL0

mpa 1= mpb mpc m= = na 0= mxp 1= mxn 0=

udp0 km, udn0 km, ud km, uWRx y z0,, km, uS0 km, I GR id km, pkm

mnb mnc ma mb mc

myp myn mzp mzn mx my mz

mij

ϑiGR ϑuWR

ϑiGR t( ) = ωNt ϕiGR0
π
6
---+ + 

  mod
π
3
--- 0 ϑiGR

π
3
---≤ ≤ 

 

ϑuWR t( ) = ωLt ϕuWR0+( ) mod
π
3
--- 0 ϑuWR

π
3
---≤ ≤ 
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Werden die Phasenwinkel bzw.
im momentan betrachteten Sektor-

paar mit deren angegebenen Bereichen auf die periodisch immer
identisch lautenden Bereiche der Sektorwinkel bzw.

abgebildet, so gelten für das Sektorpaar fol-
gende Zusammenhänge zwischen dem Phasenwinkel bzw.
und dem entsprechenden Sektorwinkel  bzw.  (Figur 5.8):

bzw. (5.65)

Dies ergibt nach längerer Rechnung für die gesuchten Modulationsfunktio-
nen  für das Sektorpaar  bei derud,max-Methode:

(5.66)

(5.67)

(5.68)

(5.69)

Dabei stellt in den Gl. (5.68) (5.69) gerade denModulationsgrad des
ZMK dar. Dieser hängt u.a. vom GR-Phasenverschiebungswinkel

zwischen GR-Eingangsspannung und
erzeugter GR-Eingangsstrom-Grundschwingung  ab:

(5.70)

ϕiGR ωNt ϕiGR0+ π 6⁄– …π 6⁄[ ]= =
ϕuWR ωLt ϕuWR0+ π 3⁄– …0[ ]= =

si1 su6,{ }
ϑiGR = 0…π 3⁄[ ]

ϑuWR = 0…π 3⁄[ ] si1 su6,{ }
ϕiGR0 ϕuWR0

ϑiGR ϑuWR

ϑiGR
π
6
---– = ωNt ϕiGR0+ ϑuWR

π
3
---– = ωLt ϕuWR0+

mij si1 su6,{ }

mnb =
i– GRb w,

iGRa w,
------------------ =

ϑiGR π 6⁄+( )cos

ϑiGR π 6⁄–( )cos
------------------------------------------ = 1 mnc–

mnc =
i– GRc w,

iGRa w,
------------------ =

ϑiGR π 2⁄–( )cos

ϑiGR π 6⁄–( )cos
------------------------------------------ = 1 mnb–

myn =
uWRxy w, iGRa w,⋅

uGRi0 iGRi w,⋅
i a b c,,=
∑

-------------------------------------------------- =
uWRxy w, iGRa w,⋅

pkm
---------------------------------------

= m ϑuWR π 6⁄–( )cos ϑiGR π 6⁄–( )cos⋅ ⋅ = 1 myp–

mzn =
uWRzx w,– iGRa w,⋅

uGRi0 iGRi w,⋅
i a b c,,=
∑

-------------------------------------------------- =
uWRzx w, iGRa w,⋅

pkm
---------------------------------------

= m ϑuWR π 2⁄–( )cos ϑiGR π 6⁄–( )cos⋅ ⋅ = 1 mzp–

m ÷
ϕGR∆ =

ϕuGR0 ϕiGR0– = ϕiGR0– uGRa b c0,,
iGRa b c GS,,,

m
2

3
-------

UL

UGR ϕGR∆( )cos⋅
-------------------------------------------⋅=
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Im Gegensatz zur früheren Gl. (5.26) berücksichtigt Gl. (5.70) nun beliebige
GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel . Das heisst also, dass mit
derud,max-Modulationsmethode diese Phasenverschiebung

(5.71)

bewusst vorgegeben werden kann (siehe Gl. (5.60)). Sie dient vor allem zur
Einstellung der eingangsseitigen Blindleistungsaufnahme (siehe Kapitel 6).

Die Lösungen für die restlichen Kurzzeitmittelwertgrössen lassen sich im
betrachteten Sektorpaar  wie folgt anschreiben:

Leistung (allgemein gültig)

(5.72)

Die Zusammenhänge in Gl. (5.72) erhält man durch Einsetzen der
Gl. (5.58) (5.61) in die Leistungsdefinitionen Gl. (3.87) (3.88) unter
Benutzung der trigonometrischen Beziehung

 und Einsetzen von Gl. (5.70).
Auf der Lastseite bezeichnet den Phasenverschiebungs-
winkel zwischen der Phasenlage der gewünschten Lastphasenspannung

( ) und der Phasenlage der resultierenden Laststrom-GS
 ( ).

GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude (ud,max-Methode)

(5.73)

(vergleiche auch Gl. (3.90) und Gl. (3.92) in Kapitel 3)

ϕGR∆

ϕGR∆ ϕiGR0–=

si1 su6,{ }

pkm = 3 2⁄ UGR I GR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅ ⋅ = pGR km,

= 3 2⁄ UL I L ϕL∆( )cos⋅ ⋅ ⋅ = pWR km, = pL km,

=
3 UL I GR⋅ ⋅

m
-------------------------------- = P

÷ ÷
x( )cos y( )cos⋅ =

1 2⁄ x y+( )cos x y–( )cos+( )⋅
ϕL∆ ϕuL0 ϕiL0–=

uLx y zS w,,, ϕuL0→
i Lx y z GS,,, ϕiL0→

I GR =
pkm

uGRi0 iGRi w, I GR⁄( )⋅
i a b c,,=
∑

-------------------------------------------------------------------- = konst

=
uWRxy w, i Ly⋅– uWRzx w, i Lz⋅+

3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅
------------------------------------------------------------------------
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DC-Grössen (ud,max-Methode)

(5.74)

(5.75)

(5.76)

(5.77)

(5.78)

Stern-Nullpunktsspannung (ud,max-Methode)

(5.79)

Die restlichen Grössen wie zum Beispiel die WR-Ausgangsspannungen
ergeben sich direkt aus der Gl. (5.52) und Gl. (5.79). Auch die

kombinierten Modulationsfunktionen und können durch Ein-
setzen von Gl. (5.66) (5.69) in Gl. (5.49) sowie Gl. (5.55) unter Berück-
sichtigung von Gl. (5.62) in Tabelle 5.4 leicht berechnet werden.

Bei der ud,max-Methode soll der Kurzzeitmittelwert der DC-Spannung
maximal gemacht werden, so dass der GR das Maximum aus der ihm auf-
geprägten GR-Eingangsspannung erzeugt, ohne auf die Spannungserzeu-
gung am WR-Ausgang achten zu müssen. Deshalb leuchtet es ein, dass bei
der ud,max-Methode dieGR-Modulationsfunktionen (Gl. (5.66)
(5.67)) lediglich von dem in Figur 5.8 a dargestellten Sektorwinkel
abhängen undvon der Lastseite völlig entkoppelt sind.
Der WR hingegen erzeugt aus der lediglich von der Netz-(GS)-Frequenz
abhängigen DC-Spannung eine gewünschte lastfrequente WR-Ausgangs-
spannung mit einstellbarer GS-Amplitude. Dies erklärt, weshalb dieWR-
Modulationsfunktionen (Gl. (5.68) (5.69)) neben beiden Sektor-
winkeln und noch den Modulationsgrad zur Anpassung der
WR-Ausgangsspannungs-GS-Amplitude enthalten.

ud km, =
pkm

iGRa w,
--------------- =

3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅
ϑiGR π 6⁄–( )cos

----------------------------------------------------------

=
3 UL⋅

m ϑiGR π 6⁄–( )cos⋅----------------------------------------------------

udp0 km, = uGRa0 = UGR ϑiGR ϕiGR0– π 6⁄–( )cos⋅

udn0 km, = udp0 km, ud km,–

id km, =
pkm

ud km,
------------ =
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Nun sind also alle unbekannten Grössen aus Tabelle 5.4 bestimmt, so dass für
jedes aktuelle Sektorpaar (von den insgesamt 36 mögli-
chen Kombinationen) die Modulationsfunktionen durch zyklische Ver-
tauschung gemäss Tabelle 5.1 gefunden werden können. Damit ist die Logik
für den Modulator definiert. Die soeben berechneten Lösungen sind in den
Zeitverlaufsbildern der Figur 5.12 sowie der Figuren 5.17 5.20 dargestellt.

5.3.2 Verlauf der erzeugten DC-Spannung

Wie bereits zu Beginn dieses Unterkapitels festgehalten, wird bei derud,max-
Modulationsmethode der momentanmaximal mögliche10Kurzzeitmittelwert

für die DC-Spannung erzeugt. Dies wird durch eine konse-
quente Vermeidung der GR-Nullzustände sichergestellt. Das entspre-
chende Nullzustands-Tastverhältnis für die GR-Eingangsstromzeiger wird
also Null gesetzt ( , siehe Gl. (5.44)).

Es sei folgendes nochmals festgehalten:

Durch die Nebenbedingungen für die verbotenen GR-Freilaufzustände
in Gl. (5.44) wird der GR vom Modulator gezwungen, die grösst

mögliche DC-Spannung bei gleichzeitig sinusförmigem Kurzzeitmit-
telwert für den GR-Eingangsstrom-GS im DC-Zwischenkreis auf-
zuprägen. Dabei ist die DC-Spannung von der GR-Eingangsspan-
nungs-GS-Amplitude abgesehen folgenden zwei Abhängigkeiten
unterworfen:

• Gemäss Gl. (5.74) hängt die DC-Spannung u.a. vom momentanen
Stromsektorwinkel ab. Befindet sich der gewünschte GR-Eingangs-
stromdrehzeiger gerade in der Mitte eines Sektors

10) immer unter der Voraussetzung sinusförmiger Kurzzeitmittelwerte für die
GR-Eingangsströme

Bei der ud,max-Modulationsmethode werden die Null- bzw. Stromfrei-
laufzustände ausschliesslich mit dem WR erzeugt.Auf diese Weise sorgt
der Modulator für einemaximaleDC-Spannung und gleichzeitig für
einenminimalenDC-Strom bei einer bestimmen Leistung . Die
DC-Spannung nimmt jederzeit den Wert einer der sechs netzseitigen ver-
ketteten GR-Eingangsspannungen  an und es gilt .
Die WR-Freilaufzustände sind für die erzeugten DC-Strom-Null-
sprünge ( ) verantwortlich (Figuren 5.17 5.20 c,h).

si1 …, 6, su1 …, 6,,{ }
mij

÷

iGRa b c km,,,

ud km max,, ud km,
I 0a b c,,

τγ 0=

ud km,
id km, pkm

ud
uGRab bc ca,,± ud 0≠

U0p n,
i d 0= ÷

I 0a b c,,
ud km,

iGRa b c,,
ud km, –

UGR –

ud km,
ϑiGR
i GR km,



- 193 -

( ), so erreicht die DC-Spannung ihr Minimum, wäh-
rend sie an den Sektorübergängen jeweils an das Maximum gelangt
(Figur 5.8 a). Dies ergibt für eine nachobengeöffnete Girlanden-
form (Figur 5.12 und Figuren 5.17 5.20 c). Für den linearen Mittelwert

ergibt sich aus Gl. (5.74) nach kurzer Rechnung folgende Abhängig-
keit:

(5.80)

und für den maximalen linearen Spannungsmittelwert
(siehe auch Figur 5.12)

(5.81)

Ein Vergleich von Gl. (5.81) mit dem linearen Mittelwert ( )
bei GR-Grundfrequenztaktung (Unterkapitel 5.1) in Gl. (5.8) zeigt, dass
bei der ud,max-Methode der maximale lineare Spannungsmittelwert

nur noch ca. beträgt. Allerdings wirkt sich diese schein-
bare Einbusse bei auf die Spannungsübersetzung des ZMK
nicht verschlechternd aus. Dies kann durch Vergleichen der Modulations-
grade in Gl. (5.26) und Gl. (5.70) leicht verifiziert werden. Die “geop-
ferte” Spannungszeitfläche zwischen und
rührt von der GR-Zwischentaktung zwischen jeweils zwei Umschalterpo-
sitionen innerhalb eines Stromsektors her und muss im Hinblick auf eine
im Kurzzeitmittelwert sinusförmige Aufprägung der GR-Eingangsströme

 in Kauf genommen werden.

• Ebenfalls gemäss Gl. (5.74) verkleinert sich die DC-Spannung mit
zunehmendem GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel . Aller-
dings muss das explizit vorgegebene  theoretisch auf Werte

(5.82)

begrenzt werden, um momentan nie negative DC-Spannungswerte zu
erzeugen (11 Seite 194). Wegen der endlichen Taktfrequenz muss
jedoch ein genügender Respektabstand zu Gl. (5.82) eingehalten werden,
um nicht doch in diesen unerlaubten Modus zu gelangen (vergleiche
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"Polarität der DC-Spannung", Seite 79 unten). Diese ist auch aufgrund
ihrer verzögernden Wirkung für die leichte Unsymmetrie im Pulsmuster
der DC-Spannung bei einem in den Figuren 5.17 5.20 c gewählten
Wert von  verantwortlich.

In Figur 5.12 sind die erzeugten Kurzzeitmittelwerte der DC-
Spannung  für die folgenden drei Fälle dargestellt, nämlich

• kapazitiver GR-Eingangsstrom mit ;

• rein ohmscher GR-Eingangsstrom mit
(auch sichtbar in den Figuren 5.17 5.19 c,f);

• induktiver GR-Eingangsstrom mit
(auch sichtbar in der Figur 5.20 c,f).

11) Durch Vertauschen der Schaltfunktionen und kann
bei die Polarität von positiv gemacht werden, sobald für die Bedin-
gung in Gl. (5.82) verletzt wird. Nähere Untersuchungen werden hier weggelassen.

Figur 5.12: DC-Spannung  bei derud,max-Methode in Abhängigkeit
der Phasenverschiebungswinkel : Die grau
hinterlegte Fläche gibt für den Bereich an, um den der
WR die DC-Spannung “herabmoduliert”, um die gewünschten
verketteten WR-Ausgangsspannungen  zu erzeugen.
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Der grau hinterlegte Bereich in Figur 5.12 zeigt, um wieviel der WR die DC-
Spannung für den besonderen Fall “herabmodulieren” muss,
um an seinem Ausgang aus der DC-Spannung die erwünschten WR-
Ausgangsspannungen erzeugen zu können. Je grösser also die
Differenz zwischen und ist, desto länger gültige Null-
zustände  muss der WR erzeugen.

5.3.3 Auswahl einer optimalen Schaltsequenz

Die Schaltsequenz mit den sechs zur Verfügung stehenden Tastverhältnissen
soll zu möglichst wenigen Schalthandlungen führen. Zur Erreichung die-

ses Zieles werden in Figur 5.13 zwei geeignete Varianten vorgeschlagen, von
denen die Schaltsequenz-Variante b ausgewählt werde, da diese gemäss
Tabelle 5.5 zur kleinsten Anzahl Schalthandlungen führt. Der Trick dabei
besteht darin, dass die Sequenz für die WR-Ausgangsspannung innerhalb
einer Taktperiode  spiegelsymmetrisch angeordnet wird.

Figur 5.13: Auswahl der Schaltsequenz-Variante b für eine minimale Anzahl
Schalthandlungen. Benutzte Drehzeigerpositionen bei der
ud,max-Modulationsmethode im Sektorpaar .
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Die Zahlenwerte in Tabelle 5.5 basieren auf den analogen Überlegungen wie
in Abschnitt 5.2.6. Im Unterschied zur Schaltsequenz mit allen neun Dreh-
zeigerkombinationen in Figur 5.11 kommt es jedoch bei derud,max-Metho-
de am Beispiel der Schaltsequenz-Variante b anstatt auf die GR-Topologie
nur auf die Wahl eines der beiden WR-Nullzustände innerhalb des
aktuellen Spannungssektors an, um die Anzahl ein- und auszuschaltender
Halbleiter pro Taktperiode minimal zu halten. Die Unterscheidung der
besprochenen Topologien spielt bei dieser Variante keine Rolle. Die
Variante a stellt sich im Vergleich zur Variante b als nachteilig heraus.

Die Drehzeiger-Tastverhältnisse bei derud,max-Methode

Die Lösung für die Drehzeiger-spezifischen Tastverhältnisse kann mit Hilfe
der Gl. (5.31) und Gl. (5.36) direkt angeschrieben werden.

Für dieGR-Tastverhältnisse  folgt somit aus Gl. (5.66) (5.67):

Topologie
GR-Typ A
(Figur 4.5)

GR-Typ B
(Figur 4.6)

GR-Typ C
(Figur 4.8)

GR-Typ D
(Figur 4.9)

Sequenz Anzahl Umschalterstellungswechsel (Figur 3.1)

Figur 5.13a (nur GFT)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Figur 5.13b (nur GFT)
 (GR)  (WR)  (bei )

 (GR)  (WR)  (bei )

Sequenz Anzahl Schalthandlungen für GR, WR und ZMK

Figur 5.13a (nur GFT)

Figur 5.13b (nur GFT)
bei bei bei

bei bei bei

Tabelle 5.5: Anzahl Umschalterstellungswechsel (oben) und Anzahl Schalt-
handlungen (unten) pro Taktperiode je nach GR-Topologie,
Schaltsequenz-Variante a und b und WR-Nullzustand
gemäss Figur 5.13. GR-Topologien siehe Kapitel 4,
angesteuert mit derud,max-Modulationsmethode.
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(5.83)

Die WR-Tastverhältnisse hängen zudem vom ZMK-Modulations-
grad  gemäss Gl. (5.70) ab. Sie folgen analog aus Gl. (5.68) (5.69):

(5.84)

Mit Benutzung der Gl. (5.43) sollen nun dieDrehzeiger-Tastverhältnisse
angegeben werden. Die Lösungen für die vier (leistungs-)relevanten Tastver-
hältnisse lauten:

(5.85)

Die Lösungen für die beiden übrigbleibenden Nullzustände ergeben:

(5.86)

Nun ist die Dauer der einzelnen Schaltzyklen der in Figur 5.13 dargestellten
Schaltsequenz-Variante b bestimmt. Natürlich könnten die einzelnen Schalt-
zustände auch in einer ganz anderen Reihenfolge aneinandergehängt werden.

Reduktion der Anzahl Nullzustandszyklen

Jeder Nullzustand bewirkt dasselbe Input-Output-Verhalten des ZMK, bei
dem während diesen Zeitabschnitten keine Leistung übertragen wird
( ). So haben beispielsweise bei derud,max-Methode beide Nullzu-
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stands-Tastverhältnisse und von aussen gesehen dieselbe Wirkung.
Deshalb kommt es nur darauf an, dass die resultierende Summe der ZMK-
Nullzustände immer eingehalten wird, nicht aber wie gross die einzelnen
Tastverhältnisse , , , und gewählt werden (siehe
Gl. (5.42)). So ist es auch völlig gleichgültig, wie die WR-Nullzustände

gebildet werden, da sich dadurch das Input-Output-Verhalten ohnehin
nicht verändert.

Das einfachste Vorgehen besteht somit darin, entweder das gesamte Nullzu-
stands-Tastverhältnis des ZMK in Funktion der leistungsrelevanten Tast-
verhältnisse zu berechnen

(5.87)

oder einfach die Summe aus der obigen Gl. (5.86) zu bestimmen, obschon
nachträglich und auch anders gewichtet werden können. Es liegt nun
nahe, eine weitere, noch einfachere Schaltsequenz-Variante in Ergänzung zu
Figur 5.13 b vorzuschlagen, bei der nun mit eines der beiden Null-
zustands-Tastverhältnisse willkürlich Null gesetzt wird (siehe Figur 5.14 c).
Auf diese Weise sind im Vergleich zu Figur 5.13 b nur noch fünf Schaltzy-
klen vorhanden. Allerdings hat bei der direkte Übergang

ein gleichzeitiges Umschalten von GR und WR zur Folge. Dies
sollte aber aufgrund der Schaltflanken und transienten Zustände während der
Kommutierung besser vermieden werden. Deshalb liegt es nahe, die
Schaltsequenz gemäss Figur 5.14 c in ihrer zeitlichen Abfolge entsprechend
zu ändern. Figur 5.14 d zeigt diesbezüglich einen besseren Vorschlag.

Figur 5.14: Schaltsequenz-Variante c mit nur noch fünf Schaltzyklen gegen-
über Figur 5.13 b durch Festlegen von . Dabei verhin-
dert Schaltsequenz-Variante d ein gleichzeitiges Umschalten von
GR und WR (Legende wie in Figur 5.13).
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Die aus Figur 5.14 d resultierenden Anzahl Umschaltungen je Halbleiter zei-
gen anhand der Tabelle 5.6, dass im Gegensatz zur Figur 5.13 b und
Tabelle 5.5 nur bei der Topologie-Variante D ein kleiner Unterschied besteht.
Bei ihr muss ein stromloses Umschalten des GR mit dem jeweils günstigsten
transienten WR-Nullzustand sichergestellt werden. Dies erhöht wie-
derum die Anzahl der WR-Schaltvorgänge und wirkt sich bei dieser Schaltse-
quenz-Variante für die Topologie-Variante D zwar ungünstiger aus als bei
Schaltsequenz-Variante b in Figur 5.13 b, reduziert aber einen Schaltzyklus
und trägt damit zu einer höheren Übersichtlichkeit bei.

Alle vorgestellten Varianten zeigen klar auf, dass es verschiedene Kriterien
gibt, wie eine Schaltsequenz festzulegen ist und dass dabei bezüglich der
Anzahl umschaltender Halbleiter für die verschiedenen GR-Topologien teil-
weise gar keine Unterschiede bestehen. Im allgemeinen ist es wichtig, dass
ein möglichst auf das jeweils eingesetzte Modulationsverfahren und zusätz-
lich auf die Schaltungstopologie-Variante individuell abgestimmtes Pulsmu-
ster verwendet wird, um überflüssige Umschaltungen zu vermeiden. Auch
die Minimierung der Anzahl Nullzustandszyklen von zwei auf eins bei der
ud,max-Methode durch Elimination des einen Nullzustandes (z.B. )
vereinfacht die Vorstellung eines bestimmten Pulsmusters. Zusammenfas-
send lässt sich folgendes festhalten:

Topologie
GR-Typ A
(Figur 4.5)

GR-Typ B
(Figur 4.6)

GR-Typ C
(Figur 4.8)

GR-Typ D
(Figur 4.9)

Sequenz Anzahl Umschalterstellungswechsel (Figur 3.1)

Figur 5.14d (nur GFT)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Sequenz Anzahl Schalthandlungen für GR, WR und ZMK

Figur 5.14d (nur GFT)

Tabelle 5.6: Minimale Anzahl Umschalterstellungswechsel (oben) und
Anzahl Schalthandlungen (unten) pro Taktperiode , abhän-
gig von der GR-Topologie (Kapitel 4) bei beliebig gewähltem
WR-Nullzustand  für Schaltsequenz in Figur 5.14 d,
angesteuert mit derud,max-Modulationsmethode.

Im Vergleich zur optimalen allgemeinen Schaltsequenz a (Figur 5.11,
Tabelle 5.2) ist es möglich, bei derud,max-Methode (Tabelle 5.6)
Schaltsequenzen mit nur8 bis 10 Ein-/Aus-Schaltvorgängenfür alle
besprochenen Topologie-Varianten B, C und D zu definieren.

U0p n,

2 + 4 = 6

4 + 4 = 8 4 + 4 = 8 2 + 8 = 10

TT

U0p n,

τβξ 0=



- 200 -

5.3.4 Erzeugung und Abtastung der Referenzsignale

Zur Erzeugung der Schaltsequenz-Variante d in Figur 5.14 mit demUnter-
schwingungsverfahren (USV) erscheint die Benutzung der folgenden zwei
Trägersignaltypen am naheliegendsten:

• sägezahnförmiges Trägersignal ;

• beidseitig symmetrischesdreieckförmiges Trägersignal

• mit einmaliger Abtastung der Referenzsignale pro Taktperiode
(Single Edge Sampling [19], entsprechend Figur 5.15);

• mit doppelterAbtastung der Referenzsignale pro Taktperiode
bzw. mit Abtastung nach jeder halben Taktperiode
(Double Edge Sampling [19]).

Obwohl in dieser Arbeit sämtliche auf der Drehzeigermodulation beruhen-
den Simulationen stets mit sägezahnförmigen Trägersignalen (Figur 5.15
links) durchgeführt wurden, ist die Verwendung eines dreieckförmigen Trä-
gersignales (Figur 5.15 rechts) genauso denkbar. Ein wichtiger Unter-
schied liegt darin, dass bei einem dreieckförmigen Trägersignal eine -

Figur 5.15: Übergang von den abgetasteten (Index x) Referenzsignalen
zu den taktperiodisch erzeugten Pulsmustersequenzen mit

den einzelnen abgetasteten (Index x) Drehzeiger-Tastverhältnis-
sen  beisägezahnförmigem(Bild a) unddreieckförmigem
(Bild b) Trägersignal .
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periodische Spiegelung der Pulsmusterabfolge auftritt, welche im Vergleich
zur Sägezahntaktung einer doppelten Anzahl Schalthandlungen je Taktperi-
ode entspricht. Systematische Untersuchungen zu diesem Thema wurden
in dieser Arbeit allerdings nicht weiter vertieft.

In Figur 5.15 ist der Übergang von den abgetasteten Referenzsignalen
zu den erzeugten Drehzeiger-Schaltsequenzen mit den (auf die Zeit normier-
ten) Tastverhältnissen für das Beispiel in Figur 5.14 mit der Schaltse-
quenz-Variante d abgebildet. Die abgetasteten Referenzsignale setzen
sich direkt aus den einzelnen Tastverhältnissen zusammen. Sie lassen sich
nach Gl. (5.88) auf rekursive Weise einfach berechnen. Die Zusammenhänge
folgen direkt aus Figur 5.15.

Sind die Referenzsignale gemäss Gl. (5.88) einmal bekannt, so können sie zu
Beginn einer Taktperiode abgetastet werden, um die Schnittpunkte mit
dem jeweiligen Trägersignal in der in Figur 5.15 dargestellten Art zu fin-
den. Dieser Vorgang entspricht genau einer Vergleichsoperation zwischen
den abgetasteten Referenzsignalen und dem Trägersignal . Damit
sind die gesuchten realisierbaren Tastverhältnisse für die verschiedenen
Schalterstellungen des ZMK eindeutig bestimmt.

Ein Vergleich in Tabelle 5.7 der beiden Schaltsequenz-Varianten mit säge-
zahnförmigem Trägersignal gemäss Figur 5.13 b und Figur 5.14 d mit der
jeweils dreieckförmigen Trägersignal-Variante zeigt, dass für beide gezeig-
ten Fälle die sägezahnförmigen Trägersignale bei allen GR-Schaltungstopo-
logien dieselbe minimale Anzahl von 8 Schalthandlungen erzeugen.

5.3.5 Beschreibung der Modulationsgrade

Der (Gesamt-)Modulationsgrad des ZMK bereits in Gl. (5.26) sowie
Gl. (5.70) definiert lässt sich auf der Basis der Drehzeigermodulation auch
als Produkt zwischen dem minimalen GR-Modulationsgrad und
dem maximalen WR-Modulationsgrad (Gl.(5.24) (5.25))
anschreiben. Er stellt eine sehr praktische (normierte) Rechengrösse dar.

(5.89)

(5.88)

TT

sref,i,x

τij,x
sref,i,x

τij

sref,1 = ταµ sref,2 = τβµ + sref,1

sref,3 = τβν + sref,2 sref,4 = ταν + sref,3

sref,5 = ταξ + sref,4

TT
sH

sref,i,x sH
τij

m –
–

mGR t( )
mWR t( ) ÷

m 2 3⁄ m⋅ in mGR( ) max mWR( )⋅ 0…1[ ]= =
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Der Informationsgehalt von Gl. (5.89) lässt sich so interpretieren:
Um im stationären Zustand jederzeit die gewünschte WR-Ausgangsspan-
nung garantieren zu können, muss der Modulationsgrad gera-
de so gross sein, dass auch die während einer Periode bzw.

momentan minimal ( ) zur Verfügung stehende
DC-Spannung auch bei WR-Vollaussteuerung ( ) für
die Last ausreicht. Allerdings gilt Gl. (5.89) nicht für den Fall der GR-GFT.
Trotz des grösseren Minimalwertes ( ) des GR-
Modulationsgrades bei GR-GFT (Figur 5.6 a, Seite 165) als bei derud,max-
Methode (Figur 5.16 a, Seite 203), lässt sich die minimal verfügbare DC-
Spannung (Figuren 5.2 5.4 c) im
Vergleich zurud,max-Methode (Figuren 5.17 5.20 c) nicht weiter erhöhen.
Deshalb muss bei derud,max-Methode trotz des kleineren minimalen GR-
Modulationsgrades keine Spannungseinbusse gegen-
über der GR-GFT in Kauf genommen werden (Figur 5.16).

GR-Topologie
GR-Typ B
(Figur 4.6)

GR-Typ C
(Figur 4.8)

GR-Typ D
(Figur 4.9)

Sequenz-Variante
Anzahl Umschalterstellungswechsel
(Figur 3.1) bei derud,max-Methode

Fig. 5.13 b (s)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.13 b (d)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.14 d (s)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.14 d (d)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Sequenz-Variante
Anzahl Schalthandlungen für GR, WR und
ZMK bei der ud,max-Modulationsmethode

Fig. 5.13 b (s)

Fig. 5.13 b (d)

Fig. 5.14 d (s)

Fig. 5.14 d (d)

Tabelle 5.7: Anzahl Umschalterstellungswechsel (oben) und Anzahl Schalt-
handlungen (unten) pro Taktperiode , abhängig von der GR-
Topologie (Kapitel 4), Schaltsequenz und vom Trägersignal,
das entweder(s)ägezahnförmig oder(d)reiecksförmig ist.

2 + 4 = 6

2 + 8 = 10

2 + 4 = 6

2 + 4 = 6

4 + 4 = 8 4 + 4 = 8 2 + 6 = 8

4 + 8 = 12 4 + 8 = 12 2 + 8 = 10

4 + 4 = 8 4 + 4 = 8 2 + 8 = 10

8 + 4 = 12 8 + 4 = 12 4 + 12 = 16

TT

uWRx y zS w,,, m
TN 1 f N⁄=

TL 1 f L⁄= min mGR( )→
ud km, max mWR( )→

min mGR( ) min mGR( ) 1=

min ud km,( ) 3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅= ÷
÷

min mGR( ) 3 2⁄=
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5.3.6 Übersichtsbilder zur ud,max-Methode

Die folgendenFiguren 5.17 5.20sind in derselben Art aufgebaut wie die
Figuren 5.2 5.4 bei der GR-GFT aus Unterkapitel 5.1: Während auf der
jeweils linken Seite in den Bildern a e von oben nach unten d.h zur Last
hin verlaufend derSpannungs-Konversionspfadzu erkennen ist, heben
auch auf der linken Seite die Bilder f j den von unten nach oben zum Netz
zurück orientiertenStrom-Konversionspfad hervor. Zur Ergänzung sind
jeweils die zeitlichen Verläufe der Modulationsfunktionen abgebildet: Im
oberen Teil (Bilder b,g) für den GR, der die Eingangsseite mit dem DC-
Zwischenkreis verbindet und im unteren Teil (Bilder d,i) für den WR, der
die Ausgangsseite mit demselben DC-Zwischenkreis zusammen-
führt. Die jeweils rechte Seite der Figuren 5.17 5.20 zeigt oben (Bilder k,n)
die Amplitudenspektren am GR-Eingang bzw. am WR-
Ausgang, in der Mitte die Modulationsfunktionsdrehzeiger von GR und WR
(Bilder l,o) und unten die auf den Bezugsstrom normierte mittlere Strom-
beanspruchung in den Halbleitern (Bilder m), immer unter der Annahme von
Topologie-Variante B (Schalterbezeichnungen siehe Figur 4.6).

Figur 5.16: Dynamische Modulationsgrade und als Grundla-
ge zur Berechnung des ZMK-Modulationsgrades

 bei derud,max-Methode im
Leerlauf, bei Last-(GS)-Frequenzen von , mit
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Figur 5.17:ud,max-Modulationsmethode,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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Figur 5.18:ud,max-Modulationsmethode,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(Leerlauf),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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Figur 5.19:ud,max-Modulationsmethode,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(generatorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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Figur 5.20:ud,max-Modulationsmethode,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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Der ZMK wird immer im stationären Zustand betrieben und mit derud,max-
Modulationsmethode für die FälleMotorbetrieb (Figuren 5.17 und 5.20),
Leerlauf(Figur 5.18) undGeneratorbetrieb(Figur 5.19) angesteuert. Dazu
wird hier als Beispiel immer dieSequenz-Variante in Figur 5.14 dbenutzt.
Der Zusammenhang zwischen der erzeugten DC-Spannung bzw.
und dem entsprechenden Phasenverschiebungswinkel zwischen GR-
Eingangsspannung und GR-Eingangsstrom-GS kann
den Figuren 5.17 5.19 c,f für den Fall und der Figur 5.20 c,f
für  entnommen werden.
Die Ausgangsfrequenz wurde der Übersichtlichkeit halber mit

in allen Bildern identisch angenommen. Bei diesem Betriebs-
modus wird wiederum eine drehzahlgeregelte ASM mit linearerSpannungs-
Frequenz-Kennlinie (SFK) vorausgesetzt, so dass der Umrichter bei der
gewählten Last-(GS)-Frequenz in Vollaussteuerung ( )
arbeitet. Dabei müssen die (normierten) Sollwerte 12 für die Rotor-
flussverkettung den Figurenbeschriftungen entsprechend reduziert werden13

(  Feldschwächbereich).

In Ergänzung zur Drehzeiger-Darstellung der Modulationsfunktionen
gemäss den Figuren 5.17 5.20 l,o sowie zur Veranschaulichung der Bemer-
kungen in Abschnitt 5.3.5 sind in der Figur 5.16 (Seite 203) die gemäss
Abschnitt 5.1.9 nach Gl. (5.24) (5.25) definierten dynamischen Modulati-
onsgrade und für die drei verschiedenen Ausgangsfrequen-
zen über einen Zeitraum von fünf Netzperioden

abgebildet. Dabei wird ebenfalls auf die lineare SFK der ASM Rück-
sicht genommen.

Bei einem Vergleich fällt auf, dass bei derud,max-Methode

• gemeinsamzur GR-GFT je nach Aussteuerung des ZMK der WR mit
grösserem oder kleinerem Modulationsgrad angesteuert wird, um
die WR-Ausgangsspannung korrekt zu variieren. Es gilt in beiden Fällen
für die (maximalen) Modulationsgrade gerade und

. Zudem kommen sowohl im dynamischen GR- als auch
WR-Modulationsgrad nur die sechsfache Netz-(GS)-Frequenz vor.
Zur Ausgangsfrequenz  proportionale Girlanden treten keine auf.

