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Kurzfassung

Diese Arbeit beschiftigt sich mit einem drei- zu zweiphasigen Matrixumrichter zur Speisung
von kontaktlosen Energieiibertragungssystemen. Aufbauend auf einer Darlegung relevanter
Untersuchungen zur Thematik werden zunichst mogliche Resonanzanordnungen fiir kontaktlo-
se Energieiibertragungssysteme untersucht. Die Betrachtung wichtiger elektrischer Parameter
zeigt neben den Unterschieden der einzelnen Anordnungen auch, dass fiir eine auf den spei-
senden Umrichter fokussierte Untersuchung eine einfache Modellierung der drei untersuchten
Resonanzanordnungen mit Hilfe eines Reihenschwingkreises moglich ist. Als Konsequenz er-
gibt sich die Schlussfolgerung, dass sich die erzielten Ergebnisse auch fiir den Matrixumrichter

mit anderen serienresonanten Lasten anwenden lassen.

Der zweite Teil der Arbeit ist der Untersuchung des Matrixumrichters gewidmet. Basierend
auf einer theoretischen Beschreibung wird die Kombination von hochfrequenten Steuerver-
fahren — wie z.B. der Blocktaktung — und niederfrequenten Pulsmustern zur Stellung des
Oberschwingungsgehalts der Netzstrome vorgestellt. Die Ahnlichkeit des Umrichters zu einem
konventionellen Wechselrichter in H-Briickenschaltung ermoglicht anschliefend eine Betrach-
tung der Kommutierung und die Ableitung notwendiger Schaltzustéinde. Diese sind dadurch
gekennzeichnet, dass zu jedem Zeitpunkt genau eine bidirektionale Verbindung vom Eingangs-

system zu jeder Ausgangsphase besteht.

Die Funktionsweise der Kommutierung wie auch des gesamten Umrichters wird in einem
ersten Schritt simulativ belegt. Dabei wird auch das dynamische Schaltverhalten der Lei-
stungshalbleiter beriicksichtigt. Anschliefend werden an einem Laboraufbau aufgenommene
Messergebnisse vorgestellt und mit den theoretischen Ergebnissen verglichen. Der Laborauf-
bau besteht aus dem Leistungsteil des Matrixumrichters mit Eingangsfiltern und modularen
Gate-Treibern, einem DSP/FPGA-Steuerungssystem und einem kontaktlosen Energieiibertra-

gungssystem mit sekundérseitigem Gleichrichter und Last.

Zusammenfassend liefert diese Arbeit mithin einen Beitrag zur Verwendung des drei- zu
zweiphasigen Matrixumrichters als interessante Alternative zur Speisung von kontaktlosen

Energieiibertragungssystemen und anderen serienresonanten Lasten.
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Nomenklatur
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z, X komplexe Grofie

', X' Strichgrofie, auf Primérseite bezogen
x, X Vektor, Matrix

T arithmetischer Mittelwert

X Scheitelwert

X Effektivwert

Wichtige Indizes

E eingangsseitige Grofle

A ausgangsseitige Grofie

AP Grofle bezogen auf eine Ausgangsphase
L Lastgrofie

FEq dquivalente Grofle

T, V=n n-te Harmonische einer Grofle
i,k Laufindex

Mazx Maximalwert einer Grofie

Min Minimalwert einer Grofie

sim Grofle im simple inverter mode
pim Grofle im pulsed inverter mode
U spannungsbezogene Grofie

1 strombezogene Grofle

1 primérseitige Grofle

2 sekundérseitige Grofle

1,2,3 Bezeichnung der Eingangsphase
MC Matrixumrichter

N Nenngrofie

Wichtige Superscripts
s Startzustand eines Teilumrichters
z Zielzustand eines Teilumrichters

I II, IIT ... VI Intervallangabe
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A Querschnittsfliche
AcpcB,m Fléche der parasitiren Ausgangskapazitit eines Moduls
B magnetische Flussdichte
c Leitfunktion eines bidirektionalen Schalters
C Kapazitit
Cr Filterkapazitét
Cra Parasitiire Wicklungskapazitiit der primirseitigen Ubertragerspule
Cpcn Ausgangskapazitiat des Matrixumrichters
CpcB,m Ausgangskapazitit eines Moduls
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n Wirkungsgrad
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1 Einleitung

In den letzten Jahren werden zunehmend kontaktlose induktive Energieiibertragungssysteme
zur Stromversorgung verwendet. Anwendungen lassen sich insbesondere in der Fertigungsauto-
matisierung, z.B. zur elektrischen Versorgung von Bodentransportplattformen, Flurférderfahr-
zeugen, Elektrohdngebahnen, Verschiebewagen, Schubplattformen und Gepéacktransportsyste-
men finden. Auch Teile der Energieversorgung bei Reinraumapplikationen oder verschiedene
Batterieladeanwendungen werden bereits kontaktlos realisiert. Aufgrund der grofien Anzahl
der moglichen Einsatzgebiete hat sich auch eine Vielzahl von Systemen in der Praxis durchge-
setzt. Zur Losung eines der Grundprobleme der elektrischen Energieversorgung — elektrische
Energie wird zumeist nicht dort erzeugt, wo sie letztendlich bené6tigt wird — werden sie in
der Regel dann verwendet, wenn die Energieversorgung vom Erzeuger zum Verbraucher nicht
oder nur schlecht mit konventionellen Mitteln, d.h. Schleppkabeln, Leitern, Stromschienen,
Schleifringen oder d&hnlichem realisiert werden kann.

Den Vorteilen eines geringen Verschleifles, Anwendungsmoglichkeiten bei beweglichen Syste-
men, einer Potentialtrennung und grofien Robustheit gegeniiber d&ufleren Einfliissen, steht der
Hauptnachteil — die Notwendigkeit von zusétzlichen leistungselektronischen Komponenten
auf Primér- und Sekundérseite — gegeniiber. Denn im Gegensatz zu einer herkémmlichen
elektrischen Verbindung mittels Kabel, Steckkontakt etc. sind bei kontaktlosen Energieiibertra-

gungssystemen sehr viel hohere Frequenzen — verglichen mit der Netzfrequenz — erforderlich.

Die dazu notwendige Wandlung von elektrischer Energie, von Strom und Spannung in Frequenz
und Amplitude, wird mit Stromrichtern realisiert. Dabei findet in der Regel ein mehrstufiger
Wandlungsprozess statt. Oft wird ein ungesteuerter Netzgleichrichter in Briickenschaltung vom
Netz gespeist. In einem Zwischenkreis wird die Energie gespeichert und dann eine Wechsel-
grofie (Strom oder Spannung) mit stellbarer Frequenz und Amplitude erzeugt und damit ein
ein- oder mehrphasiger Verbraucher gespeist. Dieses trifft auch auf die bekannten Systeme bei
der kontaktlosen Energieiibertragung zu, kann jedoch zu einer Erhéhung von Halbleiterver-
lusten aufgrund der einzelnen Energiewandlungsschritte, zu einer oft ungiinstigen Baugrofie
und verkiirzten Lebensdauer (z.B. bei der Verwendung von Zwischenkreiskondensatoren unter
ungiinstigen Randbedingungen wie hoher Temperatur) fithren. Wird als Einspeisetopologie ein
ungesteuerter Gleichrichter verwendet, treten Stromoberschwingungen und Verzerrungsblind-

leistung auf.

Aus diesem Grund werden seit langem direkt wandelnde Stromrichtertopologien untersucht.



2 1. Einleitung

In den letzten zehn Jahren wurde dem Matrixumrichter dabei eine erhthte Aufmerksamkeit
gewidmet. Die Vorteile dieser Topologie, welche aufgrund der bevorzugten Applikation — der
Speisung von Drehfeldmaschinen (Asynchron- und Synchronmotoren) — fast ausschlielich
fiir die direkte Wandlung eines Drehstromsystems in ein anderes Drehstromsystem verwendet
wird, liegen in der Riickspeisefihigkeit, der Moglichkeit, sinusférmige Ein- und Ausgangsgrofien
auch ohne einen Zwischenkreisspeicher einzustellen und der Steuerbarkeit des Phasenwinkels

zwischen Eingangsstrom und -spannung.

1.1 Motivation der Arbeit

Aufgrund der genannten Vorteile des Matrixumrichters soll die Verwendbarkeit dieses Um-
richtertyps fiir die kontaktlose Energieiibertragung untersucht werden. Dabei werden die we-
sentlichen Unterschiede zwischen der Speisung von Drehstromverbrauchern und eines kontakt-
losen Energieiibertragungssystems Beriicksichtigung finden. So ist der Matrixumrichter eine
spannungseinprigende Topologie, wohingegen kontaktlose Energieiibertragungssysteme auch
stromgespeist betrieben werden. Daher ist es einleitend notwendig, sowohl eine detaillierte
Betrachtung von kontaktlosen Energieiibertragungssytemen, wie auch des Matrixumrichters
durchzufiihren. Basierend darauf liegt das Ziel der Arbeit in der Untersuchung eines Ma-
trixumrichters mit hoher Ausgangsfrequenz zur Speisung von kontaktlosen Energieiibertra-
gungssystemen. Dabei wird auch die Verwendbarkeit des Umrichters fiir andere Systeme mit

resonanten Lasten beriicksichtigt.

1.2 Aufbau der Arbeit

Die Arbeit gliedert sich in fiinf Teile: Ergénzend zu einer Analyse des Stands der Technik bei
kontaktlosen Energieiibertragungssystemen soll zunéchst auf gegenwértige und bereits durch-

gefiihrte Untersuchungen zum Matrixumrichter eingegangen werden.

Anschlielend werden verschiedene kontaktlose Energieiibertragungssysteme mit primérseitiger
Reihenresonanz untersucht. Die Aufmerksamkeit wird dabei vor allem auf das Verhalten bei
Kopplungséinderungen, welche z.B. aus Lageinderungen von Primér- und Sekundérsystem her-
rithren kénnen, und bei Lastdnderungen gelegt. Als Ergebnis dieses Abschnitts werden Aussa-
gen zu Vor- und Nachteilen der verschiedenen Ubertragungssysteme getroffen und dargestellt,
dass sich alle betrachteten Ubertragungssysteme prinzipiell als Reihenresonanzschwingkreis
betrachten lassen. Dieses ist von besonderer Bedeutung, weil damit fiir die Untersuchung des
Matrixumrichters als speisende Topologie von einem Reihenresonanzkreis als Last ausgegangen
werden kann. Dariiber hinaus wird gezeigt, dass sich die Ergebnisse und die Anwendbarkeit
des untersuchten Matrixumrichters auch auf andere Applikationen, wie z.B. die hochfrequente

induktive Erwdrmung, iibertragen lassen.
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Die folgenden Abschnitte widmen sich der Betrachtung des Matrixumrichters. Basierend auf
einer analytischen Beschreibung wird deutlich, dass sich der Matrixumrichter mit resonanter
Last mit einem Schwingkreiswechselrichter in Briickenschaltung mit Spannungszwischenkreis
hinsichtlich seiner Funktion und Steuerungsmoglichkeiten vergleichen lédsst. Jedoch macht der
Einsatz von drei Eingangsphasen die Verwendung verschiedener Steuer- und Modulationsver-
fahren, welche fiir die Reduzierung der Oberschwingungen der Eingangsstrome und fiir die

Regelung der Ausgangsspannung bendtigt werden, notwendig.

Die Beherrschung der Kommutierung ist ein Hauptproblem beim Matrixumrichter und stellt
auch fiir den Matrixumrichter mit resonanter Last eine technische Herausforderung dar. Mit
Hilfe der vorangegangen Untersuchungen wird im Abschnitt [l ein Kommutierungsverfahren
vorgeschlagen und die Funktionsweise mittels Simulationen untersucht. Die Ergebnisse werden
mit dem anschlieffend vorgestellten Prototypen des Matrixumrichters im néchsten Abschnitt
experimentell nachgewiesen. Es werden simulierte und gemessene Verlaufe der Kommutierung
verglichen und Messergebnisse des Matrixumrichters fiir verschiedene Arbeitspunkte vorge-
stellt.

Abschlielend werden die wichtigsten Ergebnisse der Arbeit zusammengefasst und ein Ausblick
auf weiterfithrende Arbeiten, Optimierungsanséitze und die Perspektiven des Matrixumrichters

mit resonanter Last gegeben.






2 Grundlagen — Stand der Technik

2.1 Die kontaktlose Energieiibertragung

Bereits seit léngerem ist die kontaktlosen Energieiibertragung Gegenstand von Forschungs- und
Entwicklungsarbeiten sowohl in der Wissenschaft als auch in der Industrie. Ziel der Bemiithun-
gen ist die Ubertragung elektrischer Energie mit einer verschleiBfreien, kabellosen Verbindung,
welche einen Einsatz fiir bewegliche Systeme ermdoglicht. Konventionelle Losungen setzen auf
Schleifkontakte z.B. bei elektrischen Maschinen, auf bewegliche Verbindungen wie Schleppka-
bel bei Werkzeugmaschinen und in der Automatisierungstechnik sowie auf Steckverbindungen
bei anderen Systemen z.B. der Ladung von Batteriefahrzeugen. Verwendet man hingegen das
magnetische Feld als Ubertragungsmedium, kann ein GroBteil der Einschrinkungen und Nach-

teile herkommlicher Losungen vermieden werden. Dies betrifft:
e Kontaktverschleifl
e Kontaktiibergangswiderstéinde
e begrenzte Bewegungsgeschwindigkeiten und -beschleunigungen
o frei zugéngliche, spannungsfithrende Kontaktstellen

Zugleich wird eine galvanische Trennung von Quelle und Last erreicht. In [I] werden die zwei
moglichen Anordnungen zur kontaktlosen Energieiibertragung — kapazitiv und induktiv —
vorgestellt und verglichen. Die induktive kontaktlose Energieiibertragung basiert auf einer ma-
gnetischen Kopplung und wird aufgrund einer wesentlich hoheren Energiedichte w favorisiert.
Daher beschéftigen sich der wesentliche Teil aller Arbeiten [2HI3] ausschlielich mit verschiede-
nen Anwendungen der induktiven kontaktlosen Energieiibertragung. Auch im Rahmen dieser
Arbeit wird die induktive Energieiibertragung betrachtet. Aufgrund der Vorteile der indukti-
ven kontaktlosen Energieiibertragung ergibt sich eine Vielzahl von Einsatzmoglichkeiten begin-
nend bei der elektrischen Zahnbiirste, iiber Ladesysteme fiir medizinische Implantate bis zur
Versorgung von Reinraumapplikationen, Bodentransportplattformen, Elektrofahrzeugen und
Robotern.



6 2. Grundlagen — Stand der Technik

2.1.1 Systemstruktur

Kern des induktiven kontaktlosen Ubertragungssystems ist die transformatorische Magnet-
kreisanordnung, bzw. der Ubertrager, denn die Energie wird iiber ein hochfrequentes Magnet-
feld iibertragen. Dieses wird mit einer Primérspule erzeugt und durchsetzt auch die Sekun-
dérspule. Die dort induzierte Spannung treibt dann einen Strom durch die Last an. Abbil-

dung 23 stellt den Aufbau eines induktiven kontaktlosen Ubertragungssystems dar.

i, f iy, f
I Gtrom- bzw. Filter,
oder — — — Last
3~, —Spannungsquelle ggf. Steller

I ]
schwache Kopplung Ubértrager

Abbildung 2.1: schematische Darstellung eines kontaktlosen Ubertragungssytems

Primér- und Sekundérspule werden auf getrennte Kerne (meist Ferrite) gewickelt oder kernlos
ausgefiithrt. Aufgrund des fehlenden geschlossenen ferromagnetischen Kerns ist der Kopplungs-
faktor k& (vgl. S.[I0) deutlich geringer als bei einem Transformator und kann bis auf k£ = 0,01
sinken. Er ist nicht nur von der Geometrie des Ubertragungssystems, den verwendeten Ma-
terialien (z.B. Ferriten), sondern auch vom Abstand zwischen Primér- und Sekundérseite ab-
hingig. Bisher wurden Systeme mit Luftspalten von wenigen Milimetern [8] bis hin zu zwei
Dezimetern [I4] realisiert. Die geringe Kopplung des Ubertragungssystems duBert sich elek-
trisch gesehen in groflen Streuinduktivitidten Ly,1, Lyo. Es tritt ein hoher Blindleistungsbedarf
auf und es ist daher notwendig, die Streuinduktivititen mit Kapazitdten zu kompensieren. Die
Eigenschaften des Ubertragungssystems werden durch die KompensationsmaBnahmen stark
beeinflusst, welches in Abschnitt [3] detailliert untersucht wird. Bereits in [I] wird festgehalten,
dass die Ubertragungsfrequenz des Systems entscheidend ist und moglichst hoch gew#hlt wer-
den sollte, um einen groBen Wirkungsgrad zu erzielen und die Ubertragungsanordnung in der
BaugroBe zu begrenzen. Es wurden Ubertragungssysteme mit Frequenzen bis f < 120kHz rea-
lisiert und damit Wirkungsgrade von bis zu n = 96% [4] erreicht. Limitierend wirken sich die zu
erreichenden Schaltfrequenzen der Leistungshalbleiter, Ummagnetisierungsverluste im Uber-
trager und ohmsche Wicklungswidersténde infolge von Stromverdréingung (Skineffekt) aus. Die
zur Speisung notwendigen Strome bzw. Spannungen kénnen nicht direkt dem Wechsel- oder
Drehstromnetz entnommen werden. Sie miissen mit leistungselektronischen Schaltungen (vgl.
Abb. 2.2]) erzeugt werden. Die hohere Komplexitit stellt einen entscheidenden Nachteil im
Vergleich zu den konventionellen Systemen dar, insbesondere weil bisherige Schaltungskonzepte

(vgl. ZZILT)) mit einer doppelten Energiewandlung auf der Primiérseite arbeiten.

Die im Rahmen dieser Arbeit durchgefiithrte Untersuchung eines hochfrequenten Matrixum-
richters soll an diesem Punkt ansetzen und eine Alternative fiir die Speisung induktiver kon-

taktloser Energietibertragungssysteme aufzeigen.
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Primarseite Sekundarseite

Y — [ v —

. Gleichrichter,
U qlelCh' W.echsel— Ubertrager Filter Re luR
richter richter i
Steller

Strom- bzw.
Spannungsquelle

Abbildung 2.2: schematische Darstellung eines kontaktlosen Ubertragungssytems mit primérseitiger
Energiewandlung in zwei Schritten

Ubertragerarten

Fiir den Ubertrager haben sich in Abhiingigkeit von der Applikation verschiedene Typen be-

wéhrt. Diese lassen sich in zwei Gruppen einteilen [15]:
e Linienleiteranordnungen
e Ringspulenanordnungen

Beide Gruppen unterscheiden sich vor allem in der Bauform des primérseitigen Ubertragers.
Das Design des sekundérseitigen Abnehmers variiert zwar, jedoch nur in kleinerem Mafle. Als
primirseitige Ubertrager haben sich Linienleiteranordnungen vor allem fiir den Einsatz bei
translatorischen Bewegungen, wie der Versorgung von Bodentransportplattformen, Elektro-
héngebahnen und der Ladung von Batteriefahrzeugen, bewéahrt. Meist wird die Leistung von
mehreren sekundéren Abnehmern abgegriffen. Die Leiterschleifenlénge der Primérseite kann
bis 100 Meter und noch dariiber betragen [5]. Wichtig ist es, die Fliche der Leiterschleife
zu minimieren, um eine moglichst geringe Streuinduktivitét zu gewihrleisten [I]. Dieses ist
jedoch nur eingeschriinkt moglich. Aus diesem Grund werden bei langen Linienleiteranordnun-
gen mehrere Kompensationskondensatoren entlang der Stecke in Parallelschaltung angeordnet.
Zur Erzielung hoher Leiterstrome wird eine stromeinprigende Topologie mit Stromzwischen-
kreis auf der Primérseite verwendet [5L[16].

Ringspulenanordnungen werden z.B. bei rotatorischen Anwendungen, wie der Ubertragung von
Energie auf bewegliche Wellen und auf Robotergelenke verwendet. Die Anordnungen bestehen
meist aus zwei Ferrit-Halbschalen mit Primér- bzw. Sekundérwicklung, welche mit einem gerin-
gen Abstand zueinander entweder radial oder axial angeordnet sind [T8T2,T7[I8]. Sie zeichnen
sich auch dadurch aus, dass in der Regel nur ein sekundérseitiger Abnehmer vorhanden ist.
Dies beeinflusst das Verhalten des Systems und die Anforderungen auf der Primérseite. Im
stationiiren Betrieb muss z.B. nicht davon ausgegangen werden, dass sich die Ubertragungs-
parameter dndern, weil ein sekundirer Abnehmer den Linienleiter verldsst. Auch ist die zu

iibertragende Leistung geringer, es kann mit wesentlich kleineren Strémen gearbeitet werden.
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Moégliche Stromrichtertopologien

In Abhéingigkeit der Applikation werden verschiedene primérseitige Stromrichtertopologien

verwendet:
a) I-Umrichter (stromeinprigend)
b) U-Umrichter (spannungseinprigend)

Bei beiden Topologien ist ein netzseitiger, einphasiger oder dreiphasiger Gleichrichter notwen-
dig, wie in Abbildung 2.3l dargestellt. Ist Energieriickspeisung gefordert, miissen antiparallele
Briickenschaltungen in Form eines Umkehrstromrichters oder als selbstgefiihrte Briickenschal-
tungen verwendet werden. Sowohl fiir den U-Umrichter als auch den I-Umrichter bieten sich
als mogliche Schaltungsvarianten jeweils Halb- und Vollbriicke (H-Briicke) an. In [2] wird
die Halbbriickentopologie des I-Umrichters aufgrund einer notwendigen stromkompensierten
Drossel und der doppelten Belastung der Halbleiter (beziiglich zu blockierender Spannung
und Verlusten) als Variante ausgeschlossen. Im Gegensatz zum I-Umrichter ergeben sich beim
Einsatz einer Halbbriicke fiir den U-Umrichter die Vorteile von geringeren Durchlassverlusten
und einer Reduzierung der notwendigen Treiberbaugruppen aufgrund der geringeren Anzahl
von Bauelementen. Um die Ausgangsleistung der H-Briicke bei gleicher Ubertrageranordnung
zu erzielen, ist eine Verdopplung der Zwischenkreisspannung up notwendig. Nachteilig wirken
sich dann die benotigte hohere Spannungsfestigkeit der Leistungshalbleiter und der auf einen
grofleren Wechselanteil zu dimensionierende Zwischenkreis [I] aus. Daher wird auch fiir den
U-Umrichter die H-Briicke bevorzugt verwendet.

Wie aus AbbildungZ3 ersichtlich wird, benstigt der I-Umrichter im Vergleich zum U-Umrichter
Schalter, die aus einer Serienschaltung vorhandener Bauelemente (z.B. Diode und IGBT) zu-
sammengesetzt werden miissen. Ein Vergleich der verschiedenen Topologien wurde in [I1 2]
durchgefiihrt. Die Autoren kommen zu dem Ergebnis, dass lediglich fiir grofie Strome ein I-
Umrichter verwendet werden sollte, weil die Strombelastung der Leistungshalbleiter bei dieser
Topologie kleiner ausfillt. Fiir den U-Umrichter sprechen die geringeren Oberschwingungen
und die gute Verfiigbarkeit von diskreten Schaltern mit integrierter Freilaufdiode. I-Umrichter
werden iiblicherweise ausschlieBlich zur Speisung kontaktloser Ubertragungssysteme mit Li-
nienleitern und héheren Primérstromen (i = 20...100 A) verwendet. Fiir die in dieser Arbeit
zum Ziel gesetzte Ubertragungsleistung von P, < 1 kW bei f = 100 kHz auf einen sekundiren
Verbraucher werden hauptséchlich spannungseinprigende U-Umrichter mit Gleich- und Wech-
selrichter eingesetzt. Da auch der Matrixumrichter eine spannungseinprigende Topologie ist,
konnte er prinzipiell fiir die Speisung kontaktloser Energieiibertragungssysteme verwendet wer-

den [2]. Dieses soll in der vorliegenden Arbeit analysiert werden.

2.1.2 Ersatzschaltbild und -elemente

Fiir die Analyse des Gesamtsystems ist es erforderlich, das elektrische Verhalten des induktiven

Ubertragungssystems zu beschreiben. Der Ubertrager wird als Ringspulenanordnung — beste-
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Abbildung 2.3: Mogliche Einspeisestromrichter fiir induktive kontaktlose Energietibertragungssyste-
me, a) I-Umrichter als H-Briicke mit Stromzwischenkreis und b) U-Umrichter als H-Briicke mit Span-
nungszwischenkreis

hend aus einer Primérspule und einer Sekundérspule — angenommen. Aus der Uberlagerung

der magnetischen Fliisse (Herleitung im Anhang [AT]) folgt

. Ny -
diy d <Z1 + WIZQ)
= Lyg—+Lygy———F——= 2.1
u1 ol +Lpg 7t (2.1)
. . Ny
N N 2 &dz d (Zl + *Zz)
My = () LM, al (2.2)
Ny Ny dt dt

und damit das in Abbildung[2.4]dargestellte T-Ersatzschaltbild mit je einer Streuinduktivitét

auf der Primér- und der Sekundéirseite.

Abbildung 2.4: Elektrisches Ersatzschaltbild des Ubertragungssystems

Unter Beriicksichtigung des Ubersetzungsverhéltnisses n = Ny /Ny kinnen alle Grofen auf die
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Primérseite bezogen werden. Dieses wird allgemein durch Strichgrofien gekennzeichnet.

i = %2 (2.3)
uh = nug (2.4)
und gilt auch fiir die Eigeninduktivitdt Lo der Sekundérspule.
b =n%Ly (2.5)
Die Hauptinduktivitit Ly ldsst sich auf die Gegeninduktivitiat M zuriickfithren:
Ly =nM (2.6)

Die Streuinduktivititen des Ubertragungssystems Ly, Lyo konnen mit Hilfe der Eigeninduk-

tivitdten und der Gegeninduktivitdt berechnet werden:

Lo‘l = Ll —nM = Ll - LH (27)
1 1
Ly = Ly—~-M=1Ly——Lpy (2.8)
n n
bzw.
Lo =nLyy =n?Ly —nM =Ly — Ly (2.9)

Grofle Streuinduktiviéten fithren zu hoheren Spannungsabfillen, einem geringeren Sekundér-
strom s und einer kleinen sekundérseitigen Leistung. Optimierungsansitze miissen daher bei

der Kompensation der Streuinduktivitéten ansetzen (siehe Abschnitt [3]).

Um die Ubertragungseigenschaften von der GroBe der Streu- und Hauptinduktivititen un-

abhingig beschreiben zu kénnen, ist die Einfiihrung des Kopplungsfaktors k£ sinnvoll.