• unterschiedlich zur GR-GFT der von der Last-(GS)-Frequenz unab-
hängige dynamische GR-Modulationsgrad  zeitlich ändert.

12) normierter Sollwert gemäss den Bemerkungen in Anhang C.2.2 auf Seite 344 unten
13) siehe entsprechende Ausführungen zur linearenSpannungs-Frequenz-Kennlinie

(SFK) auf Seite 165 unter Abschnitt 5.1.9 "Modulationsgrade des ZMK"

ud km, ud
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5.4 Dieud,min-Modulationsmethode

Wie bereits zu Beginn von Unterkapitel 5.3 erwähnt, kann mit dem ZMK auf
der DC-Seite eine beliebige Spannung und ein bei einer bestimmten Bela-
stung sich ergebender DC-Strom beinahe verzögerungsfrei eingestellt und
auch jederzeit beispielsweise durch eine Regelung dynamisch verstellt
werden. Diese für Umrichtersysteme ungewöhnliche Eigenschaft verdankt
der ZMK dem überflüssig gewordenen Energiezwischenspeicher auf seiner
DC-Seite (siehe Figur 2.4, Seite 56).

Die zweistufige Spannungserzeugung beim ZMK mit dem GR und dem WR
ermöglichen die Einstellung einer beliebigen DC-Spannung, immer unter der
Voraussetzung, dass dadurch die Last wie erwünscht betrieben werden kann.
In Unterkapitel 5.3 ist dieud,max-Methode als ein Spezialfall bereits vorge-
stellt worden, mit der eine maximale DC-Spannung erreicht wird. Deshalb
sei an dieser Stelle als dualer Spezialfall dieud,min-Methode erläutert, mit
der die DC-Spannung nur gerade so gross wie nötig, alsominimal im DC-
Zwischenkreis aufgeprägt wird.

Ähnlich wie bei der besprochenenud,max-Methode wird die mathematische
Analyse derud,min-Methode ausführlich in Abschnitt 5.4.1 beschrieben. Die
Lösungen für die einzelnen Modulationsfunktionen bilden die Grundlage
zur Ansteuerung des Modulators.
Abschnitt 5.4.2 stellt die erzeugte DC-Spannung grafisch dar und zeigt
deren typische,nachuntengeöffnete Girlandenform(Figur 5.21) entlang der
Kuppen der gewünschten verketteten WR-Ausgangsspannungen.
In Abschnitt 5.4.3 wird eine optimale Schaltsequenz mit geeigneter Nullzu-
standsreduktion vorgestellt (Figur 5.22). Damit gelingt es wie bei der
ud,max-Methode, für die GR-Topologie-Varianten B und C (gemäss
Kapitel 4) mit acht Schalthandlungen das sei hier vorweggenommen und
nur gerade mit fünf von neun möglichen Schaltsequenzen je Taktperiode
auszukommen (vergleiche auch Abschnitt 5.3.3).
Schliesslich rundet Abschnitt 5.4.4 mit den Figuren 5.23 5.24 die Beschrei-
bung derud,min-Methode ab. Daraus sind dieud,min-spezifischen Kurzzeit-
mittelwerte mit den geschalteten Grössen zu erkennen.

Um bei der ud,min-Methode die verlangte minimale DC-Spannung
erzeugen zu können, werden alle möglichen WR-Nullzustände vermie-
den; der WR darf sich nie in einem der Freilaufzustände befinden
(d.h. ). Dadurch reduziert sich die in Figur 5.10 abgebildete Anzahl
möglicher Drehzeigerkombinationen von neun auf sechs, so dass mit Blick

– –

mij

ud km,

– –
TT

÷

U0p n,
τξ 0=
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auf Gl. (5.42) von fünf möglichen Nullzuständen nur noch die beiden Tast-
verhältnisse und übrig bleiben. Dieses Ausschliessen von WR-Null-
zuständen ist völlig dual zurud,max-Methode nach Gl. (5.44). Es gilt:

(5.90)

Mit den Nebenbedingungen in Gl. (5.90) wird dafür gesorgt, dass der WR mit
seinem Modulator aus der zwischen seinen Klemmen zur Verfügung ste-
henden DC-Spannung jederzeit AC-seitig die maximale dreiphasige
verkettete WR-Ausgangsspannung erzeugt. Der WR arbeitet
also in Vollaussteuerung, d.h. es gilt immer der Bereich
(vergleiche Figur 5.25 b). Gleichzeitig sorgt der Modulator dafür, dass der
GR im Zwischenkreis nur eine für die Last minimal gerade noch ausreichen-
de DC-Spannung erzeugt. Würde die DC-Spannung noch weiter
reduziert, dann könnte nicht mehr die von der ASM-Regelung geforderte
WR-Ausgangsspannung  sichergestellt werden (Figur 5.25 a).
Der Sollwert des WR-Ausgangsspannungsdrehzeigers bewegt sich
entlang der Kanten des Spannungs-Hexagons und setzt sich innerhalb einer
Taktperiode je Sektor nur aus den Tastverhältnissen und
zusammen (siehe Figur 5.8 b und Figur 5.22 unten). Allerdings muss der
WR-Ausgangsspannungsdrehzeiger einen kreisförmigen Verlauf
beschreiben, um im Kurzzeitmittelwert sinusförmige Ausgangsspannungen
erzeugen zu können (siehe Abschnitt 5.2.1). Dies bedingt, dass die Kurzzeit-
mittelwerte der Spannungszeiger und daher die Zeiger selber in
ihrer Länge entsprechend variieren. Dies wiederum bewirkt die erwähnte
Girlandenform von  gemäss Figur 5.21.

5.4.1 Bestimmung des Gleichungssystems

Mit Blick auf die nichtlinearen Umrichtergleichungen in Tabelle 5.3
(Seite 186) können alle Variablen analog zurud,max-Methode in vorgegebe-
ne und unbekannte Grössen gemäss Tabelle 5.8 aufgeteilt werden. In
Tabelle 5.3 sind alle wesentlichen Gleichungen des zweistufigen Matrixkon-
verters aus Kapitel 3 zusammengefasst. Sie sind unabhängig vom verwende-
ten Modulationsverfahren gültig. Es handelt sich um einnichtlineares
Gleichungssystem bestehend aus insgesamt 25 Gleichungen. Die vorgegebe-
nen und die gesuchten Grössen müssen im Hinblick auf eine Auflösung des
Systems für jedes der 36 Sektorpaare klar unterschieden
werden. Dabei genügt es allerdings, die Lösung für ein bestimmtes Sektor-
paar z.B. für das Sektorpaar zu berechnen, indem dann diese

τγµ τγν

ταξ 0= τβξ 0= τγξ 0=

p,n
ud km,

uWRxy yz zx km,,,
mWR = 1…2 3⁄[ ]

ud km, ud km,

uWRxy yz zx w,,,
uWR km,

TT su1 … 6,, τµ τν

uWR km,

Ui km, Ui

ud km,

si1 …, 6, su1 …, 6,,{ }

– si1 su6,{ } –
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einmal berechneten Lösungen für die Modulationsfunktionen des ZMK
anschliessend mit Hilfe der Tabelle 5.1 zyklisch vertauscht werden, um auf
diese Weise für die restlichen Sektorpaare gültige
Lösungen zu erhalten.

Die Unterscheidung zwischen Haupt- und Nebengleichungen erfolgt nach
denselben Gesichtspunkten wie unter Abschnitt 5.3.1 (Seite 186) bereits
beschrieben wurde. Ebenfalls sollen in diesem Zusammenhang die bereits
besprochenen Gl. (5.58) (5.61) berücksichtigt werden.

Tabelle 5.8 verschafft einen Überblick über die vorgegebenen Grössen sowie
die 21 Unbekannten (=Variablen). Dabei wird wieder als Beispiel vom Sek-
torpaar ausgegangen und für diesen konkreten Fall der Strom-
Nullzustand vorausgesetzt14. Die DC-Spannung wird
dabei minimal ( ), so dass der WR im Vergleich zum GR
keine weiteren Nullzustände erzeugen darf. Somit setzen sich die Sollwert-
Drehzeiger bzw. genau aus den drei bzw. zwei Zeigerposi-
tionen , und bzw. und zusam-
men.

Modulationsfunktionen der ud,min-Methode

Es lässt sich zeigen, dass das nichtlineare Gleichungssystem gemäss
Tabelle 5.3 auch für dieud,min-Methode eindeutig lösbar ist und analytisch
bestimmt werden kann. Berücksichtigt man von den 25 Gleichungen in

14) Begründung dafür siehe Bemerkungen unter Abschnitt 5.2.2 "Stromdrehzeiger-Tast-
verhältnisse des GR" auf Seite 173

vorgegebene Systemgrössen

, , , , , , ,

, , , , , (5.91)

21unbekannte Systemgrössen

, , , , , , , ,

, , , , , ,

, , , ,

Tabelle 5.8: Vorgegebene und unbekannte Grössen bei derud,min-Metho-
de. Für nähere Erläuterungen zu den in der ersten Zeile von
Gl. (5.91) vorgegebenen Grössen siehe Abschnitt 5.2.1.

mij
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÷
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Tabelle 5.3 (Seite 186) nur diejenigen, welche mindestens eine Unbekannte
enthalten, so bleiben unter Berücksichtigung von Tabelle 5.8 gerade noch 22
relevante Gleichungen übrig. Diese können dann entweder analytisch oder
numerisch aufgelöst werden, um die 21 Unbekannten zu bestimmen.

Die analytischen Lösungen für die Modulationsfunktionen und die dar-
aus resultierenden Kurzzeitmittelwerte für die gesuchten elektrischen Grös-
sen seien nachfolgend in Abhängigkeit der bereits in Gl. (5.63) (5.64) auf
Seite 188 definierten sektorbezogenen Sektorwinkel und ange-
geben. Letztere sind für jedes Drehzeiger-Modulationsverfahren gültig.

Werden die Winkelbereiche bzw.
innerhalb des momentan betrachte-

ten Sektorpaars auf die periodisch immer identisch lautenden
Bereiche der Sektorwinkel bzw.
abgebildet, so lauten unter Berücksichtigung von Gl. (5.65) für die gesuchten
Modulationsfunktionen im Sektorpaar nach längerer Rech-
nung bei derud,min-Methode:

(5.92)

(5.93)

(5.94)

(5.95)

(5.96)

mij

÷
ϑiGR ϑuWR
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Dabei stellt in den Gl. (5.92) (5.94) gerade den nach Gl. (5.70) bereits
definierten Modulationsgrad des ZMK dar. Dieser hängt u.a. vom GR-Ein-
gangsphasenverschiebungswinkel zwi-
schen der sinusförmig angenommenen GR-Eingangsspannung
und erzeugter GR-Eingangsstrom-Grundschwingung (GS) ab.
Wie bei derud,max-Methode kann auch bei derud,min-Methode der GR-Ein-
gangsphasenverschiebungswinkel bewusst beeinflusst werden, indem
die relative Phasenlage der erwünschten (Index w) GR-Eingangs-
strom-GS zur GR-Eingangsspannung ebenfalls unter
Einhaltung der Bedingung in Gl. (5.82) vorgegeben wird (siehe Gl. (5.60)).

Damit lassen sich im folgenden die Lösungen für die restlichen (Kurzzeitmit-
telwert-)Grössen im betrachteten Sektorpaar auflisten. Im Gegen-
satz zurud,max-Methode ist hier die DC-Spannung unabhängig vom
ZMK-Modulationsgrad  (vergleiche Gl. (5.75) mit Gl. (5.98)).

GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude (ud,min-Methode)

(5.97)

(vergleiche auch Gl. (3.90) und Gl. (3.92) in Kapitel 3 sowie Gl. (5.73))

DC-Grössen (ud,min-Methode)

(5.98)

(5.99)

(5.100)

(5.101)

m ÷
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si1 su6,{ }
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------------------------------------------------------------------------
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Stern-Nullpunktsspannung (ud,min-Methode)

(5.102)

Die restlichen Grössen wie zum Beispiel die WR-Ausgangsspannungen
oder die kombinierten Modulationsfunktionen und

können analog zu den Bemerkungen unter Abschnitt 5.3.1 auf
Seite 191 explizit ausgerechnet werden. Auf diese Weise sind nun alle unbe-
kannten Grössen aus Tabelle 5.8 bestimmt, so dass für jedes aktuelle Sektor-
paar (von den insgesamt 36 möglichen Kombinationen) die Modulations-
funktionen durch zyklische Vertauschung gemäss Tabelle 5.1 gefunden
werden können. Damit ist die Logik für den Modulator definiert.

5.4.2 Verlauf der erzeugten DC-Spannung

Wie bereits zu Beginn dieses Unterkapitels festgehalten, wird bei derud,min-
Modulationsmethode der momentanminimal notwendigeKurzzeitmittelwert

für die DC-Spannung erzeugt. Dies wird durch eine konse-
quente Vermeidung der WR-Nullzustände sichergestellt. Das entspre-
chende Nullzustands-Tastverhältnis für die WR-Ausgangsspannungszeiger
wird Null gesetzt ( , siehe Gl. (5.90)).

Es sei nochmals folgendes festgehalten:

Bei der ud,min-Methode soll der Kurzzeitmittelwert der DC-Spannung
minimal gemacht werden, so dass der GR gerade das Minimum aus der ihm
aufgeprägten GR-Eingangsspannung erzeugt. Dies setzt voraus, dass der
GR die gewünschte WR-Ausgangsspannung kennt. Deshalb leuchtet es ein,
dass bei derud,min-Methode die WR-Modulationsfunktionen
(Gl. (5.95) (5.96)) lediglich von dem in Figur 5.8 b dargestellten Sektor-
winkel  abhängen undvon der Netzseite völlig entkoppelt sind.
Der GR hingegen erzeugt aus den ihm aufgeprägten von der Netz-(GS)-
Frequenz abhängigen Eingangsspannungen eine DC-Spannung, die
bereits die Umhüllende der gewünschten lastfrequenten WR-Ausgangs-
spannung darstellt. Dies erklärt, weshalb dieGR-Modulationsfunktionen

(Gl. (5.92) (5.94)) neben den beiden Sektorwinkeln und
noch den Modulationsgrad zur Anpassung der WR-Ausgangsspan-
nungs-GS-Amplitude enthalten.

uS0 km, = uGRa0 uLxS w,–

uWRx y z0,, km, ma,b,c
mx,y,z

mij

mij
÷

ϑuWR
–

–
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ud km min,, ud km,
U0p n,

τξ 0=
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Durch die Nebenbedingungen für die verbotenen WR-Freilaufzustände
in Gl. (5.90) wird der GR vom Modulator gezwungen, die kleinst

erlaubte DC-Spannung  zu erzeugen. Für diese gilt folgendes:

• Gemäss Gl. (5.98) hängt die DC-Spannung von der WR-Aus-
gangsspannungs-GS-Amplitude abgesehen lediglich vom momen-
tanen Spannungssektorwinkel ab. Befindet sich der gewünschte
WR-Ausgangsspannungsdrehzeiger gerade in der Mitte eines
Sektors ( ), so erreicht die DC-Spannung ihr Maxi-
mum, während sie an den Sektorübergängen jeweils an das Minimum
gelangt (Figur 5.8 b). Dies ergibt für eine nachuntengeöffnete Gir-
landenform (Figur 5.21 und Figuren 5.23 5.24 c). Für den linearen Mit-
telwert ergibt sich aus Gl. (5.98) in Analogie zum Ergebnis von
Gl. (5.8) bzw. Gl. (5.80):

(5.103)

Der maximal erzeugbare lineare Mittelwert ist
vom GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel völlig unabhängig
und ergibt bei ZMK-Vollaussteuerung  ( ):

(5.104)

Bei der ud,min-Modulationsmethode werden die Null- bzw. Stromfrei-
laufzustände ausschliesslich mit dem GR erzeugt.Auf diese Weise sorgt
der Modulator für eineminimaleDC-Spannung und gleichzeitig für
einenmaximalenDC-Strom bei einer bestimmen Leistung . Der
DC-Strom nimmt jederzeit den Wert einer der sechs lastseitigen WR-
Ausgangsströme  an und es gilt .
Die GR-Freilaufzustände sind für die erzeugten DC-Spannungs-
Nullsprünge ( ) verantwortlich (Figuren 5.23 5.24 c,h).

ud km,
id km, pkm

id
iLx y z,,± id 0≠

I 0a b c,,
ud 0= ÷

U0p n,
ud km,

ud km, –
UL –

ϑuWR
uWR km,

ϑuWR π 6⁄= ud km,

ud km,
÷

Ud m,

Ud m, = Ud km m,, =
1

π 3⁄( )
--------------- ud km, ϑuWR( ) ϑuWRd

0

π 3⁄

∫⋅

=
3 3⋅

π
-------------- UL⋅ ≈ 1.654 UL⋅

Ud m max,, max Ud m,( )=
ϕGR∆

m mmax 1=

Ud m max,, =
3 3⋅

π
-------------- UL max,⋅ =

3 3⋅
π

-------------- 3
2

------- m
max

UGR⋅ ⋅ ⋅

=
9

2 π⋅
---------- UGR⋅ ≈ 1.432 UGR⋅



- 220 -

Ein Vergleich von Gl. (5.104) mit dem maximalen linearen Mittelwert
bei derud,max-Methode in Gl. (5.81) zeigt, dass dieser bei der

ud,min-Methode, ebenfalls bei Vollaussteuerung des ZMK, nur noch ca.
so gross wird. Im Vergleich zur GR-Grundfrequenztaktung

(Gl. (5.8), Unterkapitel 5.1) sind es gerade noch . Dieses Resultat
ist einleuchtend, da es sich abgesehen von der Frequenz um dieselbe
Girlandenform wie bei GR-GFT handelt und die genannte Differenz gera-
de dem maximalen Spannungsübersetzungsverhältnis des ZMK entspricht
(siehe Gl. (5.16), Abschnitt 5.1.5).

• Die DC-Spannung ist unabhängig vom GR-Eingangsphasenver-
schiebungswinkel .

Figur 5.21 zeigt, um wieviel der GR die DC-Spannung “herabmodulie-
ren” muss, damit der WR auch mit permanenter Vollaussteuerung

(siehe Figur 5.25) arbeiten und die erwünschten WR-
Ausgangsspannungen erzeugen kann. Je grösser die Differenz
zwischen und ist, desto längere Nullzustände
muss der GR erzeugen.

Figur 5.21: DC-Spannung  bei derud,min-Methode: Die grau hinter-
legte Fläche gibt den Bereich an, um den der GR die verketteten
GR-Eingangsspannungen  “herabmoduliert”, um die
gewünschte DC-Spannung  zu erzeugen.
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5.4.3 Drehzeiger-Tastverhältnisse und Schaltsequenz

Die Lösung für die Drehzeiger-spezifischen Tastverhältnisse kann mit Hilfe
der Gl. (5.31) und Gl. (5.36) direkt angeschrieben werden.

Für dieGR-Tastverhältnisse  folgt somit aus Gl. (5.92) (5.94):

(5.105)

Die WR-Tastverhältnisse hängen zudem vom ZMK-Modulations-
grad  gemäss Gl. (5.70) ab. Sie folgen analog aus Gl. (5.95) (5.96):

(5.106)

Mit Benutzung der Gl. (5.43) sollen nun dieDrehzeiger-Tastverhältnisse
angegeben werden. Die vier (leistungs-)relevanten Tastverhältnisse lauten
[14]:

(5.107)
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ταµ = τα τµ⋅ = m ϑuWR π 6⁄+( )cos ϑiGR π 6⁄+( )cos⋅ ⋅
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Ein Vergleich von Gl. (5.107) mit den Lösungen für dieud,max-Methode
in Gl. (5.85) zeigt, dass die Lösungen für die vier leistungsrelevanten
Tastverhältnisse , , und in beiden Fällen identisch sind.
Entscheidend für die Form der DC-Grössen im Zwischenkreis sind also nur
die Aufteilung der Nullzustände auf die beiden Stromrichterstufen. Die
Lösungen für die beiden übrigbleibenden (Gl. (5.90)) Nullzustände unter-
scheiden sich im Vergleich zurud,max-Methode (Gl. (5.86)) nur durch ver-
tauschte Winkel und verschiedene Nullzustandszyklen.

(5.108)

Figur 5.22: Schaltsequenz-Variante a für minimale Anzahl Schalthandlun-
gen. Variante b mit nur fünf Schaltzyklen gegenüber Variante a
( ) und Verhinderung von gleichzeitigem Umschalten
von GR und WR. Benutzte Drehzeigerpositionen bei derud,min-
Modulationsmethode im Sektorpaar .
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Nun ist die Dauer der einzelnen Schaltzyklen der in Figur 5.22 dargestellten
Schaltsequenz-Variante a bestimmt. Diese Schaltsequenz mit den sechs zur
Verfügung stehenden Tastverhältnissen soll zu möglichst wenigen Schalt-
handlungen führen. Zur Erreichung dieses Zieles werden in Figur 5.22 die
zwei zur ud,max-Methode völlig dualen Schaltsequenz-Varianten vorge-
schlagen (siehe Variante b in Figur 5.13 und Variante d in Figur 5.14). Diese
Dualität ist erkennbar, wenn bei den Pulsmusterzeichnungen aus Tabelle 5.7
links jeweils die obere GR-Sequenz mit der unteren WR-Sequenz vertauscht
wird. Damit ergeben sich die in Tabelle 5.9 zusammengefassten Sequenz-
Varianten a und b. Um auf die Schaltsequenz-Variante b zu gelangen, wird
analog zurud,max-Methode der eine Nullzustand der Einfachheit
halber willkürlich eliminiert. Somit gilt für den resultierenden Nullzustand
des ZMK:

(5.109)

Tabelle 5.9 beziffert die totale Anzahl von Halbleiter-Umschaltvorgängen
(vergleiche Abschnitt 5.3.3). Gleich wie bei der allgemeinen Schaltsequenz
bestehend aus sämtlichen Drehzeigerkombinationen (Figur 5.11, Seite 182)
kommt es bei derud,min-Methode wie auch bei derud,max-Methode am
Beispiel der Schaltsequenzen in Figur 5.22 auf die ZMK-Topologie an.
Allerdings macht eine nähere Untersuchung der Anzahl Schalthandlungen
pro Taktperiode für die beiden alternativen GR-Nullzustände auf-
grund der offensichtlich zusätzlichen Anzahl Umschaltungen sowohl des p-
als auch des n-Umschalters keinen Sinn. Dabei werden die beiden in
Figur 5.15 (Seite 200) definierten Trägersignaltypen analog zur Tabelle 5.7
auch bei derud,min-Methode unterschieden und miteinander verglichen.

Es fällt auf, dass sowohl bei derud,max- als auch bei derud,min-Methode das
sägezahnförmige Trägersignal im Vergleich zum dreieckförmigen Trä-
gersignal die kleinere Anzahl IGBT-Umschaltungen bewirkt. Allerdings
muss beachtet werden, dass die Anzahl Umschaltungen nicht direkt propor-
tional zu den Schaltverlusten oder der aufgrund der ASM-Statorinduktivi-

Im Vergleich zur optimalen allgemeinen Schaltsequenz a (Figur 5.11,
Tabelle 5.2) ist es möglich, bei derud,min-Methode(Tabelle 5.9) Schaltse-
quenzen mit nur8 bis 11 Ein-/Aus-Schaltvorgängenfür alle besprochenen
Topologie-Varianten B, C und D zu definieren. Dies sind sehr ähnliche Ver-
hältnisse wie bei derud,max-Methode (vergleiche Seite 199).

τij

τγν 0=

τ0 τγ τγµ= =

– –
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tät auftretenden Verzerrungsblindleistung im Laststromrippel sein
muss. Nähere Vergleiche dazu wurden in dieser Arbeit nicht untersucht und
bleiben Gegenstand zukünftiger Forschung.

5.4.4 Übersichtsbilder zurud,min-Methode

In den folgendenFiguren 5.23 5.24wird ähnlich zu den Figuren 5.17 und
5.20 bei derud,max-Methode (Unterkapitel 5.3) das Funktionsprinzip des
ZMK bei stationärer Ansteuerung am Beispiel derud,min-Methode für den
Motorbetriebsfalldargestellt: Die linke Seite veranschaulicht den vom Netz
(oben) zur Last (unten) hin verlaufendenSpannungs-Konversionspfad
(Bilder a e). Ebenfalls ist der entgegengesetzt gerichteteStrom-Konversi-
onspfadzu erkennen (Bilder f j). Die zeitlichen Verläufe der Modulations-
funktionen (Bilder b,d,g,i) ergänzen die Darstellung der zeitlichen Strom-
und Spannungsverläufe. DerLeerlauf- undGeneratorbetriebseien hier der

GR-Topologie
GR-Typ B
(Figur 4.6)

GR-Typ C
(Figur 4.8)

GR-Typ D
(Figur 4.9)

Sequenz-Variante
Anzahl Umschalterstellungswechsel
(Figur 3.1) bei derud,min-Methode

Fig. 5.22 a (s)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.22 a (d)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.22 b (s)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.22 b (d)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Sequenz-Variante
Anzahl Schalthandlungen für GR, WR und
ZMK bei der ud,min-Modulationsmethode

Fig. 5.22 a (s)

Fig. 5.22 a (d)

Fig. 5.22 b (s)

Fig. 5.22 b (d)

Tabelle 5.9: Anzahl Umschalterstellungswechsel (oben) und Anzahl Schalt-
handlungen (unten) pro Taktperiode , abhängig von der GR-
Topologie (Kapitel 4), Schaltsequenz und vom Trägersignal,
das entweder(s)ägezahnförmig oder(d)reiecksförmig ist.

4 + 2 = 6

8 + 2 = 10

3 + 2 = 5

4 + 4 = 8

8 + 2 = 10 8 + 2 = 10 4 + 10 = 14

16 + 2 = 18 16 + 2 = 18 8 + 18 = 26

6 + 2 = 8 6 + 2 = 8 3 + 8 = 11

8 + 4 = 12 8 + 4 = 12 4 + 12 = 16

TT

Ls –

÷

÷
÷
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Kürze halber weggelassen. Auf der rechten Seite der Figuren 5.23 5.24 sind
wieder die Amplitudenspektren der erzeugten AC-Grössen (Bilder k,n), die
Modulationsfunktionen als Drehzeiger (Bilder l,o) und in Bild m die auf den
Bezugsstrom (Anhang C.2, Seite 344) normierte mittlere Stromauftei-
lung über alle Halbleiter bezogen auf dieTopologie-Variante B(Schalterbe-
zeichnungen gemäss Figur 4.6) aufgetragen. Bei der Ansteuerung wird als
Beispiel ein Pulsmuster gemäss derSequenz-Variante in Figur 5.22 bmit
sägezahnförmigem Trägersignal verwendet.

Die Verstellung des GR-Eingangsphasenverschiebungswinkels vom
ohmschen Fall (Figur 5.23) hin zum kapazitiven Fall

(Figur 5.24) zeigt, dass abgesehen von der erwünschten
Änderung der Phasenlage der Strom-GS die DC-Spannung
dadurch keine Änderung ihres Verlaufes erfährt.
Die Ausgangsfrequenz wurde wieder der Vergleichbarkeit halber mit

in allen Bildern identisch angenommen. Wie bereits bei den
besprochenen Modulationsverfahren arbeitet auch hier der ZMK in Vollaus-
steuerung .

In Ergänzung zur Drehzeiger-Darstellung der Modulationsfunktionen
gemäss den Figuren 5.23 5.24 l,o sind in Figur 5.25 die gemäss
Abschnitt 5.1.9 definierten dynamischen Modulationsgrade und

für verschiedene Ausgangsfrequenzen abgebildet. Es ist dabei
bemerkenswert, dass bei derud,min-Methode der minimale GR-Modulati-
onsgrad nur gerade beträgt, während der
maximale WR-Modulationsgrad auf den konstanten Wert

ansteigt (vergleiche auch Gl. (5.24) (5.25) und4

auf Seite 164). Der Grund liegt darin, dass bei derud,min-Methode der GR
gezwungen wird, die verketteten GR-Eingangsspannungen mit
der GS-Amplitude mindestens auf die maximal gerade noch mögli-
che GS-Amplitude der verketteten WR-Aus-
gangsspannung herabzumodulieren. Um bei ZMK-
Vollaussteuerung aber gemäss Gl. (5.89) immernoch

garantieren zu können, hebt
sich dafür das Maximum des WR-Modulationsgrades auf

an. Das heisst wiederum auch, dass WR-Nullzustän-
de nicht erlaubt sind und sich die Kuppen der verketteten Sollwerte der
WR-Ausgangsspannungen gerade aus der DC-Spannung

 zusammensetzen.
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Figur 5.23:ud,min-Modulationsmethode,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:

, , , , ,
, , .

1

0

 k) Amplitudenspektrum GR−Eingangsstrom

I
GRa

(f)/I
GRa,GS

(f=f
N

=50Hz)I
GRa

(f)/I
GRa,GS

(f=f
N

=50Hz)

Spektrum des MomentanwertesSpektrum des Momentanwertes

1

001

f
T
/f

N

40 f/f
N

I
GRa,km

(f)/I
GRa,GS

(f=f
N

=50Hz)I
GRa,km

(f)/I
GRa,GS

(f=f
N

=50Hz)

Spektrum des KurzzeitmittelwertesSpektrum des Kurzzeitmittelwertes

2/√3
1

0

−1
−2/√3

 l) GR−Modulationsfunktions−Drehzeiger
Im

Re

m
GRp,n

m
GRp,n

m
GR

m
GR

0

1

 m) Sämtliche IGBT− und Diodenströme: lineare Mittelwerte (m) und Effektivwerte (eff)

T
p

a
1

D
p

a
1

T
p

a
2

D
p

a
2

T
p

b
1

D
p

b
1

T
p

b
2

D
p

b
2

T
p

c1
D

p
c1

T
p

c2
D

p
c2

T
n

a
1

D
n

a
1

T
n

a
2

D
n

a
2

T
n

b
1

D
n

b
1

T
n

b
2

D
n

b
2

T
n

c1
D

n
c1

T
n

c2
D

n
c2

T
xp

D
xp

T
yp

D
yp

T
zp

D
zp

T
xn

D
xn

T
yn

D
yn

T
zn

D
zn

Gleichrichter−Stufe Wechselrichter−Stufe

I
Tij,m

I
Dij,m

I
Tij,eff

I
Dij,eff I/I

B
I/I

B

1

0

 n) Amplitudensp. WR−Ausgangsspannung

U
WRxy

(f)/U
WRxy,GS

(f=f
L
=80Hz)U

WRxy
(f)/U

WRxy,GS
(f=f

L
=80Hz)

Spektrum des MomentanwertesSpektrum des Momentanwertes

1

001

f
T
/f

L

25 f/f
L

U
WRxy,w

(f)/U
WRxy,GS

(f=f
L
=80Hz)U

WRxy,w
(f)/U

WRxy,GS
(f=f

L
=80Hz)

Spektrum des SollwertesSpektrum des Sollwertes

2/√3
1

0

−1
−2/√3

 o) WR−Modulationsfunktions−Drehzeiger
Im

ReRe

m
WRp,n

m
WRp,n

m
WR

m
WR

m 1= f L 80Hz= f T 2kHz= PN 1.16= ϕGR∆ 0°=
md 0.5= Ψr,w,pu 0.532= ϕL∆ ϕuL0 ϕiL0– 31.38°= =



- 228 -

√3

1

0

−1

−√3

 a) GR−Eingangsspannungen (Netzseite)

u
GRa0

u
GRa0

u
GRb0

u
GRb0

u
GRc0

u
GRc0

u
GRbc

u
GRca

u
GRab

−u
GRca

−u
GRab

−u
GRbc

1

0
1

0
1

0

 b) GR−Modulationsfunktionen (p−/n−seitig)

m
pa

m
pa

m
na

m
pb

m
nb

m
pc

m
nc

√3

1

0

1

0

−1

1

0

−1

u
d

u
d,km

u
M0

u
dp0

u
dn0

1

0
1

0
1

0

 d) WR−Modulationsfunktionen (p−/n−seitig)

m
xp

m
xn

m
yp

m
yn

m
zpm

zn

√3

√3/2

0

−√3/2

−√3

0

 e) WR−Ausgangsspannung (Lastseite)

Zeit t [s]

u
WRx0

u
WRx0,km

u
S0

u
S0,km

√3

1

0

−1

−√3

 f) GR−Eingangsstrom (Netzseite)
i
GRa,km

u
GRa0

i
GRa

1
0

−1
1
0

−1
1
0

−1

 g) komb. GR−Modulationsfunktionen

m
a

m
b

m
c

1

0

1

 h) DC−Strom

i
d

i
d,km

i
Ly
i
Ly

−i
Lz

i
Lx

−i
Ly

i
Lz

−i
Lx

1
0

−1
1
0

−1
1
0

−1

 i) komb. WR−Modulationsfunktionen

m
x

m
y

m
z

I
L
/I

B
√3/2

0

−√3/2
−I

L
/I

B

 j) WR−Ausgangsströme (Lastseite)

Zeit t [s]

i
Lx

i
Ly

i
Lz

u
LxS

u
LxS

u
LxS,km



- 229 -

Figur 5.24:ud,min-Modulationsmethode,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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5.5 Dieud,beliebig-Modulationsmethode

An dieser Stelle sei nochmals betont, dass mit dem ZMK sich auf der DC-Sei-
te eine beliebige Spannung von Modulator-bedingten Totzeiten abgesehen

verzögerungsfrei und innerhalb bestimmter Grenzen aufprägen lässt. Diese
Grenzen sind gerade durch die in den beiden Unterkapiteln 5.3 5.4 ausführ-
lich beschriebenenud,max- und ud,min-Methoden festgelegt (vergleiche
Figuren 5.12 und 5.21).

Als weitere Modulationsmethode sei hier die sogenannteud,beliebig-Metho-
de vorgestellt. Sie beruht auf dem Prinzip, dass ein beliebiger DC-Span-
nungs-Kurzzeitmittelwert als Sollwert (Index w) innerhalb
gewisser Grenzen vorgegeben werden kann. Dies ermöglicht anschliessend
die Bestimmung der vom Modulator benötigten Modulationsfunktionen .
Der mögliche Bereich dieser DC-Spannung entspricht für den Fall

genau der in Figur 5.12 grau hinterlegten Fläche, die zwischen
den Extremwerten  und  liegt (vergleiche Figur 5.21).