M

k p—
vVLiLs

(2.10)

Eine Anderung von k driickt somit eine Anderung der magnetischen Kopplung aus. Die Ursache
der Kopplungsinderung kann z.B. in einer Anderung der Lage der Spulen oder der Verinderung
der Eigeninduktivitdten liegen. Aus (Z7) bis ([ZI0) ergibt sich weiterhin:

LH :nkv L1L2 (211)
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Lo’l = L1 — nk‘\/ L1L2 (212)
1

Lyo =Ly — Ek\/LlLQ (2.13)

Lo =n*Ly —nk\/LiLo (2.14)

Damit ist eine elektrische Beschreibung des Ubertragungssystems gegeben. Mit Hilfe des T-
Ersatzschaltbilds, der Eigeninduktivititen der Primér- und Sekundirspule, des Ubersetzungs-
verhéltnisses und des Kopplungsfaktors ist es moglich, das Klemmenverhalten, die Eingangsim-
pedanz Z, und das Verhiltnis von Ausgangs- zu Eingangsspannung zu bestimmen. Dieses
ist auch fiir die qualitative Untersuchung des Betriebsverhaltens der speisenden Stromrich-
tertopologie von Bedeutung. Die Induktivititswerte und der Kopplungsfaktor lassen sich je
nach Ubertragungsanordnung rechnerisch, messtechnisch oder mittels FEM (Finite Elemente
Methoden) [14] bestimmen.

2.2 Der Matrixumrichter — Topologie und Aufbau

Der Matrixumrichter stellt eine Weiterentwicklung des selbstgefiihrten Direktumrichters dar,
welcher im englischen Sprachgebrauch auch als Forced-Commutated Cycloconverter bezeich-
net wird. Frithe Untersuchungen zu dieser Topologie wurden bereits 1970 [19], bzw. 1976 [20]
veroffentlicht. Mit den damals vorgestellten Modulationsprinzip des Unrestricted Frequency
Changer (UFC) konnten bereits Ausgangsspannungen mit einer hoheren Frequenz als die der
Eingangsspannungen (f4 > fg) erzeugt werden, wihrend beim Slow Switching Frequency
Changer (SSFC) die Ausgangsfrequenz kleiner oder gleich der Frequenz der Eingangsspannun-
gen ist (fa < fg). Die Notwendigkeit von bidirektionalen Schaltern schrénkte die Entwicklung
des Matrixumrichters lange Zeit ein. Wurden in den frithen Arbeiten noch Thyristoren in
Antiparallelschaltung verwendet, gewann durch die Einfiihrung von Leistungstransistoren die
Entwicklung des Matrixumrichters zunehmend an Interesse [21,22]. Der entscheidende Nachteil
des SSFC und des UFC — die Erzeugung grofler Oberschwingungen niedriger Ordnung sowohl
des Eingangstromes als auch der Ausgangsspannung [23] — wurde erst mit der Einfithrung
eines neuen Modulationskonzeptes in [24H26] gelést. Dort wurde der Leistungsteil des Um-
richters als Schaltermatrix vorgestellt und damit der Name ,,Matrixumrichter” erstmals einge-
fithrt. Obwohl der Focus der Arbeiten schon damals auf Drehstromanwendungen insbesondere
zur Speisung drehzahlverénderlicher Drehstromantriebe lag, lassen sich Matrixumrichter mit
mindestens drei Eingangs- und einer beliebigen Anzahl Ausgangsphasen realisieren. Die Vor-
raussetzung von mindestens drei Eingangsphasen ergibt sich aus der Forderung nach sowohl

in Amplitude wie auch Frequenz stellbaren Ausgangsspannungen. Der drei- zu dreiphasige
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Matrixumrichter — im folgenden auch klassischer Matrixumrichter genannt — ist in seiner
von Alesina und Venturini vorgestellten Schaltung in Abbildung dargestellt.

Ausgangsphase (k)
Eingangsphase
P/ (1) (1) (2) 3)
T T S
) @) —Ksm —@1,2 —@1,3

T 1S T
Ugs (2) ._/82,1 ._KSZZ »—KSZ,S

L\_— ©) v —1/33,1 _1/33,2 —Kgls,a
\E/A Ias

Abbildung 2.5: Drei- zu dreiphasiger Matrixumrichter (idealisierte Topologie)

Obwohl bis zum heutigen Zeitpunkt die bidirektionalen Schalter aus einzelnen Leistungshalblei-
tern aufgebaut werden miissen, war die Einfithrung der Modulationstechnik die Basis fiir die
Weiterentwicklung des Matrixumrichters, denn damit konnten erstmalig die wesentlichen Vor-
teile dieser Topologie genutzt werden, womit der Matrixumrichter auch zu einer interessanten
Alternative zum Spannungszwischenkreisumrichter (bzw. Frequenzumrichter) avancierte. Aus-
gehend vom klassischen Matrixumrichter (Abb. 2]) soll in diesem Abschnitt zunéchst auf die
Realisierung der bidirektionalen Schalter, weitere Topologien des Umrichters selbst und auf

bekannte Steuerverfahren eingegangen werden.

2.2.1 Einsatz von Leistungshalbleitern als bidirektionale Schalter

Die zum Aufbau des Matrixumrichters bené6tigten bidirektionalen Schalter stehen als monoli-
thische Bauelemente nicht zur Verfiigung. Die Forderung nach einer Steuerung des Stromflusses
in beide Richtungen mit gleichzeitiger Sperrfihigkeit hoher Spannungen in beiden Richtungen
muss daher iiber die Kombination verschiedener einzelner unidirektionaler Bauelemente er-
fiillt werden. Dafiir kommen theoretisch alle abschaltbaren Halbleiterbauelemente einschliefilich
IGBTs, MOSFETSs, GTOs oder Bipolartransistoren in Kombination mit Dioden in Frage. Die
speziellen Randbedingungen grenzen die moglichen Bauelementtypen jedoch praktisch stark
ein. Bipolartransistoren bendtigen eine deutlich aufwendigere Ansteuerung als Halbleiter mit
MOS-Gate. Aufgrund der notwendigen groflen Basisstrome und der Einschrinkungen beziig-
lich der Schaltgeschwindigkeit wurde der Bipolartransistor vom Markt der Leistungshalblei-
terbauelemente verdriingt. Ahnliche Nachteile weist auch der abschaltbare Thyristor (GTO)
auf. Insbesondere zum Abschalten werden hohe negative Gatestrome benétigt, die Ansteuer-
schaltungen sind wiederum sehr aufwendig. Heute werden GTOs lediglich noch im Bereich

sehr hoher Strome (kA-Bereich) verwendet. Spannungsgesteuerte Mos-Bauelemente wie der
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MOSFET (Metal Oxyd Semiconductor Field Effect Transistor) und IGBT (Insulated Gate
Bipolar Transistor) hingegen kénnen mit geringem Leistungsbedarf geschaltet werden und

stellen daher die am meisten verwendeten abschaltbaren Leistungshalbleiterbauelemente dar.

MOSFETSs

MOSFETSs nutzen als unipolare Bauelemente ausschliefSlich Majoritatstrager fiir die Strom-
fithrung in Vorwéartsrichtung. Man unterscheidet zwischen Verarmungs- und Anreicherungsty-
pen. In der Leistungselektronik werden iiberwiegend n-Kanal-Anreicherungstypen verwendet.
Durch Anlegen einer Gate-Source-Spannung Ugg werden die zwei n-Schichten durch eine In-
version der p-Schicht verbunden (sieche Abb. [2.6]). Ein Stromfluss zwischen Drain und Source
ist damit moglich. Bisherige MOSFETSs (zumeist vertikale DMOS oder auch Trench MOS)
haben allerdings den Nachteil eines mit der Nenn-Sperrspannung stark ansteigenden Ein-
schaltwiderstandes Rpgson. Ursache dafiir ist der Widerstand R.,; der relativ niedrig dotierten
n~-Mittelschicht, die insbesondere fiir die Erlangung hoéher Sperrspannungen notwendig ist.
Nach [27], [28] wichst R.p; mit mehr als dem Quadrat der Sperrspannung, nédmlich mit Ug/;

an.

Gate Source

Source-Metallisierung

— Gate-Oxid/Randpassivierung

. U Ut Randabschluf (p Guardring)
n

p-Wanne
# 1
|

+

S ——n

_ Drain-Metallisierung

Drain

Abbildung 2.6: MOSFET: Schaltzeichen (links); schematischer Schnitt eines vertikalen DMOS Tran-
sistors (rechts)

Mit Einfithrung der ladungskompensierten MOSFETs (z.B. COOL MOS®) konnte dieses
Problem jedoch gel6st werden. Durch Einbringung weiterer p-leitender Bereiche kann die Leit-
fihigkeit des n~ Driftgebietes deutlich erhtht werden [28]. Die Folge ist ein nunmehr linearer
Anstieg von Ry [29] und damit auch des gesamten Durchlasswiderstandes. Trotz dieser signifi-
kanten Verbesserungen und der hervorragenden dynamischen Eigenschaften kénnen MOSFETSs
nicht fiir Anwendungen mit Sperrspannungen von 900 — 1200 V und hoher bei gleicher Silizi-
umfliche mit IGBTs konkurrieren. Hauptgrund ist der hohere Durchlassspannungsabfall bei
gleicher Sperrspannungsfestigkeit und die eher schlechten Eigenschaften der in der MOSFET-

Struktur enthaltenen Inversdiode.
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IGBTs

IGBTs stellen derzeit fiir einen Spannungsbereich zwischen 600 V und 6,5 kV das bevorzug-
te Bauelement dar. Sie vereinen die Vorteile einer leistungsarmen Ansteuerung mit niedrigen
Durchlassspannungen und der Fihigkeit, auch fiir hohe Spannungen einsetzbar zu sein. Ab-
weichend vom MOSFET ist die kollektorseitige n™-Schicht durch eine p-Schicht ersetzt. Ab-
bildung 2.7 stellt den schematischen Aufbau eines NPT-IGBTs (Non Punch Through) dar.

Gate Emitter

Emitter-Metallisierung

— Gate-Oxid/Randpassivierung
— Randabschluf$ (p Guardring)

p
Kollektor-Metallisierung

Kollektor

Abbildung 2.7: IGBT: Schaltzeichen (links); schematischer Schnitt eines vertikalen IGBTs mit NPT-
Struktur (rechts)

Bei Anlegen einer positiven Gatespannung bildet sich in Analogie zum MOSFET ein n-leitender
Kanal, welches in Verbindung mit einer positiven Kollektor-Emitter-Spannung Ugg zu ei-
nem Elektronenfluss zum Kollektor fithrt. Zusétzlich werden beim Eintreten der Elektronen
in die p-Schicht positive Ladungstriger (Lochern) in die n-Schicht injiziert. Durch die erhéhte
Ladungstrigerdichte kommt es zu einer Verringerung des Widerstandes der Mittelzone, ih-
re Leitfahigkeit wird moduliert [27]. Im Gegensatz zum MOSFET miissen beim Ausschalten
allerdings die Mehrheit der injizierten p-Ladungtriager in der n~-Mittelzone rekombinieren.
Daher weicht insbesondere das Ausschaltverhalten von IGBTs von demjenigen von MOSFET's
durch das Auftreten eines Tailstroms ab. Insbesondere beim harten Ausschalten weisen IGBTs
deutlich hohere Verluste auf.

Zusitzlich zu der bereits in Abbildung 27 dargestellten NPT-Struktur, werden auch PT-
IGBTs (Punch Through) verwendet. Sie unterscheiden sich durch die Schichtstruktur, den
Feldverlauf und das Herstellungsverfahren. Die beim PT-IGBT eingefiigte hochdotierte n*-
Schicht (vgl. Bild [2.8]) nimmt ein grofien Teil des elektrischen Feldes auf, es entsteht daher
ein trapezférmiger Feldstidrkeverlauf. Das Bauelement kann diinner ausgelegt werden. Unter-
schiede ergeben sich auch beim Verlauf des Tailstromes. Aufgrund der kiirzeren Mittelzone
und einer niedrigeren Ladungstrigerdichte am Emitter [27] ist der Tailstrom eines PT-IGBT's
kiirzer, aber dafiir hoher als der eines NPT-IGBTs. Mit der Einfithrung von Trench-Strukturen
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Abbildung 2.8: IGBT: Schaltzeichen (links); schematischer Schnitt eines vertikalen IGBTs mit PT-
Struktur (rechts)

und der Kombination von PT- und NPT-Eigenschaften als Fieldstop-IGBTs sind weitere tech-
nische Fortschritte erzielt wurden. Fieldstop-IGBTs weisen eine dhnliche Feldverteilung wie
PT-IGBTs auf, werden jedoch aus einem homogenen Wafer und nicht wie PT-IGBTs aus ei-
nem p-Substrat mit n-Epitaxieschicht hergestellt [27].

Fiir den Matrixumrichter von besonderer Bedeutung ist jedoch die Entwicklung von riickwérts-
sperrfahigen IGBTs, weil sich damit auch die geforderten bidirektionalen Schalter aufbauen
lassen (vgl. Abschnitt 2Z22.0] Seite [[7). Der erstmals in [30] und [3I] vorgestellte riickwérts-
sperrende IGBT ist in Abbildung dargestellt. Die Einbringung einer Trenndiffusion, die
den pn-Ubergang am Kollektor bis an die Oberfliche bringt und abschlieft, erméglicht, dass
der pn-Ubergang Sperrspannungen wie eine normale Diode aufnehmen kann [32]. Der riick-
wiértssperrfahige IGBT ist ein NPT-Typ und bringt damit auch den Nachteil eines langeren

Tail-Stromes beim harten Ausschalten mit sich.

Gate Emitter

Emitter-Metallisierung

Gate-Oxid/Randpassivierung

c Y RandabschluB (p Guardring)
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Kollektor

Abbildung 2.9: Riickwértssperrender IGBT: Schaltzeichen (links); schematischer Schnitt eines verti-
kalen riickwértssperrenden IGBTs mit NPT-Struktur (rechts)
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Anordnungsmoglichkeiten der unidirektionalen Schalter

Fiir die Betrachtung moglicher Anordnungen von unidirektionalen Schaltern zum Aufbau bi-
direktionaler Schalter soll im Folgenden — aufgrund der bereits genannten Vorteile — nur der
IGBT Beriicksichtigung finden. Es ergeben sich je nach Anforderung und IGBT-Typ verschie-
dene Moglichkeiten/Konfigurationen.

Zusitzlich zu den oft gewiinschten Freiheitsgraden (Steuerung des Stromflusses in beide Rich-
tungen) miissen bei der Auswahl der Schalteranordnung weitere Randbedingungen beriicksich-

tigt werden:
e Minimierung der Zahl der verwendeten Bauelemente zur Kostenreduktion

e Minimierung der auftretenden Verluste, insbesondere der Durchlassverluste durch Ver-

meidung von Serienschaltungen

e Minimierung der notwendigen potentialgetrennten Ansteuerversorgungen

Bidirektionaler Schalter ohne Richtungssteuerung — Diodenbriicke mit IGBT
Mit dem nachfolgend in Abbildung a) dargestellten Schalter — bestehend aus einer
Gleichrichterbriicke in Kombination mit einem IGBT — lassen sich lediglich die zwei Schalt-
zustédnde nicht leitend (Zustand I) und bidirektional leitend (Zustand II) realisieren. Eine
Richtungssteuerung des Stromes ist nicht moglich, jedoch ist sie auch nicht fiir jeden Anwen-
dungsfall notwendig. Da der Strom unabhéngig von der Richtung immer iiber zwei Dioden und
den IGBT flieen muss, kann bei diesem bidirektionalen Schalter von hohen Durchlassverlu-
sten ausgegangen werden. Weil sich das Emitterpotential an allen Schaltern (bei Aufbau des
Umrichters in klassischer Matrixform mit m Eingangsphasen und n Ausgangsphasen) unter-
schiedlich einstellt, ergibt sich die Anzahl der notwendigen potentialgetrennten Ansteuerver-

sorgungen x p,; nach:
Tpot = MN (2.15)

Es sind damit fiir den klassischen Matrixumrichter neun potentialgetrennte Ansteuerversor-

gungen notwendig.

Bidirektionaler Schalter mit Richtungssteuerung — Serienanordnung von zwei
IGBTs Wird ein bidirektionaler Schalter aus zwei IGBTs mit antiparallelen Dioden aufge-
baut, ist eine selektive Steuerung des Stromflusses moglich. Die Serienschaltung kann, wie in
Abbildung 210 b) und c) dargestellt, insoweit variieren, dass entweder die Emitter (Common-
Emitter-Schaltung, CES) oder die Kollektoren (Common-Collector-Schaltung, CCS) auf glei-
chem Potential liegen. In beiden Féllen werden antiparallele Dioden benutzt und es gibt hin-
sichtlich der Fahigkeit, den Strom in beide Richtungen zu fithren und Spannungen in beide
Richtungen zu sperren, keinen Unterschied. Ebenso kommen bei beiden Anordnungen nor-

male IGBTs zum Einsatz. Die Durchlassverluste sind aufgrund des Stromflusses durch einen
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Abbildung 2.10: Autbaumdglichkeiten bidirektionaler Schalter mit Schalttabelle: a) ohne Richtungs-
steuerung, b) und c) Serienanordnung herkémmlicher IGBTs, d) Antiparallelschaltung riickwértssperr-
fdhiger IGBTs

IGBT und eine Diode geringer, als die einer Diodenbriicke mit IGBT. Dahingegen ergibt sich
bei der Anzahl der notwendigen potentialgetrennten Ansteuerversorgungen ein Unterschied.
Fiir die CES sind nach Gleichung (2.I5) im Fall eines klassischen Matrixumrichters neun An-
steuerversorgungen notwendig. Bei der CCS haben die Emitter entweder das Potential der
Eingangs- oder der Ausgangsspannungen. Es ist eine reduzierte Anzahl an potentialgetrennten

Ansteuerungsversorgungen notwendig.
Tpot =m—+mn (2.16)

Die Verwendung von bidirektionalen Schaltern auf Common-Collector-Basis reduziert fiir den

klassischen Matrixumrichter die Anzahl der Ansteuerungsversorgungen xp,; auf sechs.

Bidirektionaler Schalter mit Richtungssteuerung — Antiparallelschaltung von zwei
riickwértssperrfihigen IGBTs Gleiches lisst sich bei der Parallelschaltung von zwei riick-
wirtssperrfihigen IGBTs erreichen. Auch hier lisst sich zp, nach ([ZI0) bestimmen. Der
Einsatz von Dioden entféllt jedoch (vgl. Abb. d)); eine weitere Verringerung der Durch-
lassverluste ist erreichbar. Aufgrund der vier méglichen Schaltzusténde ist eine Richtungssteue-
rung des Stromes gegeben. Fiir Anwendungen mit mittleren Schaltfrequenzen stellt daher der
Aufbau der bidirektionalen Schalter mittels Antiparallelschaltung mit riickwértssperrfihigen

IGBTs die sinnfélligste Variante dar [33]. Jedoch ist zu beriicksichtigen, dass abhéngig von
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Stromhohe und Schaltfrequenz die Schaltverluste der Bauelemente grofler als die Leitverluste
sein kénnen und sich dann aufgrund der NPT-Struktur Nachteile in der Verlustleistungsbilanz,
bezogen auf eine Common-Collector-Schaltung, ergeben. Dann wire die Verwendung von PT-
IGBTs in einer CCS vorzuziehen.

Zusammenfassend sind in Tabelle [2.T]der Bauelementebedarf und die Anzahl der notwendigen
Ansteuerversorgungen fiir die verschiedenen Mdoglichkeiten des Aufbaus eines bidirektionalen
Schalters dargestellt.

Tabelle 2.1: Gegeniiberstellung der verschiedenen Mdéglichkeiten des Aufbaus eines bidirektionalen
Schalters

Variante Anzahl | Anzahl Anzahl Ansteuerversorgungen
IGBTs | Dioden | 3 x 3 Matrixumrichter ‘ 3 x 2 Matrixumrichter
Diodenbriicke 1 4 9 6
CEC 2 2 9 6
CCC 2 2 6 5
antiparallel 2 - 6 5

2.2.2 Schaltungstopologien

Der klassische Matrixumrichter ist als ein 3 x 3 Umrichter in der Lage, Strom und Spannung
eines Eingangsdrehstromnetzes in ein anderes Drehstromsystem umzuwandeln. Die prinzipi-
ellen Vorteile des Matrixumrichters — ein kompakter Leistungsteil ohne Energiespeicher, die
Erzeugung einer tiefgesetzten Ausgangsspannung in Frequenz und Amplitude, sinusformige
Ein- und Ausgangsstrome, Leistungsfaktor cos ¢ = 1 unabhéngig von der Last einstellbar und
die Riickspeisefiihigkeit — sind nicht nur mit der erstmals von Alesina [24] vorgestellten Schal-
termatrix realisierbar. Sie lassen sich vielmehr auch bei unterschiedlichen Schalteranordnun-
gen erzielen. Wahrend sich direkte Matrixumrichter durch den konventionellen Aufbau der
Schaltermatrix entsprechend Abb. charakterisieren, wurde bei den indirekten Matrixum-
richtern auf eine Minimierung der Zahl der Leistungshalbleiter Wert gelegt. Dies geht zumeist
mit hoheren Durchlassverlusten und Einschrinkungen beziiglich der Steuerverfahren einher.
Abbildung 2T gibt in Anlehnung an [34] einen Uberblick iiber die verschiedene Schaltungs-

topologien des Matrixumrichters.

Direkte Matrixumrichter

Der konventionelle Aufbau einer Schaltermatrix mit m Eingangs- und n Ausgangsphasen wurde
bereits in Abb. am Beispiel des klassischen Matrixumrichters vorgestellt. Verschiedene
Varianten des direkten Matrixumrichters resultieren aus Optimierungsansétzen hinsichtlich
Robustheit und Verlusten einerseits, wie aus Matrixumrichtern fiir spezielle Applikationen

andererseits. Als Beispiele seien genannt;:
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Abbildung 2.11: Ubersicht verschiedener Matrixumrichtertopologien

Direkter Matrixumrichter mit Parallelkreis Die grundlegende Forderung — keine Un-
terbrechung der Ausgangsstrome i41...i4, — kann beim direkten Matrixumrichter in einem
Fehlerfall ggf. nicht mehr erfiillt werden. In [35] wird daher eine Erweiterung der Topologie
mit einem Parallelkreis, welcher Ein- und Ausgangsseite verbindet, vorgeschlagen. Vorteile er-
geben sich dabei auch fiir die Kommutierung. Der Stromfluss in der Schaltermatrix darf nun
aufgrund der zusétzlichen Kommutierungszweige unterbrochen werden. Nachteilig ist jedoch

der erhohte Bauelementebedarf.

Matrixumrichter mit Schaltentlastung Ein weiterer Vorschlag [36] zielte auf die Redu-
zierung der Schaltverluste durch zusétzliche Resonanzkreise ab. Die drei Ausgangsphasen sind
iiber in Stern geschaltete Resonanzkreise mit dem Sternpunkt des Netzfilters verbunden. Die
Steuerung wird hier allerdings erschwert, da der Schaltablauf so zu erfolgen hat, dass eine

stromlose Kommutierung vorliegt [37].

Sonderformen direkter Matrixumrichter Uber die klassische Applikation zur Speisung
von Drehfeldmaschinen hinaus, wurden auch direkte Matrixumrichtertopologien mit mehr oder
weniger als drei Ausgangsphasen fiir Spezialanwendungen vorgestellt. Als Beispiel sei der Sin-
gle Sided Matrix Converter von Goodman, Bradley und Wheeler [38] genannt. Der in Abbil-
dung[2.12]a) dargestellte Umrichter benotigt unidirektionale Schalter, weil er fiir die Speisung
von Lasten mit nur einer Stromrichtung z.B. Gleichstrommaschinen und Reluktanzmotoren ge-
dacht ist.

In der Dissertation von K.-P. Ecklebe [39] wurde diese Topologie bereits 1980 — jedoch unter
Verwendung bidirektionaler Schalter (in Serie geschaltete Hochstromtransistoren) — vorge-
stellt. Schulz [40,[41] nutzt spéter diese Topologie (mit IGBTS) zur Erzeugung einphasiger
Versorgungsnetze in diinn besiedelten Gebieten. Der Matrixumrichter (Abb. b)) wird
direkt von einem Generator (permanent erregte Synchronmaschine) dreiphasig mit verédnderli-

cher Frequenz und Amplitude gespeist und erzeugt ein einphasiges 50 Hz Wechselspannungssy-
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Abbildung 2.12: Drei- zu zweiphasiger Matrixumrichter: a) Single Sided Matrix Converter mit uni-
direktionalen Schaltern nach [38], b) mit bidirektionalen Schaltern nach [39,[40]

stem. Auch hier war die Reduzierung der Energiewandlungsschritte und der Verzicht auf einen
Gleichspannungszwischenkreis Zielsetzung der Entwicklung. Obwohl der Umrichter streng ge-
nommen ein drei- zu zweiphasiger Matrixumrichter ist, arbeitet er als ein drei- zu einphasiger

Umrichter, da die Ausgangsspannung als Leiter-Leiter-Spannung abgegriffen wird.

Indirekte Matrixumrichter

Im Focus anderer Untersuchungen [34,42] stand die Evaluierung alternativer Topologien. Die
in der Literatur bisher vorgestellten indirekten Matrixumrichter (und Sparse Umrichter, vgl.
Abb. 21T]) zeichnen sich alle durch einen Zwischenkreis ohne Speicher aus, der Ein- und Aus-
gangsseite verbindet. Eingangsseitig ist ein Gleichrichter (bei Energiefluss vom Netz zur Last),
ausgangsseitig ein Wechselrichter angeordnet. Sie stellen damit die physische Umsetzung der
indirekten Modulationsstrategie von Huber und Borojevic [43,44] dar, welche auf einer fiktiven
Zerlegung in Gleichrichten und Wechselrichten basiert (vgl. Steuerverfahren auf S. B3]). Beim
IMC (Indirect Matrix Converter) nach [42] ist der eingangsseitige Gleichrichter riickspeise-
fahig, d.h. er kann bei einer unipolaren Zwischenkreisspannung mit positiven und negativen
Eingangsstrom arbeiten. Ausgangsseitig ist bei allen indirekten Matrixumrichter ein dreiphasi-
ger Wechselrichter — bestehend aus IGBTs mit antiparallelen Dioden — angeordnet. Fiir den
Gleichrichter des IMC werden bidirektionale Bauelemente verwendet. Es kommen alle unter
227 genannten Anordnungsméglichkeiten in Frage, siehe auch [32]. Jedoch ergibt sich damit

keine Verringerung der Anzahl der Bauelemente im Vergleich zum direkten Matrixumrichter.