Figur 5.25: Dynamische Modulationsgrade und als Grundla-
ge zur Berechnung des ZMK-Modulationsgrades

 bei derud,min-Methode im
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Während bei derud,max- undud,min-Methode jeweils nur gerade zwei mög-
liche Drehzeigerkombinationen zur Erzeugung der Nullzustände zur Verfü-
gung stehen, kommen bei derud,beliebig-Methode sämtliche fünf davon
gemäss Gl. (5.42) in Frage.

In Abschnitt 5.5.1 wird das Vorgehen zur Lösung des Gleichungssystems
gemäss Tabelle 5.3 (Seite 186) kurz dargelegt und anschliessend das Ergeb-
nis für ein beliebiges und erlaubtes  präsentiert.
In Abschnitt 5.5.2 wird ein Beispiel mitmaximal bzw. minimal konstanter
DC-Spannung gezeigt. Die Kurvenverläufe zu beiden Fällen sind in den dop-
pelseitigen Figuren 5.28 5.29 zu erkennen.
Um auch die Erzeugung einer zeitabhängigen DC-Spannung zu zeigen, wird
in Abschnitt 5.5.3 als Beispiel eine DC-Spannung mit sinusförmig überlager-
tem AC-Anteil beliebiger Frequenz angenommen. Die Kurvenverläufe
für ein konkretes Beispiel sind in der doppelseitigen Figur 5.30 abgebildet.

Bei der ud,beliebig-Modulationsmethode wird anstelle der Elimination
von GR- oder WR-Freilaufzuständen bei derud,max-Methode
bzw. bei der ud,min-Methode ein wählbarer Verlauf für die
DC-Spannung vorgeschrieben, der sich allerdings innerhalb des
erzeugbaren Maximums (Unterkapitel 5.3) und des notwen-
digen Minimums  (Unterkapitel 5.4) bewegen muss.

5.5.1 Bestimmung des Gleichungssystems

Mit Hilfe der nichtlinearen Umrichtergleichungen in Tabelle 5.3 (Seite 186)
können erneut alle Variablen in vorgegebene Grössen und 22 Unbekannte
gemäss Tabelle 5.10 unterteilt werden. Zur Bestimmung der Lösungen für
die Modulationsfunktionen des ZMK wird wieder vom selben Sektor-
paar wie bisher ausgegangen und für den GR immer der Strom-
Nullzustand vorausgesetzt. Innerhalb des Spannungssektors
könnte zur Erzeugung der WR-Nullzustände entweder von ,

oder von beiden ausgegangen werden. Um die Modulation zu ver-
einfachen, soll jedoch nur vom WR-Nullzustand ausgegangen werden.
Die gefundenen Lösungen für die Modulationsfunktionen des ZMK las-
sen sich dann mit Hilfe der Tabelle 5.1 zyklisch für die restlichen 35 Sektor-
paare  anpassen.

ud km,

÷

f d

– τγ 0=
τξ 0= –

ud km,
ud km max,,

ud km min,,

mij
si1 su6,{ }

I 0a aa( ) su6
U0p ppp( )

U0n nnn( )
U0p

mij

si2 3 4 5 6,,,, su1 2 3 4 5,,,,,{ }
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Modulationsfunktionen der ud,beliebig-Methode

Auch für die ud,beliebig-Methode lässt sich zeigen, dass das nichtlineare
Gleichungssystem gemäss Tabelle 5.3 analytisch eindeutig lösbar ist.
Berücksichtigt man nämlich gemäss Tabelle 5.10 von den 25 Gleichungen in
Tabelle 5.3 nur diejenigen, welche mindestens eine Unbekannte enthalten, so
bleiben noch 23 relevante nichtlineare Gleichungen zum Auflösen übrig.

Die unten berechneten analytischen Lösungen für die Modulationsfunktio-
nen und die daraus resultierenden Kurzzeitmittelwerte für die gesuchten
Grössen seien in Abhängigkeit der vorgegebenen Grössen in Tabelle 5.10
angegeben. Zuerst seien die Modulationsfunktionen allgemein in Abhän-
gigkeit der gewählten DC-Spannung ausgedrückt (Gl. (5.111)
(5.115)). Erst in den konkreten Beispielen, bei denen ein speziell gewünsch-
ter Verlauf für die DC-Spannung in den Abschnitten 5.5.2 und 5.5.3
vorgeschrieben wird, folgen spezifischere Resultate.

Die Modulationsfunktionen im Sektorpaar lauten also für die
ud,beliebig-Methode in Abhängigkeit der im voraus festzulegenden DC-
Spannung  (Index w steht für Sollwert):

(5.111)

vorgegebene Systemgrössen

, , , , , , , ,

, , , (5.110)

22unbekannte Systemgrössen

, , , , , , ,

, , , , , ,

, , , , , ,

Tabelle 5.10:Vorgegebene und gesuchte Grössen bei derud,beliebig-Metho-
de. Für nähere Erläuterungen zu den in der ersten Zeile von
Gl. (5.110) vorgegebenen Grössen siehe Abschnitt 5.2.1.

uGRa b c, 0, uLx y zS,, w, ud km, i Lx y z,, ωNt ωLt ϕiGR0 ϕuL0 ϕiL0

mpa 1= mpb mpc= 0= mxp 1= mxn 0=

udp0 km, udn0 km, uWRx y z0,, km, uS0 km, I GR id km, pkm

mna mnb mnc ma mb mc

myp myn mzp mzn mx my mz

mij

mij
ud km, ÷

ud km,

mij si1 su6,{ }

ud km, ud w,=

mna = 1
ud km, iGRa w,⋅

uGRi0 iGRi w,⋅
i a b c,,=
∑

--------------------------------------------------– = 1
ud km, iGRa w,⋅

pkm
---------------------------------–

= 1
ud km, ϑiGR π 6⁄–( )cos⋅
3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅
-----------------------------------------------------------–
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(5.112)

(5.113)

(5.114)

(5.115)

Damit lassen sich die Lösungen für die restlichen Kurzzeitmittelwertgrössen
im betrachteten Sektorpaar  wie folgt angeben:

DC-Grössen (ud,beliebig-Methode)

(5.116)

(5.117)

(5.118)

Stern-Nullpunktsspannung (ud,beliebig-Methode)

(5.119)

Die GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude bestimmt sich nach derselben
Beziehung wie in Gl. (5.73) bzw. Gl. (5.97). Die restlichen Grössen wie zum
Beispiel die WR-Ausgangsspannungen oder die kombinierten

mnb =
ud km, iGRb w,⋅–

uGRi0 iGRi w,⋅
i a b c,,=
∑

-------------------------------------------------- =
ud km, iGRb w,⋅–

pkm
------------------------------------

=
ud km, ϑiGR π 6⁄+( )cos⋅
3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅
-----------------------------------------------------------

mnc =
ud km, iGRc w,⋅–

uGRi0 iGRi w,⋅
i a b c,,=
∑

-------------------------------------------------- =
ud km, iGRc w,⋅–

pkm
------------------------------------

=
ud km, ϑiGR π 2⁄–( )cos⋅
3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅
-----------------------------------------------------------

myn =
uWRxy w,

ud km,
------------------- = 1 myp– =

3 UL ϑuWR π 6⁄–( )cos⋅ ⋅
ud km,

-------------------------------------------------------------------

mzn =
uWRzx w,–

ud km,
---------------------- = 1 mzp– =

3 UL ϑuWR π 2⁄–( )cos⋅ ⋅
ud km,

-------------------------------------------------------------------

si1 su6,{ }

udp0 km, = uGRa0 = UGR ϑiGR ϕiGR0– π 6⁄–( )cos⋅

udn0 km, = udp0 km, ud km,–

id km, =
pkm

ud km,
------------ =

uWRxy w, i Ly⋅– uWRzx w, i Lz⋅+

ud km,
------------------------------------------------------------------------

uS0 km, = uGRa0 uLxS w,–

I GR

uWRx y z0,, km,
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Modulationsfunktionen und können analog zu den Bemerkun-
gen unter Abschnitt 5.3.1 auf Seite 191 explizit ausgerechnet werden. Auf
diese Weise sind nun alle unbekannten Grössen aus Tabelle 5.10 bestimmt, so
dass für jedes der 36 Sektorpaare die Modulationsfunk-
tionen durch zyklische Vertauschung gemäss Tabelle 5.1 gefunden wer-
den können. Damit ist die Logik für den Modulator vollständig definiert.

5.5.2 Konstante DC-Spannung

Soll zum Beispiel eine im Kurzzeitmittelwert konstante DC-Spannung
erzeugt werden, so lassen sich der maximal (erzeugbare) und auch minimal
(noch ausreichende) konstante Wert für die DC-Spannung wie
folgt aus der bereits untersuchtenud,max- und ud,min-Methode ableiten.
Unter Berücksichtigung von Gl. (5.74) bei derud,max-Methode gilt:

(5.120)

Der Wert werde im folgenden für die so-
genannteud,konst,max-Methode verwendet. Weiter gilt mit Hilfe von
Gl. (5.98) bei derud,min-Methode:

(5.121)

Der Wert werde im folgenden für die sogenannte
ud,konst,min-Methode verwendet.

Entsprechendes Einsetzen der Spannungswerte gemäss Gl. (5.120) (5.121)
in die Gl. (5.111) (5.115) zur analytischen Bestimmung der Modulations-
funktionen  liefert die Lösungen gemäss Tabelle 5.11.

Die Modulationsfunktionen sind dort in Funktion der bereits in Gl. (5.63)
(5.64) auf Seite 188 definierten Sektorwinkel und angegeben
und nur im Sektorpaar gültig, können aber ebenfalls mit Hilfe von
Tabelle 5.1 (Seite 179) zyklisch für die restlichen Lösungen berechnet wer-
den. Die Umrechnung zwischen den absoluten Phasenwinkel und den Sek-
torwinkel geschieht dabei mit Gl. (5.65). Die restlichen Systemgrössen
können ebenfalls mit den Gl. (5.116) (5.119) ermittelt werden.

ma,b,c mx,y,z

si1 …, 6, su1 …, 6,,{ }
mij

ud km,

ud km konst,,

ud km konst max,,, = max ud km konst,,( ) = min ud km max,,( )

= 3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅

ud km, 3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅=

ud km konst min,,, = min ud km konst,,( ) = max ud km min,,( )

= 3 UL⋅

ud km, 3 UL⋅=

÷
÷

mij

÷
ϑiGR ϑuWR

si1 su6,{ }

÷
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Drehzeiger-Tastverhältnisse

Die Lösung für die Drehzeiger-spezifischen Tastverhältnisse kann mit Hilfe
der Gl. (5.31) und Gl. (5.36) direkt angeschrieben werden.

Für dieGR-Tastverhältnisse  gilt gemäss Gl. (5.31) immernoch:

(5.122)

und analog folgt für dieWR-Tastverhältnisse  gemäss Gl. (5.36):

(5.123)

Es fällt auf, dass sowohl bei derud,konst,max-Methode als auch bei der
ud,konst,min-Methode die GR-Modulationsfunktionen(Gl. (5.111)
(5.113)) nur vomnetzseitigenSektorwinkel unddie WR-Modulati-
onsfunktionen(Gl. (5.114) (5.115)) nur vomlastseitigenSektorwinkel

abhängen. Eine konstante DC-Spannung entkoppelt also bei-
de Seiten voneinander und vereinfacht dadurch die Modulationsfunktionen
(Tabelle 5.11).

Modulations-
funktion

ud,konst,max-Methode ud,konst,min-Methode

Tabelle 5.11:Modulationsfunktionen  bei derud,konst,max- und der
ud,konst,min-Methode im Sektorpaar .

÷
ϑiGR

÷
ϑuWR ud km,

mnb =
ϑiGR π 6⁄+( )cos

= π 3⁄ ϑiGR–( )sin

m ϑiGR π 6⁄+( )cos⋅

= m π 3⁄ ϑiGR–( )sin⋅

mnc =
ϑiGR π 2⁄–( )cos

= ϑiGR( )sin

m ϑiGR π 2⁄–( )cos⋅

= m ϑiGR( )sin⋅

myn =
m ϑuWR π 6⁄–( )cos⋅

= m ϑuWR π 3⁄+( )sin⋅

ϑuWR π 6⁄–( )cos

= ϑuWR π 3⁄+( )sin

mzn =
m ϑuWR π 2⁄–( )cos⋅

= m ϑuWR( )sin⋅

ϑuWR π 2⁄–( )cos

= ϑuWR( )sin

mij
si1 su6,{ }

τα β γ,,

τα = mnb τβ = mnc τγ = mna

τµ ν ξ,,

τµ = 1 myp– mzn– τν = mzn τξ = myp
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Laut Tabelle 5.11 unterscheiden sich die GR- und WR-spezifischen Tastver-
hältnisse bei den beiden Modulationsmethoden nur in ihrer Skalierung um
den ZMK-Modulationsgrad .

DieDrehzeiger-Tastverhältnisseberechnen sich analog zu dem Vorgehen in
Gl. (5.105) (5.107). Das Resultat zeigt, dass auch bei diesen Modulations-
methoden die vier (leistungs-)relevanten Tastverhältnisse , , und

identisch sind zu den Lösungen in Gl. (5.85) für dieud,max-Methode
bzw. Gl. (5.107) für dieud,min-Methode. Dies führt zur Erkenntnis:

Die beiden Teilstromrichter-Nullzustände und hängen wie folgt mit
den fünf möglichen Nullzustands-Tastverhältnissen zusammen:

(5.124)

(5.125)

Variante mit doppeltem Nullzustand (Figur 5.26 a)

Um die Nullzustände eindeutig festzulegen, sollen von den drei Gleichungen
(5.87), (5.124) (5.125) die beiden Nullzustände und Null gesetzt
werden, um das resultierende Gleichungssystem mit den 3 Unbekannten ,

 und  zu lösen. Für sämtliche Nullzustände ergibt sich dann:

(5.126)

(5.127)

(5.128)

(5.129)

Die Lösung in Gl. (5.126) (5.128) ist eindeutig im Gegensatz zu den Lösun-
gen in Gl. (5.86) bei derud,max-Methode bzw. in Gl. (5.108) bei derud,min-
Methode. Dort ist nur die Summe der beiden Nullzustände vorgeschrieben.
Hier hingegen ist eine andere Gewichtung unter den drei Nullzuständen ,

 und  wegen des fehlenden Freiheitsgrades nicht mehr möglich.

Einzig und allein dieAufteilung der Nullzuständeauf die beiden Strom-
richterstufen ist für die Form der DC-Grössen im Kurzzeitmittelwert mass-
gebend.

m

÷
ταµ ταν τβµ

τβν

τγ τξ

τγ = τγµ τγν τγξ+ +

τξ = ταξ τβξ τγξ+ +

τγξ

÷ τγν τβξ
τγµ

ταξ τγξ

τγξ = τγ τξ ταµ ταν τβµ τβν+ + + + +( ) 1–

τγµ = τγ τγξ– = 1 τξ ταµ ταν τβµ τβν+ + + +( )–

ταξ = τξ τγξ– = 1 τγ ταµ ταν τβµ τβν+ + + +( )–

τγν = τβξ = 0

÷

τγµ
ταξ τγν
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Bei der Zusammensetzung eines geeigneten Schaltmusters mit den oben sie-
ben berechneten Zyklen , , , , , und wird darauf
geachtet, dass keine GR- und WR-Umschaltungen gleichzeitig stattfinden.
Figur 5.26 a zeigt einen Vorschlag, der diese Bedingung erfüllt.

Variante ohne doppelten Nullzustand  ( ) (Figur 5.26 b)

Wird neben und auch der doppelte Nullzustand gültig für GR
undWR Null gesetzt, so ergibt sich direkt aus Gl. (5.124) (5.125) für die
beiden verbleibenden Nullzustände die einfache Lösung:

, (5.130)

Figur 5.26 b zeigt eine mögliche Schaltsequenz für diese Variante.

Damit sind bei beiden vorgestellten Varianten alle Schaltzyklen bestimmt.
Beide Sequenzen sind sehr ähnlich zum Schaltmuster in Figur 5.22 b bei der
ud,min-Methode und stellen dessen Ergänzung um die zusätzlichen Nullzu-
stände , und (mit doppeltem Nullzustand) bzw. und
(ohnedoppelten Nullzustand) dar. Sie können allgemein zur Erzeugung einer
beliebigen auch nicht konstanten DC-Spannung verwendet
werden (als Beispiel siehe Abschnitt 5.5.3, Figur 5.27).

Figur 5.26: Schaltsequenz-Variante a mit und Schaltsequenz-Variante b ohne
doppelten Nullzustand bei derud,beliebig-Modulationsme-
thode im Sektorpaar .
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Solange die DC-Spannung sich zwischen den beiden Extrema und
bewegt, muss sowohl der GR als auch der WR mindestens einen

Nullzustand erzeugen: Für den GR sind dies mindestens oder , für
den WR hingegen mindestens oder . Es genügt zum Beispiel nicht,
für den GR nur gerade den doppelten Nullzustand als Freilaufzustand zu
wählen, da sonst jederzeit die Bedingung eingehalten werden müsste,
was abhängig von den aktuellen Drehzeigerpositionen bzw.
nicht immer stimmt.
Tabelle 5.12zeigt die nötige Anzahl Schalthandlungen für dieud,beliebig-
Methode unter Einsatz der drei Schaltungstopologien B D (Kapitel 4) in
Abhängigkeit der beiden in Figur 5.26 besprochenen Schaltsequenz-Varian-
ten a und b. Dabei weisen wie immer auch hier die Schaltungstopologien B
und C genau dieselben Anzahl Schalthandlungen auf.

Die minimale Anzahl IGBT-Umschaltungen wird wieder bei sägezahnförmi-
gem Trägersignal erreicht (vergleiche Figur 5.15 und siehe15auf S. 239).

Topologie
GR-Typ B
(Figur 4.6)

GR-Typ C
(Figur 4.8)

GR-Typ D
(Figur 4.9)

Sequenz-Variante
Anzahl Umschalterstellungswechsel

(Figur 3.1) bei derud,beliebig-Methode

Fig. 5.26 a (s)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.26 a (d)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.26 b (s)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Fig. 5.26 b (d)  (GR)  (WR)  (ZMK)

Sequenz-Variante
Anzahl Schalthandlungen für GR, WR und

ZMK bei der ud,beliebig-Methode

Fig. 5.26 a (s)

Fig. 5.26 a (d)

Fig. 5.26 b (s)

Fig. 5.26 b (d)

Tabelle 5.12:Anzahl Umschalterstellungswechsel (oben) und Anzahl Schalt-
handlungen (unten) pro Taktperiode , abhängig von der GR-
Topologie (Kapitel 4), Schaltsequenz und vom Trägersignal,
das entweder(s)ägezahnförmig oder(d)reiecksförmig ist.

ud km max,,
ud km min,,

τγµ τγν
ταξ τβξ

τγξ
τξ τγ>

i GR km, uWR km,

÷

3 + 4 = 7

4 + 8 = 12

3 + 4 = 7

4 + 8 = 12

6 + 4 = 10 6 + 4 = 10 3 + 8 = 11

8 + 8 = 16 8 + 8 = 16 4 + 16 = 20

6 + 4 = 10 6 + 4 = 10 3 + 10 = 13

8 + 8 = 16 8 + 8 = 16 4 + 16 = 20

TT

sH
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Aus den kreisförmigen Verläufen der Modulationsfunktionsdrehzeiger in
Figur 5.28 l,o (ud,konst,max-Methode) bzw. in Figur 5.29 l,o (ud,konst,min-
Methode) geht hervor, dass im Gegensatz zurud,max-Methode (Figur 5.16)
und zurud,min-Methode (Figur 5.25) die dynamischen Modulationsgrade

und bei derud,beliebig-Methode bei konstanter DC-Span-
nung im stationären Zustand zeitlich nicht ändern. Diese erfüllen
auch in jedem Fall Gl. (5.89) und betragen für den Bereich :

, (ud,konst,max-Methode) (5.131)

, (ud,konst,min-Methode) (5.132)

5.5.3 DC-Spannung mit sinusförmigem AC-Anteil

Bezogen auf das Sektorpaar muss die festzulegende DC-Span-
nung im Bereich zwischen (Gl. (5.74)) und

 (Gl. (5.98)) liegen, d.h.

.

(5.133)

Es ist durchaus möglich, zum Beispiel eine DC-Spannung mit
sinusförmig überlagertem AC-Anteil beliebiger Frequenz und entspre-
chend frei wählbarer Phasenverschiebung im DC-Zwischenkreis zu for-
dern:

(5.134)

Dabei nutzt die in Gl. (5.134) definierte DC-Spannung den nach
Gl. (5.133) definierten verfügbaren Bereich innerhalb der zeitlich variablen
Anschlägen und voll aus ( ), so
dass unabhängig vom ZMK-Modulationsgrad sowohl die GR- als auch die
WR-Modulationsfunktionen regelmässig bis zu ihrem Maximalwert

ausgenutzt werden (Figur 5.30 b,d,g,i). Der gewünschte Sollwert
für kann nun direkt in den Gl. (5.111) (5.115) eingesetzt
werden, um die Modulationsfunktionen  zu bestimmen.

15) Es gelten die analogen Überlegungen wie unter Abschnitt 5.4.3 auf Seite 223.

mGR t( ) mWR t( )
ud km k, onst,

m 0…1[ ]=

mGR = 3 2⁄ mWR = m

mGR = 3 2⁄ m⋅ mWR = 1

si1 su6,{ }
ud km, umax ud km max,,=

umin ud km min,,=

3 UL ϑuWR π 6⁄–( )cos⋅⋅ ≤ ud km, ≤
3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅⋅

ϑiGR π 6⁄–( )cos
----------------------------------------------------------

ud km sinus,,
f d

ϕd

ud km sinus,, =
umax umin+

2
----------------------------

umax umin–

2
---------------------------- ωdt ϕd+( )cos⋅+

ud km,

umax umin ud km, ud km sinus variabel,,,=→
m

mij
mij 1=

ud km, ud w,= ÷
mij
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Selbstverständlich kann die Amplitude des AC-Anteils von
auch konstant gehalten werden ( ), indem

in Gl. (5.134) z.B. eine konstante obere Grenze
(siehe Gl. (5.120)) und eine konstante untere Gren-

ze  (siehe Gl. (5.121)) festgelegt werden.

In Figur 5.27 sind die beiden Fälle für und
mit den entsprechenden Zeitverläufen als zwei

mögliche Beispiele für dieud,beliebig-Methode abgebildet. Zur Ergänzung
sind dort auch der untere (von derud,min-Methode her stammende minimale)
bzw. der obere (von derud,max-Methode her stammende maximale)
Anschlag  bzw.  nach Gl. (5.133) eingetragen.

Drehzeiger-Tastverhältnisse

Ausmultiplizieren der GR- und WR-spezifischen Drehzeiger-Tastverhältnis-
se , , und ergibt nach Gl. (5.43) wieder exakt die vier selben
(leistungs-)relevanten Tastverhältnisse wie in Gl. (5.85) bzw. Gl. (5.107)
(siehe auch Seite 236 oder [14]).

Figur 5.27: Zwei Varianten von DC-Spannungen mit AC-Anteil bei
derud,beliebig-Methode mit :

 mit , ,
 mit , .

umax umin–( ) 2⁄
ud km, ud km, ud km sinus konst,,,=→

umax = ud km konst max,,, =
3 2⁄ UGR ϕGR∆( )cos⋅ ⋅

umin = ud km konst min,,, = 3 UL⋅

ud km, ud km sinus variabel,,,=
ud km, ud km sinus konst,,,=

ud km max,, ud km sinus,,

 Sinusförmige DC−Spannungen als Beispiel bei der ud,beliebig−Modulationsmethode
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Die Nullzustands-Tastverhältnisse , , (bzw. , ) und berech-
nen sich analog nach den Erläuterungen unter Abschnitt 5.5.2.

5.5.4 Übersichtsbilder zurud,beliebig-Methode

In denFiguren 5.28 5.30kommt analog zu den Übersichtsbildern bei der
ud,max- bzw. ud,min-Methode (Abschnitte 5.3.6 und 5.4.4) das Funktions-
prinzip des ZMK bei stationärer Ansteuerung am Beispiel derud,beliebig-
Methode für denMotorbetriebsfalleinmal mehr zum Ausdruck: Die linke
Seite veranschaulicht wiederum den vom Netz (oben) zur Last (unten) hin
verlaufendenSpannungs-Konversionspfad (Bilder a e). Ebenfalls ist der
entgegengesetzt dazu gerichteteStrom-Konversionspfad zu erkennen
(Bilder f j). Die zeitlichen Verläufe der Modulationsfunktionen ergänzen
die Darstellung der zeitlichen -Verläufe (Bilder b,d,g,i). DerLeerlauf-
undGeneratorbetriebseien hier der Kürze halber weggelassen. Auf der rech-
ten Seite der Figuren 5.28 5.30 sind wieder die Amplitudenspektren der
erzeugten AC-Grössen (Bilder k,n), die Modulationsfunktionen als Drehzei-
ger (Bilder l,o) und in Bild m die auf den Bezugsstrom (Anhang C.2,
Seite 344) normierte mittlere Stromaufteilung über alle Halbleiter bezogen
auf dieTopologie-Variante B mit den entsprechenden Schalterbezeichnun-
gen gemäss Figur 4.6 aufgetragen. Bei der Ansteuerung wird als Beispiel ein
Pulsmuster gemäss derSequenz-Variante in Figur 5.26 averwendet.
Um die Vielfalt der möglichen DC-Spannungsverläufe einzuschränken, wur-
den in den Figuren 5.28 5.30 besonders einfache Zeitverläufe gewählt:
Figur 5.28 zeigt dieud,beliebig-Methode am Beispiel dermaximal konstan-
tenDC-Spannung (auchud,konst,max-Methode genannt) bei
einem Modulationsgrad , einer Ausgangsfrequenz und
einem GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel von .
Figur 5.29 zeigt dieud,beliebig-Methode am Beispiel derminimal konstan-
tenDC-Spannung (auchud,konst,min-Methode genannt) bei
einem reduziertem Modulationsgrad , einer Ausgangsfrequenz

, aber mit demselben Phasenverschiebungswinkel .
Figur 5.30 veranschaulicht die Methode mitsinusformähnlich voll ausge-
steuertemAC-Anteil in der DC-Spannung mit variabler
Amplitude (auchud,sinus,variabel-Methode genannt) mit den Parametern

, und . Durch die variable Amplitude
des überlagerten AC-Anteils in Gl. (5.134) wird dafür

gesorgt, dass die Kuppen der sinusformähnlichen DC-Spannung die erlaub-
ten variablen Grenzen und gemäss Gl. (5.133) jeweils
gerade berühren.

τγµ ταξ τγν τβξ τγξ

÷

÷

÷
u i,

÷

I B

÷

ud km konst max,,,
m 1= f L 80Hz=

ϕGR∆ 0=

ud km konst min,,,
m 0.68=

f L 30Hz= ϕGR∆ 0=

ud km sinus variabel,,,

m 0.68= f L 30Hz= ϕGR∆ 0=
umax umin–( ) 2⁄
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Figur 5.28:ud,beliebig-Modulationsmethode(auchud,konst,max-Methode
genannt) mit der erzeugten DC-Spannung ,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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Figur 5.29:ud,beliebig-Modulationsmethode(auchud,konst,min-Methode
genannt) mit der erzeugten DC-Spannung ,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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Figur 5.30:ud,beliebig-Modulationsmethode (auchud,sinus,variabel-
Methode genannt) mit der DC-Spannung ,
links: Spannungs- und Strom-Konversion(motorisch),
rechts: Frequenzspektra, Modulations-Drehzeiger, Halbleiter-
Strombeläge vonTopologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter:
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5.6 Vergleich der Modulationsverfahren

In diesem Unterkapitel sollen die bisher besprochenen Modulationsverfahren
aus den Unterkapiteln 5.1 5.5 unter Berücksichtigung der verschiedenen
GR-Schaltungstopologien miteinander verglichen werden. Bei diesen han-
delt es sich um die unter Kapitel 4 beschriebenenGR-Typen A (Figur 4.5),
B (Figur 4.6),C (Figur 4.8) und D (Figur 4.9).

Bei jeder einzelnen Topologie werden folgende Parameter beiMotorbetrieb
mit jeweils halbem Nenndrehmoment der ASM ( ) untersucht:

• die Total Harmonic Distortion (THD) bzw. des
GR-Eingangsstromes bzw. der verketteten WR-Ausgangsspannung

 (Figur 5.31);

• die resultierende über eine gemeinsame Periode (Gl (5.27)
(5.28)) gemittelte gesamte Halbleiter-Strombeanspruchungder jewei-
ligen Schaltung (Figur 5.34);

• die mittlereStromaufteilung auf die einzelnen Halbleiterinklusive Gene-
ratorbetrieb (Figuren 5.35 5.38).

Andere Parameter wie z.B. die maximal zu berücksichtigendeOberschwin-
gungs-(OS)-Signalfrequenz , die Taktfrequenz oder der GR-Ein-
gangsphasenverschiebungswinkel werden in allen Fällen jeweils
gleich gross gewählt.

Bei allen Vergleichen werde dieLast-(GS)-Frequenz gleichmässig über
den Bereich mit 2-Hertz-Schritten variiert. Im Hinblick auf
eine lineareSpannungs-Frequenz-Kennlinie (SFK) soll die Rotorflussverket-
tungs-GS-Amplitude16 unterhalb der Vollaussteuerung ( ) konstant
auf dem für die ASM optimalen Nennwert gehalten werden, wäh-
rend für der Flusswert entsprechend reduziert wird ( ),
um den Betrieb im Feldschwächbereich zu gewährleisten.

5.6.1 Total Harmonic Distortion (THD)

Die Total HarmonicDistortion17 (THD) ist ein Mass für den Oberschwin-
gungsgehalt eines Signales und setzt den Effektivwert aller
berücksichtigten OS unterhalb der Frequenz mit einer konstanten
Bezugsgrösse desselben Signales ins Verhältnis. Da auchSubharmoni-

16) siehe auch Bemerkungen auf Seite 165 zur linearen SFK
17) Die Abkürzung wird im folgenden als “der THD” genannt.

÷
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sche (SH) der Ordnung n ( ) auftreten, muss deren
geometrische Summe, also die Summe aller SH-Effektivwertquadrate

(ganz analog zu den OS) ebenfalls
berücksichtigt werden, wobei der Index i die einzelnen Subharmonischen

bezeichnet. Der Effektivwert sämtlicher vorkommender
Verzerrungsanteile setzt sich also aus OS und SH zusammen:

(5.135)

Für den (einheitslosen) Wert  des Signales  ergibt sich dann:

( ) (5.136)

Es leuchtet ein, dass unter idealen, d.h. verlustfreien Voraussetzungen keine
Unterschiede im Amplitudenspektrum der jeweiligen Grösse bei den ver-
schiedenen GR-Topologien auftreten, da sich dann das Input-Output-Verhal-
ten auch bei verschiedenartigen Realisierungen des ZMK nicht verändert.
Der THD wird sich also bloss zwischen den verschiedenen Drehzeigermodu-
lationsverfahren unterscheiden, da diese unterschiedliche Pulsmustersequen-
zen zur Folge haben. Die GR-GFT wird hier nicht in Betracht gezogen.

In Figur 5.31 sind die THD-Werte bzw. des GR-Ein-
gangsstromes bzw. der WR-Ausgangsspannung in Funktion der
Last-(GS)-Frequenz bei einer Taktfrequenz von für fünf
verschiedene Drehzeigermodulationsverfahren dargestellt. Die in den Amp-
litudenspektren berücksichtigten Frequenzen liegen dabei unterhalb von

. Die frequenzabhängigen Kurvenverläufe innerhalb des
nicht voll ausgesteuerten Bereiches von  zeigen, dass

• generell bei allen Modulationsmethoden die THD für GR-Eingangsstrom
und WR-Ausgangsspannung sehr nahe nebeneinander liegen;

• die THD bei derud,max- undud,min-Methode für hohe Modulationsgrade
 im Vergleich zu den anderen Methoden minimal werden;

• die THD bei beiden Grössen bei derud,beliebig-Methode für tiefe Modu-
lationsgrade  im Vergleich zu den anderen Methoden minimal sind;

• des Netzstromes bei allen Methoden mit steigender Aus-
gangsfrequenz  zunimmt;

• der verketteten WR-Ausgangsspannung für alle
Methoden bei ca.  ein Maximum aufweist.

XSHni e, ff n f GS f ZMK⁄=
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Figur 5.31: THD-Werte  (a) und  (b)
bei Last-(GS)-Frequenzen  von  bei Motorbe-
trieb ( ) in Abhängigkeit der gezeigten Modulations-
verfahren. Die Spektren  (c) und  (d) sind
dabei bis  berücksichtigt.

1

0.9

0.8

0.7

0.6

0.5

0.4

0.3

0.2

 a) THD
iGRa

 bei verschiedenen Modulationsmethoden

2 10 70 80

Legende:Legende:  ud,max−Methode
 ud,konst,max−Methode
 ud,sinus,konst−Methode
 ud,konst,min−Methode
 ud,min−Methode

Modulationsgrad m<1Modulationsgrad m<1 Modulationsgrad m=1 (Feldschwächbereich)Modulationsgrad m=1 (Feldschwächbereich)

1

0.9

0.8

0.7

0.6

0.5

0.4

0.3

0.2

 b) THD
uWRxy

 bei verschiedenen Modulationsmethoden

2 10 20 30 60 70 80Lastfrequenz f
L
 [Hz]

1

0

 c) Amplitudenspektrum des GR−Eingangsstromes bei der ud,max−Methode

0 f
max

I
GRa

(f)/I
GRa,GS

(f=f
N

=50Hz und bei f=f
L
=70Hz)I

GRa
(f)/I

GRa,GS
(f=f

N
=50Hz und bei f=f

L
=70Hz)

1

0

 d) Amplitudenspektrum der WR−Ausgangsspannung bei der ud,max−Methode

0 f
T

3⋅f
T f

maxFrequenz  f [Hz]

U
WRxy

(f)/U
WRxy,GS

(f=f
L
=70Hz)U

WRxy
(f)/U

WRxy,GS
(f=f

L
=70Hz)

THDiGRa f L( ) THDuWRxy f L( )
f L 0 f L 80Hz≤ ≤

md 0.5=
I GRa f( ) UWRxy f( )

f max 20kHz=



- 251 -

Bei derud,max- und ud,min-Methode wirkt sich die Tatsache, dass jeweils
der eine Teilstromrichter keine Nullzustände erzeugen muss, nur im oberen
Aussteuerbereich ( ) positiv auf das Amplitudenspektrum
und aus, abgesehen davon, dass die Unterschiede nur sehr klein
sind. Im Feldschwächbereich steigen die THD-Werte für den Strom mit
zunehmender Last-(GS)-Frequenz noch stärker an, während sie für die
Spannung unabhängig von der Last-(GS)-Frequenz konstant bleiben.