Sparse Matrixumrichter Die unipolare Zwischenkreisspannung erméglicht es, die vier uni-
direktionalen Schalter pro Eingangsphase um jeweils einen unidirektionalen Schalter im Ver-
gleich zum IMC zu verringern [34,[45]. Dabei bleibt weiterhin die Moglichkeit gegeben, den
Strom bidirektional zu schalten. Der Sparse Matrixumrichter (Abb. 2.13]) enthélt 15 IGBTs
und 18 Dioden. Im Vergleich zum direkten Umrichter ergibt sich ein Ersparnis von drei IGBTs.

Es wird jedoch deutlich, dass der Strom von jeweils einer Eingangs- zu einer Ausgangsphase
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Abbildung 2.13: Sparse Matrixumrichter

in Abhéingigkeit von seinem Vorzeichen durch drei oder vier Ventile flielen muss. Die Durch-
lassverluste sind somit um 50 — 100% hoher im Vergleich zu direkten Matrixumrichtern, insbe-
sondere wenn dort riickwértssperrfahige IGBTs verwendet werden. Ferner ist zu erkennen, dass
die Zusammenschaltung von IGBTs und Dioden fiir einen modularen Aufbau ungiinstig ist,
da drei IGBTs ohne interne Freilaufdiode eingesetzt werden miissen, jedoch bei den anderen

zwolf interne Freilaufdioden verwendet werden konnen.

Very Sparse Matrixumrichter Unter Verwendung der bereits in Abschnitt 2221 genann-
ten Diodenbriicken mit IGBT fiir den eingangsseitigen Gleichrichter ldsst sich die Anzahl
notwendiger abschaltbarer Bauelemente weiter verringern. Bedingung dafiir ist die Verwen-
dung eines Kommutierungsverfahrens, welches am Wechselrichter zu bestimmten Zeitpunkten
gezielt Freilaufzweige schaltet [46]. Der Strom im Zwischenkreis ist damit wihrend der Kom-
mutierung am Gleichrichter null, eine Unterbrechung des Stromes muss fiir die Kommutierung
am Gleichrichter nicht beriicksichtigt werden [34]. Von Nachteil dabei ist, dass wihrend der

Kommutierung der Laststrom nicht steuerbar ist.
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Abbildung 2.14: Very Sparse Matrixumrichter

N

Entsprechend Abb. .14l sind zwolf IGBTs, dafiir aber 30 Dioden vorzusehen. Wie bereits er-

wihnt, sind die Durchlassverluste aufgrund der verwendeten Diodenbriicken hoch. Dazu muss
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noch zusétzlich der Aufbau aus Gleich- und Wechselrichter beriicksichtigt werden. Der Strom-
fluss von einer Eingangs- zu einer Ausgangsphase erfolgt nun immer iiber vier Ventile (entweder
zwei IGBTs und zwei Dioden, oder einen IGBT und drei Dioden).

Ultra Sparse Matrixumrichter In [45] und [47] wird unter der Bezeichnung 9-switch
DBMC (Dual-Bridge Matrix Converter) eine weitere Verringerung der Zahl abschaltbarer
Leistungshalbleiter priisentiert. Die Topologie ist identisch zu der von Kolar [34] etwa zeitgleich
vorgestellten Topologie des Ultra Sparse Matrixumrichters. Die Eingangsstufe fiir eine Phase
ist in Abb. 2.15] c) dargestellt.

Ieq up

d)

Abbildung 2.15: Briickenzweig des Eingangsgleichrichters verschiedener indirekter Matrixumrichter:
a) Sparse Matrixumrichter, b) Very Sparse Matrixumrichter, ¢) Ultra Sparse Matrixumrichter und d)
Inverting Link Matrixumrichter

Es ist zu erkennen, dass diese Schaltung aufgrund der reduzierten Schalter nur noch bei up > 0
und ip > 0 betrieben werden kann. Damit einher geht eine Limitierung in der Steuerung des
Phasenwinkels von Eingangsspannung und -strom auf + /6, weil nur drei Raumzeiger fiir den
Eingangsstrom zur Verfiigung stehen. Der lastseitige Phasenwinkel darf ebenfalls + 7/6 nicht

iiberschreiten. Die Leitverluste sind mit denen des Very Sparse Matrixumrichters vergleichbar.

Weitere indirekte Matrixumrichter Von Kolar, Wheeler und anderen wurden basierend
auf dem IMC weitere indirekte Topologien vorgestellt. Als Beispiel sei zum einen der Inver-
ting Link Matrixumrichter (Abb. d) genannt [34]. Der Umrichter kann aufgrund einer
Umschaltmoglichkeit des Zwischenkreises bidirektional arbeiten. Vorraussetzung dafiir ist je-
doch ein Kommutierungsverfahren mit Null-Strom im Zwischenkreis, was zu Freilaufkreisen
fiihrt. Auflerdem ist die Steuerung komplex und es sind hohe Schaltverluste — aufgrund des
lastseitigen Phasenwinkels |pp| > 7/6 zu erwarten [34]. Als eine interessante Weiterentwick-
lung kann auch der 3-Level Matrixumrichter betrachtet werden [34,[48]. Die Vorteile einer
Mehrpunkt-Topologie — geringere Spannungsbelastung der Leistungshalbleiter und reduzier-
te Oberschwingungen der Ausgangsspannung und damit auch des Ausgangsstromes — lassen
sich damit auch beim Matrixumrichter erreichen. Sie gehen allerdings wieder mit einer Erho-

hung der Anzahl abschaltbarer Bauelemente einher.
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Fazit

Prinzipiell stehen zwei unterschiedliche Arten des Matrixumrichters zur Verfiigung. Die Vortei-
le der indirekten Topologien sind die reduzierte Anzahl von abschaltbaren Leistungshalbleitern,
die Moglichkeit der Nutzung von Multi-Level Ansétzen, sowie einer vereinfachten Kommutie-
rung bei Null-Strom im Zwischenkreis. Demgegeniiber ist der direkte Matrixumrichter in der
Lage, auch einen Energiefluss in beide Richtungen zuzulassen. Die Halbleiterverluste fallen bei
gleicher Ausgangsleistung geringer aus und der Nachteil der erhohten Anzahl von Leistungs-
halbleitern verliert an Bedeutung, wenn weniger als drei Ausgangsphasen benotigt werden. Die
Einschrinkungen der indirekten Matrixumrichter hinsichtlich der anwendbaren Steuerverfah-

ren sind ebenfalls nicht gegeben.

Es ist nicht moglich, die eine oder andere Art des Matrixumrichters grundsitzlich fiir den
Anwendungsfall der Speisung von kontaktlosen Energieiibertragungssystemen auszuschlieflen.
In Hinblick auf moéglichst grofie Freiheitsgrade hinsichtlich einzusetzender Steuerverfahren und
einer Optimierung der Halbleiterverluste wird im Rahmen dieser Arbeit der direkte Matrix-
umrichter weiter untersucht. Ein bedeutender Nachteil bleibt die komplexe Kommutierung.

Daher ist es angebracht, diese genauer zu betrachten.

2.2.3 Die Kommutierung beim Matrixumrichter

In der Leistungselektronik versteht man unter dem Begriff Kommutierung die Ubergabe des
Stromflusses von einem stromfithrenden Zweig auf einen anderen Zweig. Die Ubergabe des
Stromes kann dabei durch die natiirliche Funktionsweise einer Schaltung ohne aktive Schalt-
handlungen mit Hilfe einer Kommutierungsspannung ux stattfinden, lédsst sich aber auch mit-

tels aktiver Schalthandlungen erzwingen. Aus diesem Grund ist eine Unterscheidung in
1. natiirliche Kommutierung und
2. erzwungene Kommutierung

sinnvoll. Anstelle von Netzspannungen kénnen auch von der Last erzeugte Wechselspannungen
zur natiirlichen Kommutierung verwendet werden (Lastkommutierung) [23]. Oftmals wird bei
einer vereinfachten Betrachtung der Funktionsweise von leistungselektronischen Topologien die
Kommutierungszeit vernachléssigt und von einem unmittelbaren Stromiibergang zwischen den
Zweigen ausgegangen. Diese Annahme ist bei einer genauen Betrachtung nicht mehr zuléssig.
Vielmehr miissen nun eine Vielzahl von Effekten und Einfliissen beriicksichtigt werden. Dabei
sind insbesondere das dynamische Verhalten der eingesetzten Leistungshalbleiter, wie auch die
Grofle parasitdrer Elemente im Kommutierungskreis von entscheidender Bedeutung.

Die Kommutierung ist bei allen Matrixumrichtern mit mehreren Problemen verbunden. Zum
ersten dndert sich das Vorzeichen der Kommutierungsspannung netzfrequent und zum anderen
sind aufgrund der bidirektionalen Schalter keine natiirlichen Freilaufzweige vorhanden [49].

Jede Kommutierung beim Matrixumrichter darf weder zu:
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1. einer Unterbrechung der Laststréme, bzw. des Zwischenkreisstromes
2. einem Kurzschluss zwischen den Eingangsphasen

fithren. Um dies zu gewéhrleisten, miissen durch die Schaltvorginge Freilaufzweige geschaffen
werden und die Schalter so angesteuert werden, dass keine Kurzschliisse auftreten. Die Kom-
mutierungsvorginge konnen in einem Ersatzkreis verdeutlicht und untersucht werden (siehe
Abb. 2.16). Das Ersatzschaltbild ergibt sich aus der Annahme eines direkten Matrixumrich-
ters, wobei die Beriicksichtigung von zwei Eingangsphasen und einer Ausgangsphase ausrei-
chend ist.

2 fe 68
O

SZ,1RJ S3iR

Last @

Abbildung 2.16: Kommutierung beim Matrixumrichter

Die typische ohmsch induktive Last, welche z.B. Drehstrommaschinen darstellen, wird mit ei-
ner Konstantstromquelle nachgebildet. Dies ist zuléssig, weil der Ausgangsstrom fiir die Kom-
mutierungszeitdauer als eingeprigt betrachtet werden kann. Der Ersatzkreis ist aufgrund der
abweichenden Schaltungstopologie nicht unmittelbar auch fiir indirekte Matrixumrichter giil-
tig. Jedoch sind die Erkenntnisse und gewonnenen Verfahren auch auf den IMC und den Sparse
Matrixumrichter iibertragbar [34]. Ausgenommen davon ist das Kommutierungsverfahren mit
Nullstrom im Zwischenkreis [52], bei dem keine Unterbrechung des Stromes beriicksichtigt

werden muss.

Wie in Abb. zu sehen ist, ergeben sich zwei grundsétzliche Anforderungen. Erstens
darf das Ausschalten eines stromfiihrenden IGBTs (z.B. S11v) erst erfolgen, wenn bereits
ein anderer IGBT eingeschaltet ist, auf den der Strom i4; kommutieren kann (z.B. Sy 1v),
weil die IGBTs nicht unendlich schnell schalten. Zweitens miissen entsprechend bei sdmtli-
chen Schalthandlungen die Kommutierungsspannungen und die Schaltzustéinde der iibrigen
Schalter beriicksichtigt werden, damit Kurzschliisse des Eingangssystems verhindert werden.
Um dementsprechend die richtigen Schalthandlungen auszuwihlen, ist es notwendig, Kenntnis
iiber die Richtung des Ausgangsstromes i4; und/oder die Kommutierungsspannungen zu besit-
zen. Folgerichtig unterscheidet man die unterschiedlichen Kommutierungsverfahren anhand der
zur Verfiigung stehenden Informationen in stromrichtungsbasierte Kommutierungsverfahren,

spannungsvorzeichenbasierte Kommutierungsverfahren oder kombinierte Kommutierungsver-
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fahren (d.h. beide Informationen stehen zur Verfiigung). Diese sind in Tabelle nach Threr
Verwendung in anderen Arbeiten dargestellt. Dariiber hinaus wurde auch der Einsatz von ex-
ternen Resonanzkreisen fiir die Kommutierung in einigen Verdffentlichungen diskutiert. Auf

diese Losung soll im Rahmen dieser Arbeit jedoch nicht im Detail eingegangen werden.

Tabelle 2.2: Gegeniiberstellung verschiedener Mehrschritt-Kommutierungsverfahren

Kommutierung Anzahl der Kommutierungsschritte
vier drei zwel eins

stromrichtungsbasiert B363-56] | 758 [59-62] 58]
spannungsvorzeichenbasiert |  [63H65] - [33,661-69] -
- [33,[70-72]

kombiniert - —

externe Resonanzkreise [73-79]

Stromrichtungsbasierte Kommutierung

Eine Moglichkeit, um die genannten Bedingungen bei der Kommutierung zu erfiillen, ist die
Messung der Richtung des Ausgangsstromes z.B. mit Stromwandlern wie Kompensationswand-
lern, Messwiderstédnden, Rogowskispulen oder direkt iiber die Kollektor-Emitter-Spannungen
der IGBTs [80]. Mit Hilfe der Kenntnis der Stromrichtung ist es nun moglich, die unidirektio-
nalen Schalter so zu schalten, dass der Stromfluss in die vorgegebene Richtung aufrechterhalten

werden kann.

Vier-Schritt-Kommutierungsverfahren Von Burany wurde das erste Mehrschrittkom-
mutierungsverfahren [53] auf Basis der Laststromrichtung (sgniy4) vorgestellt. Ausgangspunkt
ist eine bidirektionale Verbindung einer Eingangsphase mit der Ausgangsphase im Startzu-
stand, die in eine bidirektionale Verbindung einer anderen Eingangsphase im Zielzustand iiber-
fithrt wird. Dazwischen liegen drei Schaltzustédnde, die von der Stromrichtung des Laststromes
abhingen. Bei dem Verfahren handelt es sich damit um ein Vier-Schritt-Kommutierungsverfahren.
Der Kommutierungsablauf ist in Abbildung [2.17] dargestellt.

Die folgenden vier Schritte werden durchlaufen:
0 — Startzustand, bidirektionale Verbindung von F; zu Ay durch 511
1 — Ausschalten des stromlosen unidirektionalen Schalters von St 1

2 — Einschalten des unidirektionalen Schalters von S5 1, der den Ausgangsstrom in die bis-

herige Richtung fithren kann
3 — Ausschalten des zuletzt leitenden unidirektionalen Schalters von Sy 1

4 — Einschalten des zweiten unidirektionalen Schalters von Ss 1
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Q) Upy > Upy , 147> 0 b) ug> g, , 14y <0

Abbildung 2.17: Stromrichtungsbasierte Kommutierung in vier Schritten bei ugy > ugs und a)
A1 >O, b) 141 <0
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Die Art und der Zeitpunkt der Kommutierung werden direkt vom Laststrom, der Grofle der
Netzspannungen sowie der Richtung der Umschaltung zwischen den bidirektionalen Schal-
tern bestimmt. Aus Abbildung 217 wird z.B. deutlich, dass eine erzwungene Kommutierung
bei up) > upe mit 147 > 0 im dritten Schritt auftritt (Schritt ist unterstrichen), wihrend bei
up1 > upe mit i41 < 0 eine natiirliche Kommutierung im zweiten Schritt auftritt. Tabelle 2.3]

gibt dieses noch einmal im Zusammenhang wieder.

Tabelle 2.3: Kommutierung beim Schalten der bidirektionalen Schalter S ; und Sa

Bedingungen Kommutierungsart
Stromiibergabe
i41 >0 | von S71 nach S
Al 1,1 2,1 erzwungen
ia1 <0 | von S 1 nach Sy
Up1 > UE2 [—
i41 < 0 | von S71 nach Soq 1
- : : natiirlich
ia1 >0 | von S 1 nach Sy
i41 < 0 | von S11 nach S
.Al L1 2.1 erzwungen
ia1 >0 | von S 1 nach Sy
Up1 < UE2 —
i41 >0 | von S71 nach So -
: : ! natiirlich
ia1 <0 | von S nach Sy

Das Vier-Schritt-Verfahren ldsst sich durch verschiedene Mafinahmen bis auf ein Ein-Schritt-
verfahren reduzieren. Die Anzahl der notwendigen Schritte ist abhingig von der Art der Ver-
bindung von Ein- und Ausgangsphase im Start- und im Zielzustand. So ist bei der Kommutie-
rung in vier und drei Schritten eine bidirektionale Verbindung gegeben, bei der Kommutierung
in zwei und einem Schritt dagegen sind zu Beginn und zum Ende der Kommutierung diese

Verbindungen unidirektional.

Drei-Schritt-Kommutierungsverfahren Unter Beriicksichtigung der wesentlich lingeren
Ausschalt- als Einschaltzeit der Transistoren kann das Vier-Schritt-Kommutierungsverfahren
in ein Drei-Schritt-Kommutierungsverfahren iiberfithrt werden [58]. Die Schritte 2 und 3 des
Vier-Schritt-Verfahrens werden zusammengefasst. Eine Stromiibernahme auf die neue Phase
und die Vermeidung eines Kurzschlusses der Eingangsphasen sind sichergestellt. Die einzelnen
Schritte sind:

0 — Startzustand, bidirektionale Verbindung von E; zu Ay durch 571
1 — Ausschalten des stromlosen unidirektionalen Schalters von Si 1

2 — Einschalten des unidirektionalen Schalters von S5 1, der den Ausgangsstrom in die bis-
herige Richtung fiihren kann, und Ausschalten des zuletzt leitenden unidirektionalen

Schalters von 571
3 — Einschalten des zweiten unidirektionalen Schalters von Ss 1

Der Ablauf der Kommutierung ist detailliert in Abb. [B.1] auf Seite dargestellt.
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Zwei-Schritt-Kommutierungsverfahren Die bidirektionale Verbindung von Eingangs-
und Ausgangsphase im Start- und Zielzustand ist bei einer genauen Detektion der Laststrom-
richtung nicht notwendig. Die Vorraussetzung einer — im Vergleich zur Schaltfrequenz fr, —
geringen Ausgangsfrequenz f4 ist bei der Speisung von Drehfeldmaschinen im Allgemeinen
erfiillt. Damit ist es mdglich, unidirektionale Verbindungen von Ein- und Ausgangsphasen zu
benutzen [59], jedoch rechtzeitig vor der Umkehr der Stromrichtung eine bidirektionale Verbin-
dung zu schaffen. Dies ist nicht unkompliziert; bewéhrt hat sich die Verwendung einer kleinen
Totzeit, wihrend der alle Halbleiter ausgeschaltet sind [60]. Eine Reduzierung der Schrittanzahl
ist dann moglich und in Abb. 2.18]dargestellt. Es sind die folgenden zwei Schritte erforderlich:

0 — Startzustand, unidirektionale Verbindung von E; zu A; durch S; 1

1 — Einschalten des unidirektionalen Schalters von S 1, der den Ausgangsstrom in die bis-

herige Richtung fithren kann

2 — Ausschalten des unidirektionalen Schalters von S 1

Q) Upy > Upy , 147> 0 b) ug> g, , 14y <0

Abbildung 2.18: Stromrichtungsbasierte Kommutierung in zwei Schritten bei ug; > ugs und a)
a1 >0, b) a1 <0
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Ein-Schritt-Kommutierungsverfahren Werden die unterschiedlichen Schaltgeschwindig-
keiten der verwendeten IGBTs beim Ein- und Ausschalten beriicksichtigt, kann das Zwei-
Schritt-Kommutierungsverfahren um einen Schritt reduziert werden [58]. Abbildung [B.2] auf
Seite [[31] zeigt das Ein-Schritt-Kommutierungsverfahren mit der folgenden Schrittfolge:

0 — Startzustand, unidirektionale Verbindung von F; zu A; durch S

1 — Einschalten des unidirektionalen Schalters von S2 1, der den Ausgangsstrom in die bis-
herige Richtung fiihren kann, und Ausschalten des zuletzt leitenden unidirektionalen

Schalters von 11

Aus den vorangegangenen Betrachtungen werden Vor- und Nachteile der stromrichtungsbasier-
ten Kommutierungsverfahren deutlich. Mit geringem technischem Aufwand ist es moéglich, die
Kommutierung auf einen Schritt zu reduzieren. Eine Anwendung dieser Verfahren setzt jedoch
eine exakte Stromrichtungserkennung und ggf. die Moglichkeit einer zeitnahen Ansteuerung
der Leistungshalbleiter bei einer Anderung der Laststromrichtung zur Schaffung von bidirek-
tionalen Verbindungen voraus. Fiir die Speisung von Drehfeldmaschinen mit relativ niedrigen

Ausgangsfrequenzen f4 < 300 Hz ist dies ohne Probleme moglich.

Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung

Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierungsverfahren basieren auf der Detektion der Leiter-
Leiter-Spannungen des Eingangsspannungsystems. Prinzipiell ist es ausreichend, lediglich die
Vorzeichen der bei der Kommutierung beteiligten Eingangsphasen zu erfassen. Eine genaue
Detektion wird in der Néhe des Vorzeichenwechsels durch Verarbeitungszeiten und Abtast-
zeitpunkte der Erfassungsschaltungen, deren Spannungsfestigkeit fiir die maximale Leiter-
Leiter-Spannung ausgelegt sein muss, erschwert. Mit Kenntnis der Spannungsvorzeichen ist
es moglich, zu entscheiden, welche unidirektionalen Schalter die entsprechenden Leiter-Leiter-
Spannungen blockieren miissen und damit Kurzschliisse ausschlieBen. Bereits in [63] wurde ein
Vier-Schritt-Verfahren auf Basis von SITs (Static Induction Thyristor) und spéter in [64] auf
Basis von MOSFETSs vorgestellt.

Vier-Schritt-Kommutierungsverfahren Die folgenden vier Schritte werden durchlaufen:
0 — Startzustand, bidirektionale Verbindung von E; zu Ay durch 571

1 — Einschalten des unidirektionalen Schalters von S3 1, der keinen Kurzschluss bei bekann-

tem Vorzeichen der beteiligten Leiter-Leiter-Spannungen verursacht

2 — Ausschalten des unidirektionalen Schalters von S 1, der die Leiter-Leiter-Spannung blockie-

ren kann
3 — Einschalten des zweiten unidirektionalen Schalters von Ss 1

4 — Ausschalten des zweiten unidirektionalen Schalters von St 1
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Wie aus der Schrittfolge und Abbildung deutlich wird, sind die Schritte unabhéngig von
der Laststromrichtung. Sie werden lediglich durch das Vorzeichen der Leiter-Leiter-Spannung
bestimmt. Eine Anderung der Stromrichtung wihrend der Kommutierung fiihrt damit im
Gegensatz zu einer Anderung des Vorzeichens der Kommutierungsspannung zu keinem Kurz-

schluss.

Zwei-Schritt-Kommutierungsverfahren Eine Reduzierung der Schrittanzahl ist auf un-
terschiedliche Weise moglich. Unter Beriicksichtigung der Schaltzeiten konnen die Schritte 1
und 2 sowie 3 und 4 zusammengefasst werden. Diese Moglichkeit (dargestellt in Abb. [B.3]
Seite [32) wurde bisher noch nicht verdffentlicht. Eine zweite Moglichkeit wurde unter dem
Begriff METZI-Kommutierung von Ziegler in [66] vorgestellt (Abb. [B.4] Seite I33]). Da das
Vorzeichen der Kommutierungsspannung bekannt ist, kénnen von vornherein alle unidirektio-
nalen Schalter eingeschaltet werden, die die Kommutierungsspannung nicht sperren kénnen.
Im Beispiel aus Abbildung ist dies So 1y im Startzustand und S11g im Zielzustand. Da-
mit lasst sich das Vier-Schritt-Verfahren auch auf ein Zwei-Schritt-Verfahren verkiirzen, denn
Schritt 1 und 4 entfallen nun:

0 — Startzustand, bidirektionale Verbindung von E; zu Ay durch 571

1 — Ausschalten des unidirektionalen Schalters von Sy 1, der die Leiter-Leiter-Spannung blockie-

ren kann
2 — Einschalten des zweiten unidirektionalen Schalters von Ss 1

Beide Zwei-Schritt-Verfahren sind von der Laststromrichtung unabhéngig.

Stromrichtungs- und Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung

Stehen die Stromrichtung und das Spannungsvorzeichen zur Verfiigung, kann die Anzahl der
notwendigen Schalthandlungen auf ein Minimum reduziert werden. Im Gegensatz zu den vorher
genannten Verfahren findet nun die eigentliche Kommutierung immer in dem gleichen Schritt
statt. Abweichungen in den Verldufen der Ausgangsgréfien von den theoretisch erwarteten
Verlaufen, welche aufgrund des unterschiedlichen Kommutierungszeitpunktes bei stromrich-
tungsbasierten, wie auch bei spannungsbasierten Kommutierungsverfahren entstehen kénnen,
werden vermieden [57]. Die Kommutierung kann in drei, in zwei oder in einem Schritt durch-

gefithrt werden.

Drei-Schritt-Kommutierungsverfahren Als Beispiel sei die bereits in [57] vorgestellte
Kommutierung angefiihrt. Die Schrittabfolge ist in Abbildung [B.5] auf Seite [34] unter An-
nahme von ugy > ugs bei 47 > 0 und 747 < 0 dargestellt. Weil das Kommutierungsverfahren
vom Vorzeichen der Eingangsspannung und der Laststromrichtung abhéngt, ist keine erhdhte

Fehlertoleranz im Vergleich zu den vorher erwihnten Verfahren gegeben. Eine falsche Detektion



2.2 Der Matrixumrichter — Topologie und Autbau 31

a) Upy > Upy , 14> 0 b) up > g, , iy <0

Abbildung 2.19: Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in vier Schritten bei ugy > ugs und a)
ia1>0,b)ia <0



32 2. Grundlagen — Stand der Technik

des Spannungsvorzeichens wiirde beispielsweise im Schritt 3 bei 747 < 0 zu einem Kurzschluss

fithren.

Zwei-Schritt- und Ein-Schritt-Kommutierungsverfahren Eine weitere Verringerung
der Schrittanzahl ist moglich, wenn die unterschiedlichen Schaltzeiten beriicksichtigt werden
(siehe [36] ). Dariiber hinaus lisst sich die Kommutierung sogar auf ein Ein-Schritt-Verfahren [71]
vereinfachen. Es wird nur ein unidirektionaler Schalter ein- oder ausgeschaltet. Abbildung [2.20]

verdeutlicht dies.

a1

O O
I_S1,1v© I_Sz,w
82,1RJ
Last @
a4 ,
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11V I_Sz,w
SR
Last @
Q) Upy > Upy , 14> 0 b) ug> g, , 14y <0

Abbildung 2.20: Stromrichtungs- und Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in einem Schritt
bei ug1 > upo und a) A1 > O, b) 41 <0

2.2.4 Bekannte Steuerverfahren des Matrixumrichters

Fiir den klassischen Matrixumrichter wurde eine Vielzahl von Steuerverfahren vorgestellt. Die-
se gehoren ausschliefllich zur Gruppe der Pulsverfahren. Die Verwendung von Pulsverfahren
ermoglicht die Einstellung der Ausgangsspannung in ihrer Grundschwingung bei moglichst ge-
ringem Oberschwingungsgehalt. Die hierbei erzielbaren, sehr guten dynamischen Eigenschaften
beruhen darauf, dass ein Steuereingriff bereits beim n#chstfolgenden Puls — also innerhalb
des Bruchteils einer Grundschwingungsperiode — wirksam wird. Die Steuerung der bidirektio-
nalen Schalter des Matrixumrichters erfolgt so, dass am Ausgang die gewiinschte Kurvenform
mit Hilfe der Eingangsspannungen nachgebildet wird, dabei aber gleichzeitig moglichst sinus-

formige Eingangsstrome dem Netz entnommen werden.

Fiir den klassischen Matrixumrichter sind derzeit verschiedene Ansitze bekannt. Basierend

auf einer detaillierten mathematischen Analyse wird in [24H26] gezeigt, dass die Erzeugung
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einer niederfrequenten Ausgangsspannung (kleine Frequenz im Vergleich zur Schaltfrequenz)
mit Hilfe einer Modulation der Einschaltdauern der bidirektionalen Schalter moglich ist. Da-
zu werden die einzelnen Schalter innerhalb einer Schaltperiode mit der Periodendauer 77, so
eingeschaltet, dass der sich ergebende Mittelwert der Ausgangsspannung ;. gleich der ge-
wiinschten Ausgangsspannung zu diesem Zeitpunkt ist. Die auf Basis von trigonometrischen
Funktionen berechnete ,low-frequency modulation matrix M“ reprisentiert de facto die not-
wendigen Einschaltdauern der einzelnen Schalter, um die gewiinschten Ausgangsspannungen

und Eingangsstrome zu erhalten.

Im Gegensatz zu diesem direkten Steuerverfahren wurden anschliefend in anderen Veroffent-
lichungen sog. indirekte Verfahren, welche auf der Annahme eines , fiktiven Spannungszwischen-
kreises basieren, veroffentlicht. Sie zerlegen das Umrichten in Gleich- und Wechselrichten und
sind damit auch fiir indirekte Matrixumrichtertopologien anwendbar. Darauf basierend wurde
eine Pulsweitenmodulation (PWM) — wie sie vom klassischen Spannungszwischenkreisumrich-
ter bekannt ist — auch fiir den Matrixumrichter umgesetzt [63|[81]. Hierbei wird jeweils genau
eine Ausgangsphase mit der Eingangsphase mit der geringsten Eingangsspannung g, dau-
erhaft verbunden, wihrend die bidirektionalen Schalter der anderen zwei Ausgangsphasen mit
Hilfe einer PWM zwischen der minimalen und der maximalen Phase schalten. Das Schaltre-
gime éndert sich je Netzperiode genau sechsmal. Dabei wird jeweils eine andere Ausgangsphase
mit der dann minimalen Eingangsphase verbunden. In [82] wird diese Idee dann noch einmal
aufgegriffen und eine mathematische Beschreibung des ,fiktiven Spannungszwischenkreises®

gegeben.
Als Alternative zur klassischen PWM fiihrten die Arbeiten von Braun und Kastner [83][84]

die Verwendung von Raumzeigern ein [85]. Der drei- zu dreiphasige Matrixumrichter wird da-
bei in seine drei Teilumrichter zerlegt [83]. Huber und Borejevic betrachteten den Umrichter
als Ganzes und verwendeten 1989 dann die Raumzeigermodulation (SPVM — SPace Vector
Modulation) zur Steuerung des Matrixumrichters [43]/44]. Die fiktiven Schritte Wechselrichten
und Gleichrichten werden bei dem betrachteten direkten Matrixumrichter durch das Schalten
der gleichen Schalter realisiert. Ausgehend von den zwei grundsétzlichen Schaltbedingungen
(vgl. S. 24l im Abschnitt Z2.3]) ergeben sich 27 mogliche Schaltzustéinde. Von diesen werden
21 zur Erzeugung der Nullzeiger und anderer Raumzeiger verwendet. Unter Vernachldssigung
der drei Nullzeiger resultieren 18 Schalterkombinationen, welche Raumzeiger auf genau drei
Achsen erzeugen und sich dadurch auszeichnen, dass genau eine der Ausgangs-Leiter-Leiter-
Spannungen ua,,, UA,s, UA;, Null ist. Es ergeben sich inklusive der Nullzeiger genau sieben
Positionen in der Raumzeigerdarstellung. Der sich in Abhéngigkeit von der Schalterbelegung
und der Amplitude der Eingangsspannungen dndernde Betrag der Zeiger wird zum einen {iber
die richtige Auswahl der Schalterbelegung und eine Variation der Einschaltdauern korrigiert.
Dies ist der fiktive Gleichrichtschritt. Mittels Vergleichs mit dem Sollraumzeiger kénnen dann
die Einschaltzeiten pro Schaltperiode der benachbarten zwei Raumzeiger berechnet werden.
Dies ist der Wechselrichtschritt. Aufbauend auf dieses Verfahren wurden in den letzten Jahren

mehrere Alternativen und weitere Optimierungsansitze vorgestellt [34L50,86,87]. Diese hatten
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eine Erhohung des Spannungsverhéltnisses Ua / Ug durch Ubermodulation [86], eine Verrin-
gerung der Schaltverluste [87], eine mathematische Beschreibung zur getrennten Steuerung
der Ausgangsspannung und des Eingangsblindstromes [50] und die Anwendung fiir Sparse-
Topologien [34] zum Ziel. Trotz weiterer Alternativen wie z.B. [88] haben sich die SPVM
basierten Verfahren aufgrund ihrer guten Eigenschaften — z.B. geringe Harmonische der Aus-

gangsspannungen und Eingangsstrome [89] — durchgesetzt.

Da der Matrixumrichter sowohl hinsichtlich seiner Eingangs- wie auch seiner Ausgangsfre-
quenz nicht limitiert ist, kann er theoretisch auch als Gleichrichter (AC — DC), Wechselrichter
(DC — AC) und zur Erzeugung von Wechselspannungen hoher Frequenz verwendet werden.
Hierbei kommt jedoch der entscheidende Nachteil der beschriebenen Pulsverfahren zum Tra-
gen: Die Pulsfrequenz muss wesentlich gréfier als die Grundschwingungsfrequenz der Ausgangs-
grofle sein. In dieser Arbeit ist die Erzeugung von Ausgangsfrequenzen in einem Bereich um
100 kHz von Interesse. Dementsprechend wéren bei Anwendung von Pulsverfahren Schaltfre-
quenzen um 2 MHz oder héher notwendig. Diese sind mit derzeitig auf dem Markt verfiighbaren

Leistungshalbleitern fiir Leistungen im Kilowatt-Bereich schwer realisierbar.
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3 Analyse moglicher Resonanzanordnungen

Das in Kapitel hergeleitete T-Ersatzschaltbild des kontaktlosen Energieiibertragungs-
systems stellt den Zusammenhang zwischen Haupt- und Streuinduktivitdten und zwischen
Primér- und Sekundérseite her. Die magnetische Kopplung wird direkt iiber die Groéfien der
Haupt- und Streuinduktivititen oder allgemein iiber den Kopplungsfaktor k£ ausgedriickt.
Meist ist die magnetische Kopplung so gering, dass eine Kompensation der Streuinduktivitidten
mittels Kapazitdten unabdingbar ist. Dies fithrt zu einer Erweiterung des T-Ersatzschaltbildes
und damit zu Systemen hoherer Ordnung, womit auch eine Analyse deutlich aufwendiger
wird. Dies gilt besonders fiir den Fall einer Parallelresonanzanordnung auf der Sekundérseite

mit nachfolgendem kapazitiven Filter [90].

Neben dem dadurch gegebenen Schwingkreisverhalten, der Ausbildung von frequenzabhén-
gigen Resonanzpunkten und dem starken Einfluss auf das Gesamtverhalten des Systems macht
auch die Tatsache, dass bisher Anséitze mit unterschiedlicher Anordnung der Kompensations-
kondensatoren untersucht wurden (vgl. Tab. B.1]) eine vergleichende Analyse notwendig. Da-
mit sollen Aussagen iiber das Betriebsverhalten der Anordnungen getroffen werden, welche
auch fiir die Auslegung und den Betrieb der primérseitigen Stromrichtertopologie essenziell

sind.

Tabelle 3.1: Bisher empfohlene resonante Topologien fiir den Einsatz bei kontaktlosen Energietiber-
tragungssystemen (Annahme: spannungseinprégender Umrichter als speisende Topologie)

Topologie (Abkiirzung) ‘ Primérseite ‘ Sekundérseite ‘ Referenz
CLLL Serienresonanz — [3L12190,91]
LLLC — Serienresonanz 4]
SS-CLLLC Serienresonanz | Serienresonanz | [10,111[13]00]
SP-CLLLC Serienresonanz | Parallelresonanz 617,19, 90]

Hinzu kommt noch der weite Einsatzbereich von kontaktlosen Energieiibertragungssystemen.
Dieser beinhaltet neben Anwendungen mit kleinen und oftmals fixen Luftspalten auch Anwen-
dungen mit groflen und zeitlich variierenden Luftspalten. Die Gréflen des T-Ersatzschaltbildes
konnen sich dann transient wihrend des Betriebs dndern [92]. Dies darf nicht zu kritischen
Zusténden fiir den speisenden Umrichter fithren und muss von Anfang an bei der Dimensio-
nierung des Gesamtsystems — z.B. durch allgemein giiltige Auslegungskriterien und die Wahl

der optimalen Resonanzanordnung — beriicksichtigt werden.
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3.1 Mogliche Resonanzanordnungen und elementare Groéfien

Diese Arbeit konzentriert sich auf spannungseinprigende Umrichter zur Speisung des Uber-
tragungssystems. Die Kompensation einer primérseitigen Streuinduktivitit ist damit nur mit
einer Serien-Anordnung moglich. Fiir die Sekundérseite bleiben hingegen verschiedene Optio-

nen offen. Es werden untersucht:
e Serienresonanz auf der Primérseite und unkompensierte Sekundérseite (CLLL-Anordnung)
e Serienresonanz auf Primér- und Sekundérseite (SS-CLLLC-Anordnung)

e Serienresonanz auf der Primérseite, Parallelresonanz auf der Sekundérseite (SP-CLLLC-

Anordnung)

In dieser Arbeit wird vor allem auf die Betrachtung der Ein- und Ausgangsgréfien (Strom und
Spannung) Wert gelegt. Weitere wichtige Groflen sind die sekundérseitige Ausgangsleistung

und der Eingangsimpedanzverlauf der Anordnung. Es werden betrachtet:
e Spannungsverstirkung Vi
e Stromverstirkung Vry
e komplexe Eingangsimpedanz Z 4
o Wirkleistung Pr, am Lastwiderstand

Die Analyse der Anordnungen kann auf verschiedenen Wegen durchgefiithrt werden. Es bietet
sich zum einen die Losung im Zeitbereich mit Zustandsvariablen an. Die State-Plane Analy-
sis [93] ist eine grafische Betrachtungsweise der ZustandsgroBen im Zeitbereich mit der sich
Aus- und Eingangsgrofien darstellen lassen. Als zweite Variante bietet sich eine Analyse im
Frequenzbereich an. Unter Annahme, dass bei den zu untersuchenden Anordnungen Reso-
nanzkreis und Ausgangsgleichrichter jederzeit miteinander gekoppelt sind [6L[7], ldsst sich die
Grundschwingungsanalyse (First Harmonic Approach) verwenden. Hierbei werden alle htheren
Harmonischen vernachléssigt. In [94] wurden State-Plane Analysis und Grundschwingungsana-
lyse gegeniibergestellt. Es zeigt sich, dass die aufwendigere State Plane Analysis in Genauigkeit
dem First Harmonic Approach iiberlegen ist, bei Werten der Giite () > 1 jedoch nahezu iden-
tische Ergebnisse liefert. Unter Beriicksichtigung dieses Sachverhaltes wird in dieser Arbeit die

weniger aufwendigere Grundschwingungsanalyse verwendet.

Wenn auf der Sekundérseite eine Gleichspannung abgegriffen werden soll, miissen ein se-
kundérseitiger Gleichrichter und in Abhéngigkeit von dem sekundirseitigen Resonanzkreis
unterschiedliche Filterkomponenten verwendet werden (vgl. Abbildung [B.1]). Im Fall der
CLLL und der SS-CLLLC Anordnung ist dies ein kapazitiver Filter (Fall A), im Fall der SP-
CLLLC Anordnung ein induktiver Filter (Fall B). Fiir beide Fille kann die Forderung nach
einer kontinuierlichen Kopplung von Resonanzkreis und Gleichrichter gewihrleistet werden.
Unter der Annahme eines stationiren Arbeitspunktes und ausreichend grofier Filterelemente

(so dass z.B. die Spannungswelligkeit iiber dem Filterkondensator hinreichend klein gegeniiber
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Abbildung 3.1: Schwingkreiswechselrichter in H-Briickenschaltung mit a) Serien-Serien-Anordnung
(SS-CLLLC), Gleichrichter und kapazitiven Filter (Fall A) und b) Serien-Parallel-Anordnung (SP-
CLLLC), Gleichrichter und induktiven Filter (Fall B)

dem Mittelwert der Ausgangsspannung ist) kénnen Gleichrichter, Ausgangsfilter und ohmscher

Lastwiderstand Ry, mit Hilfe eines dquivalenten Lastwiderstandes Rp, modelliert werden [95].

8

Fall A: REQA == PRL (31)
7T2

Fall B: REqB = §RL (32)

In beiden Fillen kénnen die dquivalenten Lastwiderstinde unter Beriicksichtigung des Uber-

setzungsverhiltnisses n auf die Primérseite bezogen werden:

Ry, =7 Rig, ) (3.3)

3.2 Detaillierte Analyse der Resonanzanordnungen

Fiir die Analyse wird der in Abbildung Bl dargestellte Wechselrichter in H-Briickenschaltung
mit Spannungszwischenkreis angenommen. Wird er mit Blocktaktung betrieben, priagt er eine
rechteckférmige Spannung u; mit der Frequenz f ein. Diese ist gleich der Schaltfrequenz fr, der

Leistungshalbleiter. Unter Vernachliissigung der Verluste der Ubertragerwicklungen und der
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Halbleiter und bei Verwendung der Ersatzwiderstinde (B810), (B:2]) erhélt man die vereinfachten
Ersatzschaltbilder der in dieser Arbeit betrachteten Resonanzanordnungen (Abb. B3.2)).
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Abbildung 3.2: Vereinfachtes elektrisches Ersatzschaltbild mit Eingangsimpedanz Z, der a)
Serien-Anordnung (CLLL), b) der Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC) und c¢) der Serien-Parallel-
Anordnung (SP-CLLLC)

Die Grundschwingungsanalyse beriicksichtigt ausschliellich die sinusformige Grundschwin-
gung der eingeprigten Rechteckspannung wu;. Darauf basierend lassen sich die Anordnungen
mit der komplexen Wechselstromrechnung betrachten. Die erste Harmonische ldsst sich mit
der Fourier-Entwicklung bestimmen. Ausgehend von der allgemeinen Fourier-Reihe s(t) einer
Funktion f(t)

oo

ft)=s(t) = % + Z (aycos(vwt) + bysin(vwt)) (3.4)
v=1

lassen sich aus der Spektralform der Fourier-Reihe

[e.9]
50 + E:l Sysin(vwt + W) (3.5)
V=

das Amplitudenspektrum s, und das Phasenspektrum ¥, berechnen:

4, =\a2 102, U, =arctan Zl (3.6)

v

Nach Anwendung von Gleichung ([3.4) mit ag = 0 und a, = 0 ist

o 4’\
ul(t):Z%sin(qut) mit v =1,3,5,7...

v=1
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Damit erhélt man fiir die erste Harmonische der Ausgangsspannung;:

AU 4
Ul =1 = 71 sin (wt) = % sin (wt) (3.7)

Mit Hilfe der komplexen Teilimpedanzen Z g, Z~, Z (detailliert im Anhang[Cl) kénnen dann
die gesuchten Groflen Spannungsverstirkung, Stromverstédrkung, Eingangswiderstand und se-
kundérseitige Leistung berechnet werden. Dabei wird bei dem Ubertragungssystem von zwei
Ringspulen mit identischen geometrischen Abmessungen und den Windungszahlen N1 und No

ausgegangen. Es ldsst sich konkretisieren:
L N2
f; _ ( ﬁ; ) — 2 (3.8)

Fiir eine allgemeine Beschreibung sind weitere Grofien erforderlich: Die Giite @

u)QL1

Q=

7 ) (3.9)
Eqa/B

die normierte Kreisfrequenz wy, welche das Verhéltnis der Kreisfrequenz w der Grundschwin-

gung der eingeprigten Rechteckspannung u; zur Resonanzkreisfrequenz wy ist,

w w
= — = '1
YN T o T 2o (3.10)
und die Reaktanz Z
Zy = QRquA/B = wol. (3.11)

3.2.1 Serien-Resonante-Anordnung (CLLL)

Die Spannungsverstirkung des Ubertragungssystems Vr wird definiert als das Verhéltnis der
Ausgangsspannung am Ersatzlastwiderstand Rp, zu dem Spitzenwert der Grundschwingung

der Eingangsspannung. Fiir die Spannungsverstirkung Vi; gilt nach der Spannungsteilerregel:

Usper  Ubyey 1 |Rp, Z
Vi = oev=l . 2w=l 2\ TR =B (3.12)
Uipy=t nUip=1 n| ZcZa

Wird die Gesamtspannungsverstiarkung, welche wir auf die Zwischenkreisspannung des Wech-
selrichters up und die abgegriffene Gleichspannung iiber dem Lastwiderstand u; beziehen
wollen (vgl. Abb. Bl), gesucht, miissen die Anteile der ersten Harmonischen beriicksichtigt
werden. Die Eingangsspannung v ist aufgrund der Blocktaktung rechteckférmig. Unter An-

nahme einer konstanten Ausgangsspannung aufgrund des sekundérseitigen Filters gilt dies auch
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fiir die Sekundérspannung us. Beide Teilspannungsverstirkungen kénnen mit (B77) bestimmt

werden:
U1 4
= 2 = - .1
Vin i - (3.13)
U 2
Vi, = — b =2 (3.14)
Uyp=1 T
Die Gesamtspannungsverstarkung Vi, . ist damit:
UL 8
Vige, = g7, = Vo VoV, = 5 Vo (3.15)
Wihlt man die Resonanzkreisfrequenz wy der Anordnung entsprechend
wo = 1 (3.16)

L' L
o H
\/01 {Larﬁ-LZ;;JrLH}

kann mit B9), BI0), BII) die Spannungsverstirkung Vi in Abhéngigkeit von Frequenz-
variation, Belastungsénderungen und der magnetischen Kopplung — ausgedriickt durch & —

berechnet werden. Die Spannungsverstarkung ist

WN wy

Vo= b [(Q(l—k2)(w?v—1)>2 . (H’fﬂv?vf] o (3.17)

und damit lastunabhéngig bei wy =1 (vgl. Abbildung B.3)):

1

— (3.18)

VU(UJN:I) =

Bei einer (eher theoretischen) vollstdndigen magnetischen Kopplung (keine Streuinduktivité-

ten) ist £ = 1. Dann ergibt sich fiir die Spannungsverstirkung

1
VU(k:l) == E (319)

was dem Verhalten eines idealen Transformators entspricht. Sekundér- und Primé&rspannung
sind nur iiber das Ubersetzungsverhiltnis verkniipft. Frequenz und Belastung haben keinen

Einfluss.

Die Berechnung der Eingangsimpedanz Z, ist im Anhang [Cl ab Seite aufgefiithrt. Sie

kann analog zur Spannungsverstirkung in eine allgemeingiiltige Form {iberfithrt werden und
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wird dann auf die Reaktanz Zy bezogen.

Za k2 , k2 12
_ 1— — 3.20
Zo Q<1+ L ) e ( oz 9N (3.20)

Q23

Die Eingangsimpedanz gibt Informationen iiber die Amplitude des Eingangsstromes, der durch
den primérseitigen Wechselrichter zur Verfiigung gestellt werden muss, und ebenso iiber das
Schaltverhalten und die Betriebsart des Wechselrichters.

k=0,1lundn=1 k=0,3undn=1
8r | 8r
| - = =-Q=1 - = =-Q=1
6f e Q=5 e | Q=5
Q=10 Q=10
-~
N L4t // AN
e N
2;,/’ '*."\\‘_
ok e
a) d)
10° 10°

100 00 L
= N e
50 : 50 : L -7
: : e
o l o : /s
5 O 1 5 0 7
1 N R Q-0 2 N TR Q-0
-50 y: - - -Q=1 -50¢t _-7 - —--Q=1
—_— Q - = —Q -
-100 : : : ' ~100 : : : '
C) 0.9 0.95 1 1.05 1.1 f) 0.9 0.95 1 1.05 1.1
wN WN

Abbildung 3.3: Serien-Anordnung (CLLL) mit n = 1: Spannungsverstirkung Vi, Betrag der nor-
mierten Eingangsimpedanz |Z 4| /Zo und Phasenwinkel ¢ = Z/Z 4 a), b), ¢) fiir k = 0,1 und d), e), f)
fiir k =0,3

Das Verhalten des Ubertragungssystems kann bereits mit Hilfe der in den Abbildungen B3]
dargestellten Verldufe von Spannungsverstirkung und Eingangsimpedanz analysiert werden.
Eine vollstindige Kompensation der Spannungsabfille aufgrund der Streuinduktivitéten ist fiir
Werte von Vi; > 1 gegeben, da in diesem Beispiel das Ubersetzungsverhiltnis mit n = 1 gewihlt
wurde. Das Maximum der Spannungsverstirkung ist von Belastung (ausgedriickt durch @) und
magnetischer Kopplung k abhéngig, jedoch ist insbesondere bei sehr kleinen Werten des Kopp-
lungsfaktors die frequenzabhéingige Verschiebung des Maximums gering (Abb. links). Eine

Regelung der Lastspannung kann iiber die Stellung der Schaltfrequenz f7, vorgenommen wer-
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den. Vom Maximum gesehen fiithren sowohl eine Verringerung wie auch eine Vergroflerung der
Schaltfrequenz zu einer Reduzierung der Ausgangsspannung. Die Breite der Resonanzstelle ist
ebenfalls belastungs- wie auch kopplungsabhéngig. Dies kann aufgrund des unterschiedlichen

dVy /dwpn zu Problemen bei der Regelung der Ausgangsspannung fithren.

Waéhrend Vi; bei gleich bleibender Kopplung und wy = 1 konstant ist, nidhert sich der Pha-
sengang mit fallendem @ dem Winkel 77/2 an, was einen Betrieb des priméren Wechselrichters
mit relativ hohen Schaltverlusten bedeutet. Dies resultiert aus dem harten Ausschalten der
Transistoren im Scheitelpunkt des Stromes, wohingegen das Einschalten spannungsentlastet
ist. Die Verlaufe der Eingangsimpedanz und des Phasengangs zeigen auch, dass der wirkli-
che Resonanzpunkt — charakterisiert durch ¢ =0 und der individuellen Resonanzkreisfre-
quenz wr = 27 fr — nur fiir etwa @) > 5 mit dem gewihlten Resonanzpunkt iibereinstimmt
und dann bei wy = 1 liegt. Fiir wy =1 und 0 < Q < oo ist der Phasenwinkel ¢ kopplungsu-

nabhéngig und positiv.
1
P(wy=1) = arctan <Q) >0 (3.21)

Das Ubertragungssystem reprisentiert daher bei der Frequenz fr, = fo immer eine induktive
Last. Dies ist auch bei Frequenzen dariiber der Fall. Fiir kleinere Frequenzen ist es von @
abhingig und variiert. Wihrend das Ubertragungssystem bei fr, > fg einen induktiven Cha-
rakter besitzt, wird bei fr, = fr der Phasenwinkel zu ¢ = 0 und damit die Grenze zwischen
kapazitiven und induktiven Verhalten erreicht. Unterhalb fg stellt das Ubertragungssystem ei-
ne kapazitive Last mit voreilendem Strom dar. Fiir die Transistoren des Wechselrichters ergibt

sich dann ein hartes Einschalten zusammen mit einem stromentlasteten Ausschalten.

Sowohl der Verlauf der Spannungsverstirkung wie auch die Verldufe des Phasengangs und
der normierten Eingangsimpedanz sind mit den Verldufen eines LCR~Serienschwingkreises ver-
gleichbar [96]. Das Betriebsverhalten der Anordnung ist deshalb vom Standpunkt der primér-
seitigen Stromrichtertopologie prinzipiell mit einem normalen Reihenschwingkreis modellier-
bar. Die Variationen aufgrund von Kopplungsdnderungen bleiben dabei jedoch unberiicksich-

tigt.

In der Tat ist es leicht moglich, ein konstantes Vi fiir unterschiedliche Kopplungen k und
verinderliche Belastungen zu erzielen. Dies erfordert jedoch z.B. erhebliche Anderungen der
Schaltfrequenz fr,, wodurch wiederum die Betriebsart des Wechselrichters, die Amplitude
des Eingangsstromes und die sekundérseitige Wirkleistung beeinflusst werden. Diese ist als

Leistung am Ersatzwiderstand Rpq, definiert mit:

U22 _ U22,z/21
REq, 2REq,

Prg,, =Usly = I3Rpg, = (3.22)
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Unter Verwendung der Spannungsverstirkung Vyy (B12) kann die Amplitude der Sekundér-

spannung ersetzt werden.

VU2U12 v=1
= —"1 3.23
REqA QRE‘qA ( )
Mit (BI7) und Q definiert nach (39) und BEII)
2
= 5 3.24
Q= g (3:24)
folgt fiir die Wirkleistung am Ersatzwiderstand in normierter Form Pr,,  Zo / Tjﬁ,/:l:
-1
Prg, , Zo 1-82) (w2 -1) | — 14k 4w 12
Preuo ook  [2354 329
Ui -1 N

Das Amplitudenverhéltnis von Sekundirstrom I zu Primérstrom I; wird als Stromverstér-
kung V; eingefiithrt. Es ist besonders fiir die Minimierung der primérseitigen Verluste von
Bedeutung, weil es auch die Blindanteile der Strome beriicksichtigt. Ausgehend von der Strom-
teilerregel folgt fiir die CLLL Anordnung (vgl. Abb. [C])):

I ‘ JwLy

Vi=n-—==n
= jwLi + Ze

n

= : (3.26)
R L,\?
\/ (mﬁ?) (1)

Das Einsetzen der Schwingkreisparameter aus den Gleichungen ([B.9)), (816) und das Ersetzen
der Haupt- und sekundirseitigen Streuinduktivitét mit den Gleichungen (ZI1)) und (214)
fithrt zu:

2L L 2 —1/2
n 140 } (3.27)

Vr=n [k:2L1 k2Q%n?w?L,

Unter Verwendung von (B.8)) und BI6) mit (3I0) ergibt sich die normierte Gleichung der

Stromverstarkung:

1 172
In Gleichung ([B:28) fillt bereits auf, dass die Stromverstirkung der CLLL-Anordnung direkt
proportional zur Kopplung ist. Abbildung [3.4] verdeutlicht diesen Zusammenhang ebenfalls.
Es sind die Verlaufe der Stromverstéirkung und der normierten Wirkleistung iiber der auf die
Resonanzfrequenz normierten Betriebskreisfrequenz wy dargestellt. Die Abhéngigkeit beider
Groflen von Last- und Kopplungsédnderung wird deutlich. Da sich die Stromverstarkung aus der

Betrachtung des sekundérseitigen Stromteilers ergibt und unabhéngig von der priméren Reso-
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Abbildung 3.4: Serien-Anordnung (CLLL) mit n = 1: Stromverstirkung V; und normierte Wirklei-
stung Pry, Zo/U?,_, a), b) fiir k= 0,1 und c), d) fiir k = 0,3

nanzanordnung ist, tritt hier keine Resonanzerscheinung auf. Bei einem Ubersetzungsverhiltnis
von n = 1 und einer groflen Belastung () > 5 ist V7 maximal gleich dem Kopplungsfaktor. Bei
geringerer Belastung (@ < 3) und damit kleinerem Sekundérstrom sinkt die Stromverstirkung
entsprechend. Daraus folgt, dass bei einer vorgegebenen Last eine wirkungsvolle Erhohung der
Stromverstirkung fiir diese Anordnung nur iiber die Anderung des Kopplungsfaktors oder des
Ubersetzungsverhiltnisses moglich ist.