Bei den in den ersten drei Abschnitten dieses Unterkapitels gezeigten Simu-
lationsergebnissen wird das Drehmoment innerhalb des betrachteten Fre-
quenzbereiches immer auf halbem Nennwert
gehalten18. Diese Annahme führt dazu, dass die Kurzzeitmittelwert-Leistung

mit steigender Ausgangsfrequenz ungefähr linear anwächst. Um
dabei das Drehmoment konstant halten zu können, ohne das Kippmoment

der ASM zu erreichen, werde nur das halbe Nennmoment
angenommen. Die Ergebnisse im Feldschwächbereich sollen von ihrer prak-
tischen Bedeutung her mit gewisser Zurückhaltung betrachtet werden.

5.6.2 Vergleich der gemittelten DC-Grössen

Figur 5.32 zeigt die von der Last-(GS)-Frequenz abhängigen Verläufe
der mittleren DC-Spannungen und mittleren DC-Ströme

bei derud,max-, derud,min- und derud,sinus,konst19-Modu-
lationsmethode (vergleiche Gl. (5.80) und (5.103)) unter der Annahme, das
normierte Drehmoment der ASM betrage bei Motorbetrieb
und der GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel sei . Die Wer-
te sind dabei normiert dargestellt. Dabei fällt auf, dass wie erwartet

• bei derud,max-Methode einerseits die mittlere DC-Spannung
erstens völlig unabhängig von der Ausgangsfrequenz ist und zweitens
am grössten wird, andererseits aber der zugehörige mittlere DC-Strom

erstens proportional zum Modulationsgrad und zweitens
gegenüber den anderen Methoden minimal ausfällt und deshalb tiefere
mittlere Leitverluste in der Schaltung zu erwarten sind (vergleiche
Figur 5.34);

• bei der ud,min-Methode die Verläufe von mittlerer DC-Spannung
und mittlerem DC-Strom im wesentlichen umgekehrt

sind im Vergleich zurud,max-Methode. Damit weist der DC-Strom bei

18) Normierung des Drehmomentes siehe Anhang C.2.1 a) auf Seite 344
19) als speziell gewählter Fall bei derud,beliebig-Modulationsmethode

m 1→ I GRa f( )
UWRxy f( )

iGRa
f L

uWRxy

md
0 f L 80Hz≤ ≤ md 0.5=

pkm f L

Mk md 0.5=

f L
Ud m, Ud km m,,=

I d m, I d km m,,=

md md 0.5=
ϕGR∆ 0°=

Ud m max,,
f L

I d m max,, m

PLeit

Ud m min,, I d m min,,



- 252 -

dieser Methode maximale Werte auf. Er trägt so vor allem bei kleiner Aus-
steuerung im Verhältnis zu den anderen beiden Methoden stärker zu den
gesamten mittleren Leitverlusten im ZMK bei (vergleiche
Figur 5.34);

• bei derud,sinus,konst-Methode (als möglicher Spezialfall derud,beliebig-
Methode) die DC-Grössen und gerade zwischen den Verläufen
der beiden anderen Modulationsverfahren liegen. Diese Aussage gilt all-
gemein für dieud,beliebig-Methode, solange sich die erzeugte DC-Span-
nung  genau zwischen den in Gl. (5.133) gezeigten Extrema liegt.

5.6.3 Gesamtstrombeanspruchung der Topologien

Im Gegensatz zu und (Abschnitt 5.6.1) hängt die
Gesamtstrombelastung nicht nur von der gewählten Modulationsmethode,
sondern aufgrund der unterschiedlichen Anordnung der Halbleiter auch von

Figur 5.32: Lineare Mittlelwerte der DC-Spannung  und
des DC-Stromes bei derud,max-, ud,minund der
ud,sinus,konst-Modulationsmethode in Abhängigkeit der Last-
(GS)-Frequenz  bei halbem Nennmoment  und
einem GR-Eingangsphasenverschiebungswinkel .
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der Schaltungstopologie ab. Obwohl neben den mittleren Schaltverlusten
auch die mittleren Durchlass- bzw. Leitverluste der Halbleiter

bei allen Simulationsmodellen in dieser Arbeit vernachlässigt wurden, lassen
sich letztere mit Hilfe der numerisch berechneten Strombeanspruchung in
den Halbleitern unter Verwendung des inFigur 5.33 gezeigten Modells ein-
fach abschätzen. Diese Ersatzschaltung kann sowohl für IGBT als auch für
Dioden mit jeweils charakteristischen Werten wie einer konstanten Fluss-
spannung und einem differentiellen Widerstand
benutzt werden.

Auf der Grundlage des Verlustmodells in Figur 5.33 lassen sich die gefunde-
nen linearen Mittelwerte und Effektivwerte

der einzelnen Halbleiterströme zur Berechnung der gesamten
Leitverluste des ZMK nach Gl. (5.137) heranziehen, indem die Halb-
leiterspannung in Gl. (5.138) eliminiert wird. Diese hängt wiederum
von der Anzahl20 IGBT und der Anzahl Dioden in der betrachteten
Schaltung und deren einzelnen Teilverlusten  je Halbleiter ab.

(5.137)

Die mittleren Leitverluste im i-ten Halbleiter berechnen sich
anhand des Modells in Figur 5.33 wie folgt:

(5.138)

Figur 5.33: Ersatzschaltung zur Berechnung derHalbleiter-(HL)-Leitverlu-
ste  in IGBT (T) bzw.  inDioden (D) mit Fluss-
spannung  und differentiellem Widerstand .

20) Die Anzahl ( ) Halbleiter hängt völlig von der Schaltungstopologie ab (Kapitel 4).
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Gleichung (5.138) sagt aus, dass im Hinblick auf eine Gesamtleitverlustbe-
trachtung je Schaltung die für den ersten Teil der gesamten Leitverluste
wirksamenlinearen Mittelwerte bzw. direkt aufsummiert werden
können (Gl. (5.139)), während die für den zweiten Teil der gesamten Leitver-
luste verantwortlichenEffektivwertquadrate bzw. addiert wer-
den müssen (Gl. (5.140)) immer unter der Voraussetzung, dass alle IGBT
bzw. Dioden jeweils dieselben Werte für die Flussspannung und den
differentiellen Widerstand  aufweisen.
Die für die gesamten Leitverluste im ZMK massgebenden aufsum-
mierten Teilströme (Mittelwerte) und

(Effektivwerte) können also getrennt sowohl für alle IGBT als auch
für alle Dioden wie folgt angeschrieben werden:

(5.139)

(5.140)

Mit dieser Methode wird die Möglichkeit aufgezeigt, wie auch ohne simula-
tive Berücksichtigung der Leitverluste diese nachträglich in grober Näherung
relativ einfach abschätzbar sind. Trotz idealer Annahmen für die Leistungs-
schalter bei der Computer-Simulation hält sich die Verfälschung der ermit-
telten Stromwerte wegen der in Realität nicht idealen Schalter klein, da der
Spannungsabfall über einem Halbleiter (vergleiche
Figur 5.33) deutlich unter der Grössenordnung der GR-Eingangsspannungs-
GS-Amplitude liegt, mit welcher der ZMK gespiesen wird. Ent-
sprechend klein sind dann auch die Stromverfälschungen.

Um die mittleren Schaltverluste zu bestimmen und diese mit den
mittleren Leitverlusten zu vergleichen, müsste ein geeignetes Halblei-
termodell zum Einsatz kommen. Darauf wurde in dieser Arbeit aber verzich-
tet. Einzig die Anzahl Schalthandlungen bei den bisher besprochenen
Modulationsverfahren geben einen Anhaltspunkt für die Häufigkeit der
Umschaltvorgänge; sie lassen aber noch keine direkte Schlussfolgerung auf
die Schaltverluste zu, da diese von den Momentanwerten von Span-
nung und Strom über den Schaltern abhängen. Die Modellierung und expe-
rimentelle Ermittlung solcher Schaltverluste wird ein wesentlicher
Gegenstand künftiger Forschung sein (vergleiche auch Unterkapitel 1.3).
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Da in Figur 5.32 nur die mittleren DC-Ströme sichtbar sind, werden in
derFigur 5.34unter denselben Bedingungen wie in Figur 5.32 zusätzlich die
für die Leitverluste im ZMK massgebenden Summenströme bzw.

als lineare Mittelwerte (links) und bzw. als Effektivwerte
(rechts) ebenfalls in Funktion der Last-(GS)-Frequenz aufgetragen. Erst
sie erlauben eine ganzheitliche Betrachtung der gesamten Strombeanspru-
chung in den einzelnen GR-Topologien. Die von Topologie zu Topologie ein-
heitliche Skalierung erleichtert das Erkennen von Unterschieden zwischen
den untersuchten GR-Topologien A D (Figur 5.34 a d).
Als Ergänzung zum ZMK wird dabei auch die Gesamtstrombeanspruchung
beimeinstufigenMatrixkonverter (EMK) in Figur 5.34 e untersucht (verglei-
che auch Abschnitt 5.6.5). Zu diesem Zweck müssen bei der Berechnung der
Modulationsfunktionen die Äquivalenzbedingungen zwischen EMK und
ZMK gemäss Gl. (3.156) in Kapitel 3 berücksichtigt werden, um die vorgän-
gig für den ZMK hergeleiteten Drehzeiger-basierten Modulationsmethoden
ebenfalls auf den EMK anwenden zu können, ohne dabei das Input-Output-
Verhalten zu verändern. Dabei stellt sich heraus, dass beim EMK die Gesamt-
strombeanspruchung der Halbleiter von der gewählten Drehzeigermodulati-
onsmethode21 völlig unabhängig ist.

5.6.4 Strombeanspruchung der einzelnen Halbleiter

Um die mittlere Stromaufteilung auf die einzelnen Halbleiter in allen Topo-
logien für einen überall identischen Betriebsfall miteinander vergleichen zu
können, werde als Beispiel die Last-(GS)-Frequenz auf fest-
gelegt und mit den beiden (normierten) Drehmomenten jeweils
motorischer und generatorischer Betrieb angenommen, einmal mit der
ud,max-Methode(Figuren 5.35 5.36)und einmal mit derud,min-Methode
(Figuren 5.37 5.38). Die Topologien entsprechen den in Kapitel 4 gezeig-
ten GR-Varianten und erlauben die genaue örtliche Zuordnung der mittleren
Ströme in den betrachteten Halbleitern.

Im Gegensatz zu den verschiedenen GR-Topologien B D in den Bildern
a c weist der WR immer dieselben mittleren Halbleiterströme je Betriebs-
fall und Modulationsverfahren auf. Oder mit anderen Worten ausgedrückt:
Die Variation der GR-Topologien führt alsonicht wie etwa erwartet werden
könnte zu unterschiedlichen Gesamtstrom-Aufteilungen zwischen den bei-
den ZMK-StufenGleichr ichter (GR) undWechselr ichter (WR).

21) vergleiche auch die mittlere Strombeanspruchung des EMK in Figuren 5.35 5.38 d

I d m,

PLeit I T m,
I D m, I T eff, I D eff,

f L

÷ ÷

÷

f L f L 20Hz=
md 0.5±=

÷
÷

÷
÷

–
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Figur 5.34: Vergleich derHalbleiter-Strombeanspruchung mit den Strö-
men ,  (linke Spalte) und ,  (rechte Spalte)
bei verschiedenen Last-(GS)-Frequenzen , Modulationsver-
fahren und ZMK-Schaltungstopologien A D inklusive EMK in
normierter Darstellung; Parameter bei motorischem Betrieb:

, , lineare SKF (linker Bereich je Bild) und
Feldschwächung bei  (rechter Bereich je Bild).
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Aus den absichtlich identisch skalierten Figuren 5.35 5.38 geht klar hervor,
dass für den ZMK bei derud,min-Methode bei allen GR-Topologien die
Strombelastung deutlich höher ist, wie es bereits in der Figur 5.34 für alle
aufsummierten Halbleiterströme zum Ausdruck gekommen ist. Beim
Betrachten der GR-Diodenströme bzw. bei Topologie C im
Motorbetrieb fällt auf, dass infolge des eher kleinen Modulationsgrades
(also bei tiefer Last-(GS)-Frequenz ) die Freilaufzustände des GR bei der
ud,min-Methode zu einer deutlich höheren Strombelastung beitragen
(Figur 5.36 b). Dies wird bei direktem Vergleich mit dem in Figur 5.35 b dar-
gestellten Fall bei derud,max-Methode besonders offensichtlich.

Der EMK weist hingegen unabhängig vom Modulationsverfahren immer die-
selbe mittlere Strombeanspruchung in den einzelnen Halbleitern auf
(Figuren 5.35 5.38 d). Zudem erscheint es einleuchtend, dass aufgrund der
auf die volle Matrixfunktion bezogene Symmetrie zwischen der Netz- und
der Lastseite sogar jeder einzelnebidirektionaleSchalter (BDS) der -
Umschalter des EMK dieselbe Strombelastung aufweist. Da die Summe der
zur Last hin fliessenden Ströme ( !) ohnehin verschwin-
den muss, führt diese zusätzliche Symmetrie der einzelnen BDS dazu, dass
auch bei jedem Schalter der zur Last hin fliessende mittlere Strom gleich sein
muss wie der zum Netz hin fliessende Strom. Beim ZMK entscheidet der
mittlere DC-(Kreis)-Strom darüber, in welcher Richtung die
bzw. des GR im zeitlichen Mittel mehr Strom führen (Kapitel 4).
Dazu betrachte man am besten den analog zum EMK aufgebauten BDS von
GR-Topologie B (Figuren 5.35 5.38 a, Figuren 4.6 und 8.2). Ferner ist zu
bedenken, dass der EMK aus neun BDS, der ZMK mit der GR-Topologie B
hingegen nur aus sechs BDS aufgebaut wird. Der WR hat keine BDS.

5.6.5 Vergleich zwischen EMK und ZMK

Einerseits ist dieGesamtstrombeanspruchungvon IGBT und Dioden
zusammengerechnet beim EMK im linearen SFK-Bereich unabhängig von
der Last-(GS)-Frequenz und im Bereich der Vollaussteuerung (d.h.
Modulationsgrad ) deutlich kleiner als beim ZMK
(Figur 5.34 e). Diese Erkenntnis erscheint vor allem bei einem Vergleich zwi-
schen der Figur 2.2 und Figur 2.4 plausibel, da die in jeweils einem identi-
schen geschlossenen Strompfad liegenden Anzahl Umschalter beim ZMK
prinzipbedingt höher ausfällt als beim EMK.
Andererseits weist dafür dieAnzahl Schalthandlungenzur Erzeugung des-
selben Input-Output-Verhaltens beim EMK einen höheren Wert auf. Sie

÷

iDpa b c,, iDna b c,,
m

f L

÷

x,y,z

i Lx iLy iLz+ + 0=

I d m, BDSpa b c,,
BDSna b c,,

÷

f L
m mmax 1= =



- 258 -

Figur 5.35:Mittlere Stromaufteilung auf die einzelnen Halbleiter in den
ZMK-Topologien B, C, D und der EMK-Topologie
beiMotorbetrieb  (ähnlich zu Figur 5.17). Die Ansteuerung
erfolgt dabei mit derud,max-Methode. Parameter: ,
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Figur 5.36:Mittlere Stromaufteilung auf die einzelnen Halbleiter in den
ZMK-Topologien B, C, D und der EMK-Topologie
beiMotorbetrieb  (ähnlich zu Figur 5.23). Die Ansteuerung
erfolgt dabei mit derud,min-Methode. Parameter: ,
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c) IGBT− und Diodenströme: Mittelwerte (m) und Effektivwerte (eff), ZMK−Topologie D
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Figur 5.37:Mittlere Stromaufteilung auf die einzelnen Halbleiter in den
ZMK-Topologien B, C, D und der EMK-Topologie
beiGeneratorbetrieb (ähnlich zu Figur 5.19). Die Ansteuerung
erfolgt dabei mit derud,max-Methode. Parameter: ,
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c) IGBT− und Diodenströme: Mittelwerte (m) und Effektivwerte (eff), ZMK−Topologie D

T
p

a
D

p
a

1
D

p
a

2
D

p
a

3
D

p
a

4
T

p
b

D
p

b
1

D
p

b
2

D
p

b
3

D
p

b
4

T
p

c
D

p
c1

D
p

c2
D

p
c3

D
p

c4
T

n
a

D
n

a
1

D
n

a
2

D
n

a
3

D
n

a
4

T
n

b
D

n
b

1
D

n
b

2
D

n
b

3
D

n
b

4
T

n
c

D
n

c1
D

n
c2

D
n

c3
D

n
c4

T
xp

D
xp

T
yp

D
yp

T
zp

D
zp

T
xn

D
xn

T
yn

D
yn

T
zn

D
zn

Gleichrichter−(GR)−Stufe Wechselrichter−(WR)−Stufe

0

1

I/I
B

d) IGBT− und Diodenströme: Mittelwerte (m) und Effektivwerte (eff), EMK−Topologie

T
xa

1
D

xa
1

T
xb

1
D

xb
1

T
xc

1
D

xc
1

T
xa

2
D

xa
2

T
xb

2
D

xb
2

T
xc

2
D

xc
2

T
ya

1
D

ya
1

T
yb

1
D

yb
1

T
yc

1
D

yc
1

T
ya

2
D

ya
2

T
yb

2
D

yb
2

T
yc

2
D

yc
2

T
za

1
D

za
1

T
zb

1
D

zb
1

T
zc

1
D

zc
1

T
za

2
D

za
2

T
zb

2
D

zb
2

T
zc

2
D

zc
2

x−Umschalter y−Umschalter z−Umschalter

Legende: I
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Figur 5.38:Mittlere Stromaufteilung auf die einzelnen Halbleiter in den
ZMK-Topologien B, C, D und der EMK-Topologie
beiGeneratorbetrieb. Die Ansteuerung erfolgt dabei
mit derud,min-Methode. Parameter: , ,
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beträgt für das Beispiel der Sequenz-Variante b in Figur 5.22 bei derud,min-
Methode einen um 50% grösseren Wert22 als beim ZMK. Der entsprechende
Vergleich kann in Anhang D detailliert nachvollzogen werden. Bei der
ud,max-Methode ergeben sich sogar 75% mehr Schalthandlungen23, was am
Beispiel der Schaltsequenz-Variante d auf Figur 5.14 durch Vergleich von
EMK und ZMK analog zu Anhang D leicht nachvollziehbar ist.

Folgende Erkenntnis soll nochmals deutlich zum Ausdruck gebracht werden:

5.7 Modulation mit der Methode von Flächenbilanzen

Bei der Drehzeigermodulation in den Unterkapiteln 5.2 5.5 werden Span-
nungs-undStrom-Konversion zusammen gleichzeitig in die Berechnung der
Modulationsfunktionen miteinbezogen. Dennoch wäre es im Sinne einer ein-
facheren Rechnung wünschenswert, bei der Modulation des ZMK nur auf die
Spannungs-Konversion achten zu müssen mit dem Ziel, auch in diesem Falle
neben einem sinusförmigen Kurzzeitmittelwert für die WR-Aus-
gangsspannung ebenfalls einen sinusförmigen GR-Eingangsstrom

erzeugen zu können. Allerdings hat sich bei der GR-Grundfre-
quenztaktung (GR-GFT) in Unterkapitel 5.1 bereits herausgestellt, dass dort
eine reine Spannungsbetrachtung zu keinem sinusförmigen Strom-Kurzzeit-
mittelwert am GR-Eingang führt. Aus diesem Grunde soll hier noch eine wei-
tere Modulationsmethode diskutiert werden, bei der bewusst nur der
Spannungs-Konversionspfad beachtet wird. Die Beurteilung des GR-Ein-
gangsstromes führt dann zur Bewertung der Methode (Abschnitt 5.7.3).

22) d.h. 12 anstatt 8 Schalthandlungen bei derud,min-Methode (Anhang D)
23) d.h. 14 anstatt 8 Schalthandlungen bei derud,max-Methode

Das Ansteuerverfahren für den EMK kann aufgrund einer für den ZMK aus-
gelegten Modulationsmethode mittels derÄquivalenzgleichungen(3.156)
immer eindeutig festgelegt werden (vergleiche Abschnitt 3.7.3), allerdings
mit der Einschränkung, dass nur zwei der drei Eingangsphasen gleich-
zeitig mit dem Ausgang verbunden sein können. Zwar unterscheiden
sich die Modulationsfunktionen des EMK und damit auch die zeitliche
Ansteuerung dessen einzelner Halbleiter je Modulationsverfahren vonein-
ander. DieGesamtstrombeanspruchungin der Schaltung innerhalb einer
gemeinsamen Periodendauer bleibt hingegen für einen bestimmten
Betriebsfall immer gleich gross (Figur 5.34 e und Figuren 5.35 5.38 d).

a,b,c
x,y,z

mij

TZMK
÷

÷

uLx y zS km,,,
uLx y zS,,

iGRa b c km,,,
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5.7.1 Unterschied zur Drehzeigermodulation

Bei diesem Modulationsverfahren werden im Unterschied zur Drehzeiger-
modulation die Modulationsfunktionen von GR und WR nicht mehr gleich-
zeitig durch Lösen des kompletten Gleichungssystems für den ZMK
(vergleiche Tabelle 5.3) berechnet, sondern nacheinander, indem

• in einem ersten Schritt nur gerade die GR-Modulationsfunktionen
bzw. mit Hilfe der Formeln gemäss derud,max-Methode

(Gl (5.66) (5.67)) sowie mit der Tabelle 5.1 (Seite 179) berechnet wer-
den, um bei einer bestimmten GR-Taktfrequenz eine maxi-
male DC-Spannung zu erhalten (in der Hoffnung auf einen
sinusförmig modulierten GR-Eingangsstrom ) und

• in einem zweiten Schrittmit Hilfe der zusätzlichen Kenntnis der momen-
tanen GR-Eingangsspannungsphasenwerte , der DC-Spannun-
gen und der gewünschten WR-Ausgangsspannungen
die zur Pulsmustererzeugung notwendigen kombinierten WR-Modulati-
onsfunktionen  bestimmt werden (siehe letzte Gl. von Gl. (5.21)).

Das heisst die Berechnung der WR-Modulationsfunktionen basiert auf der
vorgängigen Bestimmung der GR-Modulationsfunktionen, was dank der
ud,max-Methode völlig unabhängig von der angehängten Last geschieht.
Dieses sequentielle Vorgehen in der Berechnung unterscheidet sich wesent-
lich von der Drehzeigermodulation. Dieud,max-Methode wird hier sozusa-
gen missbraucht, da nur der GR nach deren Prinzip angesteuert wird. Der
Einfachheit halber werde bei dieser Methode angenommen, eine WR-Takt-
periode liege gerade synchron und in Phase zur GR-Taktperi-
ode ( ), um mit einer Maximierung der Takt-
frequenz bei beiden Stufen des ZMK die Halbleiter in ihrer
Schaltfrequenz voll und gleichmässig auszunutzen. Deshalb wurde in dieser
Arbeit auf eine Untersuchung von Modulationsverfahren mit unterschiedli-
cher GR- und WR-Taktfrequenz  verzichtet, so dass hier immer gilt:

(5.141)

5.7.2 Prinzip der prädiktiven Pulsmusterselektion

Das Modulationsverfahren beruht auf dem Prinzip der sogenannten Flächen-
gleichheit bzw. Flächenbilanz. Es wird an dieser Stelle nur kurz erklärt, die
Methode selber soll aber aufgrund der im nächsten Abschnitt 5.7.3 beschrie-
benen Nachteile nicht ausführlicher als nötig vorgestellt werden.

mpa,b,c mna,b,c
÷

f T f T GR,=
ud km max,,

iGRa b c km,,,

uGRa b c0,,
udp n0, uWRx y z0 w,,,

mx,y,z

TT TT WR,=
TT GR, TT GR,→ TT WR,=

f T 1 TT⁄=

f T

f T f T GR, f T WR,= =
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Dabei werden im voraus über eine nachfolgende Taktperiode mit Hilfe
der Kenntnis über die Signal-Zeit-Flächenabweichung zwischen realer WR-
Ausgangsspannung und gewünschter WR-Ausgangsspannung

und je nach Grösse der Momentanwerte von die gesuch-
ten WR-Modulationsfunktionen berechnet. Aus diesen lassen sich
dann mit Hilfe eines Trägersignales die Umschaltzeitpunkte des WR im
voraus für die nächste Taktperiode also sozusagen prädiktiv berech-
nen. Zusammen mit den GR-Umschaltzeitpunkten und den Flächenbedin-
gungen können dann auch die WR-Umschaltzeitpunkte berechnet werden.

5.7.3 Bewertung der Methode

Leider zeigt die Spektralanalyse, dass beim GR-Eingangsstrom
hohe, nicht vernachlässigbare Frequenzkomponenten in den Tief-Harmoni-
schen (d.h. bei einigen wenigen ) auftreten, was im Hinblick auf eine
bessere Filterung eine massive Vergrösserung des Eingangsfilters zur Folge
hätte. Dieses schlechte Amplitudenspektrum ist darin begründet,
dass bei der Pulsmustererzeugung für den WR die erwünschten sinusförmi-
gen Stromwerte  in keiner Weise berücksichtigt werden.
Die Kombination der Drehzeiger-basiertenud,max-Methode für den GR
zusammen mit der Variante der prädiktiven Pulsmusterselektion zur Bestim-
mung der WR-Umschaltzeitpunkte stellt sich also als nachteilig heraus, da
das resultierende Verfahren nur in Richtung der Spannungs-Konversion kor-
rekt arbeitet, der Strom-Konversion allerdings keine Rechnung trägt. In die-
sem Sinne ist die Methode ähnlich zur GR-GFT mit dem Unterschied, dass
dort die Tief-Harmonischen bereits mit der Kenntnis eines einfach berechen-
baren Kurzzeitmittelwertes des Stromes analytisch bekannt sind
(vergleiche Figuren 5.2 5.4 f). Es lohnt sich also nicht, dieser Methode in
der Praxis im weiteren eine tiefere Beachtung zu schenken.

5.8 Unsymmetrische Netzbedingungen

In dieser Arbeit werden keine systematischen Untersuchungen des System-
verhaltens bei unsymmetrischen Netzverhältnissen durchgeführt, da dies den
Rahmen dieser Arbeit sprengen würde. Allerdings soll anhand eines einfa-
chen Beispieles gezeigt werden, wie die Auswirkungen einer einphasigen
Netzspannungsabsenkung auf die Modulation aussehen. Dabei soll die Netz-
spannungs-GS-Amplitude in Phase um 20% auf
abgesenkt und der ZMK in Vollaussteuerung betrieben werden.

TT

uWRx y z0,,
uWRx y z0 w,,, udp n0,

mx,y,z
sH

TT – –

iGRa b c,,

50Hz

I GRa f( )

iGRa b c w,,,

iGRa b c km,,,
÷
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Um solche Unsymmetrien des Netzes von der Last fernzuhalten, müssen die-
se vom Umrichter auf Kosten des maximalen Modulationsgrades aus-
geglichen bzw. kompensiert werden. Nur so ist es möglich, auf der Lastseite
dennoch im Kurzzeitmittelwert (Index km) sinusförmige Lastphasenspan-
nungen  zu garantieren. Um dies zu erreichen, müssen

• bei derud,max-Methode die nicht zu vermeidenden Schwankungen im
linearen Mittelwert der DC-Spannung vom WR kompensiert
werden (siehe auch Gl. (5.80)). Der Aussteuerbereich des WR ist in die-
sem Falle im Gegensatz zum GR nicht symmetrisch (Figur 5.39 l,o) und
kann daher nicht voll ausgenutzt werden. Die Unsymmetrie führt dazu,
dass auch bei Vollaussteuerung für den maximalen WR-Modulationsgrad
bzw. Betrag des WR-Modulationsfunktionsdrehzeigers
bzw.  gilt 24;

• bei der ud,min-Methode die aufgrund der Unsymmetrie vorhandenen
Schwankungen in der GR-Eingangsspannung vom GR kompen-
siert werden. Der Aussteuerbereich des GR ist in diesem Falle im Gegen-
satz zum WR nicht symmetrisch und kann daher nicht voll ausgenutzt
werden. Für den minimalen GR-Modulationsgrad bzw. den Betrag des
GR-Modulationsfunktionsdrehzeigers gilt somit auch bei Vollaussteue-
rung analog immer  bzw. 25.

In Figur 5.39 sind am Beispiel derud,max-Methode in derselben Art und
Weise wie bisher auf der linken Seite der von oben nach unten eingezeichnete
Spannungs-Konversionspfad (Bilder a e), dann der von unten nach oben
entgegengesetzt verlaufendeStrom-Konversionspfad (Bilder f j) und auf
der rechten Seite die Amplitudenspektren (Bilder k,n), Modulationsfunkti-
onsdrehzeiger (Bilder l,o) und die Halbleiter-Strombeläge (Bild m) für die
Topologie-Variante B mit den Schalterbezeichnungen gemäss Figur 4.6
dargestellt.

Das Bild j in Figur 5.39 zeigt am Beispiel derud,max-Methode, dass der
Modulator in der Lage ist, auch bei nicht symmetrischen GR-Eingangsspan-
nungen symmetrische Kurzzeitmittelwerte für die Last-
spannungen zu erzeugen. Dabei fällt auf, dass infolge der ein-
phasigen Absenkung der GR-Eingangsspannung in Bild a der ent-
sprechende Kurzzeitmittelwert des GR-Eingangsstromes
ansteigt, solange der Modulator nicht am Anschlag arbeitet.

24) vergleiche dazu Bemerkungen zur Figur 5.16 in Abschnitt 5.3.5 sowie Gl. (5.89)
25) vergleiche dazu Bemerkungen zurud,min-Methode auf Seite 225 sowie Gl. (5.89)
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Figur 5.39:Einphasige Netzspannungsabsenkung um 20% in der Netz-
phase a mit fürmotorischen
Betriebsfall analog zu Figur 5.17 bei derud,max-Methode,
mit Topologie-Variante B (Figur 4.6). Parameter: ,
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Die Bilder l,o in Figur 5.39 veranschaulichen anhand der resultierenden
Modulationsfunktionsdrehzeiger, dass bei der dargestelltenud,max-Methode
der WR sämtliche Unsymmetrien kompensieren muss, während der GR ohne
Unterschied zum symmetrischen Fall moduliert. Ein Vergleich mit dem sym-
metrischen Fall anhand Figur 5.17 o (Seite 205) zeigt, dass der WR-Modula-
tionsfunktionsdrehzeiger im unsymmetrischen Fall in Figur 5.39 o
auf seiner äussersten Kreisbahn nicht einmal mehr näherungsweise einen
runden Umkreis beschreibt, sondern in seiner Amplitude deutlich variiert.

Einem überschaubaren Umfang dieser Arbeit zuliebe wird auf ausführlichere
Untersuchungen in Bezug auf Netzunsymmetrien verzichtet ([3],[4]).

5.9 Zusammenfassung

In diesem Kapitel werden verschiedene Modulationsverfahren vorgestellt.
Zuerst wird am Beispiel der vom Prinzip her einfach durchschaubaren GR-
GFT unter Verwendung von GR-Topologie A (Figur 4.5) das Prinzip der
Spannungs- und Strom-Konversion durch Visualisierung der wichtigsten
Grössen veranschaulicht. Es stellt sich heraus, dass der erzeugte GR-Ein-
gangsstrom im Kurzzeitmittelwert keine reine Sinusform aufweist und des-
halb das gezeigte Verfahren noch nicht allen Anwendungswünschen gerecht
wird, vor allem dort, wo der Netzbetreiber strenge Vorschriften erlässt.

Bei den Drehzeiger-basierten Modulationsverfahren gelingt es nach Auflö-
sen eines vollständigen Gleichungssystems des ZMK, die Modulationsfunk-
tionen so zu bestimmen, dass neben einem sinusförmigen Kurzzeitmittelwert
für die Lastspannung immer auch ein sinusförmig modulierter GR-Eingangs-
strom entsteht. Die Anwendung der Drehzeigermodulation erlaubt es, prak-
tisch ohne Zeitverzögerung beliebig einstellbare DC-Spannungen im
speicherfreien DC-Zwischenkreis innerhalb des realisierbaren Bereiches
aufzuprägen. Ferner stellt sich heraus, dass alleine die zeitliche Aufteilung
der einzelnen Nullzustände im ZMK für die Form der DC-Grössen aus-

Es ist wichtig, sich vor Augen zu halten, dass beiunsymmetrischenGR-Ein-
gangsspannungen der nach Gl. (5.89) definierte Modulationsgrad

auch stationär nicht mehr konstant bleibt, sondern bei einem mit sym-
metrischen Verhältnissen vergleichbaren Betriebsfall mit netzperi-
odisch grössere Werte annimmt und damit schneller an seinem oberen
Anschlag anstösst.
Damit ist die Vollaussteuerung des Umrichters schneller ausgeschöpft.

mWR

uGRa b c0,,
m

TN

ud km,
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schlaggebend ist und die restlichen einzelnen leistungsrelevanten Schaltzy-
klen in ihrer Zeitdauer immer gleich gross sind, unabhängig von der Höhe der
aufgeprägten DC-Spannung. Diese leistungsrelevanten Schaltzyklen resul-
tieren direkt aus der momentanen Lage der gewünschten Drehzeiger
bzw. .

Neben den verschiedenen Modulationsprinzipien werden die Möglichkeiten
zur Pulsmustererzeugung mit mehreren Schaltsequenz-Varianten näher auf-
gezeigt. Für jede Modulationsmethode bieten sich mehr oder weniger sinn-
volle Schaltsequenzen an, die sich in Bezug auf die hervorgerufene Anzahl
Umschalterstellungswechsel und auch Anzahl Schalthandlungen der einzel-
nen Halbleiter bei den verschiedenen Schaltungstopologien unterscheiden.
Aus diesen Vergleichen folgt die Schlussfolgerung, dass sowohl bei der
ud,max- als auch bei derud,min-Methode diese Anzahl Schalthandlungen
durch Verwendung geeigneter Schaltsequenzen minimal gehalten werden
kann.

Bei einem weiteren Vergleich zwischen den verschiedenen Modulationsver-
fahren wird auf dieTotal Harmonic Distortion (THD) der erzeugten AC-
Grössen bzw. sowie auf die mittlere Halbleiter-Gesamtstrombe-
lastung in Funktion der WR-Ausgangsfrequenz bei unterschiedlichen
GR-Topologien eingegangen. Auch werden die Aufteilungen der Strommit-
telwerte über die einzelnen Halbleiterventile sowohl für die Topologien des
ZMK als auch für den EMK anhand unterschiedlicher Betriebsfälle präsen-
tiert.