Die Wirkleistung ist zusétzlich in Abb. auf Seite belastungs- und frequenzabhén-
gig dargestellt. Mit steigender Belastung ndhert sich das Maximum der Leistungskurve dem
Punkt wy = 1. Aufgrund der konstanten Spannungsverstiarkung und einer nahezu konstanten
Stromverstirkung steigt die Leistung Pry, , in diesem Punkt mit dem Faktor 1 /REgq, iber

einen weiten Bereich stetig an.

Die Anordnung eines Serienkondensators auf der Primérseite erméglicht eine Kompensati-
on der Streuinduktivitéten, bringt aber verschiedene Einschrinkungen mit sich. Ahnlich wie
bei einem Schwingkreiswechselrichter mit einem Reihenschwingkreis als Last [96] sollte der
Arbeitspunkt mit wy > 1 gewihlt werden. Hier ist eine konstante Spannungsverstarkung ge-
geben, bzw. eine Regelung der Sekundéarspannung problemlos moglich. Noch bedeutender ist,
dass der Phasenwinkel ¢ immer positiv ist. Eine Anderung der Betriebsart des primirseitigen
Wechselrichters beziiglich des entlasteten Schaltens kann damit ausgeschlossen werden.
Strom- und Spannungsverstirkung sind vom Ubersetzungsverhéltnis abhiingig — allerdings in
umgekehrter Art und Weise. Um zu hohe Sekundirspannungen bei wy = 1 und kleinen k aus-
zugleichen, muss das Ubersetzungsverhiltnis entsprechend n = 1/k > 1 gewiihlt werden. Dies

geht gleichzeitig mit einer Erhdhung der Stromverstéirkung einher (vgl. Gleichung ([B.28))).
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3.2.2 Serien-Serien-Resonante-Anordnung (SS-CLLLC)

Zusétzlich zum priméren Resonanzkreis sollen durch die Verwendung eines sekundéren Reso-
nanzkreises (Abb. b)) die erhaltenen Ergebnisse der CLLL-Anordnung verbessert werden.

Ziel ist es, die Streuinduktivititen der Primér- und Sekundérseite getrennt zu kompensieren

[13] [11] [10]. Die Ersatzgrofen X, Xo und X (Abb. [C.1]) lassen sich mit (C4), (CI0Q), ([C4)

beschreiben. Fiir eine vollstéindige Kompensation der Streuinduktivitdten muss gelten:
X1=X2=0 (3.29)

Es ist dann:

1
Ly = — 3.30
« ! wC’l ( )
1
L., = — 31
Wl wcg (33 )

Wahlt man fiir Primér- und Sekundérseite die identische Resonanzkreisfrequenz wg, kon-
nen beide Streuinduktivitéten gleichzeitig kompensiert werden. Mit den Gleichungen (B.30)
und (B37]) ergibt sich fiir wq:

_ 1 _ 1
wWo = VLaCi  \/L,C} (3'32)

Unter Verwendung von (2.14), 31), (3.9), BI0), (BI1) ldsst sich die Spannungsverstérkung
Vi analog zur CLLL-Anordnung fiir Frequenzvariationen, Belastungséinderungen und verschie-

dene Kopplungen allgemein giiltig berechnen:

2 2 —-1/2
vy =1 [(wav—l) QU (21— k) + 2l BP0 ] (3.33)

2 1
kwy, wy kwiy

Wird Gleichung ([B33]) grafisch dargestellt (Abbildungen [3.5], 3.6l [C.4), fallen unter der
Annahme eines Ubersetzungsverhiltnisses mit n = 1 zwei Arbeitspunkte auf, in denen die
Spannungsverstirkung genau eins betrégt. In beiden Punkten werden die Streuinduktivitéten
— unabhéngig von der Belastung — vollstdndig durch die Resonanzkapazititen kompensiert.
Es ergibt sich in beiden Punkten weiterhin eine Last- und Kopplungsunabhéngigkeit von V;;.
Primér- und Sekundirspannung sind lediglich iiber das Ubersetzungsverhiltnis miteinander
verkniipft. Die Frage, welcher der zwei Arbeitspunkte letztendlich das Optimum darstellt,
kann mit Hilfe einer Diskussion des Verlaufs der Spannungsverstirkung und der normierten
Eingangsimpedanz beantwortet werden. Wahlt man zunéchst wy = 1, léasst sich Viy wie folgt

prézisieren:

1
V= == (3.34)
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Abbildung 3.5: Spannungsverstiarkung Vi der Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC) bei k= 0,4
undn =1

Fiir die Wahl des optimalen Arbeitspunktes ist es nun notwendig, den Verlauf der Spannungs-
verstdrkung detaillierter zu betrachten. Eine Einteilung in drei Frequenzbereiche erscheint

sinnfallig:

I: V7 erhoht sich mit steigender Betriebsfrequenz bis zum ersten lastunabhéngigen Arbeits-
punkt. Dieser Punkt verschiebt sich kopplungsabhéngig. Er néhert sich bei sinkender Kopplung

wy = 1.

IT: Vy ist sehr empfindlich fiir die Anderungen der Belastung und der Kopplung. Fiir groBe
Belastungen @ sinkt die Spannungsverstdrkung zunéchst unter eins und steigt dann wieder
bis zum zweiten lastunabhéngigen Arbeitspunkt. Fiir kleine Belastungen, also grofie Wider-
stande, ldsst sich jedoch die grofite Spannungsverstirkung erzielen. Dabei bildet sich nur noch
ein Resonanzpunkt aus, weil sich die Sekundirseite des Ubertragers mit steigendem Lastwi-
derstand dem Leerlauf ndhert. Somit wird der sekundére Resonanzkreis wirkungslos. Da sich
die Spannungsverstarkung aufgrund der Last- und Kopplungsabhéngigkeit nichtlinear mit der

Betriebsfrequenz édndert, ist eine effiziente Regelung der Ausgangsspannung in diesem Bereich
schwierig [11].

III: Die Spannungsverstirkung fillt mit steigender Betriebsfrequenz. Wegen der zusétzlichen
Kopplungsunabéngigkeit im Punkt wy = 1 ist Bereich IIT zur Regelung der Ausgangsspan-
nung am besten geeignet. Dabei ist zu beachten, dass eine Kopplungsdnderung immer eine
Anpassung der Betriebsfrequenz oder der Kompensationskapazitidten erfordert, um den Ar-

beitspunkt beizubehalten.

Weitere Einschriankungen ergeben sich aus der Betrachtung der Gesamtimpedanz. Diese ist
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in bezogener Schreibweise (vgl. [C1.2):

Z k( 1 DR Dk —1)
£A k‘2 . 1—k Q2w2 !
Zo S B S R At s e (3.35)
2 1+551 ) +
QKI W?v) +Q2“’12\r ( wgv) Q23

Die grafische Darstellung der Eingangsimpedanz und des Phasenwinkels in Abbildung [3.6] zeigt
starke Schwankungen, welche sich ebenfalls den drei genannten Frequenzbereichen (vgl. Vi)

zuordnen lassen.

k=0,1undn=1 k=0,3und n=1
4¢ [ 4 N
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C) 0.6 0.8 1 1.2 1.4 f) 0.6 0.8 1 1.2 1.4
wWN
Abbildung 3.6: Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC) mit n = 1: Spannungsverstéirkung Vi, Betrag

der normierten Eingangsimpedanz |Z 4| /Zy und Phasenwinkel ¢ = ZZ 4 a), b), ¢) fiir k = 0,1 und d),
e), f) firk=0,3

I: Das Ubertragungssystem stellt fiir die primérseitige Einspeisetopologie eine kapazitive Last
dar. Die Phasenverschiebung ist ¢ = —m/2, bzw. ndhert sich diesem Wert mit fallender Fre-
quenz an. Der maximale Eingangs- bzw. Primérstrom ist im ersten Resonanzpunkt bei Kurz-

schluss des Lastwiderstandes zu erwarten.

IT: Fiir die Phasenverschiebung gilt in Abhéngigkeit von der Belastung —m/2 < ¢ < +7/2.
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Ein dhnliches Verhalten ist fiir einen kleinen Frequenzbereich bereits von der CLLL-Serien-
Anordnung bekannt. Demzufolge kann auch hier eine Lastinderung zu einer unerwiinschten
Anderung des Betriebszustandes fithren (vgl. S. BE2). Allerdings gibt es in Abhingigkeit von
der Belastung bis zu drei Resonanzpunkte (bei @ — 0) welche durch den Phasenwinkel ¢ = 0
gekennzeichnet sind. Lediglich der Resonanzpunkt, welcher durch die primérseitige Streuinduk-
tivitdt, die Hauptinduktivitdt und den primérseitigen Resonanzkondensator definiert wird, ist
belastungsunabhéngig beziiglich seiner Frequenzlage. Hinsichtlich der Halbleiterverluste ist ein
Betrieb des Gesamtsystems mit geringer Phasenverschiebung sinnvoll. Denn ist diese null, ist
Neutral Switching mit minimalen Schaltverlusten aufgrund des stromlosen Ein- und Ausschal-
tens moglich [28]. Ein Betrieb in dem mittleren Resonanzpunkt scheint daher reizvoll, ist aber
praktisch aufgrund der starken Lastabhingigkeit der Spannungsverstirkung (Abb. B.0) nicht
zu empfehlen. Von besonderer Bedeutung — da meist nicht auf den ersten Blick plausibel —
ist auch, dass in einem weiten Frequenzbereich der Leerlauf als Betriebsfall mit dem grofiten
Eingangsstrom beriicksichtigt werden muss. Ein Kurzschluss ist hier unkritisch, weil das Uber-
tragungssystem in diesem Fall hochohmiger ist (vgl. Verlauf der Eingangsimpedanz in Abb.
b) und e)).

III: Fiir wy > 1 stellt die Anordnung iiber den gesamten Lastbereich eine induktive Last dar.
Die Phasenverschiebung betrigt ¢ &~ +m /2. Der maximale Eingangsstrom tritt bei wy = 1 im
Kurzschluss auf, da fiir Q — oo die Eingangsimpedanz am kleinsten ist. Nach der Betrachtung
der Spannungsverstirkung ist Region III als bevorzugter Betriebsbereich zu wéhlen, gleich-
wohl dann das Maximum der Wirkleistung am Ersatzlastwiderstand Rg,, nur fiir groere @

erreicht wird.

Mit (333) in (323) kann man die Wirkleistung in eine normierte Form iiberfithren

PREqA Zo

72
Ul,l/:l

2 g
kwy, wyy kwiy

ktw? —1)2 _ be1)2(02 12\ 2] ¢
zé[é(ﬂv )+ QuR (20— )+ 2D o (D ))} (3.36)

und damit darstellen (Abb. 3.7, Abb.[C.4). Die hochsten Wirkleistungen lassen sich dement-
sprechend in den Resonanzpunkten der Anordnung erzielen. Fiir kleine Belastungen @ < 2
steigt die Spannungsverstirkung und somit auch PREqA stark an. Fiir groflere Belastungen
steigt die Leistung in den Resonanzpunkten aufgrund annidhernd konstanter Spannungsver-

stdrkung in einem weiten Bereich mit dem Faktor 1/Rg,, an.

Durch das Einsetzen der Gleichungen (CA4l), (CI0), (C.6) in (3:26) und bei Beriicksichtigung
der Teilimpedanz Z¢ (C.I)) ergibt sich die Stromverstirkung V; zu:

Vi = (3.37)

2
2 1 ’
R/EqA 1 w2Cé +L02
oy ) T\MT T Ia
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Abbildung 3.7: Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC) mit n = 1: Stromverstédrkung V; und normierte
Wirkleistung Pr,, , Z()/(A]il,:1 a), b) fir k=0,1 und ¢), d) fiir k =0,3

Mit den gewéhlten SchwingkreisgroBen aus den Gleichungen [B9]), ([B:32) ergibt sich:

(1 + kw_%vlf + (Qi]\f>2] o (3.38)

Wie aus Abbildung [B7 ersichtlich wird, bildet sich im Verlauf der Stromverstirkung eine
Resonanziiberhohung aus. Dieser Punkt befindet sich in Region II. Im Gegensatz zur CLLL-
Anordnung (vgl. Kapitel B2 konnen deshalb Werte grofler k erzielt werden. Die Grofie

von Vi ist besonders stark belastungsabhingig. Die Lage des Resonanzpunktes weist eine

Vi =nk

Abhéngigkeit von Kopplung und Belastung auf. Fiir Kopplungsfaktoren k£ > 0,2 und Bela-
stungen @ > 5 nimmt die Stromverstirkung bei wy = 1 die Werte 1/ V2 < Vi < nein (vgl.
Abb. B7 und (340)). Damit kann bei der Frequenz wy = 1 und einer entsprechenden Ausle-
gung des Systems hinsichtlich Spannungs- und Stromverstirkung ein dem Transformator sehr

dhnliches Verhalten erzielt werden:

(3.39)

1
VU(WN:U n

n

PN — Viyoy ® 1 fiir @ > 10, k> 0,25 (3.40)
(1+ 7o)

VI(LUNZI)

Betrachtet man die Serien-Serien-Anordnung vergleichend mit einem normalen RLC-Schwing-
kreis, so stellt man fest, dass aufgrund der hoheren Anzahl von reaktiven Elementen drei

verschiedene Arbeitsbereiche mit in Summe bis zu drei Resonanzstellen auftreten. Vom Stand-
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punkt der primérseitigen Einspeisetopologie ist ein Vergleich mit einem Serienschwingkreis
dennoch gerechtfertigt, weil sich die Serien-Serien-Anordnung in den drei Arbeitsbereichen
dhnlich einem RLC-Schwingkreis verhélt und damit auch die gleichen Betriebsarten fiir die
Einspeisetopologie auftreten. Es muss allerdings berticksichtigt werden, dass besonders im
Bereich I Abweichungen dahingehend vorhanden sind, dass das Ubertragungssystem — ab-
héngig von der Belastung — induktiven, kapazitiven oder auch ohmschen Charakter aufweist,
die Spannungsverstarkung steigt oder fillt und der Leerlauf den kritischen Belastungsfall dar-
stellt. Im Vergleich zur einfachen Serien-Anordnung ist ein deutlich besseres und stabileres

Systemverhalten gegeben, sofern der richtige Arbeitsbereich gew&hlt wird.

3.2.3 Serien-Parallel-Resonante-Anordnung (SP-CLLLC)

Als weitere Moglichkeit soll in dieser Arbeit die Verwendung eines Parallelschwingkreises auf
der Sekundéirseite betrachtet werden. Wie bei der vorangegangenen Serien-Serienanordnung
handelt es sich um ein System héherer Ordnung mit fiinf reaktiven Elementen.

Die Auslegung des primérseitigen Resonanzkreises erfolgt in Anlehnung an die CLLL Serien-

Anordnung (vgl. (B.10]), Seite [A0).

1

wo1 =
L, Ly
\/C1 [Lf” + L;Z+LH]

(3.41)

Mit dem zusétzlichen Parallelschwingkreis, bestehend aus der Hauptinduktivitat Ly, der se-
kundéren Streuinduktivitidt L’ ,, der sekundiren Kapazitit C%) und dem Ersatzlastwiderstand

o2
/
REQB’

Resonanzfrequenz — ausgeglichen werden.

kann der Hauptnachteil der CLLL-Anordnung — die lastabhénge Verschiebung der

1
woz = —— : (3.42)
Cy (L + L)

Definiert man die Resonanzfrequenz mit wy = wp; = wpa, lasst sich fiir die Spannungsverstér-

kung der folgende Ausdruck gewinnen:

ZpZp

02/ v=1 1
Vu = T n|ZoZa

nUi,v=1 n

) 91-1/2
:kKQ(l—k)(wN—n) b (212 4 D) ] (3.43)

wWN wyr

Dabei ist lediglich das Ubertragungssystem zu Grunde gelegt. Werden der sekundirseitige
induktive Filter (vgl. Abb. Bl b)) und das Verhéltnis der Amplitude der Eingangsgrund-
schwingung zu der Gleichspannung eines Spannungswechselrichters mit Gleichspannungszwi-

schenkreis (siehe Abbildung B.1]) beriicksichtigt, wird deutlich, dass die Gesamtspannungsver-



3.2 Detaillierte Analyse der Resonanzanordnungen 51

starkung

U 8
Vige. = i =Vu VoV, = W (3.44)

um den Faktor 0,81 kleiner als die Spannungsverstirkung des Ubertragungssystems ist. Dies
kann bei der Auslegung des Gesamtsystems beispielsweise iiber die Wahl des entsprechenden
Ubersetzungsverhiltnisses ausgeglichen werden. Bei wy = 1 entspricht die Spannungsverstir-

kung des Ubertragungssystems

1

Uwy=1) — % ’ (3'45)

und die Serien-Parallel-Anordnung zeigt ein der CLLL-Serien-Anordnung iiberlegendes Verhal-
ten, weil bei wy = 1 auch der wirkliche Resonanzpunkt mit wrp = 27 fg liegt. Die Verldufe der
Spannungsverstirkung (Abb. B.8 und Abb. auf Seite [[41]), der normierten Eingangsim-
pedanz Z 4 /Zy

k2 (w%,—1)
1+w? (Q%+w?,—2)

_ (3.46)

Z k2w? . 2_

1+w? (Q2+w3 — w3

und des Phasenwinkels bestéitigen dies. Neben der starken Kopplungsabhéingigkeit der Span-
nungsverstarkung, welche eine genaue Auslegung des Gesamtsystems notwendig macht, fallt

auf, dass der Phasenwinkel null ist:

Py=1) =0 (3.47)

Hinsichtlich der Schaltverluste stellt dies ein Optimum dar, denn bei Verwendung einer Grund-

frequenztaktung konnen die Leistungshalbleiter des Wechselrichters neutral geschaltet wer-
den [2§].

Auch fiir die Regelung der Spannungsverstiarkung ist — eine konstante Kopplung vorausge-
setzt — ein Betrieb bei wy > 1 zu empfehlen, weil die Spannung mit zunehmender Frequenz
abfillt. Im Gegensatz zur CLLL und SS-CLLLC Anordnung macht jedoch eine genaue Betrach-
tung (siehe Abb. B.9) deutlich, dass dies nur fiir Belastungen von ¢ > 1 zutrifft. Denn im
Bereich ITist bei @ < 1 von wy = 1 aus zunéchst eine Vergréflerung der Spannungsverstarkung
gegeben. Erst in den Bereichen IIT und I f&llt sie dann wieder. Aus Abbildung B9 wird zudem
deutlich, dass sich auch die Betriebsart des Umrichters in dem Bereich IT &ndern kann, da das
Ubertragungssystem eine kapazitive, induktive oder auch ohmschen Last reprisentieren kann.
Soll eine Frequenzstellung zur Regelung des Systems verwendet werden, muss daher bereits
bei der Auslegung des kontaktlosen Ubertragungssystems sichergestellt werden, dass Q > 1 ist
und im Leerlauffall @ = 0 ein Betrieb bei wy = 1 stattfindet. Nur dann lassen sich ungewoll-
te Betriebsartwechsel der priméren Stromrichtertoplogie vermeiden. Weiterhin ist dann eine
ausreichende Regelreserve fiir die Sekundirspannung vorhanden und die Uberschreitung der

zuléissigen Spannungsklasse der sekundérseitigen Komponenten ausgeschlossen.
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Abbildung 3.8: Serien-Parallel-Anordnung (SP-CLLLC) mit n = 1: Spannungsverstérkung Vi, Betrag
der normierten Eingangsimpedanz |Z 4| /Zy und Phasenwinkel ¢ = ZZ 4 a), b), ¢) fiir k = 0,1 und d),
e), f) fiir k=0,3
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Abbildung 3.9: Serien-Parallel-Anordnung (SP-CLLLC) mit n = 1: Spannungsverstirkung Vi und
Phasenwinkel ¢ = £Z 4 fiir k=0,4 undn =1
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Das sich dann auch die SP-CLLLC Anordnung hervorragend durch einen klassischen RLC-
Schwingkreis modellieren ldsst, wird aus Abbildung deutlich. Sowohl Spannungsverstér-
kung, wie auch Impedanz und Phasengang sind direkt mit den Verldufen eines Reihenschwing-
kreises vergleichbar. Die maximale Spannungsverstirkung wird im Resonanzpunkt erreicht,
wo das Ubertragungssystem eine ohmsche Last darstellt und der Kurzschluss der kritische
Betriebsfall ist. Lediglich der Einfluss des Kopplungsfaktors bleibt unberiicksichtigt.

Die Stromverstéirkung der Anordnung

I L
Vi=nZ=n a (3.48)
Lo | CywLn + Ze) (fae + Ringy)

liasst sich durch Einsetzen von Z. aus Gleichung (CI6]) vereinfachen und letztendlich in eine

normierte Form iiberfithren:

-1/2
w2 — 1\
14 N ) 3.49
(2 (3.49)
Wie auch aus Abbildung deutlich wird, ergeben sich fiir Belastungen Q > 3 Verliu-
fe, die denen der Stromverstirkung der CLLL-Anordnung &hneln. Durch die Abhéngigkeit

Vi =nk

der Stromverstirkung von der sekundérseitigen Impedanz steigt V7 nicht iiber den Wert der
Kopplung. Bei Annidherung an den Leerlauf bildet sich im Punkt wy = 1 ein Resonanzpunkt.

Hier gilt generell:
VI(uN:U =nk (3.50)

Fiir grofle Q-Werte ist V7 {iber einen weiten Bereich um wy = 1 konstant. Eine Steigerung der
Stromverstiarkung bei gleich bleibender Kopplung wird mit der schon in Kapitel B21] vorge-
schlagenen Erhohung des Ubersetzungsverhiltnisses moglich. Eine weitere Ubereinstimmung
zum einfachen Serienschwingkreis ergibt sich fiir die sekundérseitige Wirkleistung. Diese ergibt

sich entsprechend

VU2012 v=1
REqB = 2RE’ (3.51)
4B
und l&sst sich nach Einsetzen der Spannungsverstirkung umformen:
PR ZO 12 2 2 2 4 2 -1
o g o0k g o )] o2
1,v=1

In Abbildung [3.10 kann man erkennen, dass bereits bei Q = 1 die maximale Ausgangsleistung
im Resonanzpunkt bei wy = 1 erreicht wird. Mit einer Vergroflerung von @) steigt dann die

Leistung linear an. Die Lage des Leistungsmaximums bleibt dabei bei wy = 1 (vgl. Abb. [C.H]).
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Abbildung 3.10: Serien-Parallel-Anordnung (SP-CLLLC) mit n = 1: Stromverstirkung V; und nor-
mierte Wirkleistung Pg, ZO/IA]ﬁl,zl a), b) fiir k = 0,1 und ¢), d) fiir k =0,3

Analog zur Spannungsverstirkung erhcht sich mit zunehmenden @) auch die Resonanzschérfe.

Die Serien-Parallelanordnung weist damit einige Vorteile im Vergleich zu der Serien-Serien-
anordnung auf. Weil das Maximum von V; — welches unabhéingig von Belastungséinderungen,
nicht aber von der Kopplung ist — im Resonanzpunkt auftritt, resultieren nicht nur minimale
Schaltverluste. Es ergibt sich auch die Moglichkeit ein hoheres Ubersetzungsverhiltnis n zu
verwenden. Dieses reduziert die Spannungsverstirkung und verringert gleichzeitig den Wert
von @ (vgl. Gleichung B:24]). Damit lassen sich geringere Primérstréome erreichen, welches aus
der Erhohung der Eingangsimpedanz bei fallendem @ (Vgl. Abb. B.8) resultiert. Allerdings
schrinken die grofle Kopplungsabhingigkeit der Spannungsverstarkung, wie auch die genann-
te Forderung nach @) > 1 die Verwendungsmoglichkeiten der Serien-Parallelanordnung in der

Praxis wieder ein [92].

3.2.4 Schlussfolgerung

Allen drei untersuchten Anordnungen ist gemein, dass sie sich vom Standpunkt der primér-
seitigen Stromrichtertopologie als RLC-Schwingkreis modellieren lassen. Dabei handelt es sich
nur um eine vereinfachte Nachbildung, welche sich hauptséichlich auf die Betriebsart und das
prinzipielle Verhalten der Anordnung beschrinkt. Gleichzeitig wird mit Hilfe der untersuchten
Groflen klar, dass die Dimensionierung einer Resonanzanordnung hinsichtlich mehrerer Para-
meter optimal gestaltet werden muss. Auch kann es keinen allgemein giiltigen Vorschlag einer
Resonanzanordung geben, sondern es muss sich immer an der jeweiligen Applikation orientiert

werden.
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3.3 Experimentelle Bestitigung

Zur abschlieBenden Bestitigung der theoretischen Ergebnisse ist eine experimentelle Uberprii-
fung erforderlich. Dabei ist es ausreichend, eine der drei Resonanzanordnung messtechnisch zu
untersuchen, weil die theoretischen Aussagen aller drei Resonanzanordnungen auf dem gleichen

Berechnungsansatz basieren.

Um im Labor verschiedene Moglichkeiten — bezogen auf die Kopplungsverhéltnisse — un-
tersuchen zu kénnen, ohne dabei eine zeitaufwendige Neudimensionierung des Ubertragungssy-
stems vornehmen zu miissen, ist es plausibel, ein kontaktloses Ubertragungssystem mit verin-
derlicher Kopplung zu realisieren und damit eine grofie Variabilitét hinsichtlich méglicher An-
wendungen zu erzielen. Die Kopplungsunabhéngigkeit der Spannungsverstirkung bei wy =1
ist der entscheidende Vorteile der Serien-Serien-Resonanz-Anordnung. Sie wird daher fiir die

experimentelle Verifizierung ausgewéhlt.