Als Alternative zur Drehzeigermodulation wird mit der Modulation nach der
Methode von Flächenbilanzen ein weiteres Modulationsverfahren unter-
sucht, das vom Prinzip her recht einfach klingt, da dort ähnlich wie bei der
GR-GFT nur gerade die Spannungs-Konversion berücksichtigt werden
muss. Allerdings lassen die auftretenden tieffrequenten Harmonischen im
erzeugten GR-Eingangsstrom den praktischen Wert dieser Methode nach-
träglich als gering erscheinen.

Der Schluss dieses Hauptkapitels widmet sich einem typischen Beispiel einer
(absichtlich extrem grossen) einphasigen Netzspannungsabsenkung und
deren Auswirkungen auf die erzeugten Grössen. Aber auch hier erfolgen kei-
ne nähere Untersuchungen, da das Schwergewicht dieser Arbeit eindeutig auf
der Modulation unter symmetrischen Netzverhältnissen liegt. Diese bewusste
Abgrenzung erleichtert das prinzipielle Verständnis für die hergeleiteten
Modulationsverfahren.

i GR km,
uWR km,

iGRa uWRxy
f L

–
–
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6 Eingangsfilter

Während in Kapitel 5 "Modulation" ausschliesslichstationäreBetriebszu-
stände zur Beurteilung der Modulationsverfahren betrachtet wurden, soll in
diesem Kapitel bei der Dimensionierung des Eingangsfilters auch dessen
dynamisches Verhalten näher untersucht werden. Dabei wird das Filter im
Hinblick auf Kapitel 7 als Regelstrecke mit bestimmten Ein- und Ausgangs-
grössen angesehen und wird in Unterkapitel 6.1 zuerst einer Normierung
unterzogen. Die Modellierung, die auf den in Unterkapitel 6.2 formulierten
Auslegungskriterien beruht, erfolgt auf der Basis der Laplace-Transformati-
on. Dabei werden vier verschiedene Filtertopologien untersucht, bei denen
jeweils der Dämpfungswiderstand an verschiedenen Stellen im LC-Filter pla-
ziert wird. So wird mit bestimmten Filterbauelementen ein gewünschtes Fil-
terverhalten erreicht. In Unterkapitel 6.3 folgt dann eine Rechtfertigung für
die ausgewählte Filterstruktur, während Unterkapitel 6.4 sich der Überprü-
fung derselben Auslegungskriterien im Frequenz- und Zeitbereich widmet.

6.1 Normierung

In der Praxis werden die Filterwerte meistens in Prozenten angegeben und
nicht in absoluten Einheiten. Daher ist es notwendig, die Filtergleichungen
mit den in Anhang C angegebenen Bezugsgrössen einer Normierung zu
unterziehen. Die Bezugswirkleistung wurde dabei auf fest-
gelegt, da die meisten Untersuchungen in dieser Arbeit diesem Leistungsbe-
reich entsprechen (siehe Übersichtsbilder zur Modulation in Kapitel 5). Sie
bezeichnet die Nennleistung am GR-Eingang und ist in dieser
Arbeit nicht auf die Stator-Nennwirkleistung der ASM abgestimmt, da
praktisch alle Versuche mit einer eher zu gross dimensionierten ASM durch-
geführt wurden und eine optimale Dimensionierung einer realen Maschine
bezüglich dieses Umrichtersystems nicht im Mittelpunkt der Arbeit stand.

6.1.1 Bezugswerte

Angenommen, am Umrichtereingang (=Filterausgang) fliesse bei Nennbe-
trieb gerade die Leistung , so kann dort in diesem Fall unter Berücksich-
tigung des maximal zulässigen GR-Eingangsphasenverschiebungswinkels

(Gl. (5.82)) die Nennscheinleistung eingeführt wer-
den:

PB PB 2kW=

PB PGR n,=
Ps n,

PB

ϕGR,max∆ 30°= SB
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(6.1)

Daraus bestimmen sich unmittelbar der Bezugsstrom und zusammen mit
der Nenn- bzw. Bezugsimpedanz und der Bezugskreisfre-
quenz die ohmschen, induktiven und kapazitiven Bezugs-
werte ,  und  des LC-Filters:

(6.2)

(6.3)

, mit (6.4)

, mit (6.5)

6.1.2 Interpretation der Bezugswerte

Wird von dem (verlustfreien) Filtermodell im Übersichtsbild nach Figur 3.1
(Seite 66) ausgegangen1, so lassen sich die Bezugswerte bzw. für die
Induktivität bzw. Kapazität des Eingangsfilters im prakti-
schen Sinne etwa so interpretieren:

• Liegt am netzseitigen Eingang des LC-Filters gerade die Netzspannung
mit der GS-Amplitude an, dann “sieht” die Filterinduktivität

bei einer Nennwirkleistung am Filterausgang und bei
einem netzseitigen Nennstrom mit der GS-Amplitude der
bis auf den von der Kapazität aufgenommenen kleinen Differenzstrom

dem Nennstrom am Filterausgang ent-
spricht ( ) einen Spannungsabfall , der
gerade etwa in folgendem Verhältnis zu  steht: .

• Fliesst am umrichterseitigen Ausgang des LC-Filters gerade der Nenn-
strom mit der GS-Amplitude , dann “sieht” die Fil-

1) siehe auch verlustbehaftete LC-Filtertopologie in Figur 6.1 auf Seite 274
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terkapazität bei einer Nennwirkleistung am Filterausgang
und bei einer Netzspannung mit der GS-Amplitude die bis
auf den von der Induktivität aufgenommenen kleinen Spannungsabfall

der Spannung am Filterausgang sehr ähnlich
kommt ( ) einen Differenzstrom , der
gerade etwa in folgendem Verhältnis zu  steht: .

6.2 Auslegung eines LC-Filters

Das Eingangsfilter muss gemäss Figur 6.1 am netzseitigen Eingang
induktiven und am umrichterseitigen Ausgang kapazitiven Charak-
ter im Sinne der Anforderungen von Abschnitt 3.1.3 aufweisen. Als realisier-
baren Vorschlag dazu wird in Abschnitt 6.2.1 ein mögliches (R)LC-Filter
vorgestellt. In Abschnitt 6.2.2 folgt dann die Formulierung derÜbertra-
gungsfunktionen (ÜTF) im Laplace-Bereich für den gefilterten Netzstrom

und die resultierende GR-Eingangsspannung . Die Ausle-
gungskriterien in Abschnitt 6.2.3 ermöglichen anschliessend ein systemati-
sches Vorgehen zur Bestimmung der Filterwerte (Abschnitt 6.2.4).

6.2.1 Topologie

Es sei ein einfaches LC-Filter gemäss Figur 6.1 vorgesehen. Dieses wird um
einen Widerstand parallel zur Filterinduktivität ergänzt, um eine
Dämpfung des Filters zu erzielen. Dadurch können gefährliche Resonanz-
stellen unterdrückt werden. Die Rechtfertigung dieser Topologie erfolgt in
Unterkapitel 6.3. Dort zeigt sich, dass die hier gewählte Topologie am wenig-
sten mittlere Verluste  im Filter hervorruft (Gl. (3.94)).

Damit eine einphasige Betrachtung möglich wird, seien die Kapazitäten
für die analytische Modellierung des in Figur 6.1 abgebildeten Dreiphasen-
systems in -Schaltung angenommen. Beim Aufstellen der Gleichungen im
Zeitbereich nach Gl. (6.6) (6.10) wird dann der Einfachheit halber aus
Symmetriegründen nur noch eine Phase betrachtet (siehe Figur 6.1 rechts).

6.2.2 Übertragungsfunktionen (ÜTF)

Um das Verhalten des betrachteten LC-Filters analytisch zu beschreiben, sol-
len die in jeder Phase gültigen Gleichungen vom Zeitbereich direkt in
den Laplace-Bereich transformiert werden. Die Übersicht liefern die
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Gl. (6.6) (6.10), bei denen auch die Strom- und Spannungs-Anfangsbedin-
gungen und in
allen drei Netzphasen berücksichtigt werden.

Durch Auflösen des Gleichungssystems (6.6) (6.10) wird es möglich, die
beiden Grössen und (=Ausgangsgrössen) analytisch in Funk-
tion der Netzspannung und des GR-Eingangsstromes (=Ein-

Figur 6.1: LC-Filter mit parallelem Dämpfungswiderstand . Rechts ist
das Filter zur Vereinfachung einphasig dargestellt.
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gangsgrössen) zu bestimmen. Ähnlich wie beim ZMK gibt es also auch beim
Filter einen analogen Spannungs-Konversionspfad und Strom-Konversions-
pfad (vergleiche dazu Figuren 3.3 und 3.5 aus Kapitel 3). Unten seien der
Kürze halber direkt die Lösungen für den Netzstrom , der sich aus dem
Drosselstrom und dem vergleichsweise kleinen Widerstandsstrom

zusammensetzt, und für die GR-Eingangsspannung im Lapla-
ce-Bereich angegeben. Dabei bedeuten die Resonanzkreisfrequenz des
ungedämpften Filters bzw. dessen Eigenfrequenz2 [30], während die Güte
desselben bezeichnet.

Für die Berechnung der Anfangswerte und ergibt sich unter Ver-
wendung der Laplace-Grenzwertsätze [25] und der Gl. (6.11) (6.12):

(6.14)

(6.15)

DieÜbertragungsfunktionen (ÜTF) in Gl. (6.11) (6.12) lassen sich zur For-
mulierung des stationär eingeschwungenen Zustandes, d.h. ohne Berücksich-
tigung der Anfangsbedingungen mit Hilfe des Überganges als
komplexe Frequenzgänge  und  schreiben:

2) alternative Berechnung der Resonanzkreisfrequenz  gemäss Gl. (6.13) siehe
Anhang E.2 auf Seite 353

(6.11)

(6.12)

mit und (6.13)
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Damit sind die Voraussetzungen geschaffen, um im Frequenzbereich Bedin-
gungen an das stationäre Übertragungsverhalten des betrachteten LC-Filters
zu stellen. Diese Bedingungen werden im folgenden Abschnitt beschrieben.

6.2.3 Auslegungskriterien

Das Ziel ist es, die drei Filterwerte , und durch Aufstellen von drei
Bedingungen eindeutig bestimmen zu können, um willkürliche und schlecht
begründbare Vorgaben zu vermeiden.

Aus den Frequenzanalysen in Kapitel 5 geht hervor, dass die dominanten
Oberschwingungs-(OS)-Komponenten im Amplitudenspektrum
des ungefilterten GR-Eingangsstromes sich vorwiegend in der
Umgebung der Taktfrequenz befinden. Wird davon ausgegangen, dass die
Taktfrequenz genug oberhalb der netzseitigen GS-Frequenz
liegt, so ist es sinnvoll, bei der Taktfrequenz

• erstens ein genügend kleines Verhältnis von Netz-
strom-OS  zu GR-Eingangsstrom-OS

(6.18)

• und zweitens eine genügend kleine Filter-Ausgangsimpedanz

(6.19)

am GR-Eingang zu fordern, um die Spannungsverzerrung bei
der Taktfrequenz  gezielt klein zu halten.

(6.16)

(6.17)
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Neben den beiden Bedingungen in Gl. (6.18) (6.19) zur Spezifikation des
Eingangsfilters braucht es noch eine dritte Bedingung. Diese kann zum Bei-
spiel durch Vorgabe der Güte

(6.20)

aufgestellt werden. Die Güte entspricht dabei gerade dem doppelten Wert
der Dämpfung (siehe Gl. (6.20)) und werde so gewählt, dass mit der Wahl
von eine leichtes Überschwingen in der Schrittantwort des
Stellverhaltens auftritt. Die von der Güte abhängigen Pole des Nen-
ners von Gl. (6.18) (6.19) werden dann in Gl. (6.27) explizit berechnet.

6.2.4 Vorgehen zur Bestimmung der Filterkomponenten

Sobald die Auslegungskriterien in Gl. (6.18) (6.20) vorgegeben sind, kann
das Gleichungssystem aufgelöst werden. Dazu sei folgendes festgehalten:

6.3 Rechtfertigung der Topologie

Wird vom einfachsten LC-Filter ausgegangen, so gibt es im wesentlichen vier
Möglichkeiten, wie man einzelne Widerstände dem LC-Filter hinzufügen
kann, nämlich entweder parallel oder in Serie zur Induktivität bzw. Kapa-
zität geschaltet. Alle diese Varianten a d sind in Tabelle 6.1 mit einem
Grössenvergleich für die reaktiven Komponenten zeilenweise dargestellt.

Es ist möglich, die drei Elemente , und eines passiven Ein-
gangsfilters nach Figur 6.1 durch Vorgabe der Güte , der Stromdämpfung

und der Filter-Ausgangsimpedanz (bzw. Umrichter-Ein-
gangsimpedanz)  eindeutig zu bestimmen.

Vorgehen:

• Geeigneten Wert für die Taktfrequenz  und für die Güte vorgeben;

• Geeigneten Wert für  und  vorgeben;

• Auflösung des nichtlinearen Gleichungssystems (6.18) (6.19) durch
numerische Bestimmung der Resonanzkreisfrequenz und des Filter-
widerstandes ;

• Bestimmen der Filterinduktivität  und -kapazität  aus Gl. (6.13):

(6.21)
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Mit der Modellierung des LC-Filters sollen in erster Linie dessen dominie-
renden Eigenschaften erfasst werden. Um den mathematischen Aufwand
jedoch in Grenzen zu halten, wurde so auf eine möglichst realitätsnahe
Modellierung sämtlicher Filterbauelemente im Sinne einer genauen Erfas-
sung der mittleren Filterverluste verzichtet, so dass nur geradeeinDämp-
fungswiderstand je Variante zum idealen LC-Filter hinzugefügt werden
soll. Denn je mehr Widerstände modelliert werden, desto mehr Freiheitsgra-
de weist das System auf und umso mehr Spezifikationen müssen wiederum
formuliert werden, damit die Lösung immernoch eindeutig bleibt. Obwohl
mit nur einem Widerstand als Modell noch nicht im vornherein klar ist, ob es
sich dabei um eine modellierte Nichtidealität oder ob es sich um einen extern
angeschlossenen Widerstand handelt, erlaubt zumindest die nachträgliche
Beurteilung der Werte für , und eine Aussage darüber, ob eine zusätz-
liche Beschaltung durch einen externen Dämpfungswiderstand sinnvoll ist
oder ob es sich bei dem berechneten Widerstand von der Grössenordnung
her gesehen bereits um eine Nichtidealität handeln könnte.

Variante R = R / RB L = L / LB C = C / CB f0 [Hz] PF [W]

29.14% 2.92% 17.18%
706.2 8.3

11.90% 0.13% 18.74%
3172.2 284.3

40.60% 5.67% 17.18%
506.6 5704

2.91% 0.14% 339.59%
720.7 774

Tabelle 6.1: Widerstandsbeschaltungen des LC-Filters mit den vier Varian-
ten (a)-(d). Parameter: , ,

 (a),(b),(d) bzw.
(c),  bei -Schaltung der Kapazitäten.

a) RLp

L
C 20.02Ω≅ 6.38mH≅ 7.96µF≅

b)

RLs L
C 8.18Ω≅ 0.29mH≅ 8.68µF≅

c)

RCp

L

C 27.9Ω≅ 12.4mH≅ 7.96µF≅

d)

RCs

C

L

2.0Ω≅ 0.31mH≅ 157.3µF≅
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Für alle untersuchten Varianten werden für die Güte nach Gl. (6.20)
und die Ausgangsimpedanz nach Gl. (6.19) immer diesel-
ben Werte spezifiziert. Dies gilt auch für das Übertragungsverhalten

nach Gl. (6.18) für die Varianten a,b,d. Für die
-Beschaltung wurde allerdings aus numerischen Gründen ein zehn mal

kleinerer Wert gewählt, da sonst negative Filterelemente auftreten
(Tabelle 6.1, Variante c). Natürlich müssen zur Beurteilung der verschiede-
nen Varianten die Formeln für das Stromverhältnis und die
Ausgangsimpedanz analog zu den Gl. (6.18) (6.19) hergeleitet
und an der Stelle numerisch ausgewertet werden. Darauf wird hier
aber nicht näher eingegangen.

Tabelle 6.1 zeigt die numerisch berechneten Filterkomponenten , , und
der jeweiligen Topologie in normierter (und auch absoluter) Form und gibt
die für diese Fälle ermittelte mittlere Verlustleistung in allen drei Phasen

an.Sie wird für die -Beschaltung deutlich am kleinsten, so dass
für weitere Betrachtungen nur noch die Filtertopologie in Figur 6.1 bzw.
Tabelle 6.1 (Variante a) berücksichtigt werden soll ([26],[27]).

An dieser Stelle sei betont, dass die -Werte in Tabelle 6.1 der -Schaltung
entsprechen. Sie werden bei -Schaltung nur gerade ein Drittel so gross3.

6.4 Überprüfung der Auslegungskriterien

In diesem Unterkapitel sollen die in Abschnitt 6.2.3 gemachten Spezifikatio-
nen bezüglich der Filterauslegung mit den Werten aus Tabelle 6.1 a überprüft
werden. Dazu werden unter Abschnitt 6.4.1 die (komplexen) Frequenzgänge
des Stromübersetzungsverhältnisses und der Filter-Aus-
gangsimpedanz als Bode-Diagramme angegeben. Abschnitt 6.4.2
widmet sich dann der Herleitung der Zeitfunktion für den
Netzstrom mittels Laplace-Transformation (Gl. (6.6) (6.10)), um dort das
erwartete leichte Überschwingen bei einer Güte zu beurteilen und
so die Richtigkeit der Auslegung auch im Zeitbereich zu kontrollieren.

6.4.1 Betrachtung im Frequenzbereich

Die Bode-Diagramme in Figur 6.2 zeigen die Frequenzgänge
und  aufgeteilt in Amplituden- und Phasengänge.

3) siehe Bemerkungen unter Abschnitt 6.2.1, Seite 273 und Figur 6.1
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Figur 6.2: Amplituden- und Phasengänge des Stromübersetzungsverhält-
nisses  (Bild a) und der Ausgangsimpedanz

 (Bild b) mit den gewünschten Werten bei der Taktfre-
quenz  gemäss Tabelle 6.1, Variante a:

,
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6.4.2 Betrachtung im Zeitbereich

In diesem Abschnitt sollen aus der Laplace-Transformierten bzw.
die Zeitverläufe des Netzstromes bzw. der GR-Eingangs-

spannung berechnet werden, deren Simulationen am Ende der Her-
leitung in Figur 6.3 dargestellt sind. Um die Rücktransformation in den
Zeitbereich vorzunehmen, kann direkt von der Gl. (6.11) bzw. Gl. (6.12) aus-
gegangen werden.
Die Netzspannung sei als sinusförmig
angenommen4. Setzt man diese Annahme auch für den im wesentlichen aus
einer GS bestehenden GR-Eingangsstrom voraus, so las-
sen sich die von aussen aufgeprägten Eingangsgrössen wie folgt in den
Laplace-Bereich überführen:

(6.22)

(6.23)

Einsetzen von Gl. (6.22) (6.23) in den Gl. (6.11) (6.12) ergibt für den
Netzstrom  mit den Anfangsbedingungen  und :

(6.24)

Analog berechnet sich die GR-Eingangsspannung :

4)  entspricht der Formel für  in Kapitel 5, Gl. (5.58) auf Seite 187.
Man beachte, dass nun die GR-Eingangsspannung  mit modelliertem Ein-
gangsfilter die Form  mit  aufweist.

I N s( )
UGR s( ) iNa t( )

uGRa0 t( )

uN t( ) uNa0 t( ) UN ωNt( )cos⋅= =

uNa0 t( ) uGRa0 t( )
uGRa0 t( )

uGR UGR ωNt ϕuGR0+( )cos⋅= ϕuGR0 0≠

iGR t( ) iGRa t( )=

uN t( ) UN s( ) = UN
s

s
2 ωN

2
+

-------------------⋅

iGR t( ) I GR s( ) = I GR

s ϕiGR0( )cos ωN ϕiGR0( )sin–

s
2 ωN

2
+

-----------------------------------------------------------------------⋅

÷ ÷
I N s( ) i L0 uGR0

I N s( ) =
UN

RLp
--------- s

s
2 ωN

2
+

-------------------
s
2 ω0

Q
------s+

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

--------------------------------------⋅ ⋅

+ I GR

s ϕiGR0( )cos ωN ϕiGR0( )sin–

s
2 ωN

2
+

-----------------------------------------------------------------------
ω0Qs ω0

2
+

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

--------------------------------------⋅ ⋅

+ i L0
s

s
2 ω0Q0s ω0

2
+ +

-----------------------------------------⋅ –
uGR0

RLp
------------

s
ω0

Q
------+

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

--------------------------------------⋅

UGR s( )



- 282 -

(6.25)

Die anschliessende Partialbruchzerlegung von Gl. (6.24) (6.25) führt auf
die in Tafel 6.1 dargestellte Faktorzerlegung, mit der anhand von Transfor-
mationstabellen der Übergang vom Frequenzbereich in den ebenfalls ange-
gebenen Zeitbereich leicht durchgeführt werden kann [25]. Dazu seien die
Partial-bruchkoeffizienten für den Netzstrom bzw.
für die GR-Eingangsspannung dargestellt. Die Lösung dieser Koef-
fizienten erfolgt durch Aufstellen linearer Gleichungssysteme, deren Berech-
nungsweise unter Anhang E.1 nachgelesen werden kann.

Der Nenner soll für die Partialbruchzerlegung in zwei Fak-
toren zerlegt werden:

(6.26)

Die Pole des Nenners in Gl. (6.26) hängen von der gewählten Güte ab. Sie
berechnen sich unter Berücksichtigung von Gl. (6.20) wie folgt:

(6.27)

Es handelt sich also um ein konjugiert komplexes Polpaar, d.h. .

UGR s( ) = UN
s

s
2 ωN

2
+

------------------- UN
s

s
2 ωN

2
+

-------------------
s
2 ω0

Q
------s+

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

-------------------------------------- s

s
ω0

Q
------+

---------------⋅ ⋅ ⋅–⋅

– RLp I GR

s ϕiGR0( )cos ωN ϕiGR0( )sin–

s
2 ωN

2
+

-----------------------------------------------------------------------
ω0Qs ω0

2
+

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

-------------------------------------- s

s
ω0

Q
------+

---------------⋅ ⋅ ⋅ ⋅

– RLp iL0
s

s
2 ω0Q0s ω0

2
+ +

----------------------------------------- s

s
ω0

Q
------+

---------------⋅ 1

s
ω0

Q
------+

---------------–

 
 
 
 
 

⋅ ⋅

+ uGR0

s
ω0

Q
------+

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

-------------------------------------- s

s
ω0

Q
------+

---------------⋅ ⋅

÷

xi1 …, 8, iN t( ) xu1 …, 16,
uGR t( )

s
2 ω0Qs ω0

2
+ +

s
2 ω0Qs ω0

2
+ + s p1–( ) s p2–( )⋅=

Q

p1 2,
1
2
--- ω0 Q– Q

2
4–±( )⋅ ⋅ 1

2
------- ω0 1– j±( )⋅ ⋅= =

p1 p2
∗=



- 283 -

Tafel 6.1: Laplace-Rücktransformation des Netzstromes und der GR-EingangsspannungI N s( ) UGR s( )

(6.28)
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Figur 6.3 zeigt den Einschwingvorgang der dreiphasigen Netzströme
und der GR-Eingangsspannungen mit den Anfangsbedingungen

über die erste Netzperiode . Das System wird dabei mit
dreiphasigen symmetrischen sinusförmigen Netzspannungen ange-
regt. Es handelt sich also um eine reineGrundschwingungs-(GS)-Betrach-
tung, bei der die Taktfrequenz unendlich hoch angenommen wird. Die
Verläufe für die Grössen und in Phase entspre-
chen genau den in Tafel 6.1 dargestellten einphasigen Zeitfunktionen.

Der Strom durch die Filterinduktivität ist zwar zu Beginn Null
( ); dennoch kann aber über den Widerstand sogleich ein Strom
fliessen (Figur 6.3 a). Der Wert dieses Stromes nimmt dabei im ersten
Moment mit einem etwa dreifachen Nennstrom das Maximum an.
Die GR-Eingangspannung beginnt hingegen bei Null, da die Kon-

Figur 6.3: Zeitverläufe  und  mit den
Anfangsbedingungen . Dieser Fall entspricht
dem direkten Zuschalten des LC-Filters an das Netz im Moment,
bei dem die Netzspannung  gerade maximal ist. Dabei
handelt es sich um eine reine GS-Betrachtung.
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densatoren des LC-Filter im Einschaltzeitpunkt noch ungeladen sind. Das
Überschwingen beträgt ungefähr 5% bezogen auf den Nennwert der Netz-
spannungs-GS-Amplitude .

6.5 Zusammenfassung

Dieses Kapitel befasst sich mit der Herleitung einer geeigneten Filterstruktur,
bei der eine Dämpfung durch einen externen Widerstand explizit vorgese-
hen ist. Dazu wird ein einfaches LC-Filter mit einem parallel zur Induktivität

geschalteten Widerstand vorgeschlagen. Die Filterwerte sollen anhand
vorgegebener Auslegungskriterien bestimmt werden. Im Hinblick auf eine
allgemeinere Interpretation der Filtergrössen, werden geeignete Bezugsgrös-
sen definiert, die eine Normierung des Filters ermöglichen.

Die ausführliche Modellierung dieser Filterstruktur im Laplace-Bereich
erlaubt die Formulierung von geeigneten Auslegungskriterien im Frequenz-
bereich. Zur Bestimmung der drei Filterwerte , und genügt es, ebenso
drei Kriterien zu formulieren, um daraus die Filterwerte eindeutig bestimmen
zu können. Diese Auslegungskriterien werden so vorgegeben, dass

• erstens dieStromübersetzungzwischen ungefiltertem und gefiltertem
Netzstrom bei der Taktfrequenz,

• zweitens dieFilter-Ausgangsimpedanzam GR-Eingang ebenfalls bei der
Taktfrequenz und

• drittens dieGüte des Filters

im voraus definiert sind.

Die vorgeschlagene Filtertopologie wird mit drei ähnlichen Filteranordnun-
gen verglichen, bei denen jeweils nur der Dämpfungswiderstand an einer
anderen Stelle plaziert wird. Um diesen Vergleich überhaupt durchführen zu
können, werden für alle Topologien im wesentlichen dieselben drei Kriterien
bzw. Spezifikationen gefordert, so dass ein unmittelbarer Vergleich der im
Mittel auftretenden Verlusten durchgeführt werden kann. Aufgrund dieses
Kriteriums geht von den vier vorgeschlagenen Filterstrukturen die in
Figur 6.1 abgebildete Variante a mit dem parallel zur Induktivität geschalte-
ten Dämpfungswiderstand als eindeutig die beste mit minimalen Verlusten
hervor.
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UB UN n, UN= =
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L R

R L C

R



- 286 -

Danach wird das Auslegungsverfahren anhand der jeweiligen Frequenzgän-
ge in Bezug auf die Vorgaben überprüft. Neben dieser Betrachtung imFre-
quenzbereichfolgt die Berechnung des Einschwingvorganges der Filter-
grössen imZeitbereich. Auch die Wirkung, die das Zuschalten des LC-Filters
an das mit sinusförmiger Anschlussspannung gespeiste Netz bei den dreipha-
sigen Filternetzströmen und GR-Eingangsspannungen hervorruft, bestätigt
die Erwartung, nach der etwa 5% Überschwingen in der GR-Eingangsspan-
nung während des Einschwingvorganges auftreten.

Dieses Kapitel schafft die Voraussetzungen, um für das gewählte LC-Filter
eine netzseitige Regelung zur Einstellung des Phasenverschiebungswinkels

zwischen der vorgegebenen Netzspannung und der gefilterten
Netzstrom-GS auslegen zu können. Als Stellgrösse dient dabei der
vom ZMK aufgeprägte GR-Eingangsstrom , dessen GR-Eingangs-
phasenverschiebungswinkel bezüglich der GR-Eingangsspannung

immer jeweils auf die Grundschwingung bezogen direkt mit
dem Modulator eingestellt werden kann. Dies wird in Kapitel 7 beschrieben.

ϕN∆ uNa b c0,,
iNa b c GS,,,

iGRa b c,,
ϕGR∆

uGRa b c0,, – –
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7 Netzseitige Regelung

Genauso wie diefeldorientierteRegelung (FOR) auf der Lastseite soll die
Regelung des Netzstromes auf der Zeigerebene erfolgen. Während für die
Maschinenregelung auf der Lastseite die Rotorflussverkettung
als Referenzzeiger verwendet wird (Anhang A.2,[5],[6]), soll auf der Netz-
seite die Netzspannung  als reeller Referenzzeiger dienen.

In Unterkapitel 7.1 wird das dreiphasige Eingangsfilter als Regelstrecke mit
Hilfe der Laplace-Transformation auf der Zeigerebene modelliert. Da im
Hinblick auf die Reglerauslegung das stationäre Verhalten der Strecke von
Bedeutung ist, werden hier die Anfangsbedingungen nicht berücksichtigt.
Einschwingvorgänge werden also nicht beachtet, sondern das Verhalten des
dreiphasigen Filters im Frequenzbereich beschrieben, um dort in
Unterkapitel 7.2 bzw. 7.3 die Auslegung der Regelung auf zwei mögliche
Arten durchführen zu können. Die Dynamik des Systems wird durch die
Laplace-Variable  widergegeben.

Auf die Sollwertvorgabe für den Netzstrom wird in Unterkapitel 7.4 einge-
gangen. Dort wird auch gezeigt, dass die Einstellung eines gewünschten

am Netzanschluss nur bei einem minimalen Lastwirkstrom auf
der Ausgangsseite des ZMK möglich ist. Die korrekte Funktionsweise der
Regelung wird dann in Unterkapitel 7.5 anhand einer Simulation bestätigt.

7.1 Modellierung der Regelstrecke

Das LC-Filter in Figur 6.1 weist von den sechs Filterbauelementen und
in den Netzphasen genau vier unabhängige Energiespeicher auf, da auf-
grund des verschwindenden Nulleiterstromes nach Gl. (3.9) und wegen
der Annahme einer rein dreiphasigen Netzspannung nach
Gl. (3.19) bzw. (3.21) die Speichergrössen der einen Phase von den Speicher-
grössen der anderen beiden Phasen abhängt. Das dreiphasige LC-Filter stellt
daher einer Strecke vierter Ordnung dar.

Da für die Regelung in diesem Kapitel ausschliesslich die Filtertopologie
nach Figur 6.1 in Frage kommt, wird der Widerstand im folgenden nur
noch mit  bezeichnet.
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7.1.1 Signalflussdiagramm

Der Übergang vom Zeitbereich in den Laplace-Bereich einer komplexen Zei-
gergleichung soll zuerst am Beispiel der Filterkapazität als Zweipol
gezeigt werden. Ist die Dreiphasen-Drehzeiger-Transformation nach
Gl. (A.5) vollzogen, so ergibt sich unter Berücksichtigung der Produktregel
für die Differentiation der Zusammenhang in Gl. (7.1) auf der Drehzeigere-
bene, wobei  gilt:

(7.1)

Der Drehfaktor in Gl. (7.1) lässt sich ausklammern. Mit dem Zusam-
menhang

(7.2)

ergibt sich somit im Laplace-Bereich folgende Zeigergleichung:

(7.3)

Eine Ableitung erster Ordnung für eine Zeigergrösse wird im Laplace-
Bereich also durch den Faktor ersetzt. Analog zu diesem Vorgehen
können auch die Zeigergleichungen des dreiphasigen LC-Filters nach
Figur 6.1 aufgestellt werden. Diese seien mit der festen netzseitigen Kreis-
frequenz auf die Zeigerebene transformiert, denn die auszulegende
Regelung soll ja genau auf Netz-Grundschwingungs-(GS)-Grössen Einfluss
nehmen. Die Gleichungen lauten dann:

(Knoten 1) (7.4)

(Knoten 2) (7.5)

Nach den Ableitungstermen von und von aufgelöst (siehe Gl. (7.2)),
ergibt sich für die beiden dynamischen Grössen  und :
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(7.7)

Zur Veranschaulichung lassen sich Gl. (7.6) (7.7) in Form eines Signal-
flussdiagramms mit Integratoren gemäss Figur 7.1 darstellen.

7.1.2 Netzstrom-ÜTF auf Zeigerebene

Um den Netzstrom ausschliesslich in Funktion der gegebenen rein reell
angenommenen Netzspannung und dem einstellbaren
GR-Eingangsstrom auszudrücken, muss mit Hilfe der Gl. (7.7) die
Spannung über der Kapazität in Gl. (7.6) eliminiert und die beiden
Teil-Übertragungsfunktionen (ÜTF) und
bestimmt werden. Die gesuchte Beziehung sieht in komplexer Schreibweise
so aus:

(7.8)

Figur 7.1: Signalflussdiagramm der komplexen Filterausgangsgrössen
und , dargestellt mit Integratoren und Kopplungstermen.
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Die Aufteilung in d- und q-Komponenten ergibt dann im -Bereich die
Gl. (7.9) (7.10). Die analytische Auflösung von Gl. (7.6) (7.7) in die
gewünschte Form von Gl. (7.9) (7.10) soll hier nicht in einzelnen Schritten
gezeigt werden. Sie kann entweder analytisch durch komplexe Rechnung
oder grafisch anhand des Signalflussdiagramms in Figur 7.1 unter Anwen-
dung derRegel von Mason [22] durchgeführt werden.

Tafel 7.1 zeigt die vier reellen ÜTF mit deren Koeffizienten, bei
denen die Filterkomponenten , und mit den Werten gemäss
Tabelle 6.1 a durch die Eigenkreisfrequenz und die Güte nach
Gl. (6.13) ausgedrückt seien. Diese Koeffizienten werden anschliessend in
Unterkapitel 7.2 für die Reglerauslegung benötigt.

7.1.3 GR-Eingangsspannungs-ÜTF auf Zeigerebene

Die Berechnung der Kapazitätsspannung erfolgt analog. Das Resultat ist
in Tafel 7.2 dargestellt. Allerdings ist dort der Kapazitätswert noch in den
Gleichungen enthalten. Die ÜTF werden dort durch  dargestellt.