3.3.1 Entwurf des Ubertragungssystems

Mit den folgenden Grundannahmen:

- DC Zwischenkreisspannung up = 200 V

Lastspannung uy, = 180...210 V
Ohmsche Last Ry, = 30...90 2

Schaltfrequenz fr, ~ 100 kHz
- Luftspalt a = 42...200 mm

und der Wahl von ) > 3 zur Vermeidung eines lastabhéngigen Abfalls der Stromverstéirkung

ist es moglich, die Induktivitidt der Primérspule zu berechnen. Mit (BI) ergibt sich ([BIT) zu:

2 8 Q
w2

Ly = — = H .
1 n“R o o 350 p (3.53)

Um die theoretisch und praktisch ermittelten Verliufe vergleichbar zu halten, wird das Uber-
setzungsverhéltnis hierbei mit n = 1 gew#hlt. Im Arbeitspunkt bei wy =1 (fr, = 100 kHz)
ist die Spannungsverstirkung damit Viy = 1. Unter Annahme identischer geometrischer Ab-

messungen ist damit auch die Induktivitit der Sekundérspule gegeben.

Die gemessenen Parameter des realisierten Ubertragungssystems, welches spiiter auch fiir
den Matrixumrichter verwendet wird, sind in Tabelle aufgefithrt. Die Messungen der
Spulenparameter wurden mit einer RLC-Messbriicke bei einer Frequenz von fas.s = 100 kHz
durchgefiihrt. Beide Spulen wurden von Hand gewickelt. Es ergeben sich daher Abweichungen
in der Induktivitdt und dem Widerstand, welche aus Unterschieden in der Lage der Windungen

und dem Fiillfaktor resultieren. Abbildung zeigt vergleichend den gemessenen und den
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Tabelle 3.2: Parameter des Ubertragungssystems

Parameter Symbol | gemessener Wert
Primarinduktivitat Ly 357,6 uH
primére Windungszahl Ny 23
Wicklungswiderstand Ry 2,20
Sekundérinduktivitit Lo 361,5 uH
sekundédre Windungszahl Ny 23
Wicklungswiderstand Ry 2,79

mittels Naherungsformel [97] berechneten Kopplungskoeffizienten & des Ubertragungssystems
in Abhéngigkeit vom Luftspalt a.

9)0,82

kper = 672’1 (T (354)

Die normierte Resonanzfrequenz wy = 1 ergibt sich nach ([BI0) aus dem Verhéltnis von
Eingangskreisfrequenz und gewéhlter Resonanzkreisfrequenz. Bei einer variablen Kopplung ist
zur Erzielung von wy =1 eine Verdnderung der Eingangsfrequenz und damit der Schaltfre-
quenz notwendig. Aufgrund von (ZI2), ZI3)) und B32) steigt wy bei einer Verkleinerung des
Luftspaltes, welches gleichzeitig eine Vergroflerung des Kopplungsfaktors darstellt, an. Das
bedeutet, dass die maximale Schaltfrequenz zur Wahrung von wy =1 bei dem gréfiten zu
erwartenden Kopplungsfaktor erreicht wird. Aus diesem Grund wurde als Basisarbeitspunkt
ein grofler Kopplungsfaktor von k = 0,4 gewéhlt. Dies entspricht nach Abbildung einem
Luftspalt von a ~ 63 mm. Basierend auf diesem Arbeitspunkt wurden dann mit (332) die
Werte der Resonanzkapazitéiten fiir eine Frequenz fy = 100 kHz berechnet. Tabelle stellt

die ermittelten Werte dar.

Tabelle 3.3: Induktivititen der Spulenanordnung entsprechend dem T-Ersatzschaltbild (fiir k = 0,4)
und berechnete Kapazititen

Parameter Symbol | gemessener Wert
primére Streuinduktivitit Ly 215 uH
sekundére Streuinduktivitit Lyo 217 uH
Hauptinduktivitat Ly 143 pH
primére Kapazitét Ch 11,81 nF
sekundére Kapazitét Cy 11,68 nF

3.3.2 Entwurf des Spannungswechselrichters

Entsprechend den Darlegungen in Kapitel wurde im n#chsten Schritt ein modularer Span-

nungswechselrichter in Vollbriickenschaltung verwendet. Bei Wahl der Induktivitits- und Ka-
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pazitdatswerte des gewéhlten Basisarbeitspunktes k£ = 0,4 kann die bei der maximalen Kopp-

lung (a = 42 mm bedeutet k4, =~ 0,5) notwendige Schaltfrequenz zur Erreichung von wy = 1
berechnet werden. Mit (3:332) und (ZI2)) ergibt sich:

wo 1

2m N 27T\/(L1 - nk:\/ L1L2) Cl

fTT]\/Iaz(LuN:I)

Q

113 kHz (3.55)

Eine Frequenzreserve fiir die Spannungsregelung ist notwendig. Dementsprechend wurde die
maximale Schaltfrequenz des Wechselrichters mit fr,,, = 120 kHz festgelegt. Simulativ konn-
ten dann — aufbauend auf einer verhaltensbasierten Modellierung der Leistungshalbleiter in
SABER — verschiedene Bauelemente hinsichtlich ihrer Verluste verglichen werden. Es zeigten
sich deutliche Vorteile fiir schnelle PT-IGBTs [98]. Dies lidsst sich mit dem induktiven Charak-
ter des Ubertragungssystems fiir wy > 1 und dem damit dominierenden Ausschaltverlusten
der IGBTs erkldren. Als Bauelemente wurden dementsprechend diskrete 900 V PT-IGBTs
fiir hochfrequente Applikationen verwendet (IRG40PF50WD), welche von modularen Gate-
Treibern mit einer duflerst geringen Verzdgerungszeit von ty < 90 ns [99] angesteuert werden
(vgl. auch Kapitel [6.4]).

3.3.3 Experimentelle Ergebnisse

Fiir die Messungen wurden der sekundérseitige Gleichrichter (vgl. Abb.BJla)) mit drei unter-

schiedlichen Widersténden bei drei verschiedenen Kopplungsverhéltnissen belastet:

R =560 — @1 =5
R0 =239,30Q 1=7,1
Ri3=33,4Q — Q5 =9,2

l

a1 =66mm — ky=0,395
as =88 mm  — ko =0,297
a3 =154mm — k3=0,155

In Abbildung [B.I7]ist die gemessene Spannungsverstirkung dargestellt. Der Punkt wy = 1
befindet sich fiir ks bei fo ~ 87 kHz und fiir k3 bei fo &~ 95 kHz. Die Kapazitéiten wurden fiir
einen Kopplungsfaktor k& = 0,4 und die Frequenz fy = 100 kHz ausgelegt. Bei k; liegt wy = 1
anndhernd bei dieser Frequenz. Die korrekte Dimensionierung des Arbeitspunktes ist somit

nachgewiesen.

Dariiber hinaus ist die groBe Ahnlichkeit zu den theoretisch berechneten Verliufen signi-
fikant. Allerdings treten — entgegen den Erwartungen — im Punkt wy = 1 Abweichungen

zwischen den gemessenen Spannungsverstirkungsverlidufen auf. Diese betragen — bezogen auf
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Abbildung 3.11: Gemessene Spannungsverstéirkung Vi der SS-CLLLC Anordnung

die hochste Spannungsverstarkung — bei allen drei Kopplungen AVy &~ 0,06. Nahezu unab-
héngig von k£ und Q nimmt hier die Spannungsverstirkung den Wert VUMN:1 ~0,9...0,85

e1l.

Eine Betrachtung der Abbildungen B.12] und a) zeigt dariiber hinaus, dass auch
fiir einen groflen Frequenzbereich mit zum Teil geringeren Abweichungen zwischen Berech-

nung und Messung gerechnet werden muss: Ein Hauptgrund fiir diese Diskrepanzen stellt der

k=0,297 k=20,395
1.2¢ 1.2
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Abbildung 3.12: Gemessene und berechnete Spannungsverstéirkung Vi der Serien-Serien-Anordnung
(SS-CLLC) fiir a) k = 0,297 und b) k = 0,395
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Einfluss der ohmschen Widerstinde der Ubertragerspulen, welche ebenso wie die Durchlasswi-
derstdnde der Halbleiterbauelemente in der theoretischen Betrachtung vernachléssigt wurden,
dar. Abb. b) verdeutlicht dies. Die Lastspannung uy, ist im Punkt wy = 1 kopplungsun-
abhéngig und bleibt aufgrund der nicht betrachteten Spannungsabfille unter dem berechneten
Wert (Vo _, = 0,85). Gleiches gilt somit fiir den Laststrom i, und damit auch fiir die Am-

plitude des gemessenen Primérstromes [7.

Deutlich wird hierbei der Einfluss der Stromverstirkung Vi: Bei einer sich verringernden
magnetischen Kopplung muss mit steigenden Eingangsstromen bei einem nahezu gleich blei-
benden Laststrom gerechnet werden. Interessant ist auch, dass die Ergebnisse fiir die Strom-
verstirkung eine weitgehende Ubereinstimmung mit den theoretischen ermittelten Verldufen
aufweisen (vgl. Abbildung [C.g]).

Im Gegensatz dazu treten fiir die berechnete und messtechnisch bestimmte Wirkleistung zum
Teil erhebliche Unterschiede auf (Abbildung [3.13] a), [C9). Ursache dafiir ist die in (330])
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Abbildung 3.13: Gemessene und berechnete Wirkleistung Pj, der Serien-Serien-Anordnung (SS-
CLLC) bei k = 0,297 a) ohne Beriicksichtigung der Abweichung der Spannungsverstirkung Vi und
b) mit Beriicksichtigung der Abweichung der Spannungsverstéirkung Vi fiir den Punkt wy =1

quadratisch enthaltene Spannungsverstéarkung V. Beriicksichtigt man fiir die Berechnung die
tatséchlich gemessene Spannungsverstiarkung im Punkt wy = 1, sind die Kurven bis auf geringe
Abweichungen identisch (siehe Abb. b)). Auch dies verdeutlicht, dass vor allem die ohm-
schen Widerstéande fiir die Abweichungen zwischen Berechnung und Messung verantwortlich
sind. Durch ein optimiertes Design der Ubertragerspulen kann eine Minimierung dieser Wi-
dersténde erzielen werden und man damit eine Annidherung an die theoretischen ermittelten
Verlaufe erhalten. Sollen iiber die in dieser Arbeit dokumentierten Aussagen hinaus genauere
Vorhersagen iiber das Systemverhalten getroffen werden, so sollte iiber die Einbeziehung der

ohmschen Widersténde in die theoretische Betrachtung nachgedacht werden.
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4 Untersuchung des Matrixumrichters mit

resonanter Last

Der Matrixumrichter soll als direkter Umrichter die bereits in Kapitel LTI angesprochene
doppelte Energiewandlung ersetzen. Hinsichtlich seiner Ein- und Ausgangsgrofien gelten da-
bei die gleichen Forderungen wie bei der bekannten Topologie des Schwingkreiswechselrich-
ters in Briickenschaltung mit Spannungszwischenkreis und Eingangsgleichrichter. Betrachten
wir zunédchst die Ausgangsgrofien, so ist die Zielstellung die Generierung einer einphasigen
hochfrequenten Ausgangsspannung, welche sowohl in Frequenz als auch Phasenlage unabhén-
gig von der Netzspannung ist und sinusformige Gréfien im Ubertragungssystem, bzw. auf
der Sekundérseite hervorruft. Um diese Forderung generell erfiillen zu kénnen, ist zunéchst
der eingangsseitige Anschluss des Matrixumrichters an ein Netz mit mindestens drei Phasen
notwendig [51]. Ausgangsseitig wird eine Phase bendotigt. Als einfache und aufwandsérmste
Topologie ergibt sich damit ein drei- zu einphasiger Umrichter, bei dem allerdings der Neutral-
leiter der Eingangsseite mit der Last verbunden wére. Weiterhin kdme fiir diese Anordnung
als Steuerverfahren nur ein Pulsverfahren (vgl. Kapitel 2224]) — mit der bekannten Einschrén-
kung einer im Vergleich zur Ausgangsfrequenz f4 sehr groen Schaltfrequenz (fr, >> f4) —
in Frage. Die Frequenz fj der Ausgangsspannung soll bis zu 120kHz betragen. Bei Verwen-
dung eines Pulsverfahrens wéren dementsprechend Schaltfrequenzen im MHz-Bereich notwen-
dig. Dieser Umstand liisst sich aufgrund der besonderen Eigenschaften des resonanten Uber-
tragungssystems vermeiden. Denn ebenso wie bei der Speisung mit einem Wechselrichter in
Vollbriickenschaltung ist auch fiir die Speisung mit einem Matrixumrichter eine hochfrequente
rechteckférmige Ausgangsspannung ausreichend. Daher kénnen auch andere Steuerverfahren
wie z.B. die Blocktaktung zum Einsatz kommen, die sich insbesondere dadurch auszeichnen,

dass die Schaltfrequenz gleich der Ausgangsfrequenz ist (fr, = f4).

4.1 Drei- zu zweiphasiger, hochfrequent getakteter

Matrixumrichter

Schliet man ein — als RLC-Schwingkreis modelliertes — kontaktloses Energieilibertragungs-
system direkt an zwei Ausgangsphasen an, ergibt sich die Struktur des in Abbildung [4.1]
dargestellten drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters (siche auch Seite 20)). Es sind genau

sechs bidirektionale Schalter notwendig.
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Abbildung 4.1: Prinzipschaltung des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters mit Eingangsfilter und
Common-Collector-Realisierung eines bidirektionalen Schalters

Bereits in [20,[39,140] wurde die Topologie des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters — al-
lerdings ausschlielich fiir die Erzeugung niederfrequenter Ausgangsgréfien — vorgestellt. Der
Umrichter ldsst sich entsprechend Abbildung 1] in zwei Teilumrichter zerlegen. Dieses ist ins-
besondere fiir die spétere Betrachtung der Kommutierung und die Steuerung des Umrichters
vorteilhaft. Jeder der zwei Teilumrichter stellt eine Verbindung aller drei Eingangsphasen mit

genau einer Ausgangsphase her.

4.1.1 Schalt- und Leitzustinde des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters

Die Beschreibung des Matrixumrichters lésst sich unter Verwendung der Schalterzustandsma-
trix T gestalten. Die Schalterzustandsmatrix besteht aus den Schaltzustdnden ¢; ;, (d.h. 0 = aus
entspricht den Zusténden I, II, III, 1=ein entspricht Zustand IV in Abb. [{]]) der einzelnen

bidirektionalen Schalter S; ;.. Ausgehend vom allgemeinen Fall mit m Eingangsphasen und n

Ausgangsphasen
t11 ti2 t1,n
ta1  t22 ton 1=1,...,m
T = =y oy
tm,l tm,? to tm,n
vereinfacht sich die Schalterzustandsmatrix T im Fall von m = 3 Eingangsphasen
Up1 sin (wgt)
up = | ugs | = Ug | sin(wgt — 27/3) (4.2)

Ups3 sin (wgt — 47/3)
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und n = 2 Ausgangsphasen zu:

t11 T2
Tso=| ta1 top (4.3)
t31 t32

Bei sechs bidirektionalen Schaltern und insgesamt zwei moglichen Schaltzusténden eines jeden

Schalters (EIN oder AUS) ergeben sich fiir diese Anordnung genau
26 = 64 (4.4)

Schaltzustéinde. Eine weitere Verringerung der moglichen Schaltkombinationen ist erforderlich.
Diese ergibt sich aus den auf Seite 23] genannten Forderungen. Denn sind alle Schalter eines
Teilumrichters gedffnet, tritt eine Unterbrechung des eingepriagten Ausgangsstromes auf. Ein
gleichzeitiges Einschalten mehrerer Schalter eines Teilumrichters entsprechend Abb. 1] (oder
einer Spalte von T) fiithrt hingegen zu einem Kurzschluss zwischen mindestens zwei Eingangs-
phasen. Diese Zustdnde stellen kritische, fiir die Leistungshalbleiter gefihrliche Belastungen
dar und miissen vermieden werden. Es ergibt sich die allgemeine Forderung, dass zu jedem

Zeitpunkt immer genau ein bidirektionaler Schalter pro Teilumrichter eingeschaltet sein muss:
m
Zti,kzl k=1,....n (4.5)
i=1

Fiir den drei- zu zweiphasigen Matrixumrichter nach Abb. 1] resultiert:

3
tig+to1+1l31= Ztm =1 (4.6)
i=1
3
ti2+ta2+132= Z tipg=1 (4.7)
i=1

Findet der reale Aufbau der bidirektionalen Schalter aus jeweils zwei unidirektionalen Schaltern
Berticksichtigung (vgl. Kapitel 2211 Seite [I6), ist die allgemeine Forderung (Gleichung (Z.1))

nicht ausreichend, denn mit
tik = tikytikg (4.8)

ist zwar nach (@6]) und ([@7) eine Unterbrechung des Ausgangsstromes nicht moglich; aber

mit ([4.8) auch nicht ausgeschlossen, dass neben einem bidirektionalen Schalter mindestens ein
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unidirektionaler Schalter des gleichen Teilumrichters angesteuert ist. Damit kénnen in Abhén-
gigkeit von der Richtung des Ausgangsstromes und dem Verhéltnis der Eingangsspannungen

Kurzschliisse der Eingangsphasen auftreten.

Es ist notwendig, die Gleichungen (4.3]), (£0), (£7) mit Hilfe von Leitfunktionen, welche
den Leitzustand der bidirektionalen Schalter beschreiben, auszudriicken. In Anlehnung an [49]

ist die Leitfunktion c; des Schalters S; ;, wie folgt definiert:

falls 7; 5 =
- 0 alls 4;, =0 (4.9)
’ 1 falls i £0

Aus Abbildung 1] wird deutlich, dass der Leitzustand eines bidirektionalen Schalters von den
Schaltzustdnden der einzelnen unidirektionalen Schalter eines Teilumrichters, dem Vorzeichen
des Ausgangsstromes i4 und dem Verhéltnis der Eingangsspannungen abhéngt. Die Leitfunk-
tionen der drei bidirektionalen Schalter eines Teilumrichters lassen sich dementsprechend (in

Analogie zu [49]) unter Zuhilfenahme der Signumfunktion sgn(x):

-1 falls <0
segn(x) = - 4.10
gn(z) { 1 falls z >0 ( )

und unter Annahme, dass kein Kurzschluss vorliegt, ausdriicken (vgl. detaillierte Herleitung

in Anhang [D.], Seite [45):

sgn (iapy) + 1

ik = tigv 5
sgn (up2 —up1) +1 sgn (up3 —up1) +1
1 —topy 5 1 —t3xv 5
sgn (—iapk) +1
+ T1kR ( 9 )
sgn (up1 —up2) +1 sgn (up1 —ugs) +1
<1 —takR en 5 ) ) (1 —t3kR Bn 5 ) (4.11)
B sgn (iapk) + 1
Cof = t2,ka
sgn (upy —upe) + 1 sgn (ups —uge) + 1
1—tipv 1 —t3xv
2 2
sgn (—iapk) + 1
+ tokr ( 9 )

— 1 — 1
<1 B tl,kngn (ups . up) + ) (1 B t&kngn (up2 . up3) + > (4.12)
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sgn (iApk) +1

3k = l3kv 5
sgn (up1 —ugs) + 1 sgn (ug2 — ups) + 1
11—ty v 5 1 —torv 5
PP, (—iapk) + 1
’ 2
— 1 — 1
(1 B tl,kngn (ups . up1) + > <1 B t27kngn (ups . up2) + > (4.13)

Vernachlissigt man die Zeitpunkte in denen jeweils zwei Eingangsphasen die gleiche Spannung
aufweisen (z.B. up; = upo) und die Zeitriume wéhrend der Kommutierungsvorgénge zwischen
den Eingangsphasen, ergibt sich aufgrund des realen Aufbaus der bidirektionalen Schalter aus
jeweils zwei unidirektionalen Schaltern und ([£9) die allgemeine Forderung, dass zu jedem

Zeitpunkt genau ein bidirektionaler Schalter pro Teilumrichter leitend sein muss:
m
k=1 k=1...n (4.14)
i=1

Entsprechend Abb. Tl ergibt sich fiir den drei- zu zweiphasigen Matrixumrichter:

3
ci,1+ 21+ c31 = Zcm =1 (4.15)
i=1
3
€12+ Co2+c32 = Z co=1 (4.16)
i=1

Lé&sst man also das dynamische Verhalten der Halbleiter und die Zeitpunkte in denen jeweils
zwei Eingangsspannungen den gleichen Spannungswert haben unberiicksichtigt, gibt es fiir
jeden Teilumrichter entsprechend der Anzahl der Eingangsphasen (m = 3) genau drei mégliche
Leitzusténde (jeweils genau ein bidirektionaler Schalter leitet). Damit ergeben sich — aufgrund
des zweiphasigen Anschlusses der Last an die Schaltermatrix — fiir den drei- zu zweiphasigen
Matrixumrichter neun verschiedene Leitzustandskombinationen. Die einzelnen Leitzustidnde

werden analog zur Schalterzustandsmatrix in der Leitzustandsmatrix C zusammengefasst.

€11 €12
C=| 1 22 (4.17)
€3,1 €32

4.1.2 Beschreibung von Ausgangsspannung und Eingangsstromen

Die augenblicklichen Spannungen der zwei Ausgangsphasen uapr mit k= 1,2 und die ein-

gangsseitigen Strome ip; mit ¢ = 1,2, 3 sind Funktionen der Leitzustéinde. In Abhéngigkeit der
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Eingangsstrangspannungen ug; ergibt sich fiir die Spannungen uap1, uaps (vgl. Abb. E)

" UR1
AP1
upp = = CT . UE2 (418)
UAP2
UE3
und somit
Up1
1,1 €21 €31 C1,1UE1 + C2,1UE2 + C31UES
ugp = | ups | = (4.19)
C12 €22 C32 v C12Up1 + C22UR2 + C32UE3
E3

Die Ausgangsspannung des Umrichters u 4 ergibt sich als Differenz der Teilspannungen:

UA = UAPL — UAP2

Es folgt:
ug = (I —1)-uup
U1
= (1 —=1)-CT- | up (4.20)
UE3
= (c1,1 —c12)up + (c21 — c22)upe + (c31 — c32)uEs (4.21)

Unter Beriicksichtigung der Gleichungen E.T5] wird deutlich, dass die Ausgangsspan-
nung entweder gleich null (gleichzeitiges Leiten der zwei Schalter einer Eingangsphase, z.B.:
c11 = c12 = 1), gleich einer der drei Aufenleiterspannungen (z.B.: uy = ug; — up2 bei

c1,1 = c2.2 = 1) oder einer der invertierten Auflenleiterspannungen ist. Fiir die eingangsseitigen

Strome ig; mit ¢ = 1,2, 3 ergibt sich in analoger Betrachtungsweise

1E1 ; €1,1%7AP1 + €1,214P2

. . AP1 . .

ip=| im = C- . ] = | c2194P1 + C2204P2 (4.22)
, AP2 . .
B3 C3,11AP1 + C321AP2

Unter Beriicksichtigung von

1A =1AP1 = —1AP2 (4.23)
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folgt letztendlich

1Rl ) (c1g—c12)ia
iE = iEQ = C . 1 ] 1A = (62’1 — C272) iA (424)
iE3 (e31 —c32)ia

Die Eingangsstrome verhalten sich nach Gleichung B.24] analog zu der Ausgangsspannung.
Sind zwei Schalter einer Eingangsphase gleichzeitig eingeschaltet, sind die Eingangsstrome

gleich null, ansonsten flieft der Laststrom immer durch genau zwei der Eingangsphasen.

4.1.3 Erzeugung einer hochfrequenten Ausgangswechselspannung
Mit neun moglichen Leitzustandskombinationen und aufbauend auf den vorherigen Uberlegun-

gen ergibt sich, dass die Lastspannung sieben unterschiedliche Werte annehmen kann (vgl. Ta-

belle[4.T]). Um ohne ein Modulationsverfahren eine rechteckférmige Ausgangswechselspannung

Tabelle 4.1: mdogliche Leitzustidnde des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters

Zustand uA leitende Schalter (¢ = 1)
1 0 S1,1, S1,2
2 U1 — UE?2 S1,1, S22
3 UR1 — UE3 S11, 53,2
4 0 S2.1, S22
5 Up2 — Up1 So.1, S1,2
6 Up2 — UE3 521, 53,2
7 0 531, 532
8 UR3 — UR1 S31, S1,2
9 UR3 — URE2 531, 52,2

(vgl. auch Kapitel B]) mit gleicher positiver wie negativer Amplitude zu erzeugen, bietet es sich
an, eine Blocktaktung zu verwenden, d.h. die Leitzustédnde der Schalter mit der gewiinschten
Ausgangsfrequenz aktiv so zu dndern, dass sich nur das Vorzeichen der Ausgangsspannung &n-
dert — wie beispielsweise beim stdndigen Wechseln zwischen Zustand 2 und 5, oder 3 und 8
gegeben. Dies ist in Abbildung dargestellt. Dabei wird jedoch keine ideale Rechteckform
der Ausgangsspannung erzielt. Weiterhin tritt eine kontinuierliche Anderung der Amplitude
der Ausgangsspannung bezogen auf die Netzperiode auf. Betrachtet man zunéchst lediglich die
Abweichung Au,,, der Ausgangsspannung von der Rechteckform, welche sich aus der zeitli-
chen Anderung der Eingangsspannungen je halber Schaltperiode ergibt, kann das Maximum

der Spannungsénderung der Leiter-Leiterspannungen (vgl. Abb. [.3]) mittels Differentialquo-
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2r Up12 uUp13 Upe3

| |

| | |
4 w2 34 s 5174 3m2 T4 21
wEt

Abbildung 4.2: prinzipielle Lastspannung ua des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters bei konti-
nuierlicher Anderung der Leitzustéinde von nur vier bidirektionalen Schaltern mit fg /frr =1/40

tienten bestimmt werden:

Ugp12 = UE1 —UEg2 = UE [sin (wEt) — sin (wEt — 27T/3)] (4.25)
= V3Ugcos (wpt —7/3) (4.26)

d N
udEtlQ = —V3Upwgsin (wpt — 7/3) (4.27)

dugi2
dt .
-~
_3 | | | | | J
4 2 34 T 54 312

wEt

Abbildung 4.3: Bestimmung der maximalen Spannungsénderung Auamaq,, innerhalb einer halben
Schaltperiode auf Basis des Anstiegs der Leiter-Leiter-Spannungen im Nulldurchgang

Das Maximum des Differentialquotienten wird in den Nulldurchgéngen, z.B. bei t = 57/(6wg)

erreicht. Die Tangente yg in diesem Punkt

duElg duElg 51

— t— — 4.28
e it |, sn it |,_ s | 6wg (4.28)
6w p 6w g
. .5
= —V3Upwpt + V3Upwp—— (4.29)

GwE
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sei als Grenze, welche die maximale Spannungsénderung Auamqz,, wéhrend einer halben
Schaltperiode T, definiert, festgelegt. Mit Hilfe der Tangentengleichung ldsst sich das Ver-
haltnis der maximalen Spannungsdnderung Ausmaee,, bezogen auf die Amplitude der Ein-
gangsspannung in Abhéngigkeit vom Verhéltnis der Eingangsfrequenz zur Schaltfrequenz be-

stimmen.

A max
Uamazry _ o fB (4.30)
UE fTr

Bei einer Netzfrequenz fr = 50 Hz und einer Schaltfrequenz von fr, = 100 kHz ergibt sich
ein Verhéltnis fg/ fr, = 0,0005. Nach Gleichung ([£30) betrigt die maximale Spannungsénde-
rung je halber Schaltperiode damit lediglich Auapmaz,, = 0,272% der Amplitude der Eingangs-
spannungen. Unter Verwendung eines ausreichend groffen Verhéltnisses von Schaltperiode zu
FEingangsperiode kann deshalb angenommen werden, dass die Variation der Lastspannung in-
nerhalb einer Schaltzyklusperiodendauer vernachlassigbar und die Ausgangsspannung quasi

rechteckférmig ist.

Nicht zu vernachléssigen ist die Amplitudenénderung der Ausgangsspannung bezogen auf eine
Netzperiode. Diese muss aktiv auf ein moglichst geringes Mafl reduziert werden. Gleichzeitig
sollte auch eine symmetrische Verteilung der Eingangsstrangstréme mit moglichst geringen
Harmonischen sichergestellt werden. Dazu ist es wichtig, zu erkennen, dass die Topologie des
drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters mit einem Wechselrichter in H-Briickenschaltung ver-
gleichbar ist. Wenn man die Matrixanordnung der bidirektionalen Schalter in eine Briicken-
schaltung umwandelt (siche Abbildung [4.4)) und Gleichungen .15 beriicksichtigt, wird

die Ahnlichkeit beider Topologien deutlich. Anstelle der in Vorwiértsrichtung steuerbaren, riick-

la la

I S A C r g
4£1 —/81,1 —/82,1 ;54"83,1 —/81,1 S2,1
=)
1= u,| | Last uDl<> u,| | Last

|-£S1,2 l—/sz,z E-f/Ss,z |/S1 2 l—/sz,z

a) b)

Abbildung 4.4: a) Drei- zu zweiphasiger Matrixumrichter (umgezeichnet in Briickenschaltung und
ohne Eingangsfilter) mit bidirektionalen Schaltern und b) Wechselrichter in H-Briickenschaltung

wirtsleitenden Schalter des Wechselrichters treten lediglich die in Vorwérts- und Riickwérts-
richtung steuerbaren, bidirektionalen Schalter, deren Leitzusténde c; ;, zusétzlich zu den An-

steuersignalen auch vom Verhéltnis der Eingangsstrangspannungen und der Richtung des Last-
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stromes abhéngen. Die Eingangsgleichspannung up des Wechselrichters wird durch die jewei-
lige Leiter-Leiterspannung, welche dann als eine fiktive, wellige Zwischenkreisspannung up,,.

betrachtet werden kann, ersetzt.

Die fiir die Erzeugung einer rechteckférmigen hochfrequenten Ausgangsspannung notwendige
Blocktaktung ist identisch mit der Blocktaktung beim Wechselrichter in Briickenschaltung. Die
beiden Teilumrichter des Matrixumrichters arbeiten dabei mit einer festen Phasenverschiebung
von = m. Alternativ kénnen fiir den Matrixumrichter auch andere — vom Schwingkreiswech-

selrichter in Briickenschaltung bekannte — Steuerverfahren verwendet werden:
e Phase-Shift-Taktung
e PDM (Pulse Density Modulation)
e Schaltfrequenz vs. Resonanzfrequenz

Um nun die Amplitudenédnderung der Ausgangsspannung bezogen auf eine Netzperiode zu
reduzieren, muss die Welligkeit der fiktiven Zwischenkreisspannung up,,. auf ein Minimum
gebracht werden. Dies kann {iber eine entsprechende Modulation der zu verwendenden Ein-
gangsphasen realisiert werden, welches letztendlich eine der Blocktaktung iiberlagerte Auswahl

der zu schaltenden, bidirektionalen Schalter notwendig macht.

4.1.4 Auswahl der speisenden Eingangsphasen

120° Modulation (simple inverter mode)

Nach Gleichung (£.21]) ergibt sich die Ausgangsspannung aus der Differenz der Eingangsspan-
nungen (aufer fiir die Zustédnde 1, 4, 7). Um die Welligkeit der fiktiven Zwischenkreisspan-
nung up,,. auf ein Minimum zu reduzieren, werden bei der 120° Modulation, die jeweils grof-
te und die jeweils kleinste Eingangsspannung ausgewéhlt. Die unterlagerte Blocktaktung der

durch die Modulation vorgegebenen, bidirektionalen Schalter erzeugt dann die hochfrequente

Ausgangsspannung.
uEMaz = max (uE17uE27uE3) (431)
UBy;, = min(upl, ups, uEs) (4.32)
UDye = UBrmaw — YEwnin (4.33)

Pro Netzperiode besitzt jede der drei Eingangsphasen fiir einen Abschnitt von 27/3 die grofi-
te Eingangsspannung ug,,, .. Dabei 16sen sich die jeweils anderen zwei Phasen als kleinste
Eingangsspannung ug,,, nach m/3 ab. Es ergibt sich daher die Notwendigkeit, nach je ei-
nem Intervall von o = 7/3 einen Tausch zweier Eingangsphasen durchzufithren und damit ein
Pulsmuster entsprechend Abbildung
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Die sechs Intervalle der Netzperiode sind dadurch gekennzeichnet, dass in jedem Intervall
die Vorzeichen der Leiter-Leiter-Spannungen unveréndert bleiben und sich immer genau zwei
Intervalle durch eine Vorzeichenéinderung der Leiter-Leiter-Spannungen unterscheiden. Die Be-
zeichnung des Modulationsverfahrens resultiert aus den 27 /3 langen Abschnitten, in denen jede

Eingangsphase entweder die maximale oder die minimale Spannung ist.
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Abbildung 4.5: Pulsmuster der 120° Modulation zur Auswahl der Eingangsspannungen

Variation der Ausgangsspannung Aufgrund der zeitlichen Anderungen der Eingangs-
spannungen ergibt sich eine Anderung der fiktiven Zwischenkreisspannung und somit auch der

Ausgangsspannung um den maximalen Betrag Aup,, ... = Aua,,.. (vel. Abb. E.6):

N 3 N
AuDMCMaa: = Ubyemar — UDyorin = UE (\/> - 2> ~ 0,232U (4'34)
AUA]\/[G.I = AuDAICMao: (4'35)

Entsprechend (Z34]) bleibt fiir die virtuelle Zwischenkreisspannung eine Restwelligkeit von
ungefihr 23% der Amplitude der Eingangsspannungen bestehen. Eine weitere Reduzierung

der sich ergebenden Amplitudeninderung Awuy (£33) muss ggf. mit einem anderen un-

terlagerten Steuerverfahren vorgenommen werden. Als ein solches Verfahren bietet sich zum
Beispiel die Phase-Shift-Taktung an. Im Unterschied zur bisher betrachteten Blocktaktung ar-
beiten dann die beiden Teilumrichter mit einer Phasenverschiebung von 0 < § < 7 zueinander
und erdffnen damit eine weitere Moglichkeit, die Amplitude der Ausgangsspannung zu stellen
(vel. Abbildung [E.2] auf Seite [50). Unter der Annahme, dass eine Regelung der Grund-

schwingung der Ausgangsspannung u4,_, stattfindet, ergibt sich fiir das maximale Verhéltnis

v=1

von Ausgangs- zu Eingangsspannung:

Us,_, 3
Vi = —=1 = 2 4.36
USI"L UE 2 ( )
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Abbildung 4.6: a) Eingangsspannungssystem und FEinteilung in Intervalle bei konstanten Vor-
zeichen der Leiter-Leiter-Spannungen, b) Ausgangsspannung w4 bei unterlagerter Blocktaktung
mit fg/fr, = 1/100

Amplitudenspektrum des Netzstromes Die Modulation der Eingangsphasen beeinflusst
iiber die Minimierung der Amplitudenéinderung der Ausgangsspannung hinaus auch die Form
der Netzstrome des Matrixumrichters. Da jede Eingangsphase pro Halbwelle der Netzperiode
genau 27/3 als speisende Eingangsphase genutzt wird, ergibt sich ein Stromleitwinkel a je
Netzphase von oy, = 01 — 09 = 27/3. Durch die Vorzeichendnderung der Eingangsspannun-
gen ergeben sich entsprechend ein positiver und ein negativer Stromblock je Netzperiode und
-phase geméfl Abbildung [4.7] a). Unter Beriicksichtigung der Amplitudenénderung der Aus-
gangsspannung ergeben sich Eingangsstrome nach Abb. L1 D).

1t 1t m
=2 0 ~|2 0 ,
-1t -1r L_/\/l
a) 2 m 312 2 b) 2 m 312 21
wEt wEt
15 15
1 1
<~Nl ?\L? <'£ ‘E
0.5} 0.5¢
|I N N T T 1. PP N N 0 || N I ie PP N N
c) 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 d) 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
14 14

Abbildung 4.7: idealisierter Eingangsstrom einer Netzphase bei 120° Modulation a) ohne und b) mit
Beriicksichtigung der Amplitudenénderung, sowie zugehérige Amplitudenspektren c¢) und d)

Der Matrixumrichter wird mit Blocktaktung und einer resonanten Last betrieben. Deshalb ist
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den Strombl6cken eine hochfrequente Sinushalbschwingung unterlagert. Diese wirkt sich aber
im Spektrum vordringlich erst bei hoheren Frequenzen (ab fr,) aus.

Das Amplitudenspektrum ist im Fall a) — also bei Annahme eines reinen rechteckférmigen
Eingangsstromes — mit dem konventioneller 6-pulsiger Stromrichter (idealisierter Fall, unend-
liche schnelle Kommutierung und konstanter Strom im Gleichstromkreis durch unendlich grofe
Gléattungsdrossel) identisch. Ausgehend von der allgemeinen Form der Fourier-Reihe s(t) einer
Funktion f(¢) nach ([3.4)) l4sst sich das Amplitudenspektrum der Eingangsstrome berechnen.
Fiir Eingangsstrome entsprechend Abbildung 7], Fall a) gilt:

0 fiir O<wEt§%undfiir%’r<wEt§%’TsowieHT”<wEt§27r

Bama(t) =4 g fir F <wpt <5F (4.37)

—Ig fir %r<uJEt§H77T

Nach Anwendung von Gleichung ([B4) mit ap, = 0 und a,, = 0 ergibt sich:

[ee]
Al
iBaat) = Y~ cos (%) sin(vwgt)  mit v =1,5711,13... (4.38)
. bu,a
Mit ([B.4) ist:
. 2\/31
Lyor o = bue| = Ve e = 1,5,7,11,13... (4.39)
! v

In Abbildung [41 ¢) und d) sind die Amplitudenspektren fiir die 120° Modulation dargestellt.
Die Verldufe wurden mit MATLAB® berechnet. Wie bereits von 6-pulsigen Stromrichtern be-
kannt ist, treten neben der Grundschwingung lediglich Harmonische mit den folgenden Ord-

nungszahlen v auf:
v=(6k)+1 mit 1<k < oo (4.40)

Den entscheidenden Nachteil der 120° Modulation stellen die groBen Amplituden der fiinften
und siebten Oberschwingung dar. Dieses schligt sich auch in der Gesamtoberschwingungs-
verzerrung THD;, die das Verhéltnis des Effektivwertes des Oberschwingungsgehaltes zum
Effektivwert der Grundschwingungskomponente einer Wechselgréfie darstellt [I00], nieder.

1 o0
THDy,, = 4 yor (4.41)
v=2

THD; = 30,34% (4.42)

sim,a

THD; = 30,35% (4.43)

sim,b
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Pulsmodulation (pulsed inverter mode)

Grundidee Die mit der 120° Modulation verbundenen, niederfrequenten Oberschwingungen
sollten aktiv reduziert werden. Ein auf Filtern basierender Ansatz ist aufgrund der notwendi-
gen Baugrofle und der hohen Kosten des Filters nicht ratsam. Als eine Alternative bietet sich
die gezielte Ausloschung von Oberschwingungen, wie sie fiir Stromwechselrichter in [T0THI03]
vorgestellt wurde, an. Auf dem gleichen Ansatz basierend, konnen auch vorausberechnete
Pulsmuster zur selektiven Elimination von Spannungsharmonischen bei Spannungswechsel-
richtern [106] eingesetzt werden. Die Herangehensweise ist dabei jedoch komplexer, da nicht
nur einzelne Harmonische gedampft werden, sondern auch die Amplitude der Spannungsgrund-

schwingung gestellt werden kann.

An dieser Stelle steht die Ausloschung der niederfrequenten Stromharmonischen im Vor-
dergrund, zumal die Amplituden der Netzstrome direkt von der Grofie der eingeprigten Aus-
gangsspannung und der Belastung des Matrixumrichters abhéngen. Die Grundidee [107]108]
ist nun, mit Hilfe der verdnderten Auswahl der speisenden Eingangsspannungen eine — im
Vergleich zur Ausgangsfrequenz niederfrequente — Modulation der Eingangsstrome mit dem
Ziel einer Angleichung an die Sinusform vorzunehmen. Das Pulsmuster leitet sich dementspre-

chend von den gewiinschten Netzstromen ab und muss die folgenden Anforderungen (siehe

auch [T0TLI06LT09]) erfiillen:

- synchrones Pulsmuster (Pulsmuster ist fiir jede Grundperiode identisch) mit Punkt- und

Viertelperiodensymmetrie, damit die Kosinuskoeffizienten in der Fourier-Reihe entfallen

- ungerade Anzahl von Pulsen je halber Periode (p =1,3,5,7,9...)

312 21

Abbildung 4.8: Gegeniiberstellung einer Sinusfunktion und eines beispielhaften Pulsmusters mitp =5
Pulsen je Halbperiode

Aus der Topologie des Matrixumrichters und den Forderungen fiir die Leitzustdnde (d.15]), (Z16])
ergibt sich weiterhin die Notwendigkeit, dass unter Vernachlassigung der Kommutierung jeweils
mindestens ein Eingangsstrom null ist. Gleiches gilt fiir die Summe der drei Eingangsstrome.
Damit ist der Summenstromleitwinkel o, unabhingig von der Anzahl der Strompulse p und
entspricht dem Winkel 27 /3:

p
27
Qpim =2 _(~1)og = T (4.44)

g=0
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Berechnet man fiir ein dementsprechendes Pulsmuster mit p Pulsen die Fourier-Reihe (vgl. (84])),

so ist
ap =0, a, =0 und agy,, by, =0 (4.45)
Dementsprechend treten nur die folgenden Sinuskoeffizienten auf:

4 w/2
b, = / Ip sin(vwpt)d(wpt) (4.46)
0

™

_ 4{ / " Igsin(vwpt)d(wpt) + ... + / " IEsin@wEt)d(WEt)} (4.47)

T 0 Op—1

Nach Losen der Integrale erhédlt man

41
b, = V—j [— cos(voy) + cos(vog)] + ... + [— cos(voy,) + cos(vop_1)]}
Al &
= — 23 (-1)%cos(voy,) mit r=1,35... und g=01,23... (448
v =

und damit p Gleichungen, mit denen die Pulswinkel o7 ... 0, berechnet werden kénnen, um

die entsprechenden Harmonischen zu eliminieren.

Jedoch existieren weitere Randbedingungen hinsichtlich der Anordnung der Pulse, die bei
der Losung der Gleichungen beriicksichtigt werden miissen. Um den Betrag der fiktiven Zwi-
schenkreisspannung nicht zu stark zu verringern, miissen in das Pulsmuster die Abschnitte mit
der jeweils maximalen und minimalen Eingangsspannung einbezogen werden (siehe S. [70]). Da~
her miissen die Pulse mit den Ordnungszahlen % und % synchron zu diesen Abschnitten
liegen und die entsprechenden Stromleitwinkel in jedem Fall linger bzw. gleich 7/3 sein. Es

gilt:

2T

3 (4.49)

Qp+1l = (U3p+1 ZQ(Jp—Jp_l) mit

T
el 2 §§2(Up_ap—l)§

Dariiber hinaus muss auch die Generierung des Pulsmusters fiir alle drei Eingangsphasen be-
trachtet werden. Aufgrund der Forderung nach einem kontinuierlichem Ausgangsstrom und der
gegebenen Phasenverschiebung von 27/3 bzw. 47 /3 der Eingangsspannungen, miissen die Puls-
muster eine 7/6-Symmetrie hinsichtlich der Schaltwinkel aufweisen, d.h. dem jeweiligen Puls p
im Bereich 0 < wpt < 7/6 steht eine entsprechende Pulspause im Bereich 7/6 < wgt < 7/3

gegeniiber (vgl. Abb. [4.9]). Nur dann greifen die drei Pulsmuster so ineinander, dass zu jedem

Zeitpunkt gilt

FEi1+Ey+ FE3=2 (450)
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und damit ein kontinuierlicher Ausgangsstrom prinzipiell sichergestellt ist. Mit (Z44]) und (@49
folgt

N
[}

™

0< ) (-1)9tg, < fiir p > 1 (4.51)

1
o
[«

In Abbildung sind zwei Pulsmuster, welche die gestellten Anforderung erfiillen, dargestellt.
Es ist zu erkennen, dass auch bei der Pulsmodulation eine Aufteilung der Eingangsperiode in
sechs Intervalle zweckméfig ist. Die Intervalleinteilung beruht hierbei darauf, dass die Vorzei-
chen der Eingangsstrangspannungen innerhalb eines Intervalls unverdndert bleiben. Im Gegen-
satz zur 120° Modulation wird nun also innerhalb der einzelnen Intervalle nicht nur jeweils die
maximale und die minimale Eingangsspannung, sondern — entsprechend der Vorgabe des {iber-
geordneten Pulsmusters — auch die dritte Eingangsspannung verwendet. Mit Gleichung
und der Phasenverschiebung der Eingangsspanunngen wird zudem deutlich, dass unabhéngig
vom Pulsmuster innerhalb eines jeden Intervalls entweder die im jeweiligen Intervall maximale
oder minimale Eingangsspannung stindig verwendet wird, wiahrend die zwei anderen Phasen

kontinuierlich getauscht werden.

AN 1 11 11 1111
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Abbildung 4.9: Gegeniiberstellung von zwei méglichen Pulsmustern mit a) p =7 Pulsen und b) 13
Pulsen je Halbperiode, sowie Verdeutlichung der 7 /6-Symmetrie a) und Intervalleinteilung b)

Variation der Ausgangsspannung Zusitzlich zu den zeitlichen Anderungen der Eingangs-
spannungen miissen die Wechsel zwischen den Eingangsphasen aufgrund des Pulsmusters in
die Betrachtung der fiktiven Zwischenkreisspannung und der Variation der Ausgangsspannung

einflieflen.
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Abbildung 4.10: a) Eingangsspannungssystem, sowie b) sich ergebende Ausgangsspannung w4 einer
5-fach Pulsmodulation bei unterlagerter Blocktaktung mit fg/fr, = 1/100

Die fiktive Zwischenkreisspannung up,,, ergibt sich aus der Differenz der vom Pulsmuster
jeweils festgelegten Eingangsspannungen (sieche Abb. [4.10). Mit (£33])) ist damit auch die
Ausgangsspannungsamplitude direkt vom Pulsmuster abhingig. Legt man eine Phasenver-
schiebung von ¢ = 0 zwischen Pulsmuster und entsprechendem Eingangsspannungssystem zu-
grunde, wiirde sich das Minimum der fiktiven Zwischenkreisspannung aufgrund .10 genau in
den Nulldurchgéngen der Eingangsspannungen ergeben. Die Nulldurchgénge stellen zugleich

die Intervallgrenzen bei
wit = % miti=1,2,3... (4.52)

dar. Die vorangegangene Betrachtung der Pulsmuster (vgl. Abb.[LE]), die zeitlichen Verldufe der
Eingangsspannungen und der Verlauf der Ausgangsspannung machen aber deutlich, dass dieser
Fall theoretisch nur fiir Pulsmuster mit o9 =0 und 2 (o), — 0p—1) = /3 eintritt. Allgemein
ist die Ausgangsspannungsinderung fiir p =1,2,3...00 aufgrund der 7/6-Symmetrie vom
jeweiligen Winkel oy abhéingig. Wie aus Abbildung [£.§ deutlich wird, kann die maximale
Ausgangsspannungsinderung Auy,,,  aus der Betrachtung eines Intervalls (z.B. dem ersten)

berechnet werden:

AUAMM = UDAIC]\Ja,m_UDAIC]Win

= UB|ypmr — (U=t o, (4.53)
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Es ergibt sich:

Augy,. = V3Ug — ‘UE sin (—% - 00> — Ug sin (m— 00)’ (4.54)
= Op|V3- ‘— sin (g +09) —sin (ao)H (4.55)

V3 - (? cos (09) + gsin (00))] (4.56)

Unter der Annahme, dass eine Regelung der Grundschwingung der Ausgangsspannung w4, _,
auf den Wert

UAI/:I = UDMszn (457)

= Ug (ég cos (o) + gsin (00)> (4.58)

erfolgt (z.B. durch eine Phase-Shift-Taktung), ergibt sich fiir das maximale Verhéltnis von

Ausgangs- zu Eingangsspannung V7

pzm

UA _ V3 3 .
Vi ==l = - 4.59
Upzm UE 9 COs (UO) + 9 S (UO) ( )

Amplitudenspektrum des Netzstromes Aufgrund der fiir den Matrixumrichter zusétz-
lichen Randbedingungen hinsichtlich der Wahl der Pulswinkel verringert sich die Anzahl der
eliminierbaren Oberschwingungen. Wihrend sich mit (£48]) noch p Gleichungen ergaben, mit
denen ebenso viele Harmonische ausgeloscht werden konnten, verbleiben fiir den Matrixum-
richter nur noch 5= L Gleichungen (siehe [101], [I09] zur Anwendung optimierter Pulsmuster).

Mit Verwendung der Stromleitwinkel o « - - atp—1
2

p—2

Z 9o E Qg firp > 1 (4.60)

g=0

ergeben sich unter der Annahme eines rechteckférmigen Eingangsstromes mit idealer Filterung
(vgl. Betrachtungen auf Seite [[2 und Abb. [4.17]) die Sinuskoeffizienten der Fourier-Reihe fiir

den Eingangsstrom einer Netzphase wie folgt:

AT
b, =L

Vpim
P s

T2 agtal 3
/ sin(vwgt)d(wgt) + ...+ / sin(vwpt)d(wpt) (4.61)
%*Z Qg %*Z Qg

mit v=1,3,5...
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Dabei ist die geforderte m/6-Symmetrie bereits beriicksichtigt und eine zu [I01] &quivalente
Schreibweise gegeben. Die Fortfithrung der Berechnung von Lienau [101] ergibt:

p—1 p—1

4[ 2 2 -~
bupim:V—:cos(%) J; (—1)7+12 cos yg;ag (-1 (4.62)

mit v =1,5,7,11,13...

Entsprechend Gleichung[4.62] treten auch bei der Verwendung der Pulsmodulation nur die von
6-pulsigen Stromrichtern bekannten Harmonischen nach Gleichung[4.40 auf. Die Fourier-Reihe
fiir den Eingangsstrom einer Netzphase lautet dementsprechend:

p—1
2

(=1)/*'2cos | v

i
X

p—1

+ (—1) 2 | sin(vwgt)

@
7
i
=
Il
N
51§
o
?
—
>|3
~—
y
g
QQ

v= f=1 g=f
(4.63)
T I T
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Abbildung 4.11: idealisierter Eingangsstrom einer Netzphase bei zwei mdéglichen Pulsmustern mit
a) p =5 Pulsen und b) 13 Pulsen je Halbperiode, sowie zugehdérige Amplitudenspektren ¢) und d)

Mit Umformung des Terms X aus Gleichung [£.64] und Einsetzen der Harmonischen kénnen

iitber die Losung eines Gleichungssystems die zur Eliminierung der Stromoberschwingungen

notwendigen Pulswinkel berechnet werden. Dabei konnen ab einer Pulszahl von p = 5 z.B. %
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aufeinander folgende Stromoberschwingungen aufgehoben werden.

5]
|
—

-
&
—
S
3
N—
.

jVsim,a = |bl’7(l| = |/ COos

p—1
2

—1)f*19 1)z 4.64

- (—1) cos Vg;ag +(=1) 2 (4.64)
-

1

~
Il

X

Die Berechnung des Amplitudenspektrums des Eingangsstromes aus Abbildung I1] besté-
tigt die Wirkungsweise der Pulsmodulation. Mit dem in Abb. [L11] a) dargestellten Puls-
muster konnten bei entsprechender Wahl der Pulswinkel und Stromleitdauern a; = 5,82°
und ag = 16,25° die fiinfte und siebte Harmonische komplett eliminiert werden. Allerdings
wird im Gegenzug auch deutlich, dass mit einer teilweisen Erhchung der héheren, nicht kom-
pensierten Harmonischen (bezogen auf die zu Eliminierenden, vgl. Abb. [L1) zu rechnen ist.
Auch aus diesem Grund ist die Wahl einer héheren Pulszahl p > 11 zu empfehlen. Allerdings
spiegelt sich das verbesserte Ergebnis beziiglich der niederfrequenten Oberschwingungen in den
beispielhaft berechneten THD-Werten nicht wieder, weil hier im Gegensatz zur Norm [100]

iiber die 40. Harmonische hinaus alle Oberschwingungen beriicksichtigt wurden:

THD;,, = (4.65)
THD;,,, 4.66)
THD;,,,. 1y = (4.67)

Die Berechnung der Winkel wird mit zunehmender Pulszahl aufgrund der Komplexitat des
Gleichungssystems deutlich schwieriger. Eine alternative Berechnung iiber vereinfachte Verfah-
ren (z.B. Vergleich einer n-stufigen Treppenkurve mit der Kurvenform eines gleichschenkligen
Dreiecks [L01], Vergleich einer Dreieckfunktion mit der Frequenz fp = 6fg (g — 1) und einer
Geraden [107], [I08]) bietet sich dann an.