7.2 Regelung mit dem WOK-Verfahren

Mit demWurzelortskurven-(WOK)-Verfahren lassen sich mit Hilfe der gra-
fischen Darstellung der Pole des geschlossenen Regelkreises Aussagen
über die gewünschte Dynamik machen, indem die Verstärkung des offe-
nen Regelkreises zwischen variiert wird [30]. Das Ziel ist, dass bei
einem geeigneten ein Pol (oder mehrere) von nahe an die imaginären
Achse zu liegen kommt. Die Auslegung wird im folgenden unter der Annah-
me beschrieben, dass ein einfacher PI-Regler eingesetzt wird, dessen ÜTF
mit der Nullstelle  nach Gl. (7.17) wie folgt aussieht:
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Tafel 7.1: Koeffizienten der ÜTF  zur Berechnung des NetzstromzeigersGa b c d,,, I N I Nd jI Nq+=

(7.11)

(7.12)

(7.13)
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Tafel 7.2: Koeffizienten der ÜTF  zur Berechnung des SpannungszeigersGg h k l,,, UC UCd jUCq+=

(7.14)

(7.15)

(7.16)
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(7.17)

7.2.1 Gekoppelte Regelstruktur

Mit Hilfe der in Tafel 7.1 angegebenen ÜTF entsteht der in Figur 7.2 darge-
stellte gekoppelte Regelkreis, bei dem die Regelgrössen bzw.
einerseits von der gleich orientierten Stellgrösse bzw. und
andererseits überkreuz von den in der komplexen Ebene um räumlich
gedrehten Stellgrössen bzw. abhängen. Die Kreuzpfade sol-
len bei der Reglerauslegung in Unterkapitel 7.2 unberücksichtigt bleiben1.

Figur 7.3 zeigt die getrennte Betrachtung des d- und des q-Regelkreises. Dort
werden die Kreuzterme im d-Pfad bzw. im q-Pfad als jeweils
externe Störgrössen (Index v) aufgefasst, so dass die Auslegung der Regelung
in diesem Unterkapitel ohne eine vorgängige Entkopplung durchgeführt wer-
den soll. Ob dann diese Kopplung durch ein vorgeschaltetes Entkopplungs-
netzwerk eliminiert wird oder nicht, kann nach durchgeführter Regler-

Figur 7.2: Regelkreis zur Regelung des Netzstromes  mit dem Regler
, der Strecke , den Sollgrössen , Istgrössen

 Stellgrössen  und mit der Störgrösse .

1) Im Gegensatz zu Unterkapitel 7.3, bei dem die Kreuzterme entkoppelt werden.
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auslegung immernoch entschieden werden. Eine Reglerauslegung mit einer
von vornherein berücksichtigten Entkopplung wird in Unterkapitel 7.3 als
Alternative zu diesem Unterkapitel vorgestellt.

7.2.2 Offener Regelkreis

Der offene Regelkreis liegt im direkten Pfad des Regelkreises von
Figur 7.2 und setzt sich aus dem Regler und der Strecke
zusammen. Die ÜTF von lautet in diesem Fall unter Berücksichtigung
von Gl. (7.17) für den Regler und von Gl. (7.11) (7.12) für die Strecke:

Figur 7.3: Getrennte Betrachtung der beiden Regelkreise nach Figur 7.2:
Dabei werden die Kopplungsterme als zusätzliche Störgrössen

im d-Regelkreis bzw. im q-Regelkreis aufgefasst.
Messfilter für  bzw.  seien hier nicht berücksichtigt.
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(7.18)

Dabei sind die Pole (” poles”) und die Nullstellen (” zeros”)
von bzw. . Sie rühren von der Strecke her und gehen aus Poly-
nomen dritter bzw. vierter Ordnung hervor. Diese können entweder direkt mit
entsprechenden mathematischen Programmen oder aber gemäss dem analy-
tischen Vorgehen in Anhang F zur Lösung von Gleichungen dritter und vier-
ter Ordnung berechnet werden. Es fällt auf, dass alle Pole der Strecke

aufgrund der reellen Koeffizienten immer konjugiert komplex
auftreten und in diesem konkreten Fall alle denselben Realteil aufweisen.
Aus diesem Grunde wäre eine vereinfachende Reduktion des Nennergrades
nicht gerechtfertigt, so dass alle vier Pole berücksichtigt werden müssen.

In Figur 7.4 sind alle Pole und Nullstellen der Strecke , des Reglers
und des geschlossenen Regelkreises für den Fall eines P-Reglers
(Figur 7.4 a) und den erweiterten Fall eines PI-Reglers (Figur 7.4 b) grafisch
dargestellt. Der Reglerpol des I-Anteils liegt im Ursprung. Auch
die mit angenommene Reglernullstelle ist eingezeichnet.
Mit der Wahl der letzteren lässt sich anhand der WOK-Eigenschaften voraus-
sehen, dass der durch den I-Anteil entstandene zusätzliche Pol des
geschlossenen Regelkreises je nach Verstärkung auf der Gerade zwi-
schen und liegen muss. Durch diese Massnahme wird im Vergleich
zum Einsatz eines gewöhnlichen P-Reglers (Figur 7.4 a) erreicht, dass mit

ein neuer dominanter (reeller) Pol zur Einstellung des Führungsverhal-
tens des Netzstromes  bzw.  zur Verfügung steht.

7.2.3 Geschlossener Regelkreis

Die ÜTF des geschlossenen Regelkreises  lautet:

(7.19)

Um das Führungsverhalten des nach Figur 7.2 abgebildeten Regelkreises
festzulegen, wird zuerst die charakteristische Gleichung von ermittelt.
Diese lautet nach Einsetzen von Gl. (7.18) in Gl. (7.19):
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Damit für die Gl. (7.20) gültige Lösungen für variable Werte im Bereich
in der komplexen -Ebene gefunden werden, müssen die

Amplitudenbedingungnach Gl. (7.21) und diePhasenbedingungnach
Gl. (7.22) immer erfüllt sein [30]:

(7.21)

(7.22)

mit

Figur 7.4: Wurzelortskurven (WOK) des geschlossenen Regelkreises
 mit P-Regler (a) und mit PI-Regler (b) bei Verstärkungs-

faktoren . In beiden Fällen wird mit
derselbe -Faktor angenommen (siehe “+”). Der I-Anteil ergibt
einen neuen dominanten Pol , der zwischen  und
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Die gefundenen Lösungen von Gl. (7.20) beschreiben gerade den Verlauf der
WOK. Diese Wurzeln lassen sich zum Beispiel in MATLAB mit
den Befehlenroot bzw. rlocuseinfach bestimmen und sind in Figur 7.4 als
Kurvenlinien eben alsWurzelortskurven (WOK) eingezeichnet. Um sol-
che geeigneten Wurzeln zu finden, müssen zuerst sinnvolle Werte für die
Nullstelle des I-Reglers gemäss Abschnitt 7.2.2 festgelegt werden. Der
Verstärkungsfaktor ergibt sich dann direkt aus der Amplitudenbedingung
in Gl. (7.21). Das Ziel ist, ein geeignetes Wertepaar bzw.
für den PI-Regler zu finden (Figur 7.4). Die gewählten Parameter sind in der
Beschriftung von Figur 7.4 angegeben.

Der P- und I-Verstärkungsanteil des PI-Reglers  lauten also allgemein:

(7.23)

Somit ist der PI-Regler eindeutig bestimmt.

Vom Prinzip her könnten natürlich beim WOK-Verfahren mehrere uner-
wünschte Pole von durch Hinzufügen von identischen Nullstellen kom-
pensiert und gezielt neue konjugiert komplexe Pole

als dominierende Polpaare mit grossen Zeitkon-
stanten und definierter Dämpfung in der -Ebene plaziert werden. Da
aber bei dieser Reglerauslegung bereits zu Beginn ein PI-Regler vorausge-
setzt wurde, kommt durch den Integrator des I-Anteils nur ein dominanter
reeller Pol hinzu, so dass das System anstatt ein Führungsverhalten mit
dominierend zweiter Ordnung ein solches mit dominierend erster Ordnung
mit der Zeitkonstante  aufweist.

7.3 Regelung mit entkoppeltem Streckenmodell
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nahme wird eine Reduzierung der Streckenordnung erreicht. Da nun die ÜTF
gemäss Gl. (7.9) (7.10) von Interesse ist, wird die

Netzspannung  bei dieser Betrachtung ignoriert. Es gilt:

(7.24)

Um die zwei zu Beginn dieses Unterkapitels formulierten Punkte zu erfüllen,
muss zur Entkopplung in Gl. (7.24) der Term durch Vorsteuerung
kompensiert und die Kapazitäts- bzw. GR-Eingangsspannung durch
Messung derselben aus der Übertragung eliminiert werden. Die modifizierte
Stellgrösse

(7.25)

sieht am Eingang der Regelstrecke unter der Voraussetzung einer perfekten
Entkopplung eine ÜTF erster Ordnung:

(7.26)

Die ÜTF des offenen Regelkreises mit der Strecke
soll dabei Integralform mit der wählbaren Zeitkonstante aufweisen, damit
der geschlossene Regelkreis das Verhalten eines Tiefpasses 1. Ordnung
annimmt:

(7.27)
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(7.28)

Es genügt also, einen einzigen Pol in der linken -Halbebene
zu plazieren, um daraus die Reglerkoeffizienten und zu bestimmen.
Diese berechnen sich mittels Koeffizientenvergleich mit Gl. (7.27) wie folgt:

(7.29)

7.4 Bedingungen für die Netzstromregelung

Zur Regelung des Netzstromes muss dem Regler ein geeigneter Sollwert
vorgegeben werden. Abschnitt 7.4.1 zeigt jedoch

dazu, dass der Netzstrom an die Leistungsbilanz des Systems gebunden ist
und nicht beliebig einstellbar ist. Abschnitt 7.4.2 legt den Zusammenhang
zwischen einer minimal notwendigen Lastwirkstrom-Grundschwingungs-
(GS)-Amplitude und einem speziell gewünschten Netz-Phasen-
verschiebungswinkel zwischen Netzspan-
nungszeiger  und Netzstromzeiger  dar.

7.4.1 Sollwertbildung für den Netzstrom

Bisher wurde in diesem Kapitel davon ausgegangen, dass die Sollwerte
bzw. der Netzstromkomponenten bekannt seien (siehe

Figur 7.2). Dies stimmt aber nur indirekt, da der Netzstrom von der momen-
tanen Belastung der ASM und somit von der momentanen Leistung abhängt.
Obwohl aus der Leistungsbilanz in Gl. (5.72) für die Strom-Konversion
wie auch für die Spannungs-Konversion genau der analoge Zusammen-
hang zwischen angelegtem Laststrom und erzeugtem GR-Eingangs-
strom folgt, sind letztere stark von der Leistungsaufnahme der ASM
abhängig, wohingegen die angelegte GR-Eingangsspannung
vom Einfluss des dazwischenliegenden Eingangsfilters abgesehen der
festen Netzspannung , sei es im Motor- oder Generatorbetrieb immer
sehr ähnlich bleibt. Was für die Spannungs-Konversion gilt (Gl. (5.70)), trifft
nach demselben formalen Zusammenhang für die GS-Amplituden auch auf
die Strom-Konversion zu, wobei der Modulationsgrad des ZMK darstellt:

(7.30)

GC s( ) =
1

1 sT0+
------------------

s1C 1 T0⁄–= s
kP kI

kP RC T0⁄= kI 1 T0⁄=

I N
I N w, I Nd w, jI Nq w,+=

I L wirk min,,
ϕN∆ ϕuN0 ϕiN0– ϕiN0–= =

UN UN= I N

I Nd w, I Nq w,

–
–

i Lx y z,,
iGRa b c,,

uGRa b c0,, –
–

uNa b c0,,

m

I GR
3

2
------- m I L ϕL∆( )cos⋅⋅ ⋅ 3

2
------- m I L wirk,⋅ ⋅= =



- 300 -

Der erzeugte GR-Eingangsstrom mit der GS-Amplitude in
Gl. (7.30) und zugehörigem Phasenwinkel führt dann nach der Filte-
rung auf einen Netzstromzeiger , dessen Amplitude und Phasenlage

indirekt ebenfalls von der Last abhängen. Durch Messung (Index x) der
Dreiphasenwerte kann mit Hilfe der Dreiphasen-Drehzeiger-Zeiger-
Transformation (Anhang A) auf die aktuelle Amplitude und die Phasen-
lage geschlossen werden. Dieser Sachverhalt ist in Figur 7.5 darge-
stellt:

Aus Figur 7.5 geht klar hervor, dass der Sollwert der Netzstrom-(GS)-
Amplitude nicht frei wählbar ist, da der Netzstrom belastungsabhängig ist.
Nur der Soll-Phasenwinkel bezüglich der festen Netzspannung2

kann im Grunde genommen frei vorgegeben werden. Ob und wann allerdings
diese Sollwerte für die Netzstrom-Phasenlage vom Regler überhaupt
eingestellt werden können, wird im nächsten Abschnitt besprochen.

Die beiden Regelfehler als resultierende Differenz zwischen Soll- und
Istwerte des Netzstromes werden auf zwei in Figur 7.5 rechts nicht mehr
dargestellte PI-Regler gegeben. Der eine PI-Regler davon gehört zum d-Pfad,
der andere zum q-Pfad.

7.4.2 Minimaler Lastwirkstrom zur cos( )-Einstellung

Der in der Einleitung dieses Unterkapitels erwähnte Zusammenhang zwi-
schen dem auf der Netzseite gewünschten Phasenverschiebungswinkel

und der dafür nötigen minimalen Lastwirkstrom-GS-Ampli-

Figur 7.5: Erzeugung der d- und q-Sollwerte  bzw.  für den
Netzstromzeiger : Dabei wird die GS-Amplitude gemes-
sen. Nur der Phasenwinkel  wird als Sollwert gewählt.

2) Zur Bestimmung des netzseitigen Transformationswinkels  in
Figur 7.5 wird ein PLL (PhaseLockedLoop) eingesetzt, auf den in dieser Arbeit nicht
näher eingegangen werden soll.
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tude soll nun hergeleitet werden. Dafür wird von den Gl. (7.11)
(7.12) in Tafel 7.1 ausgegangen, um diese nach den GR-Eingangsstromkom-
ponenten aufzulösen. Da im Hinblick auf stationäre Verhältnisse die

-Terme in den Übertragungsfunktionen der Zeigergleichungen keinen Bei-
trag liefern ( ), bleiben nur noch die Koeffizienten , , , und

gemäss Gl. (7.13) in den reellen Komponenten für die Fre-
quenzgänge übrig (siehe Gl. (7.33)). Die Auflösung nach ergibt nach
einer Zwischenrechnung:

(7.31)

(7.32)

mit , (7.33)

,

Es ist nun möglich, durch Einsetzen der Gl. (7.31) (7.32) in Gl. (7.30) einen
unmittelbaren Zusammenhang zwischen der momentanen Lastwirkstrom-
GS-Amplitude (mit ) und dem
resultierenden Netzstromzeiger  herzustellen:

(7.34)

Benutzt man für Gl. (7.34) die Zusammenhänge bzw.
zur Polar-Darstellung des Netzstromes , so ergibt

sich nach anschliessendem Ausmultiplizieren und Quadrierung von
Gl. (7.34) folgende quadratische Gleichung für die Netzstrom-GS-Amplitu-
de :

(7.35)
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mit , ,

(7.36)

Die zwei möglichen Lösungen  der Gl. (7.35) lauten allgemein:

(7.37)

Um reelle und somit auch der Wirklichkeit entsprechende Werte für zu
garantieren, muss die Diskriminante in Gl. (7.37) immer positiv
sein. Nach Einsetzen der Koeffizienten , und von Gl. (7.36) in
Gl. (7.37) ergibt sich damit mit der Bedingung unter Berück-
sichtigung der Beziehung für den Netz-Phasenverschiebungswinkel

(mit ) (7.38)

die Ungleichung für die Amplitude der Lastwirkstrom-GS in
Gl. (7.39), bei der nur die positive Lösung gezeigt ist. Dabei handelt es sich
um die sogenannteLastwirkstrom-Bedingung. Die positive Lösung für den
Lastwirkstrom entspricht nämlich dem Motorbetrieb, während die
negative Lösung den Generatorbetrieb darstellt.

Die Gleichung (7.39) lässt sich so interpretieren: Um den gewünschten Netz-
Phasenverschiebungswinkel einstellen zu können, muss auf der Last-
seite bei Vernachlässigung der Umrichterverluste mindestens ein entspre-
chender stationärer Lastwirkstrom mit
einer minimalen GS-Amplitude  fliessen.

Der wohl häufigste Wunsch besteht darin, einen reinen Wirkstrom
aus dem Netz beziehen zu wollen, so dass also

mit gelten soll. Für diesen Fall vereinfacht sich
das Resultat für die minimale Lastwirkstrom-GS-Amplitude :

(7.39)
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(7.40)

Es lässt sich zeigen, dass bei Annahme eines verlustlosen LC-Filters am GR-
Eingang, d.h. für den Spezialfall eines vernachlässigbaren Dämpfungswider-
standes ( ) gemäss Figur 6.1 unter Berücksichtigung der Koeffizi-
enten Gl. (7.13) die Gl. (7.40) zu folgendem einfachen Zusammenhang führt:

(7.41)

Die Interpretation der Gl. (7.41) fällt mit Blick auf die Gl. (7.34) leicht: Zur
Erzeugung eines rein ohmschen Netzstromes muss die minimale
GR-Eingangsstrom-GS-Amplitude gerade so gross sein
wie der vom ZMK unabhängige Blindstrom durch
die Filterkapazität . Dies leuchtet ein, da eine Kompensation des
Stromes erst durch einen ebenso grossen gegenphasigen GR-
Blindstrom möglich ist. Je kleiner die
Filterkondensatoren ausgelegt werden, desto eher kann die Forderung

auch bei tieferer Laststrom-GS-Amplitude
erfüllt werden, deren Grösse proportional zu ist. Ein numerischer Ver-
gleich basierend auf den Filterwerten in Kapitel 6 zeigt, dass für einen
Sollwert bzw. Gl. (7.40) und Gl. (7.41) auf ca.

genau dasselbe Resultat liefern, so dass der Widerstand zumin-
dest für den Fall  völlig vernachlässigbar ist.

Aus den Gl. (7.39) (7.41) geht klar hervor, dass die Einstellung eines
gewünschten mittels einer Regelung nur dann möglich ist,
sofern die Last einen minimalen Wirkstrom bezieht bzw. abgibt.
Aus diesem Grund muss die entsprechende Lastwirkstrom-Bedingung
Gl. (7.39) während des Betriebs laufend von einer Logik überprüft werden,
so dass die Regelung nur bei Einhalten dieser Bedingung aktiviert wird.
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7.5 Simulation

Zum Schluss dieses Kapitels wird in Figur 7.6 eine unter SIMULINK durch-
geführte Computer-Simulation für die Netz-cos( )-Regelung vorgestellt.
Zu Beginn sei die ASM in Leerlauf betrieben bis zur Zeit . Während
dieser Zeit ist eine Ausregelung des Netz-cos( ) auf den in diesem Bei-
spiel gewünschten Wert von unmöglich, da die GR-
Eingangsstrom-GS-Amplitude bei Leerlauf abgesehen von den Verlu-
sten praktisch verschwindet. Um die Einstellung von zu
erreichen, muss der Blindanteil des kapazitiven GS-Stromes durch
die Kondensatoren gerade durch einen entgegengesetzt gerichteten GS-
Zeiger am GR-Eingang kompensiert werden. Dies verlangt neben
einer nicht verschwindenden GS-Amplitude für den GR-Eingangsstrom den
in Unterkapitel 7.4 berechneten minimalen Lastwirkstrom .
Während der Zeit, bei der die Regelung aktiv ist ( ), wird als
Sollwert des Netz-Phasenverschiebungswinkels vorgegeben.
Bei und sei der Phasenwinkel des GR-Eingangs-
stromzeigers  auf einen bestimmten, realistischen Wert festgesetzt.
Wird die minimal notwendige Lastwirkstrom-GS-Amplitude
nicht erreicht, so kann zumindest durch eine geeignete Steuerung versucht
werden, durch die variable Vorgabe des GR-Eingangsstromphasenwinkels

die Blindleistung auf der GR-Eingangsseite zu minimieren bei dem
Fall, bei dem beispielsweise eine reine Wirkleistungsaufnahme des Netzes,
d.h.  gewünscht wird.

Im netzseitig geregelten Betrieb stellt also der Phasenwinkel die
eigentliche Stellgrösse (Index u) dar, mit der über das dazwischenliegende
LC-Filter auf die Führungsgrösse ebenfalls ein Phasen-
winkel  eingewirkt werden kann.

Während der Zeit , in der die Regelung aktiv ist, fällt auf, dass
je höher das angelegte Lastdrehmoment wird (man beachte die Verdop-
pelung bei ), desto höher wird der mittlere Leistungsfluss und
desto besser lässt sich dadurch der gewünschte cos( ) einstellen, weil
dadurch die Lastwirkstrom-GS-Amplitude zunimmt und deshalb die
Blindstromkompensation einfacher gelingt (vergleiche Gl. (7.41)). Die ASM
werde im gezeigten Beispiel unabhängig vom angelegten Lastdrehmoment

 immer auf konstante Drehzahl  geregelt ( ).
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Figur 7.6: Aktivierung des Netz-cos( )-Reglers während
 mit dem Sollwert

(a),(c); Phasenwinkel  bzw.  von Netzstrom und GR-
Eingangsstrom(a); Netzgrössen  und  in Phase a(b);
Antriebsdrehmoment  und Lastdrehmoment(d);
Parameter: Taktfrequenz , Ausgangsfrequenz

 mit derud,min-Modulationsmethode.
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7.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wird die Regelung des Netzstromes besprochen. Zuerst
wird erklärt, in welcher Weise der vomzweistufigenMatrixkonverter (ZMK)
auf der Netzseite aufgeprägte dreiphasige GR-Eingangsstrom als Stellgrösse
und die vorhandene Netzspannung als Störgrösse den gefilterten Netzstrom
zusammen beeinflussen. Dieser Netzstrom soll nach einem vorgegebenen
Sollwert eingestellt werden können. Der analytische Zusammenhang im Fre-
quenzbereich zwischen aufgeprägtem GR-Eingangsstrom und erzeugtem
Netzstrom ist in Tafel 7.1 im kartesischen d,q-Koordinatensystem auf der
Zeigerebene dargestellt. Analog zeigt Tafel 7.2 die Wirkung des GR-Ein-
gangsstromes auf die Kapazitätsspannung, die dem ZMK als Eingangsspan-
nung zur Verfügung steht.

Ohne sich vorerst Gedanken über eine geeignete Sollwertvorgabe für den
Netzstrom zu machen, wird als eine von zwei vorgestellten Varianten ein
Reglerauslegungsverfahren eingesetzt, mit dem die Pole des geschlossenen
Regelkreises beeinflusst werden können. Es handelt es sich dabei um das
sogenannteWurzelortskurvenverfahren (WOK-Verfahren), bei dem die
Dynamik des Führungsverhaltens sich durch bewusste Plazierung der Pole
des geschlossenen Regelkreises einstellen lässt. Da ein PI-Regler vorausge-
setzt wird, kann durch Vorgabe einer (einfachen) Nullstelle in der linken -
Halbebene ein zusätzlicher dominanter reeller Pol für den geschlossenen
Regelkreis vorgegeben werden.

Als Alternative zum WOK-Verfahren besteht die Möglichkeit, durch vorgän-
gige Entkopplung der Regelstrecke deren Ordnungsgrad von vier auf eins zu
reduzieren. Dies führt zu einer starken Vereinfachung der Regelstrecke,
indem nur noch gerade ein einziger Pol in der linken -Halbebene plaziert
werden muss, um das Führungsverhalten festzulegen.

Beide vorgestellten Reglerauslegungsverfahren erlauben die eindeutige
Bestimmung der Reglerkoeffizienten in Abhängigkeit der gemachten Spezi-
fikationen.

Anschliessend an die Reglerauslegungsverfahren wird gezeigt, dass nur der
Phasenwinkel-Sollwert des Netzstromes, nicht aber dessen GS-
Amplitude direkt vorgegeben werden darf. Die Leistungsbilanz sorgt von
selber für die entsprechende Grösse der Netzstrom-GS-Amplitude. Eine wei-
tere Untersuchung zeigt, dass ein minimaler Lastwirkstrom nötig ist, um
einen gewünschten cos( )-Wert auf der Netzseite einstellen zu können.
Dies erscheint vor allem im Hinblick auf die Einstellung eines rein ohmschen
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Netzstromes einleuchtend, da in einem solchen Fall der kapazitive Leerlauf-
blindstrom des Filters zuerst vom GR durch einen gleich grossen Blindstrom
kompensiert werden muss, bevor dieser überhaupt eine Wirkkomponente
erzeugen kann. Dies bedingt einen minimalen Laststrom auf der Lastseite.
Wird dieser unterschritten, so ist eine gewünschte Sollwerteinstellung für den
Netz-Phasenverschiebungswinkel  nicht mehr möglich.

Ein Simulationsresultat in Figur 7.6 anhand eines konkreten Beispiels rundet
das vorliegende Kapitel ab. Daraus geht hervor, wie der Netz-cos( )-Reg-
ler unter genügend grossen Lastverhältnissen in der Lage ist, den Istwert

 des Netzphasenwinkels auf Null auszuregeln.
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8 Laboranlage

In diesem Kapitel wird die realisierte Laboranlage mit dem aufgebauten
zweistufigenMatrixkonverter (ZMK) beschrieben. Der Zweck der Anlage
bestand in erster Linie darin, den erfolgreichen Betrieb des aufgebauten
ZMK anhand eines Prototyps zu demonstrieren.

In Unterkapitel 8.1 werden die einzelnen Bestandteile desHardware-Auf-
baus vorgestellt und deren Funktion erläutert. Auf die Beschreibung des
Zusammenspiels zwischen den verschiedenen Bestandteilen wird dann in
Unterkapitel 8.2 eingegangen. Schliesslich zeigt Unterkapitel 8.3 die Mess-
resultate für einen stationären Betriebspunkt des Systems. Dabei werden
auch die Spektren der erzeugten Wechselgrössen untersucht, um Aussagen
über die Qualität des implementierten Modulationsverfahrens machen zu
können. Die Messungen liefern den Beweis, dass dank eines “niederindukti-
ven” und “niederkapazitiven”Sandwich-Aufbaus gepulste Spannungenund
Ströme im (fast) speicherlosen Zwischenkreis gleichzeitig bewältigt werden
können. Zum Schluss wird ein Ausschaltvorgang der Anlage gezeigt, bei dem
dank einer speziellen “Abschalt”-Strategie im Gegensatz zur konventionellen
Impulssperre keine Überspannungen über den Halbleitern auftreten.

8.1 Bestandteile der Laboranlage

Dieses Unterkapitel widmet sich der Beschreibung der einzelnenHardware-
Bestandteile. Figur 8.1 dient dabei als Übersichtsbild mit einer fotografi-
schen Abbildung, wo die wesentlichen Bestandteile der Laboranlage sichtbar
sind. Die Laboranlage setzt sich grob aus neun Bestandteilen zusammen:

• ① ZweistufigerMatrixkonverter (ZMK) mit“Full Silicon” Design

• ② Netzfilterdrosseln mit parallelen Dämpfungswiderständen

• ③ Netzfilterkapazitäten

• ④ Maschinengruppe (ASM und GM)

• ⑤ Netzseitiger Regeltransformator (englische Abkürzung:“variac” )

• ⑥ Schaltsignalkarte, Messkarten und SPS

• ⑦ PersonalComputer (PC) mit dSPACE

• ⑧ DigitalesKathodenstrahl-Oszilloskop (KO)

• ⑨ Analoge Anzeigetafel am Laborturm
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① Zweistufiger Matrixkonverter (ZMK) mit “Full Silicon” Design

Der ZMK wurde gemäss der Darstellung in Figur 8.2 bzw. in Figur 4.6 nach
dem Vorbild von GR-Typ B (Kapitel 4) aufgebaut, bei dem die dreibidirek-
tionalenSchalter (BDS) des p-Umschalters nach dercommon-collector-Vari-
ante, die drei BDS des n-Umschalters hingegen nach dercommon-emitter-
Variante miteinander verschaltet sind [35]. Figur 8.2 zeigt, wie auf diese Wei-
se die einzelnen IGBT-Dioden-Paare in heutzutage überall erhältlichen Halb-
brückenmodulen1 zusammengefasst werden können, was beim einstufigen
MK nicht möglich ist. Dabei fällt auf, dass ein IGBT-Dioden-Paar des WR
zusammen mit einem solchen des GR jeweils durch ein Halbbrückenmodul
nachgebildet werden kann, obwohl beide Paare zu unterschiedlichen Teil-
stromrichtern gehören. Daraus ergibt sich eine ringförmige Verschaltung der
insgesamt neun Module. Figur 8.3 zeigt die Realisierung des ZMK, der einer-
seits aus fünf gegeneinander isolierten Kupferplatten (Einzelteile siehe
Figur 8.4) und andererseits aus der notwendigen Leistungselektronik mit
zehn Halbbrückenmodulen und der Ansteuerelektronik mitGate-Treibern
besteht. Das zehnte Modul ermöglicht eine kurzzeitige Energieaufnahme
durch den in Figur 8.6 abgebildeten Bremswiderstand .

Figur 8.1: Foto der Laboranlage zur Ansteuerung des zweistufigen MK.

1) Typ BSM 50 GB 170 DN2IGBT Power Module der Firma eupec
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Figur 8.2: Paarweise Zusammenfassung der Halbleiter in Halbbrückenmo-
dulen. Diese werden ringförmig miteinander verbunden. Die
bidirektionalenSchalter (BDS) setzen sich jeweils aus zwei
IGBT-Dioden-Paaren aus unterschiedlichen Halbbrückenmodu-
len zusammen.

Figur 8.3: Mechanische Hauptbestandteile des ZMK: Sandwich-Kupfer-
platten-Konstruktion (links), IGBT-Module (mitte), Ansteuer-
elektronik (rechts) und Ventilator zur Kühlung (vorne).
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② Netzfilterdrosseln mit parallelen Dämpfungswiderständen

Zur Glättung des aufgeprägten Netzstromes werden Filterdrosseln mit einer
Induktivität von eingesetzt2. Dieser Wert stimmt praktisch
mit demjenigen aus der Filterauslegung in Kapitel 6 überein (Tabelle 6.1 a,
Seite 278). Die Filterdrosseln nehmen im Vergleich zu den Filterkondensato-
ren mehr Platz in Anspruch und sind vergleichsweise schwer. Sie sind am
Boden des Laborturmes befestigt. Dort befinden sich auch die Dämpfungs-
widerstände (siehe Figur 6.1), für die ebenfalls der aus der Simulation
stammende abgerundete Wert  verwendet wurde.

③ Netzfilterkapazitäten

Die Folienkondensatoren des Eingangsfilters sind unmittelbar unterhalb der
untersten Kupferplatte direkt am Sandwich-Aufbau angeschraubt. Sie befin-
den sich auf einer Platine, bei der sich durch eine wählbare Bestückung mit

-Kondensatoren die Kapazitätswerte in einem Bereich zwischen
in -Schritten einstellen lassen. Da man mit der Hälfte der

Komponenten dem durch Filterauslegung erhaltenen Wert von
gemäss Tabelle 6.1 am nächsten kommt, wurde also (in

-Schaltung) gewählt. Die Platine liegt links von der Nummer③ auf
Figur 8.1 und ist nicht direkt zu erkennen, da sie zwischen Kupferplatten und
Kühlkörper versteckt ist. Diese unmittelbare Nähe zum Umrichter ist not-
wendig, um die Zuleitungsinduktivitäten am GR-Eingang klein zu halten und
bei Schalthandlungen des GR möglichst grosse Stromänderungen für

Figur 8.4: Zerlegung des ZMK-Sandwichs: drei Kupferplatten (rechts),
zwei Kupferschienen (links) für DC-Potentiale  mit vier
bestückten Varistoren und zahlreichen Schrauben (ganz links).

2) Der Index HW steht fürHardware.

p,n

LF HW, 7mH=

RLp
RF HW, 20Ω=

1.5µF
0…15µF[ ] 1.5µF

7.96µF
CF HW, 7.5µF=

di dt⁄
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den GR-Eingangsstrom zu ermöglichen bzw. Überspannungen an
den Schaltern zu vermeiden. Trotz grosser räumlicher Trennung von Dros-
seln (②) und Kondensatoren bilden beide zusammen das LC-Filter.

④ Maschinengruppe (ASM und GM)

Um mit dem ZMK eine induktive Last unter praktisch interessanten Betriebs-
bedingungen antreiben zu können, wird eine in Dreieck ( ) geschaltete
Asynchronmaschine (ASM) mit einer Nennleistung von ver-
wendet. Diese ASM ist eigentlich für festen -Betrieb am -Netz
ausgelegt. Durch den zwischen Netz und ASM dazwischengeschalteten
ZMK wird nun diese Netzspannung um das Übersetzungsverhältnis

herabgesetzt (Abschnitt 5.1.5, Seite 152), so dass die voll magne-
tisierte ASM oberhalb von ca. im Feldschwächbereich
betrieben werden muss3. Die ASM ist über eine mechanische Welle mit einer
Gleichstrommaschine (GM) verbunden, mit Hilfe derer der gewünschte
Lastbetrieb im System, d.h. Motor-, Generator- oder Leerlaufbetrieb einge-
stellt werden kann. Diese GM wird von einer in Figur 8.1 nicht sichtbaren

B6-Gleichrichter-Brückenschaltung gespeist, deren Betrieb über eine
bereits vorhandene grafische Schnittstelle eingestellt werden kann.

⑤ Netzseitiger Regeltransformator

Mit dem Regeltransformator (“variac” ) kann die Eingangsspannungsampli-
tude am Netzanschluss im Bereich reguliert wer-
den. Dies begünstigt eine schrittweise Inbetriebnahme der Anlage, bei der
eventuelle Überspannungen im System frühzeitig erkannt werden können.

⑥ Schaltsignalkarte, Messkarten und SPS

Die Schaltsignalkarte (Figur 8.5) befindet sich im unteren Teil des Labortur-
mes unmittelbar unterhalb derspeicherprogrammierbarenSteuerung (SPS)
bzw. links von den Messkarten. Sie bildet den Kern der ganzen Anlage, da sie
die von dSPACE (⑦) generierten Schaltbefehle für die - bzw. -Um-
schalter auf die einzelnen Halbleiter unter Berücksichtigung von festgelegten
Verriegelungszeiten anpasst. Neben den dafür vorgesehenen drei Logikbau-
steinen wird ein weiterer Logikbaustein benutzt, der die Anlage vor unerlaub-
ten Schaltzuständen schützt. Dies ist vor allem beim Austesten des in C-Code

3) immer lineareSpannungs-Frequenz-Kennlinie (SFK) vorausgesetzt

iGRa b c,,

∆
Ps n, 3kW=

50Hz 230V

0…86%[ ]
0.866 230V⋅ 200V≈

–
–

UN 0… 2 230V⋅[ ]=

p,n x,y,z
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auf dSPACE (⑦) programmierten Modulators sehr wertvoll, da so auch bei
unsinnigen Umschalterbefehlen immer eine positive DC-Spannung im
Zwischenkreis aufgeprägt wird (siehe "Verhalten bei falschen Schaltbefeh-
len", Seite 133). Zudem sorgt die Schaltsignalkarte zusammen mit der SPS
als externe Ablaufsteuerung zur Überwachung für einen sicheren Betrieb der
Anlage, so dass neben dem stationären Betrieb auch jederzeit ein sicheres
Ein- und Ausschalten garantiert werden kann (Abschnitte 8.3.2 und 8.3.3).

⑦ Personal Computer (PC) mit dSPACE

Als übergeordnetes System der Anlage kommt ein mit dSPACE ausgerüsteter
PC zum Einsatz. Das Kontrollsystem dSPACE stellt als Entwicklungsumge-
bung ein in sich abgeschlossenesDigital Signal Processor-(DSP)-System
dar. Es besteht hier aus vier Karten: Einer Prozessorkarte, die mit einem
TMSC40Floating-PointProzessor bestückt ist, einerAnalog/Digital-(AD)-
Karte zur Messung von Spannungen und Strömen, einer Inkrementalgeber-

Figur 8.5: Schaltsignalkarte mit drei MACH435 zur Erzeugung der
Halbleiter-Schaltbefehle für den p-Umschalter, den n-Umschal-
ter und den WR, und ein MACH210 zur Korrektur der GR-Modu-
lation bei falschen Schaltbefehlen (Abschnitt 4.4.4).
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Karte zur Erfassung der mechanischen Drehzahl sowie einerDigital Wave-
formOutput-(DWO)-Karte, mit der die vom Modulator berechneten digitalen
Umschalterbefehle ausgegeben werden. EinVorteil von dSPACE liegt darin,
dass unter geringem Programmieraufwand durch Kompilieren einer SIMU-
LINK-Datei sogleich C-Code erzeugt und auf den Prozessor geladen werden
kann. AlsNachteil ergibt sich eine beschränktePerformancedes DSP, die
auf eine nicht optimierte Code-Generierung zurückzuführen ist, so dass
zusätzliche Rechenoperationen und damit Leistungseinbussen in Kauf
genommen werden müssen. Bei der implementierten Lastregelung
(Figur 8.11) bestehend aus zwei inneren Laststromreglern und dem äusseren
Drehzahl- und Rotorflussregler muss die Regelfrequenz
auf ein Viertel der Taktfrequenz reduziert
werden, da die Stellsignale bei der vorhandenen Rechenkomplexität nur nach
jeder vierten Taktperiode rechnerisch aktualisiert werden können. Dabei
wurde die Taktfrequenz  möglichst gross gewählt.

⑧ Digitales Kathodenstrahl-Oszilloskop (KO)

Mit bis zu drei digitalen KO mit jeweils vier Eingängen können sowohl die
über die Messkarten erfassten Signale wie auch über Differentialsonden
gemessene Grössen angezeigt und als Datenvektoren abgespeichert werden.
Diese Daten können dann über eine GPIB-Schnittstelle vom KO zum PC hin
übertragen und in ein von MATLAB lesbares Format umgewandelt werden.
Da bis zwölf Signale gleichzeitig gemessen werden, sind die drei KO zur syn-
chronen Abtastung an einem externen Impulsgenerator angeschlossen.

⑨ Analoge Anzeigetafel am Laborturm

Die Anzeigetafel zeigt die dreiphasigen Netzspannungen und die gefilterten
Netzströme, die zwei mittleren DC-Spannungen an den DC-Klemmen
sowie die gemittelten dreiphasigen Lastströme mit analogen Zeigern an.

8.2 Zusammenspiel der Bestandteile

Dieses Unterkapitel kommentiert das inFigur 8.6 gezeigte Blockbild der
Laboranlage und bezieht sich auf die dort eingetragenen Nummern. Der beid-
seitige Datenaustausch zwischen PC und dSAPCE über ein spezielles Bus-
system (①) ist dort durch einen Pfeil markiert. Während des Betriebs gibt der
Benutzer am PC über eine grafische Oberfläche seine Daten ein und erhält

n

f R HW, 2.27kHz=
f T HW, 9.09kHz 4 f R HW,= =

TT
f T HW,

p,n
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gleichzeitig die von dSPACE gemessenen Regelgrössen auf dem Bildschirm
angezeigt. dSPACE erzeugt anhand der Messgrössen (②,⑤) und der momen-
tanen Soll-Istwert-Abweichung mit Hilfe der digitalen Regelung eine codier-
te 10-Bit-Zahl, welche die genaue Information über die gewünschten
Schaltbefehle für die idealen Umschalter des ZMK trägt. Diese Zahl dient der
Schaltsignalkarte als Eingang (③), um daraus nach entsprechender Dekodie-
rung die einzelnen Halbleiter-Schaltbefehle mit den korrekten Verriegelungs-
zeiten zu erzeugen. Diese gelangen dann über die Lichtwellenübertragung zu
denGate-Treibern4 (④), wo die Potentialtrennung zwischen Signal- und Lei-
stungsteil stattfindet.
Eine mechanische und vier elektrische Messgrössen (⑤) werden dSPACE
zugeführt, damit die Regelung über den Modulator innerhalb ungefähr einer
Regelperiode auf die neuen Messwerte reagieren kann.
Neben dSPACE ist auch die Schaltsignalkarte auf Messgrössen (⑥) angewie-
sen nämlich auf die Information, welches Vorzeichen die verketteten GR-
Eingangsspannungen momentan aufweisen. Ohne diese Kenntnis wäre die
schnelle Logik nicht in der Lage, das Kommutierungsprinzip nach dem Netz-
spannungskriterium (Abschnitt 4.2.2) umzusetzen. Die Schaltsignalkarte
erhält von der SPS weitere Logiksignale (⑦), die zu Beginn sämtliche Logik-
bausteine in einen definierten Initialzustand zurücksetzen und anschliessend
eine schrittweise Freigabe der vorerst blockierten Logikbausteine erlauben.
Diese Freigabe erfolgt durch manuelle Betätigung der dafür vorgesehenen
Druckknöpfe am Laborturm. Solange die Schaltsignalkarte keine Fehler an
die SPS (⑦) meldet und der von dSPACE überwachte Pegel der Speisespan-
nung (③) auf der Karte nicht zu klein wird, können die Schaltbefehle für die
Halbleiter (④) ohne Unterbruch erzeugt werden. Erst nach Rückmeldungen
an die SPS über nicht zulässige Halbleiterzustände von einem der IGBT-Trei-
ber (⑧), bei falscher Modulation (⑦) oder nach Erreichen von zu grossen
Systemgrössen (⑨) wird die Anlage sicher, d.h. ohne Überspannungen aus-
geschaltet (Abschnitt 8.3.3). Ein sequentielles Neuaufstarten ist dann nur
nach einer manuellen Fehlerquittierung am Laborturm möglich.

Bemerkung zu den IGBT-Treibern

Die eingesetzten IGBT-Treiber sind mit einer indirekten Stromüberwachung
ausgestattet, die dafür sorgt, dass bei zu grossen Strömen die gemesseneCol-
lector-Emitter-Spannung einen erlaubten Schwellwert überschreitet und
dadurch der Halbleiter sofort abgeschaltet wird. Diese schnelle Reaktion vor

4) IHD 280-Module der Firma CT-Concept Technologie AG

TR 1 f R⁄ 440µs≈=

–

uCE
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Figur 8.6: Blockbild der Laboranlage.
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Ort erhöht den Schutz der Module, weil nach erfolgter Fehlermeldung (⑧) an
die SPS nicht zuerst deren träge Reaktionszeit im Bereich von abgewar-
tet werden muss.
Allerdings ist diese indirekte Stromüberwachung für konventionelle Span-
nungs-Zwischenkreisumrichter ausgelegt, bei denen der Strom sofort nach
Einschalten des betreffenden Moduls im IGBT ansteigt. Während dieser Ein-
schaltphase des IGBT bleibt die -Messung während einer (kurzen) Zeit
absichtlich wirkungslos (“Ausblendzeit”), um den Einschwingvorgang der
Collector-Emitter-Spannung zuerst abzuwarten, bis sich die stationäre
Durchlassspannung  eingestellt hat.
Beim ZMK kann es aber z.B. wegen des versetzten Ein- und Ausschaltens der
IGBT auf der GR- und der WR-Seite passieren, dass auf der GR-Seite zwar
ein IGBT eingeschaltet ist, dieser aber aufgrund der Richtung des DC-Stro-
mes gar keinen Strom führt; schaltet nun ein IGBT auf der WR-Seite ein
bzw. aus, kann das Stromvorzeichen von sofort ändern, so dass in einem
solchen Fall der betreffende GR-IGBT plötzlich Strom führen muss, was
dann einen Einschwingvorgang dessen -Spannung auslöst. Dieser plötz-
liche Stromanstieg wird aber vom Treiber nicht bemerkt, da der IGBT bereits
früher eingeschaltet war. Deshalb gibt es auch keine Ausblendzeit: Ein kurzes
Überschwingen derCollector-Emitter-Spannung genügt dann bereits,
um die indirekte Stromüberwachung ungewollt auszulösen.
Aus diesem Grunde wurde der Schwellwert so weit erhöht, dass dieser erst
bei hohen Überströmen anspricht. Allerdings kann diese Massnahme dazu
führen, dass dann der Schutz nicht mehr gut genug ist. Vor allem die Kurz-
schlussströme im Netz können dann infolge einer zu langsamen Reaktions-
zeit der SPS die sofortige Zerstörung der Halbleiter bewirken.
Zur künftigen Verbesserung dieses Schutzes wird vorgeschlagen, kleine und
sehr schnelle Stromwandler direkt in Serie zu den Halbleitern anzubringen.
Diese liefern dann direkt die Stromwerte im Umrichter. Natürlich müssten
dann sowohl die Treiberschnittstellen als auch der mechanische Aufbau des
ZMK abgeändert und neuentwickelt werden. Dieses Thema birgt somit auf
die praktische Anwendung bezogen genügend Stoff für spätere Forschungs-
projekte.

8.3 Messungen

Die Messresultate belegen, dass der untersuchte ZMK auch unter realen
Bedingungen die von ihm erwartete Funktion bezüglich derSpannungs-
Konversion von der Netz- auf die Lastseite hin und bezüglich derStrom-

1ms

uCE

uCE
UCE
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uCE
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Konversion von der Last- auf die Netzseite zurück erfüllt. Dazu wird der sta-
tionäre Betrieb in Abschnitt 8.3.1 anhand der Figuren 8.7 und 8.8 bespro-
chen.
Die Abschnitte 8.3.2 und 8.3.3 gehen näher auf das Ein- und Ausschalten des
ZMK ein. Dabei stellt vor allem das Abschalten eine besondere Herausfor-
derung dar, die zum Schutz der Halbleiter ernst genommen werden muss
(Figuren 8.9 und 8.10).

8.3.1 Stationärer Betrieb

Figuren 8.7 und 8.8 zeigen die Messgrössen bei stationärem Motorbetrieb
mit den Zeitverläufen (Figur 8.7) und den Spektren (Figur 8.8).

In der Figur 8.7 kommt dieSpannungs-Konversionanhand der gemessenen
Spannungen ein weiteres Mal deutlich zum Ausdruck:
Der GR erzeugt aus der angelegten dreiphasigen GR-Eingangsspannung

(Figur 8.7 a) die beiden geschalteten bei der hier verwendeten
ud,min-Modulationsmethode minimalen DC-Spannungen , deren
Differenz gerade die positive Differenzspannung ergibt (Figur 8.7 b). Bei
entsprechender Vollaussteuerung formt der WR die aus seiner Sicht aufge-
prägten DC-Spannungen in eine wiederum geschaltete dreiphasige
AC-Spannung um, deren verkettete Spannungen
(Figur 8.7 c) am WR-Ausgang einen sinusförmigen Kurzzeitmittelwert

aufweisen. Dieser gewünschte (Index w) Kurzzeitmittelwert
bzw. wird von der Lastregelung (Figur 8.11) als

Stellgrösse dem Modulator zugeführt.
Der Verlauf derStrom-Konversion erfolgt gerade in umgekehrter Richtung
und geht von den zur ASM hin orientierten Lastströmen aus
(Figur 8.7 d). Diese Ströme ergeben sich aus den angelegten WR-Ausgangs-
spannungen über den einzelnen Maschinenwicklungen5. Ausge-
hend von diesen Lastströmen erzeugt der WR einen geschalteten DC-
Strom , der in dieser Arbeit nicht gemessen wurde. Der GR formt diesen
aus seiner Sicht aufgeprägte geschaltete DC-Strom um in einen wiederum
geschalteten dreiphasigen AC-Strom . Figur 8.7 e zeigt zudem die
vom Eingangsfilter gefilterten Netzströme .

5) Die ASM sei in Dreieck ( ) geschaltet. Die Lastströme  entsprechen dann
gerade den verketteten Statorwicklungsströmen  (Gl. (3.79)).
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Figur 8.7: Messgrössen des ZMK im stationären lastgeregeltenMotorbe-
trieb  bei derud,min-Modulationsmethode (Unterkapitel 5.4):
Spannungs-Konversion mit erzeugten DC- bzw. Lastspannun-
gen (Bilder a,b,c) undStrom-Konversion der resultierenden
Lastströme auf die Netzseite (Bilder d,e). Parameter: ,
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Figur 8.8: Amplitudenspektren der verketteten WR-Ausgangsspannung
 (Bilder a1,a2) und des Netzstromes  (Bilder b1,b2).

Die Oberschwingungen treten vor allem bei Vielfachen der Takt-
frequenz  und Regelfrequenz

 auf. Beim Netzstrom sind die vom ETH-Hausnetz
stammenden Tief-Harmonischen erkennbar.
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An der Anlage wurden sowohl dieud,min- als auch dieud,max-Methode aus-
getestet bei einem Energieaustausch zwischen Netz und Last in jeweils bei-
den Richtungen. Um den Umfang dieser Arbeit aber nicht zu sprengen, sollen
hier keine zusätzlichen gemessenen Zeitverläufe für den stationären Betrieb
gezeigt werden, da eine fast beliebig hohe Anzahl an Parametern variiert wer-
den kann, das Funktionsprinzip jedoch immer gleich bleibt.

Zur Überprüfung der erzeugten Frequenzkomponenten sind in der Figur 8.8
die Amplitudenspektren der verketteten WR-Ausgangsspannung zwi-
schen den Lastanschlüssen (Figur 8.8 a1,a2) und des gefilterten Netz-
stromes in Phase (Figur 8.8 b1,b2) dargestellt. Sie wurden aus den
Zeitverläufen in Figur 8.7 ermittelt. Bei der Frequenzanalyse wurde aller-
dings nur gerade über die Dauer einerGrundschwingung (GS) gerechnet, da
bei der Messung mit dem KO (siehe⑧ in Figur 8.1) die eigentlich notwen-
dige gemeinsame in diesem Fall sehr lang andauernde Periodendauer

von Netz-, Last- und Taktperiode gemäss Gl. (5.27) nicht abgewartet
werden konnte. Dies führt natürlich zu (kleinen) Verfälschungen im Spek-
trum. Und da die GS-Frequenz sowohl bei der Lastspannung als auch beim
Netzstrom gerade die kleinste berücksichtigte Frequenz
darstellt, bleiben Subharmonische bei dieser Untersuchung ohnehin uner-
kannt. Trotzdem aber erwecken die Resultate den Eindruck, dass die Fre-
quenzbänder der Oberschwingungen praktisch nur in der Nähe von
Vielfachen der Taktfrequenzen und in reduziertem Masse auch im
Bereich der Regelfrequenz bzw. auftreten (siehe Abschnitt "Perso-
nalComputer(PC) mit dSPACE", Seite 314), wobei hier der Zusammenhang

gilt. Im Netzstromspektrum sind die Oberschwingun-
gen im Vergleich zur GS-Amplitude (ganz links in Figur 8.8 b1,b2)
zwar noch schwerer zu erkennen, dafür treten aber Tief-Harmonische auf
(Figur 8.8 b2). Diese sind vor allem auf die vielen am Hausnetz der ETH
angeschlossenen Elektronikgeräte zurückzuführen. Je mehr die Last im Leer-
lauf betrieben wird, desto stärker fallen diese Tief-Harmonischen ins
Gewicht. Da das nach Tabelle 6.1 ausgelegte Filter mit einer Knickfrequenz
von (Gl. (6.13)) in erster Linie die durch die
Halbleiter-Taktung hervorgerufenen Oberschwingungen herausfiltern soll,
bleiben die Tief-Harmonischen des Netzstromes praktisch ungedämpft.

8.3.2 Einschalten des ZMK

Für den Einschaltvorgang werden folgende drei Schritte abgearbeitet:

uWRxy
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• Zuerst erhält der für diep-Umschaltergruppe zuständige Logikbau-
stein das Freigabesignal von der SPS, um die Modulatorsignale zu ver-
arbeiten und die Zündbefehle an die Halbleiter weiterzugeben. Während
dieser Phase springt das n-Potential ungefähr mit dem p-Potential mit
( ).

• In einem zweiten Schritt wird dann der für denWR zuständige Logik-
baustein aktiviert, so dass über den Weg des p-Umschalters bereits die
durchgeschalteten Netzphasen an der Last anliegen, allerdings immer-
noch ohne Spannung zwischen den einzelnen Lastphasen. Es kann
immernoch kein DC-Strom fliessen.

• Erst nach dem dritten Schritt, nämlich der Freigabe dern-Umschalter-
gruppe, wird im Zwischenkreis eine definierte Differenzspannung
aufgeprägt und durch den WR direkt auf die Lastanschlüsse über-
tragen. Erst in diesem Zustand ist eine Bespannung der ASM überhaupt
möglich. Es liegt erstmals ein geschlossener Stromkreis vor.

Die drei erwähnten Schritte könnten genausogut vertauscht werden.

8.3.3 Ausschalten des ZMK

Bei konventionellen Spannungs-Zwischenkreisumrichtern werden vor dem
Ausschalten eines Systems üblicherweise alle Abschalthalbleiter gleichzeitig
ausgeschaltet. Diese sogenannteImpulssperre bedingt aber, dass der Strom
z.B. über antiparallel geschaltete Dioden weiterfliessen kann, bis er Null
geworden ist. Dies stellt bei konventionellen U-Umrichtern auch kein Pro-
blem dar, da dort die AC-seitigen Drosselströme in den DC-Zwischenkreis-
kondensator abfliessen können. Diesem Stromfreilauf muss bei Matrix-
konvertern besondere Beachtung geschenkt werden, da dort eine Inpulssperre
zur sofortigen Unterbrechung des induktiven Laststromes führt, was auf-
grund des Stromquellencharakters der Last Überspannungen zur Folge hat
(siehe Abschnitte "Allgemeine Schaltvorschriften", Seite 43 und 53).
Im folgenden wird deshalb eine geeignetere Lösung als nur gerade die
Impulssperre vorgeschlagen.

Um während der Erarbeitung von Schutzkonzepten des ZMK eine Gefähr-
dung dessen Halbleiter in Grenzen zu halten, wurden auf der obersten Seite
des Kupferplatten-Sandwichs vier Varistoren im Zwischenkreis ange-
schraubt (Figur 8.3 links). Steigt die DC-Spannung aufgrund eines fehlenden
Stromfreilaufes an, werden die Varistoren nach Überschreiten der sogenann-

udn0 udp0≈

ud
x,y,z
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ten Varistorspannung sofort leitend. Sie können kurzzeitig eine begrenzte
Energie wie z.B. die in der ASM gespeicherte magnetische Energie auf-
nehmen.

Figur 8.9 zeigt einenAbschaltvorgang nach gleichzeitiger Impulssperre
bei einer durch den Regeltransformator reduzierten Netzanschlussspan-
nungs-GS-Amplitude . Dabei steigt die DC-Spannung

im ersten Moment etwa mit so steil an, dass
die bei liegende Varistorspannung6 nach einigen Mikrosekunden
schon erreicht ist. Allerdings lässt sich bei derart hohen -Sprüngen ein
Überschwingen der Spannung nicht vermeiden. Aus Figur 8.9 (mitte) geht
hervor, wie schnell und nahe diese Überspannung an die -Grenze der
meisten industriell eingesetzten Halbleiter stossen kann und damit für solche
Halbleiter eine grosse Gefährdung darstellt, die sofort zur Zerstörung der
Schaltung führen kann. Um in dieser Arbeit einen sichereren Betrieb zu
gewährleisten, wurden -Module verwendet (siehe1 auf Seite 310).

6) Bei Erreichen der Varistorspannung fliesst ein Varistorstrom von .

Figur 8.9: Ausschaltvorgang mit gefährlichen Überspannungen infolge
gleichzeitiger Impulssperre für alle IGBT bei reduzierter Netz-
spannung .
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Figur 8.10 zeigt nun im Gegensatz zu Figur 8.9 einensicheren Abschaltvor-
gang, bei dem die beiden p- und n-Umschalter des GR einen Stromfreilauf
über die Netzphase bilden und in diesem Zustand verharren. Dieser bereits
in Kapitel 5 diskutierte GR-Nullzustand ist in Figur D.1 unter
Anhang D als “Zyklus 5” am Beispiel des Schaltzustandes abgebildet.

Sogar bei der maximalen Netzspannungs-GS-Amplitude ,
die sich mit dem Regeltransformator einstellen lässt, treten in Figur 8.10
überhaupt keine Überspannungen im Zwischenkreis mehr auf.
Der Modulator zwingt aufgrund des vom Benutzer ausgelösten Ausschaltbe-
fehles den GR zur Zeit , in den Freilauf zu gehen (Figur 8.10
links). Somit folgen die DC-Spannungen und sogleich der GR-
Eingangsspannung . Das anschliessende Öffnen des Haupt-
schützes (Figur 8.10) zur Zeit bewirkt noch eine kleine, aber
unwesentliche Dynamik im Verlauf der DC-Spannungen, die sich dann
zusammen mit allen GR-Eingangsspannungen7 rasch gegen Null bewegen.

Figur 8.10: Ausschaltvorgang ohne Überspannungen durch Sicherstellen
eines Freilaufpfades zwischen p- und n-Umschalter in Phase a.

7) Die bei der GR-Eingangsspannung  sichtbare Abflachung der Sinus-Schwin-
gung in Figur 8.10 ist übrigens typisch für das ETH-Hausnetz (es gilt ).
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8.4 Kaskadierte Lastregelung

Die Struktur der in dieser Arbeit eingesetztenfeldorientiertenRegelung
(FOR) der ASM mit Orientierung des Koordinatensystems auf die Rotor-
flussverkettungs-GS-Amplitude  ist in Figur 8.11 abgebildet.

Die Regelung basiert auf der Zeigerebene. Einerseits soll die mechanische
Drehzahl (Einheit “Umdrehungen pro Minute”) durch explizite Vorgabe
eines Sollwertes eingestellt werden, andererseits muss
der Statorstrom 8 als elektrische Grösse in erlaubten Grenzen regelbar
sein. Ausserdem führt die Rotorflussorientierung9 des Systems zu einer Auf-
teilung des Statorstromes in einen drehmomentbildenden ( q-Komponen-
te) und einen magnetisierenden (  d-Komponente) Strom. Das heisst:

• Der innere (schnellere) Regelkreisbesteht aus den beiden d- und q-
Stromzeiger-Reglern zur Einstellung des gewünschten Laststromes

. Die Regler erzeugen an ihrem Ausgang eine Stellgrösse ,

Figur 8.11: Blockbild der Regelstruktur der ASM gespeist von einem ZMK.

8) Dies gilt bei Sternschaltung ( ); bei -Schaltung lauten die Statorströme
(siehe Figur 3.6 auf Seite 95).

9) siehe Anhang A.2.2 auf Seite 336
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aus der durch Hinzufügen des Entkopplungstermes die dem Modu-
lator zugeführte Soll-Ausgangsspannung gebildet wird. Dank die-
ser vorgesteuerten Entkopplungsgrösse muss der Stromregler nur
auf Abweichungen bezüglich dieses ohnehin bekannten Entkopplungs-
termes reagieren.

• Der äussere (langsamere) Regelkreissetzt sich aus einem Rotorfluss-
regler und einem Drehzahlregler zusammen. Der Ausgang des Rotor-
flussreglers liefert den Sollwert für den d-Statorstrom, während
der Ausgang des Drehzahlreglers zum Sollwert des q-Statorstro-
mes erklärt wird. Dies scheint sinnvoll, da die analytischen Zusammen-
hänge zeigen, dass direkt auf den rotorseitigen Magnetisierungs-
strom bzw. die Rotorflussverkettung ( ) einwirkt
und die Statorkreisfrequenz und damit die Drehmoment-
bildung beeinflusst. Durch Verändern des Antriebsdrehmomentes
lässt sich indirekt auch die Drehzahl  verstellen.

Da die mechanische Drehzahl (bzw. ) und die Rotorflussverkettungs-
GS-Amplitude sich wesentlich langsamer ändern als der Laststrom
bzw. Statorstrom , ist es zulässig, die Lastregelung in Kaskadenform auf-
zubauen.

Aufgrund der Bekanntheit dieses Regelungsprinzips soll an dieser Stelle
nicht näher darauf eingegangen werden ([6],[5]). Zur genaueren Information
über die Modellierung der Regelstrecke sind die Daten der ASM im
Anhang C angegeben.

8.5 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wird der Aufbau der Laboranlage mit den wichtigsten
Bestandteilen beschrieben. Dabei fällt am meisten auf, dass der ZMK im
Gegensatz zum EMK aus ringförmig angeordneten Halbbrückenmodulen
nachgebildet werden kann. Dadurch können heute noch nicht als ein mono-
lithisches Element erhältlichebidirektionaleSchalter (BDS) durch vielerorts
käufliche Halbbrückenmodule ersetzt werden. Somit erübrigt sich ein müh-
seliger Aufbau aus einzelnen diskreten Halbleiterbauelementen, wie es bei
der Realisierung von einstufigen MK gewöhnlich in Kauf genommen werden
muss ([26],[27]).
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Obwohl die verwendeten IGBT-Module bezüglich des Nennstromes überdi-
mensioniert sind, kann die einwandfreie Funktion der Anlage im stationären
lastgeregelten Betrieb durch Messungen bestätigt werden. Neben dem
beschriebenen Sandwich-Aufbau des ZMK bildet die Schaltsignalkarte das
intelligente Kernstück der Anlage. Sie gewährleistet nämlich eine sichere
Kommutierung der Halbleiter.

Beim Ausschalten der Anlage wird der netzseitige GR in Freilaufstellung
gebracht, damit der Strom ohne Unterbruch zu Ende fliessen kann. Es wäre
auch möglich gewesen, den WR durch die Erzeugung von Nullzuständen in
Freilaufstellung zu bringen. Allerdings wurde diese Variante in dieser Arbeit
nicht implementiert. Ohne einen solchen Freilaufzustand entstehen Über-
spannungen, die wie gezeigt die Halbleiter und damit die ganze Schal-
tung zerstören können. Natürlich sollte bei der vorgeschlagenen Abschalt-
Variante die Dynamik der ASM berücksichtigt werden, da diese durch den
Freilauf auf der Statorseite kurzgeschlossen wird.

– –
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Anhang A Koordinatensysteme und
Transformationen

In diesem Anhang werden die Koordinatentransformationen zwischen Drei-
phasengrössen ( ), Drehzeigern ( ) und Zeigern ( ) beschrieben. Sie
ermöglichen, die phasenbezogenen Gleichungen eines Dreiphasensystems in
komplexe (Dreh-)Zeigergrössen zu zerlegen. Dies erlaubt eine kompakte und
übersichtliche Darstellung von Dreiphasensystemen und erleichtert die Vor-
stellung darüber, wie die Phasengrössen verschiedener Ströme, Spannungen
oder anderer elektrischer Grössen eines dreiphasigen Systems aufeinander
einwirken.

Im ersten Anhang A.1 werden die Transformationen allgemein erklärt, wäh-
rend im zweiten Anhang A.2 auf die Zeigergleichungen einerAsynchronma-
schine (ASM) eingegangen wird mit Orientierung des Koordinatensystems
auf die GS-Amplitude der Rotorflussverkettung .

A.1 Dreiphasengrössen, Drehzeiger und Zeiger

Für die folgenden Betrachtungen bezeichnen , und (abge-
kürzte Tripelschreibweise: ) allgemeine zeitabhängige, phasenbezoge-
ne elektromagnetische Grössen (z.B. Spannungen oder Ströme) in einem
Dreiphasensystem mit den hier verwendeten Phasenbezeichnungen r, s und t.
Durch die Kleinschreibung wird der Zeitabhängigkeit dieser Grössen Rech-
nung getragen, so dass auf die explizite Ausformulierung ...(t) verzichtet wer-
den kann.

Folgende Darstellung erlaubt es, dreiphasige periodische Grössen als allge-
meine Cosinus-Funktionen mit variabler Amplitude und Phasen-
winkel  darzustellen:

(A.1)

mit den Dreiphasenverschiebungswinkeln , ,

rst αβ0 dq0
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Die drei nun mittelwertfrei angenommenen phasenbezogenen Grössen
lassen sich unter der Voraussetzung eines periodischen Verlaufes

jeweils als Fourier-Reihe darstellen, bestehend aus einerGrundschwingungs-
(GS)-Kreisfrequenz und beliebigenOberschwingungs-(OS)-Kreisfre-
quenzen  ( ):

(A.2)

 GS (A.3)

 OS (A.4)

mit den Dreiphasenverschiebungswinkel , ,

Die gezeigte Aufteilung von Dreiphasengrössen in GS und OS ist nützlich,
um gemäss Gl. (A.9) eine geeignete Wahl für den Transformationswinkel
zwischen Drehzeigern  Zeigern zu treffen (siehe Unterkapitel A.1.2).

A.1.1 Dreiphasengrössen / Drehzeiger-Transformationen

Dreiphasengrössen ( )  Drehzeiger ( )

Die Dreiphasengrössen setzen sich jeweils aus einem dreiphasigen
Anteil und einem gleichphasigen Anteil zusammen. Die drei-
phasigen Anteile sind dadurch charakterisiert, dass ihre algebraische Summe
jederzeit Null ergibt ( ) und somit linear vonein-
ander abhängig sind, während der gleichphasige Anteil auch Nullkompo-
nente genannt in allen drei Phasen in gleicher Stärke auftritt (

). Genauso wie die Dreiphasenanteile
kann auch die Nullkomponente  zeitlich beliebig variieren.

Die Phasenaugenblickswerte , und eines Dreiphasensystems können
mit Gl. (A.5) immer als komplexer Drehzeiger  dargestellt werden:
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Der Drehzeiger enthält die volle Information über den dreiphasigen Anteil
der Dreiphasengrössen . Allerdings kommt eine mögliche

Nullkomponente des Dreiphasensystems im Drehzeiger nicht zur Gel-
tung, da die geometrische Summe von drei um jeweils 120 ( ) ver-
setzten identischen Phasengrössen sich gerade aufhebt. Die gleichphasige
Nullkomponente lässt sich mit Gl. (A.6) zusätzlich als sogenanntes
Nullsystem darstellen:

(A.6)

Gleichung (A.5) zeigt die Komponentenzerlegung des Drehzeigers in einen
Realteil und in einen Imaginärteil in der komplexen Ebene
(Figur A.1).

Figur A.1: Hin-Transformation Dreiphasensystem Drehzeiger.
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Die -Achsen bilden im ortsfesten Bezugssystem ein orthonormales Koor-
dinatensystem. Zusammen mit der Information über die Nullkomponente
spricht man vom -System. Die geometrische Entstehung des Drehzei-
gers wird deutlich, wenn man sich jeden Phasenaugenblickswert ent-
lang den um jeweils versetzten Koordinatenachsen r, s und t im
dreiphasig dargestellten Koordinatensystem (rst-System) vor Augen hält und
davon die Summe nimmt (Figur A.1). Bei symmetrischen sinusförmigen
Dreiphasengrössen entspricht die Länge des Drehzeigers gerade der
Amplitude aller Phasengrössen. Seine momentane Winkellage rotiert mit
der momentanen Kreisfrequenz  der Phasengrössen.

Drehzeiger ( )  Dreiphasengrössen ( )

Die Dreiphasenaugenblickswerte werden aus dem Drehzeiger
zurückgewonnen, indem man den Drehzeiger im rst-System auf die Koordi-
natenachse der jeweiligen Phasengrösse projiziert und dazu separat die Null-
komponente berücksichtigt. Zusammen mit Gl. (A.5) (A.6) folgt:

Figur A.2 illustriert, wie der dreiphasige Anteil jeder Phasengrösse
aus der rechtwinkligen Projektion des Drehzeigers auf die entspre-

chende Achse herausgelesen werden kann. Bei der Transformation zwischen
Dreiphasengrössen und Drehzeigern handelt es sich um einelineareOpera-
tion.

A.1.2 Drehzeiger / Zeiger-Transformationen

Drehzeiger ( )  Zeiger ( )

Wählt man anstelle des ortsfesten -Bezugssystems ein neues Koordina-
tensystem ( -System), das mit derselben Umlaufgeschwindigkeit

dreht wie der Drehzeiger , so erscheint
dieser als Zeiger mit konstanter Winkellage . Wenn dazu auch die

(A.7)
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Amplitude des Drehzeigers konstant verläuft, erhält man einen Zeiger, der
sich zeitlich auch in seiner Länge nicht ändert. Es handelt sich dann um einen
sogenannten Stillsteh-Zeiger.

Unter Verwendung von Gl. (A.2) (A.4) lässt sich damit auch der zugehörige
Drehzeiger  in einen GS-Teil und einen OS-Teil aufteilen:

(A.8)

Der GS-Drehzeiger bildet eine Kreislinie in der -Ebene und durch-
läuft diese mit konstanter Winkelgeschwindigkeit . Der OS-Drehzeiger

setzt sich aus der Summe aller OS zusammen und beschreibt die Abwei-
chungen zwischen dem GS-Drehzeiger und dem resultierenden Drehzei-
ger .

Um ein leistungselektronisches System zu regeln, geht man meistens von
einer oder mehreren bestimmten Frequenzkomponenten aus. Da in dieser
Arbeit nur die GS-Kreisfrequenz für die Regelung Bedeu-
tung hat, ist es sinnvoll, als Transformationswinkel in Gl. (A.9) zu
benutzen. Es handelt sich hier im Gegensatz zu der unter Abschnitt A.1.1
beschriebenen Transformation zwischen Dreiphasengrössen und Drehzei-
gern um einenichtlineare Operation.

Figur A.2: Rück-Transformation Drehzeiger Dreiphasensystem.
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Die Aufteilung in GS und OS gemäss Gl. (A.8) lässt sich auch auf den Zeiger
anwenden und ist in Figur A.3 veranschaulicht, indem in Gl. (A.9) für den

Transformationswinkel  gewählt wurde:

mit dem GS-Zeiger

und dem OS-Zeiger (A.10)

Der GS-Zeiger steht still, während der OS-Zeiger in Bewegung ist
und sich dem GS-Zeiger überlagert und damit den resultierenden Zei-
ger erzeugt. Zeigerbewegungen aufgrund von Oberschwingungen bleiben
bestehen, so dass man in diesem Fall von einem sogenannten Zappel-Zeiger

bzw. sprechen kann, dessen Spitze um den stillstehenden GS-Zeiger
herumzappelt. Das Nullsystem bleibt sowohl für Drehzeiger als

auch für Zeiger  dasselbe.

Zeiger ( )  Drehzeiger ( )

Der Drehzeiger lässt sich durch Auflösen der Transformationsgleichung in
Gl. (A.9) nach  einfach in Funktion des Zeigers  bestimmen.

Natürlich kann man auch hier  verwenden.

mit (A.11)

Figur A.3: Gegenüberstellung der Dreiphasengrössen  mit dem zuge-
hörigen Drehzeiger und Zeiger unter Berücksichtigung des
Einflusses der OS auf die resultierenden Drehzeiger- und Zeiger-
grössen bei einem Transformationswinkel von .
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XGS xNull x

X

dq0 ⇒ αβ0

x
x X

x xα jxβ+ X e
jϕk⋅= = ϕk ωk td∫=

ϕk ϕGS=

x
α

β

Dreiphasengrössen Zeiger

xsxt
xr

t

ϕk

ϕk

Drehzeiger

q

d
xt GS,

xs GS,

xr GS,

xGS XGS

X

xr s t,,
x X

ϕk ϕGS=
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A.2 Gleichungen der Asynchronmaschine

Zur Beschreibung derAsynchronmaschine (ASM) als Last sollen deren Glei-
chungen direkt in der übersichtlicheren Zeigerdarstellung angegeben wer-
den.

A.2.1 Umlaufendes Koordinatensystem

Das grundsätzliche Verhalten einer ASM kann mit den sieben elektrischen
Gl. (A.12) (A.18) und der mechanischen Gl. (A.19) mit einer für diese Ar-
beit genügende Modellierungsgenauigkeit nachgebildet werden. Da es sich
bei den ersten vier elektrischen Gleichungen jeweils um dreiphasige Zusam-
menhänge handelt, können diese bezüglich des mit der Statorkreisfrequenz

umlaufenden Koordinatensystems in komplexer Zeigerdarstellung aufge-
schrieben werden:

In Bezug auf die Bedeutung der einzelnen Parameter sei der Kürze halber auf
das Symbolverzeichnis (Seite 19) verwiesen. Die Daten der Maschinenpara-
meter sind unter Anhang C.1 angegeben.

(A.12)

(A.13)

(A.14)

(A.15)

(A.16)

(A.17)

(A.18)

(A.19)

÷

ωs

Us = RsI s jωsΨs td
d Ψs+ +

0 = Rr I r jωspΨr td
d Ψr+ +

Ψs = Ls I s M I r+

Ψr = M I s Lr I r+

ωr = ωs ωsp–

ωr = zpωm

md =
3
2
---zp Im Is Ψs

∗⋅{ }⋅

td
d ωm =

1
J
--- md ml–( )⋅
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A.2.2 Orientierung auf die Rotorflussverkettung

Um eine einfache Trennung zwischen magnetisierendem und drehmoment-
bildendem Statorstrom zu ermöglichen, wird für die Lastregelung die
sogenanntefeldorientierteRegelung (FOR) angewendet, bei der alle Zeiger-
grössen bezüglich der zur reellen Achse parallelen Rotorflussverkettung
in der komplexen -Ebene liegen. Dazu wird die Rotorflussverkettung
auf die reelle d-Achse gelegt ( ). Unter dieser Berücksichtigung
ergeben sich zur Nachbildung des Flussmodells (Gl. (8.1)) und der Berech-
nung der Schlupfkreisfrequenz (Gl. (8.2)) nach kurzer Zwischenrech-
nung einfache Zusammenhänge. Die dynamische Flussgleichung sei dabei
im Laplace-Bereich mit der Variable  angegeben:

Aufgrund der Bekanntheit dieses Regelungsprinzips mit Feldorientierung
soll in dieser Arbeit nicht näher darauf eingegangen werden. Als zusammen-
gefasste Ergänzung zur lastseitigen Regelung können die Ausführungen in
Unterkapitel 8.4 nachgelesen werden.

Die FOR wurde sowohl bei Computer-Simulationen als auch zur direkten
Ansteuerung derHardware-Anlage1 benutzt.

(8.1)

(8.2)

1) vergleiche Figur 8.1, Kapitel 8.1 "Foto der Laboranlage zur Ansteuerung des zweistu-
figen MK."

I s

Ψr
dq Ψr

Ψr Ψrd=

ωsp

s

Ψrd =
M

1 sTr+
------------------ I sd⋅

ωsp =
M

Ψrd Tr⋅
-------------------- I sq⋅
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Anhang B Leistungsdefinitionen

In diesem Anhang werden verschiedene Leistungsdefinitionen wie Schein-
leistung, Wirkleistung und Blindleistung angegeben. Sie berücksichtigen all-
fällige Nullkomponenten und erleichtern bei der Leistungsberechnung den
Übergang zwischen der Dreiphasendarstellung und der Drehzeiger- bzw. Zei-
gerdarstellung dreiphasiger Grössen. Die hier besprochenen Zusammenhän-
ge beziehen sich auf Unterkapitel 3.5 "Leistungen und Leistungsbilanz" und
stellen eine Ergänzung dazu dar.

B.1 Momentanwerte

Die komplexe momentane Scheinleistung sei wie folgt definiert und kann
in die Wirkleistung  und Blindleistung  zerlegt werden:

(B.1)

(B.2)

Der Betrag der komplexen Scheinleistung berechnet sich natürlich direkt
aus der geometrischen Summe von Wirk- und Blindleistung:

(B.3)

Die Definition der Scheinleistung in Gl. (B.1) (B.2) geht entweder von den
Zeigern , oder von denDrehzeigern , der entsprechenden Dreipha-
senspannungen 1 und Dreiphasenströme aus. Da in Zeigern bzw.
Drehzeigern nur dreiphasige Grössen bzw. berücksichtigt
sind, müssen in Gl. (B.1) (B.2) noch die Leistungsbeiträge evtl. vorhande-
ner Nullkomponenten bzw. dazugezählt werden. Setzt man in
Gl. (B.2) beliebige Ströme und Spannungen ein, dann ergibt
sich unter Anwendung der Dreiphasen-Drehzeiger-Transformation gemäss
Anhang A.1.1 die folgenden Gl. (B.4).

1) Der Index BP steht fürBezugspotential (siehe auch unter Abschnitt 3.1.1 "Definition
dreiphasiger und gleichphasiger Grössen" auf Seite 68).

s
p q

s t( ) = p t( ) jq t( )+ =
3
2
---U∗ t( ) I t( ) + 3uNull BP, iNull

=
3
2
---u∗ t( ) i t( ) + 3uNull BP, iNull

s

s s p
2

q
2

+= =

÷
U I u i

ur s tBP,, i r s t,,
ur s r 3ph,,, i r s t 3ph,,,

÷
uNull BP, iNull

i r s t,, ur s tBP,,
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(B.4)

Ausmultiplizieren der einzelnen Terme in Gl. (B.4) unter Berücksichtigung
der Gl. (B.1) (B.2) ergibt nach kurzer Zwischenrechnung die momentane
komplexe Scheinleistung , ausgedrückt mit allgemeinen
Momentanwerten für Ströme  und Spannungen :

Die Scheinleistung lässt sich analog zu Gl. (B.5) auch mitdreiphasigenund
gleichphasigenKomponenten , , und aus-
drücken:

Dabei sind die nachfolgend aufgelisteten Zusammenhänge bei der Berech-
nung von Gl. (B.5) (B.6) zu beachten:

(B.7)

(B.8)

(B.9)

(B.5)

(B.6)

s =
3
2
--- ⋅ 2

3
--- urBP usBP e

j2π 3⁄–⋅ utBP e
j2π 3⁄⋅+ +( ) ⋅

⋅ 2
3
--- i r is e

j2π 3⁄⋅ i t e
j2π 3⁄–⋅+ +( ) +

+ 3uNull BP, iNull

÷
s p jq+=
i r s t,, ur s tBP,,

s = [ urBPi r usBPis utBPi t+ + ] +

+ j
1

3
------- [ utBP usBP–( )i r urBP utBP–( )i s usBP urBP–( )i t+ + ]

ur s t 3ph,,, i r s t 3ph,,, uNull BP, iNull

s = [ ur 3ph, i r 3ph, us 3ph, i s 3ph, ut 3ph, i t 3ph,+ + ] +

+ j
1

3
------- [ ut 3ph, us 3ph,–( )i r 3ph, + ur 3ph, ut 3ph,–( )i s 3ph, +

+ us 3ph, ur 3ph,–( )i t 3ph, ] + 3uNull BP, iNull

÷

e
j2π 3⁄±

1 2⁄– j 3 2⁄±=

3uNull BP, urBP usBP utBP+ += 3iNull i r is i t+ +=

ur s tBP,, ur s t 3ph,,, uNull BP,+= iu v w,, i r s t 3ph,,, iNull+=
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Drückt man also die Scheinleistung gemäss Gl. (B.6) mit separaten Kompo-
nenten aus, dann kommt zu der rein dreiphasigen Wirkleistung noch die
gleichphasige Leistung hinzu, während für die
Blindleistung derselbe Term wie in Gl. (B.5) auftritt und unabhängig von
irgendwelchen Nullkomponenten ist. Es gelten folgende Zusammenhänge:

DreiphasigeScheinleistung  in den Phasen :

(B.10)

DreiphasigeWirkleistung  in den Phasen :

(B.11)

DreiphasigeBlindleistung  in den Phasen :

(B.12)

Komplette Scheinleistung  in den Phasen :

mit (B.13)

KompletteWirkleistung  in den Phasen :

mit (B.14)

KompletteBlindleistung  in den Phasen :

mit (B.15)

Eine eventuelle Nullkomponente tritt also nur in Form von Wirklei-
stung auf und unter der Bedingung, dass sowohl in den Spannungen
als auch in den Strömen eine solche Nullkomponente auftaucht. Die
Blindleistung  enthält keine Nullkomponenten (Gl. (B.15)).

In den Gl. (B.1) (B.2) können im Prinzip beliebige Grössen und einge-
setzt werden. Davon wird in Unterkapitel 3.6 "Gleichungen auf Drehzeiger-
und Zeigerebene" für die Darstellung der Schalt- bzw. Modulationsfunktio-
nen auf der (Dreh-)Zeigerebene Gebrauch gemacht.

p3ph
pNull 3 uNull BP, iNull⋅ ⋅=

q

s3ph r,s,t

s3ph = p3ph jq3ph+

p3ph r,s,t

p3ph = ur 3ph, i r 3ph, us 3ph, i s 3ph, ut 3ph, i t 3ph,+ + = Re s3ph( )

q3ph r,s,t

q3ph = j
1

3
------- [ ut 3ph, us 3ph,–( )i r 3ph, + ur 3ph, ut 3ph,–( )i s 3ph,

+ us 3ph, ur 3ph,–( )i t 3ph, ] = Im s3ph( )

s r,s,t

s = s3ph sNull+ sNull = pNull

p r,s,t

p = p3ph pNull+ pNull = 3uNull BP, iNull

q r,s,t

q = q3ph qNull+ qNull = 0 q q3ph=( )

pNull
ur s tBP,,

i r s t,,
q

÷ x y
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B.2 (Kurzzeit-)Mittelwerte

Sämtliche Momentanwerte für die Leistungen nach Anhang B.1 lassen sich
genauso durchKurzzeitmittelwerte(Index km) ausdrücken, falls die einzel-
nen Schalthandlungen aufgrund des getakteten Umrichters und damit ver-
bundene Leistungssprünge nicht mehr von Interesse sind. Bei einem
Dreileitersystem ( ) sehen dann Wirk- und Blindleistungen mit Zei-
gern ausgedrückt wie folgt aus:

(B.16)

Interessieren vor allem die über eine Periode gemittelten Leistungen als
Mittelwerte, dann spricht man z.B. von mittlerer Wirkleistung bzw.
mittlerer Blindleistung :

(B.17)

iNull 0=

pkm = Re
3
2
---Ukm

∗ I km 
  qkm = Im

3
2
---Ukm

∗ I km 
 

T
P Pm=

Q Qm=

P =
1
T
--- p τ( ) τd

T
∫ Q =

1
T
--- q τ( ) τd

T
∫
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Anhang C Daten und Normierung

In diesem Anhang werden die Daten des Gesamtsystems aufgelistet. Der
erste Anhangteil C.1 zeigt eine Übersicht über die verwendeten Daten für die
Computer-Simulation und für den Laboraufbau. Im zweiten Anhangteil C.2
sind die verschiedenen Normierungsgrössen des Systems dargestellt.

C.1 Daten des Laboraufbaus und der Simulation

In diesem Anhang werden die Nenngrössen und benutzten elektrischen Bau-
elemente mit ihren Zahlenwerten aufgelistet. Dabei entsprechen die Nenn-
werte (Index n) in der Regel dem Normalbetrieb der angehängten Last. Von
der Computer-Simulation abweichendeHardware-Labordaten werden mit
dem Index HW versehen.

C.1.1 Netzseite und Eingangsfilter

a) Nenngrössen

Spannung:
Frequenz:
Kreisfrequenz:

b)Elemente

Filterinduktivität:
Filterkapazität ( -Schaltung):
Filterwiderstand:

C.1.2 Umrichter und Lastseite mit Asynchronmaschine

a) Nenngrössen (auf Volllast bezogen gemäss Typenschild)

Die Nenngrössen der ASM entsprechen den Angaben auf dem Typenschild
der ASM und gehen von motorischem Nennlastbetrieb aus. Die ASM muss in

-Schaltung betrieben werden, um die angegebene Nennleistung von

UN n, = 2 230⋅ V
f N n, = 50 Hz
ωN n, = 2π 50⋅ s

1–

LF HW, = 7 mH
CF HW, = 7.5 µF
RF HW, = 20 Ω

∆ Ps n, =
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überhaupt erreichen zu können. In -Schaltung kann nur noch ein
Drittel der Leistung umgesetzt werden. Es gilt: (vergleiche
dazu Abschnitt 3.4.1 "Lastanordnungen einer ASM").

Im folgenden seien für die ASM sämtliche Statorgrössen mit dem Index s und
alle Rotorgrössen mit dem Index r versehen. Der Index sp steht für Schlupf.

Statorspannungs-GS-Amplitude:
mittlere Statorwirkleistung:
Statorstrom-GS-Amplitude:
el. Statorfrequenz:
(Lastfrequenz )
el. Statorkreisfrequenz:
(Lastkreisfrequenz )
el. Rotorfrequenz:
el. Rotorkreisfrequenz:
el. Schlupffrequenz:
el. Schlupfkreisfrequenz:

(es gilt )
mech. Drehzahl:
Drehmoment:

b)Maschinenparameter

Statorwiderstand:
Rotorwiderstand:
Statorinduktivität:
Statorstreuinduktivität:
Rotorinduktivität:
Rotorstreuinduktivität:
Hauptinduktivität:
totaler Streufaktor:

Statorseitiger Streufaktor:
Rotorseitiger Streufaktor:

Polpaarzahl:

Trägheitsmoment:

Übersetzungsverhältnis:

3kW
Ps ∆, 3Ps,=

Us n, = 2 220⋅ V
Ps n, = 3000 W
I s n, = 5 A
f s n, = 50 Hz

f L f s n,≅
ωs n, = 2π f s n,⋅

ωL ωs n,≅
f r n, = 47.67 Hz
ωr n, = 2π f r n,⋅
f sp n, = 2.33 Hz
ωsp n, = 2π f sp n,⋅

f sp f s f r–=
nn = 1430 U min⁄
md n, = 17.9 Nm

Rs = 6.2 Ω
Rr = 6.1 Ω
Ls = 710 mH
Lsσ = 30 mH
Lr = 710 mH
Lrσ = 30 mH
M = 680 mH
σ = 1 M

2
Ls Lr⋅( )⁄–

= 8.27 %
σs = Lsσ Ls⁄ = 4.23 %
σr = Lrσ Lr⁄ = 4.23 %

zp = 2

J = 0.010 kg m
2⋅

ü = 1 = Ls Lsσ–( ) M⁄

= M Lr Lrσ–( )⁄
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c) Zeitkonstanten / Ansteuerung

Statorzeitkonstante:
Rotorzeitkonstante:
Taktfrequenz:
Regelfrequenz:

( )

C.2 Normierung der physikalischen Grössen

Es ist vor allem für diegrafische Darstellungder diversen Systemgrössen von
Vorteil, wenn die physikalischen Grössen einer Normierung unterzogen wer-
den. So ist es möglich, Skalierungsprobleme zu vermeiden und auch Grössen
mit verschiedenen Dimensionen (z.B. Strom [ ] und Spannung [ ]) in
einem gemeinsamen Bild darzustellen. Ebenfalls hilfreich ist dieNormierung
des Eingangsfilters, da so die praktische Angabe der realen Filterwerte unter
Benutzung von -Angaben möglich ist. Die Zeit wird nicht normiert. Das-
selbe gilt für die verschiedenen Frequenzen im System.Berechnungen
undSimulationen wurden in dieser Arbeit ohne Normierung durchgeführt.

C.2.1 Bezugsgrössen (Normierungsgrössen)

Zur Unterscheidung von physikalischen und normierten Grössen werden
erstere in der kursiven, letztere in der normalen Schriftart gekennzeichnet.
Auf individuelle Bezugsgrössen normierte Systemgrössen werden mit dem
Index i versehen (siehe auch Symbolverzeichnis auf Seite 19).

Nachfolgend sind die verwendeten Werte für die Bezugsgrössen (a) sowie
jene für die individuellen Bezugsgrössen (b) aufgeführt.

a) Bezugsgrössen

Mehreren Grössen mit derselben physikalischen Einheit ist jeweils eine
Bezugsgrösse zugeordnet. Diese Bezugsgrössen (Index B) stellen in erster
Linie einen Bezug zu den Nenngrössen (Index n) der Netzseite und zu der
Betriebsnennleistung her, für die das Umrichtersystem untersucht werden
soll.

Spannung:
Wirkleistung:

Ts = 114.5 ms
Tr = 116.4 ms
f T HW, = 9.09 kHz
f R HW, = 2.27 kHz
f R HW, f T HW, 4⁄=

A V

% t
f i

UB = UN n, = 2 230⋅ V
PB := 2000 W

2
3
--- P⋅

s n,
= 
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Scheinleistung:

Strom:

Frequenz:
Kreisfrequenz:
Impedanz:
Widerstand:
Induktivität:
Kapazität:
Flussverkettung:
mech. Drehzahl:
Drehmoment:

b) Individuelle Bezugsgrössen

Individuelle Bezugsgrössen werden sinnvollerweise nur für jene Einheiten
eingeführt, für die bereits eine andere Bezugsgrösse gleicher Dimension defi-
niert ist. Um sie voneinander unterscheiden zu können, stützen sich die hier
verwendeten individuellen Bezugsgrössen auf spezifische Maschinen-Kenn-
daten der eingesetzten ASM ab und werden mit dem Index iB versehen.

Statorspannung:
Statorstrom:
Frequenz:

C.2.2 Normierung

Bei der Normierung wird die Grösse entweder auf eine für alle Grössen mit
derselben Dimension gemeinsame Bezugsgrösse bezogen oder allenfalls
auf einen individuellen Bezugswert  normiert. Allgemein gilt:

bzw. (C.1)

Bei griechischen Symbolen wird die Unterscheidung zwischen normierten
und nicht normierten Grössen mit Hilfe der Angabe eines zusätzlichen Indi-
zes pu (vom Englischen her:“ per unit” für einheitslos) sichergestellt. Bei-
spiele dazu sind: , , u.s.w..

SB =
PB

30°±( )cos
-------------------------- = 2309.4 VA

I B =
2
3
---

SB

UB
-------⋅ = 4.73 A

f B = f N n, = 50 Hz
ωB = ωN n, = 2π 50⋅ s

1–

ZB = UB I B⁄ = 68.72 Ω
RB = ZB = 68.72 Ω
LB = ZB ωB⁄ = 218.74 mH
CB = 1 ωBZB( )⁄ = 46.32 µF
ΨB = Ψr n, = 1.6358 Vs
nB = nn = 1430 U min⁄
mB = md n, = 17.44 Nm

UiB = Us n, = 2 220⋅ V
I iB = I s n, = 5 A
f iB = f s n, = 48.7 Hz

x
XB

XiB

x x
XB
-------= xi

x
XiB
--------=

Ψr,pu ωN,pu
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Anhang D Schalthandlungen

In diesem Anhang wird anhand eines ausführlichen Beispiels der Unter-
schied in den auf die vorhandenen IGBT bezogenenAnzahl Schalthandlun-
genzwischen demeinstufigenundzweistufigen Matrixkonverter grafisch
dargelegt.

BeimzweistufigenMatrixkonverter (ZMK) wird in Figur D.1 von der bei der
ud,min-Methode beschriebenen Schaltsequenzvariante b gemäss Figur 5.22
ausgegangen und für den betrachteten Fall die in der Tabelle 2.2 definierten
stationären Schaltzustände , , , und benutzt.
Während den dargestellten Übergängen vom einen zum nächsten stationären
Schaltzustand (siehe hellgrau hinterlegte Flächen in den Figuren D.1 D.2)
findet die Stromkommutierung von einer Schalterstellung auf die nächste
statt, wie auch ausführlich anhand des Zustandsdiagramms in Figur 4.7 unter
Kapitel 4 beschrieben wird. Dabei seien die ein- und auszuschaltenden IGBT
jeweils dunkel markiert. Für die Kommutierung wird dabei das Netzspan-
nungskriterium verwendet (siehe Abschnitt 4.2.2, Seite 121). Für die GR-
Eingangsspannungen gelten die in Figur 3.2 definierten Zählpfei-
le.

Soll dereinstufigeMatrixkonverter (EMK) ebenfalls für dieud,min-Methode
für jeden Zeitpunkt dasselbe Input-Output-Verhalten zwischen der Netz-
und der Lastseite erzeugen wie der ZMK, so ist die erforderliche Schalter-
stellung der drei 3-Punkt-Umschalter und damit auch die Reihenfolge der
Schaltsequenz nach Figur D.2 eindeutig festgelegt. Daraus kann ebenfalls
nach dem Netzspannungskriterium die Ein- und Ausschaltabfolge für eine
sichere Kommutierung abgeleitet werden.

Ein Vergleich der Anzahl ein- und auszuschaltender IGBT zeigt unter zusätz-
licher Berücksichtigung derud,max-Methode, dass zur Erzeugung eines
identischen Pulsmusters am Umrichtereingang und -ausgang

• derZMK  nur8 Schalthandlungen (Tabelle 5.9) ausführt, während

• derEMK  in derselben Zeit insgesamt

• bei derud,min-Methode12 Schalthandlungen,

• und bei derud,max-Methode14 Schalthandlungen bewältigen muss.

Der ZMK weist also bei derud,min-Methode nur 67% und bei derud,max-
Methode gerade 57% der Anzahl Schalthandlungen des EMK auf.

SZ01 SZ06 SZ07 SZ12 SZ42

÷

uGRa b c0,,

t
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n

p
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c

x
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z

aba abb acc aca aaa
Zyklus 1 Zyklus 2 Zyklus 3 Zyklus 4 Zyklus 5

SZ06 SZ01 SZ07 SZ12 SZ42

Kommutierungssequenz 1,...,16 beim zweistufigen Matrixkonverter (ZMK);
Alle neu EIN- und AUS-geschalteten IGBT sind markiert.
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Figur D.1: Detaillierte Übersicht über diezyklische Schaltreihenfolgeaus-
gehend vom 1. (stabilen) Schaltzustand  bis zum 16. (tran-
sienten) Schaltzustand mitein- und auszuschaltenden IGBT
bei Schaltsequenzvariante b aus Figur 5.22 beimZMK  bei der
ud,min-Methode. Für die Kommutierung werde als Beispiel das
Netzspannungskriterium (Abschnitt 4.2.2) angewendet.
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= eingeschalteter IGBT

= neueingeschalteter IGBT

Legende: uGRab uGRa uGRb–=( ) 0>
uGRbc uGRb uGRc–=( ) 0>
uGRca uGRc uGRa–=( ) 0<

Alle neu EIN-geschalteten IGBT
sind wie folgt markiert.

Annahmen für die Vorzeichen
der verketteten GR-Eingangsspannungen

= neuausgeschalteter IGBT

SZ12 SZ42
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Analoge Reihenfolge der Schalthandlungen beim einstufigen Matrixkonverter (EMK);
Alle neu EIN- und AUS-geschalteten IGBT sind markiert.
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Figur D.2: Zyklische Schaltreihenfolgebeim EMK bei derud,min-Metho-
demit stabilen (=graue Flächen) und transienten Schaltzuständen
mit ein- und auszuschaltenden IGBT bei analoger Schaltse-
quenz wie beim ZMK.

= eingeschalteter IGBT

= neueingeschalteter IGBT

Legende: uGRab uGRa uGRb–=( ) 0>
uGRbc uGRb uGRc–=( ) 0>
uGRca uGRc uGRa–=( ) 0<

Alle neu EIN-geschalteten IGBT
sind wie folgt markiert.

Annahmen für die Vorzeichen
der verketteten GR-Eingangsspannungen

= neuausgeschalteter IGBT
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Anhang E LC-Filter

In diesem Anhang sollen Berechnungen des in Kapitel 6 behandelten LC-Fil-
ters möglichst nachvollziehbar dargelegt werden.

E.1 Berechnung der Partialbruchkoeffizienten

Dieses Unterkapitel geht auf die Berechnung der Partialbruchkoeffizienten
ein. Es bildet die Ergänzung zu Tafel 6.1, bei der die Rücktransformation des
Netzstromes und der GR-Eingangsspannung

vom Frequenz- direkt in den Zeitbereich vollzogen wird. Die Parti-
albruchkoeffizienten für den Netzstrom bzw. für die
GR-Eingangsspannung berechnen sich, indem man die in Gl. (6.28)
angesetzten Partialbrüche gleichnamig macht und dann einen Koeffizienten-
vergleich mit der ursprünglichen Gl. (6.24) durchführt. Dieses Vorgehen sei
am Beispiel des ersten Faktors für die Koeffizienten in Gl. (6.28)
gezeigt:

(E.1)

Daraus ergeben sich für jeden Grad von folgende Bedingungen, die in Form
eines linearen Gleichungssystems aufgestellt werden können:

(E.2)

Gl. (E.1) kann nun einfach z.B. mit dem Gauss’schen Eliminationsverfahren
aufgelöst werden [24]. Mit demselben Vorgehen können auch die anderen zu
lösenden Gleichungssysteme aufgestellt und mit geeigneten Mitteln wie z.B.
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MATLAB oder MAPLE gelöst werden. Die restlichen Gleichungssysteme
für die Koeffizienten des Netzstromes (Gl. (6.28), Tafel 6.1)
bzw. der GR-Eingangsspannung (Gl. (6.29), Tafel 6.1)
lauten damit:
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(E.5)

(E.6)

(E.7)

(E.8)

E.2 Eigenkreisfrequenz des ungedämpften Filters

Die Eigenkreisfrequenz des LC-Filters kann analytisch auch anders als in
Gl. (6.13) ausgedrückt werden. Dazu wird vom gewünschten Stromüberset-
zungsverhältnis nach Gl. (6.18) in Kapitel 6 ausgegan-
gen. Dort ist die gesuchte Eigenkreisfrequenz bereits in der Formel
enthalten und kann bei festgelegter Güte und bei einem ebenfalls gegebe-
nem Verhältnis bestimmt werden. Dies gelingt, indem die
Gl. (6.18) wie folgt logarithmisch geschrieben und in Dezibel mit

 angegeben wird:

=

0

ω0Q ϕiGR0( )cos

ω0
2 ϕiGR0( )cos ωNω0Q ϕiGR0( )sin–

ωNω0
2
Q ϕiGR0( )sin–

0

0 1 1

1
ω0

Q
------ p1 p2+( )–

ω0

Q
------ 0 p1p2

xu11

xu12

xu13

⋅
1

0

0

=

0 1 1

1
ω0

Q
------ p1 p2+( )–

ω0

Q
------ 0 p1p2

xu14

xu15

xu16

⋅

1

ω0

Q
------

0

=

ω0

G
IN IGR→ jωT( )

ω0
Q

G
IN IGR→ jωT( )

Gi dB, =
GIN IGR→ jωT( )

dB

Gi dB, = 20 log10 G
i

( ) 20 log10

ωT
2 ω0

2
Q

2 ω0
4

+

ω0
2 ωT

2
–( )

2
ωT

2 ω0
2
Q

2
+

--------------------------------------------------------------
 
 
 
 

⋅=⋅



- 354 -

(E.9)

Eine weitere Umformung von Gl. (E.9) ergibt dann:

(E.10)

Damit ist es möglich, eine zweifach quadratische Gleichung für aufzu-
stellen, indem der in Gl. (E.11) störende Term erster Ordnung durch

 ersetzt wird:

(E.11)

Die beiden Lösungen  von Gl. (E.11) lauten:
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folgt. Da aus physikalischen Gründen nur positive Eigenkreisfrequenzen
als Lösungen von Gl. (E.12) in Frage kommen, führt nur die eine der

beiden Lösungen von Gl. (E.11) zu einem sinnvollen Resultat:
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Nun kann mit die Eigenfrequenz in Abhängigkeit
des spezifizierten Stromübersetzungsverhältnisses (siehe Gl. (E.10)),
der Kapazität , des Widerstandes und der Taktfrequenz geschrieben
werden:

(E.15)

mit

Auf den ersten Blick scheint es widersprüchlich, dass die Eigenfrequenz
nach Gl. (E.15) des ungedämpften Eingangsfilters unter anderem vom
Widerstand , der ja gerade die Dämpfung bewirkt, abhängig ist. Bedenkt
man aber, dass derselbe Widerstand vorgängig aus dem vorgegebenen
Stromübersetzungsverhältnis bestimmt wurde, so wird klar, dass

und miteinander gekoppelt und beide über die zweite Gleichung in
(6.13) bzw. Gl. (E.11) mit der ebenfalls zuvor festgelegten Güte zusam-
menhängen.

Es kann numerisch leicht überprüft werden, dass die Eigenfrequenz
sowohl mit Hilfe der ersten Gleichung in (6.13) als auch mittels Gl. (E.15)
berechnet werden kann.

Ferner sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass die Resonanzfrequenz
bei dem gedämpften Eingangsfilter unterhalb der Eigenfrequenz

liegt ( ). Auf die analytische Herleitung der Resonanzfrequenz
wird hier verzichtet. Diese kann in [30] für ein dynamisches System 2. Ord-
nung einfach nachvollzogen werden und hängt nur gerade von der Güte

 und der Eigenfrequenz  ab:

(E.16)

Dabei stellt  die Dämpfung des Systems dar.
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Anhang F Gleichung 4. Ordnung

Mit Hilfe dieses Anhanges soll es möglich sein, eine Gleichung vierter und
damit auch dritter Ordnung lösen zu können, ohne auf spezielle mathemati-
sche Programme dafür zurückgreifen zu müssen. Dabei werden vorhandene
mathematische Methoden ohne Beweis angewendet. Diese werden hier nur
so ausführlich dargestellt, dass der Leser in der Lage ist, die Nullstellen eines
Polynoms bis vierter Ordnung selbständig bestimmen zu können.

Gegeben sei die Gleichung 4. Ordnung:

(F.1)

Elimination des -Terms

Die Unbekannte  soll durch

(F.2)

substituiert werden, um den Term dritter Ordnung zu eliminieren:

(F.3)

Daraus folgt durch Vereinfachung:

 mit den neuen Koeffizienten (F.4)

,

,

Quadratische Ergänzung der linken Seite

Das Umschreiben von Gl. (F.4) ergibt:

(F.5)

Quadratische Ergänzung des linken Terms führt auf:
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(F.6)

Einführung der unbekannten Hilfsgrösse

Nun soll auch der rechte Term von Gl. (F.6) quadratisch ergänzt werden. Zu
diesem Zweck wird im Quadrat des linken Terms die Hilfsgrösse einge-
führt mit entsprechender Korrektur auf der rechten Seite:

(F.7)

Nach den -Termen geordnet, ergibt sich:

(F.8)

Um den rechten Term in Gl. (F.8) gleichfalls als quadratischen Ausdruck auf-
fassen zu können, sei das Verschwinden der Diskriminante der rechten qua-
dratischen Gleichung für die Variable verlangt. Dafür werde also Gl. (F.8)
zuerst gleich Null gesetzt

(F.9)

und eine doppelte Nullstelle impliziert, indem die Diskriminante der Lösung
von Gl. (F.9)

(F.10)

gleich Null gesetzt wird:

(F.11)

Daraus folgt folgende Gleichung dritter Ordnung für :

(F.12)

Bestimmen der Lösung für die Gleichung dritter Ordnung in

Analog zu den Gl. (F.2) (F.3) kann zur Elimination des -Terms in
Gl. (F.12) mit Hilfe der Substitution
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(F.13)

folgende Gleichung dritter Ordnung

(F.14)

reduziert werden:

 mit den neuen Koeffizienten (F.15)

Die drei Lösungen  von Gl. (F.15) lauten:

mit

(F.16)

Mit Gl. (F.13) können dann Lösungen für die Hilfsgrösse berechnet
werden:

(F.17)

Es sollte allerdings von Fall zu Fall überprüft werden, ob alle Lösungen
zum richtigen Resultat führen. Im folgenden sei nur die Lösung weiter-
verwendet.

Einsetzen der Lösung von Gl. (F.17) in Gl. (F.10) (F.11) liefert die doppelte
Lösung für die Unbekannte :
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(F.18)

Hiermit wird die rechte Seite von Gl. (F.8) wie gewünscht zu einem quadra-
tischen Term:

(F.19)

Wurzelziehen ergibt zwei mögliche Gleichungen:

(F.20)

Daraus folgen zwei quadratische Gleichungen:

(F.21)

(F.22)

mit jeweils zwei Lösungen, also insgesamt vier Lösungen :

(F.23)

(F.24)

Substitution der Lösungen mit Hilfe von Gl. (F.2) ergibt dann
direkt die gesuchten Lösungen der Gleichung vierter Ordnung in
Gl. (F.1).
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