4.1.5 Eingangsfilter

WEeil das speisende Netz nicht als eine ideale Spannungsquelle betrachtet werden kann, sondern
vielmehr eine induktive Impedanz besitzt (Zuleitungsinduktivitéiten, vorgeschaltete Transfor-
matoren, Drosseln, etc.) ist der Betrieb des Matrixumrichters ohne einen Eingangsfilter nicht
zuliissig. Die schnellen Schaltvorginge (hohes di/dt) wiirden ansonsten zu Uberspannungen an
den Netzinduktivitdten und damit auch anderen Leistungshalbleitern fithren. Durch die Filter-
kapazitdten stehen den Netzstrémen iy, i go, ¢ g3 auch wahrend der Schaltvorgénge Strompfade

zur Verfiigung.
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Der Matrixumrichter bildet die Lastspannung aus Abschnitten der drei Eingangsspannun-
gen ([AL21]). Gleiches gilt fiir den hochfrequenten Ausgangsstrom, welcher sich aus Teilstrémen
der drei Eingangsphasen ergibt (£24]). Als Konsequenz werden die Netzstrome nicht nur mit
der Grundschwingung, sondern auch mit verschiedenen Oberschwingungen belastet. Eine wei-
tere, wesentliche Aufgabe des Netzfilters ist daher die Reduzierung der Netzriickwirkungen in
Kombination mit der gewihlten Modulation (vgl. Abschnitt E.T.4]), so dass ein der Norm [110]

entsprechender Betrieb moglich ist.

Aufgrund der groflen Schaltfrequenzen und hoher Spannungs- und Stromflanken treten in
leistungselektronischen Schaltungen Storspannungen als Gleichtakt-, bzw. Gegentaktstorungen
auf. Auch diese lassen sich mit entsprechenden Filtern reduzieren. Es hat sich dabei die Vorge-
hensweise etabliert, mehrere Filter zur individuellen Beddmpfung beider Stérungsarten einzu-
setzen [I11]. Dieses Vorgehen wird teilweise auch beim Matrixumrichter praktiziert, bei dem oft
ein Tiefpass-Filter zur Erzielung sinusformiger EingangsgroBen [I12,[1T3] mit den verschiede-
nen EMV-Filtern zur Reduzierung von Gleich- und Gegentaktstorungen kombiniert [T14-116]

wird.

Diese Arbeit beschéftigt sich ausschlieSlich mit dem Entwurf des fiir den Matrixumrichter
notwendigen Tiefpassfilters, auch weil die wichtigste Gegenmafinahme gegen leitungsgebunde-
ne und abgestrahlte Storungen der EMV-gerechte Entwurf des leistungselektronischen Systems
— also hier des Matrixumrichters — in Form einer Minimierung bestimmter parasitirer Ele-
mente darstellt [I11]. Die Auslegung steht dabei unter den allgemeinen Randbedingungen eines
moglichst geringen THD;, dem Erreichen eines der Norm geniigenden Oberschwingungsspek-
trums, eines moglichst grofien Leistungsfaktors cos ¢ und einer Minimierung der Filtergrofie.
Bei der Dimensionierung des Filters muss zusétzlich beachtet werden, dass zwischen der die
Eingangsharmonischen beschreibenden Norm [110] und den Normen [II7|[I18], welche die Stér-
festigkeit und Storaussendung festlegen, der Frequenzbereich von 2 kHz < f < 150 kHz liegt
und es fiir diesen Frequenzbereich keine festgelegten Grenzwerte gibt. In [I12] wird aus diesem

Grund zwischen den Normen interpoliert.

Filterauslegung

Fiir den Netzfilter bieten sich verschiedene Topologien an. Stellt man als Randbedingung
die Forderung nach einer moglichst einfachen Filterstruktur, bietet sich die Verwendung ei-
nes Tiefpass-Filters zweiter Ordnung an. In [112] wird gezeigt, dass diese Filterstruktur —
zusammen mit der selektiven Ausléschung von Harmonischen — das Optimum hinsichtlich
Kosten und Nutzen darstellt. Es bieten sich damit zu der eigentlichen Tiefpassanordnung
von Filterinduktivitdt Fr und Filterkapazitit Cr unterschiedliche Schaltungsmoglichkeiten
fir den Dampfungswiderstand Rpp an, durch welchen kritische Resonanzstellen des Filters
unterdriickt werden sollen. Aus dem Vergleich der Moglichkeiten — durchgefiihrt von Zwimp-
fer [I19] — fallt die Auswahl auf die Parallelschaltung von Dampfungswiderstand und Filter-
induktivitit (entsprechend Abbildung H.12)), denn damit lisst sich eine gute Filterwirkung
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bei geringem Bauvolumen und Gewicht und minimalen Verlusten realisieren.
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Abbildung 4.12: LC-Eingangsfilter mit parallelem Dédmpfungswiderstand a) dreiphasige Anordnung
und b) einphasiges Ersatzschaltbild

Die dreiphasige Topologie des Eingangsfilters kann auf ein einphasiges Ersatzschaltbild re-
duziert werden (Abbildung b)), welches eine einfachere Berechnung der Filterparameter
ermoglicht. Der Filter soll die Stromharmonischen der Netzstrome und die taktfrequenten
Anteile reduzieren. Zur Auslegung des Filters ist daher die Kenntnis der Riickwértsstromiiber-
tragungsfunktion H;p notwendig. Nach [120,[121] ist diese identisch zur Spannungsiibertra-

gungsfunktion in Vorwértsrichtung.

Hip = =B :HUvziLMU (4.68)

iyu Up

Unter Betrachtung idealer Filterkomponente d.h. ohne parasitdre Induktivitdten, Wicklungs-

kapazitdten und ohmsche Widerstédnde, ergibt sich mit den Teilimpedanzen

1

7. = 4.69

Z¢ Cr (4.69)
Rpp - jwLp

Z = - 4.70

=RL Rpp + jwLp (4.70)

die Stromiibertragungsfunktion in Riickwértsrichtung:

Upny _ Zo _ Rpp + jwLp
up  Zo+Zr, R+ jwlp—w?CrLpRpp

Hip = (4.71)

Dabei wurde — wie auch fiir die folgende Betrachtung der Filterausgangsimpedanz Zpa —

von einem idealen Netz mit der Impedanz Zy = 0 ) ausgegangen. Im realen Netz ist diese
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kleiner als 1 €.

_ uyy _ ZrptZn)Ze JRrpwLp
Zpy = —— = = . 5 (4.72)
iyu  Zrrt4Zn+Ze R+ jwLlp —w*CpLpRpp

Die Betrachtung der Pulsmodulation zeigte, dass z.B. bei der Verwendung eines Pulsmusters
mit p = 13 Pulsen (Abb.[.11]) die fiinfte Harmonische des Stromes mit ungefihr 5% der Grund-
schwingungsamplitude am starksten ausgeprigt ist. Die néchsten ausgeprigten Harmonischen
sind dann ab der 29. Ordnung zu erwarten. Um die Resonanzfrequenz des Filters zu erhchen
und den Eingangsfilter damit in seiner Baugréfie zu minimieren, ist es sinnvoll, ein anderes
Pulsmuster zu verwenden. Mit dem in [I01] vorgestelltem Vergleich von Dreieckfunktion und
einer n-stufigen Treppenkurve ist es moglich, die néchsten ausgeprigten Harmonischen auf die
59. Ordnung zu verschieben. Dies geht mit einer Erhohung der Amplitude der niederen Har-
monischen einher. Um diese vergleichend zu den als Absolutwerten gegebenen Grenzwerten
darzustellen, wurde der Eingangsstrom fiir einen Arbeitspunkt des Umrichters mit i4, =3 A
berechnet und in Abbildung [4.13]dargestellt. Der Eingangsstrom i und die resultierenden
Harmonischen ergeben sich bei genauer Betrachtung nicht nur aus dem Pulsmuster, sondern
aus der Verbindung des hochfrequenten Ausgangsstroms und des Pulsmusters (vgl. Abb. T3]
a), b)). Als Ergebnis des gewéhlten Pulsmusters liegen die niederen Harmonischen innerhalb

der zuldssigen Grenzwerte (vgl. Abbildung [£I3] c), Bereich A). Sie kénnen damit bei der Aus-

legung des Filters unberiicksichtigt bleiben.
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Abbildung 4.13: Idealisierter Nenneingangsstrom iy einer Eingangsphase des Matrixumrichters bei
Pulsmuster nach Trapezvergleich [I01] mit p = 13 Pulsen fiir eine Netzperiode a) und in vergréBerter
Darstellung b), sowie ¢), d) zugehérigem Amplitudenspektrum mit approximierten Grenzwerten im
Frequenzbereich bis f =5 kHz

Der benétigte Eingangsfilter kann daher auf die Dampfung der taktfrequenten Anteile des
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Ausgangsstromes dimensioniert werden. Bei Wahl der Schaltfrequenz mit f7, = 100 kHz tre-
ten diese im Spektrum des Eingangsstromes bei der doppelten Schaltfrequenz deutlich hervor
(Abbildung [D.1]a)). Aufgrund der hohen Frequenz kann prinzipiell eine kleine Baugrofe des

Eingangsfilters erzielt werden.

Ein bereits angesprochener Nachteil der Pulsmodulation besteht in einer teilweisen Erho-
hung der nicht kompensierten Harmonischen. Dies trifft in Abb. fiir die 59. bis 79. Ober-
schwingung zu. Die 59. Harmonische entspricht einer Frequenz von 2950 Hz und liegt damit
schon auflerhalb des Normbereichs. Es erscheint jedoch mit Blick auf die steigenden EMV-
Anforderungen bei Industriegeriten angebracht, auch den derzeitig noch nicht in den Normen
reglementierten Frequenzbereich von 2 kHz < f < 150 kHz bei der Filterdimensionierung zu

beriicksichtigen.

In [I12] wird aus diesem Grund bereits zwischen den giiltigen Normen interpoliert. An
dieser Stelle seien die Grenzwerte mit der aus der Norm [I10] bekannten Berechnungsvorschrift

approximiert:

IM(m:,I/

15
L =015 mit v =15...300 (4.73)

Bei Annahme eines Nennstromes des Matrixumrichters von / mu = 3 A wird aus Abb. er-
sichtlich, dass ab der 59. Harmonischen mit einer Uberschreitung der approximierten Grenzwer-
te (Bereich B in Abb.[.I3]c)) zu rechnen ist. Insbesondere die 67. Oberschwingung (= 3350 Hz)
stellt hier das Maximum dar, sie iiberschreitet den empfohlenen Wert deutlich:

Tnit v
MUP=T _ g 93 ~ 10 (4.74)

IMaz,u:67

Die Auslegung des Filters basiert entsprechend [I19] auf der Wahl einer geniigend kleinen
Riickwértsstromverstarkung, so dass die Harmonische der 67. Ordnung gerade dem approxi-
mierten Grenzwert entspricht. Die Riickwirtsstromiibertragungsfunktion ([L7T]) ldsst sich mit

Hilfe der Giite () und der Resonanzfrequenz des Filters wg

L
_ "jst (4.75)
1
wo = N (4.76)
umformen:
Hip = w—s— @ (4.77)

w§ + jwow@ — w?



4.1 Drei- zu zweiphasiger, hochfrequent getakteter Matrixumrichter 85

Mit

2 2M2 1 T
o 2 whtw Q 2 _ IMaz,u:G'Y ~

Higl = (WO wg+(QO,2)wng+w4) = Tavwsr 0,1 (4.78)
und unter Vorgabe der Resonanzfrequenz des Filters von fy = 800 Hz und einer maximalen
Filterinduktivitdt von Lr = 2mH kann die notwendige Giite des Filters zum Erreichen der

vorgegebenen Démpfung bei f = 3350 Hz berechnet werden. Es ergibt sich:

Rpp = 31,80 (4.79)
und

Cr =19,7uF (4.80)

Die berechnete Filterkapazitit ist relativ gro8. Unter Annahme der approximierten Grenzwerte
fiir den Frequenzbereich 2 kHz < f < 150 kHz ergében sich bei Verwendung von Kunststoff-
Folienkondensatoren im Vergleich zu den oftmals in Zwischenkreisen verwendeten Elektrolyt-
kondensatoren einer Gleichrichter-Wechselrichter-Konfiguration nur geringfiigige Baugrofien-
vorteile. Allerdings konnte dies leicht durch eine Erhchung der Pulszahl gedndert werden.
Dariiber hinaus weisen Kunststoff-Folienkondensatoren Vorteile wie keine nennenswerte Alte-

rung und hohe Impulsfestigkeit auf.

Mit den berechneten Werten besitzt der Filter dann bei f = 3350 Hz eine Dédmpfung von —20 dB
(siche Abbildung @.14]). Damit liegt die 67. Oberschwingung innerhalb des approximierten
Grenzwertes. Gleichzeitig ist auch die Abhéngigkeit der Resonanziiberhthung von der Filter-

giite dargestellt.

Auch die Filtersimulation mit PLECS bestétigt die korrekte Auslegung. Fiir die Simulati-
on wurde auf der Umrichterseite ein Strom mit dem in Abb. dargestellten Zeitverlauf
eingeprigt. Als Ergebnis ergibt sich dann der in Abb. a) dargestellte Netzstrom. Die
Ergebnisse verdeutlichen, dass die Oberschwingungen des Stromes iiber den gesamten Fre-
quenzbereich deutlich sinken. Insbesondere auch die Oberschwingungen bei der zweifachen
Schaltfrequenz werden stark geddmpft (vgl. Abb. [DIDb)).
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Abbildung 4.14: Stromriickwértsiibertragungsfunktion H ;, des Netzfilters fiir verschiedene Filterwi-
derstédnde
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Abbildung 4.15: Simulierter Netzstrom ig bei Pulsmuster nach Trapezvergleich [101] mit p = 13 Pul-
sen a) fiir eine Netzperiode und b), c¢) zugehérigem Amplitudenspektrum mit approximierten Grenz-
werten
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5 Kommutierung beim Matrixumrichter

mit resonanter Last

5.1 Prinzip

Im vorhergehenden Abschnitt wurden generelle Aussagen zum Aufbau des drei- zu zweipha-
sigen Matrixumrichters getroffen. Dabei wurde der Unterschied hinsichtlich des Aufbaus der
Schaltermatrix und dem Anschluss der einphasigen Last im Vergleich zu den klassischen und
indirekten Matrixumrichtern (vgl. Seite [[8) deutlich, aber auch die Vergleichbarkeit mit dem
Wechselrichter in H-Briickenschaltung dargestellt. Die Kommutierung zwischen den Leistungs-
halbleitern wurde zunéchst vernachléssigt.

Alle bisherigen Kommutierungsansétze basieren auf dem klassischen und dem indirekten Matrix-
umrichter und wurden daher auf ihre Eignung fiir den hochfrequenten Matrixumrichter mit
resonanter Last nicht untersucht. Die Vorraussetzung, dass fiir den Betrieb des Matrixumrich-
ters mit resonanter Last eine hochfrequente Taktung zur Erzeugung der quasi rechteckférmigen
Ausgangsspannung und die Modulation der Eingangsphasen mit entsprechenden Pulswinkeln
miteinander kombiniert werden miissen, ldsst die Kommutierung zunéchst uniibersichtlich er-
scheinen. Eine Vereinfachung der Betrachtung ist jedoch auf Basis der zwei folgenden Grund-

gedanken moglich:
e Vergleichbarkeit des Matrixumrichters mit einem Wechselrichter in H-Briickenschaltung

e Unabhingigkeit des eigentlichen Kommutierungsvorgangs zwischen zwei Netzphasen von

der iiberlagerten Modulation

Vernachlédssigt man in einem ersten Schritt die dritte Eingangsphase des Matrixumrichters
in Abbildung 4] auf Seite 69, so wird deutlich, dass bei Anwendung des gleichen Steuer-
verfahrens fiir Matrixumrichter und Wechselrichter in H-Briickenschaltung auch die gleichen
Randbedingungen fiir die Kommutierung gelten miissen. Diese kénnen iiber die Betrachtung
des Wechselrichters gewonnen werden. In einem zweiten Schritt miissen danach die tiberlagerte
Modulation — also die dritte Eingangsphase und die zeitliche Anderung der fiktiven Zwischen-
kreisspannung — und die generellen Schaltbedingungen beim Matrixumrichter (vgl. S. 24]) in

die Schaltzustéinde miteinbezogen werden.
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5.1.1 Wechselrichter in H-Briickenschaltung

Die Analyse der Kommutierung kann dementsprechend auf Basis des Wechselrichters in H-
Briickenschaltung mit resonanter Last durchgefiithrt werden [122]. Die typischerweise verwen-
deten Steuerverfahren stellen die Blocktaktung, die Phase-Shift-Taktung, PDM und die Stel-
lung der Schaltfrequenz fr, in Verhéltnis zur Resonanzfrequenz fy der Last dar. Die PDM,
wie auch die Stellung der Schaltfrequenz sind an sich eine Erweiterung der Steuerverfahren
und sowohl fiir die Blocktaktung wie auch fiir die Phase-Shift-Taktung anwendbar. Wéahrend
bei der Blocktaktung die beiden Briickenzweige, bzw. Teilumrichter (vgl. Abb. [B.1]) mit einer
konstanten Phasenverschiebung von § = m schalten, kann diese bei der Phase-Shift-Taktung
zwischen 0 < § < 7 variieren. Es ergeben sich dann die in Abbildung [E.1] auf Seite bei-

spielhaft dargestellten Pulsmuster und idealisierten Verldufe fiir Laststrom und Spannung.

L Teil-
’-/ Sia -@1,2 umrichter 1
P
i‘r Last
L.
u Dl() Uy, u Dl() ast
- Teil-
S S22 umrichter 2
a) b)

Abbildung 5.1: Wechselrichter in H-Briickenschaltung mit idealen Schaltern a) und umgezeichnet in
Briickenschaltung b) mit IGBTs und resonanter Last

Fiir den Wechselrichter existieren acht mogliche Strompfade (Abbildung [E.3)), die innerhalb
einer Schaltperiode auftreten kénnen. Welcher sich einstellt ist — wie auch die Reihenfolge der
Strompfade — abhéngig vom Steuerverfahren, dem Betriebspunkt, also den Parametern der
resonanten Last und der Schaltfrequenz (siehe auch Abb. [E.]). Konsequenterweise tritt sowohl
ein positiver wie auch negativer Laststromfluss auf, welches eine bidirektionale Verbindung der
resonanten Last mit der Eingangsgleichspannung up iiber jeden der zwei Teilumrichter not-
wendig macht. Aufgrund der Antiparalleldioden wird diese Anforderung beim Wechselrichter

zu jedem Zeitpunkt — auch wihrend der Kommutierung — erfiillt.

Diese Aussage ldsst sich mit einer detaillierten Betrachtung der Kommutierung an einem
Teilumrichter bestétigen. Mit Hilfe der Annahmen, dass fiir den Zeitraum der Kommutie-
rung der Laststrom als eingeprégt angenommen werden kann (die resonante Last wird als
eine Stromquelle modelliert) und eine unabhingige Betrachtung der Kommutierung fiir je-
den Teilumrichter durchgefithrt wird (kein Schalten am zweiten Teilumrichter wéhrend der
Kommutierung am ersten, wie bei der Phase-Shift-Taktung gegeben), ldsst sich ein einfacher
Ersatzkreis ableiten. Dieser ist in Abbildung dargestellt. Dabei wird der dauerhaft ein-
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geschaltete Schalter des zweiten Teilumrichters mit seiner antiparallelen Diode vereinfacht
als eine statische Verbindung modelliert (hier Sp2), wo hingegen der ausgeschaltete Schalter
(hier S} 2) mitsamt seiner antiparallelen Diode vernachlissigt wird und es dementsprechend
keine Verbindung zwischen der Last und dem positiven Potential von up iiber den zweiten

Teilumrichter gibt.

0 I_S@J S@ ] Startzustand

Last bidirektionale Verbindung
UDl @ s durch S, ,
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1 I_S @J S@ Kommutierungszustand
B 21 Last bidirektionale Verbindung
uDl @ o durch antiparallele Dioden
von S; ;und S,

2
I_ s, 1(9 J Sz,1® Endzustand

Last bidirektionale Verbindung
@ as durch S, ,

Abbildung 5.2: Beispielhafte Kommutierung fiir den ersten Teilumrichter mit Phase-Shift-Taktung
und 14 > 0 (vgl. Abb.[El Pfad a — Pfad g)

Betrachtet man nun die Kommutierung am ersten Teilumrichter bei Verwendung einer Phase-
Shift-Taktung mit § > 0, so wird deutlich, dass eine bidirektionale Verbindung der Last auch
wihrend des eigentlichen Kommutierungsvorganges (im Kommutierungszustand) gegeben ist.
Nachdem im Beispiel der stromfiihrende Schalter S7 ; ausgeschaltet wird, findet unmittel-
bar eine erzwungene Kommutierung auf die antiparallele Diode von S3 1 statt. Der Zielzustand
wird abschliefend mit dem Einschalten von S 1 erreicht. Aufgrund der zweiten antiparallelen
Diode des Teilumrichters kann die Kommutierung auch bei negativem Laststrom durchgefiihrt
werden, wie Abb. [E.4] verdeutlicht. Allerdings findet die Stromiibergabe in Abhiingigkeit von
der Laststromrichtung zu verschiedenen Zeitpunkten statt. Fiir den Betrieb des Wechselrichters

mit resonanter Last gelten somit die folgenden Bedingungen:

1. genau eine bidirektionale Verbindung der Last zu der Eingangsgleichspannung im Start-

zustand (vor der Kommutierung) wie auch im Endzustand (nach der Kommutierung)

2. bidirektionale Verbindung der Last tiber beide Zweige des Teilumrichters wahrend der

Kommutierung

3. identische Regeln fiir beide Teilumrichter, also hier fiir Sy 1, S2,1 und Si2, S22
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Aufgrund der resonanten Last ergibt sich fiir die Schalter ein entlastetes Schalten, entweder
als stromentlastetes Ausschalten (ZCS), als spannungsentlastetes Einschalten (ZVS) oder als
neutrales Schalten (Neutral Switching). Dieses ist von der Schaltfrequenz, den Parametern der
resonanten Last und dem Steuerverfahren abhéngig und wurde am Beispiel eines kontaktlo-
sen Energieiibertragungssystems bereits angesprochen (vgl. Abschnitt B.2]). Die in Abb.
dargestellte Kommutierung beginnt mit dem Abschaltvorgang von Si ;. Unter Annahme ei-
nes induktiven Arbeitspunktes und/oder einem Betrieb mit der Phase-Shift-Taktung (siehe
Abb. [E) findet nach der Kommutierung auf die antiparallele Diode von S ; ein Umschwin-
gen des Stromes — hervorgerufen durch den Ausschaltvorgang am zweiten Teilumrichter —
statt. Das Einschalten des bereits angesteuerten Schalters kann aufgrund der geringen (ne-
gativen) Spannung iiber dem Schalter néherungsweise als verlustlos betrachtet werden. Es
liegt dementsprechend ZVS vor. Dagegen liegt bei einem kapazitiven Arbeitspunkt kein hartes
Ausschalten von 57 vor, weil ein Umschwingen des Stromes auf seine antiparallele Diode
stattfindet, bevor der Schalter tatsdchlich ausgeschaltet wird.

Diese Aussagen sind nicht ohne Einschrinkungen giiltig. Beispielsweise muss bei der Ver-
wendung von IGBTs im ZVS-Betrieb mit einer transienten Erhéhung der Durchlassspannung

und einem forward-recovery Verhalten und damit erhéhten Einschaltverlusten gerechnet wer-

den [28].

5.1.2 Ableitung der Hauptschaltzustinde fiir den Matrixumrichter

Beim Matrixumrichter existieren ebenfalls zwei Teilumrichter, nun jedoch mit einer dritten
Fingangsphase und den sich zeitlich dndernden Eingangsspannungen. Trotzdem miissen die
vorher genannten Bedingungen des Wechselrichters fiir die Kommutierung gelten. Allerdings
lassen sich diese aufgrund der zusammengesetzten bidirektionalen Schalter und der sich &n-
dernden Eingangsspannungen nicht auf einfache Weise durch das dauerhafte Einschalten nur
eines Schalters erfiillen. Das erste Ziel muss es daher sein mit Hilfe einer Segmentierung der
Eingangsperiode Zeitabschnitte festzulegen, in denen jeweils Schaltzustinde definiert werden

konnen, die die Einhaltung der drei Bedingungen erméglichen.

Teilt man die Eingangsperiode korrespondierend zu den Uberlegungen zur Pulsmodulation
(Seite [70]) in sechs Intervalle, so ist entsprechend Abbildung in jedem Intervall eine Ein-
gangsspannung entweder die maximale Eingangsspannung ug,,,. oder aber die minimale Ein-
gangspannung ug,,, , wahrend sich die anderen zwei Eingangsphasen invers zu der ersten als
minimale oder maximale Spannung abwechseln. Dadurch &ndern die Leiter-Leiterspannungen
der jeweils maximalen oder minimalen Eingangsspannung zu den zwei anderen Eingangsspan-
nungen (und die zwei inversen Leiter-Leiterspannungen) innerhalb der individuellen Intervalle

nicht ihr Vorzeichen.

Unter Beriicksichtigung dieses Sachverhaltes und in Kenntnis der jeweils maximalen bzw.
minimalen Eingangsspannung ist es moglich, fiir jedes Intervall Schaltzusténde zu finden, wel-

che die vom Wechselrichter abgeleiteten Schaltbedingungen fiir jeden Teilumrichter erfiillen.
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Abbildung 5.3: Intervalleinteilung mit Nulldurchgéngen der Eingangsspannungen

Weil die vom Wechselrichter geforderte, bidirektionale Verbindung der Last wiahrend der Kom-
mutierung sich entsprechend den Uberlegungen in Abschnitt im Kommutierungsschritt
durch die unterschiedlichen Ein- und Ausschaltzeiten der IGBTS realisieren ldsst, ist es prinzi-
piell ausreichend, in den Hauptzustinden jeweils genau eine Eingangsphase bidirektional mit
der Last zu verbinden und alle anderen Schalter des jeweiligen Teilumrichters auszuschalten

(vgl. Abbildung 5.4]).
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Abbildung 5.4: Mogliche Hauptzusténde eines Teilumrichters ohne bereits eingeschaltete Freilaufpfade

Sollen die fiir die Kommutierung notwendigen Freilaufzweige bereits vor dem eigentlichen Kom-
mutierungsschritt zur Verfiigung stehen, miissen zusétzliche Schalter in den Hauptzustédnden
eingeschaltet sein. Die Hauptzustdnde zeichnen sich dann durch eine bidirektionale Verbin-
dung einer Eingangsphase und mindestens eine unidirektionale Verbindung zu einer der zwei
anderen Eingangsphasen aus (dargestellt in Abbildung [5.5]). Die zusiitzlich geschalteten, uni-
direktionalen Verbindungen {ibernehmen die Freilauffunktion der antiparallelen Diode beim
Wechselrichter, ohne dabei einen Kurzschluss zwischen den Eingangsphasen im Hauptzustand

herbeizufithren.

Dieser Ansatz ist von Vorteil, weil wihrend der Kommutierung der bendtigte Freilaufpfad

fiir den Strom nicht erst geschaltet werden muss und daher das Verfahren nicht auf die — oft-
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mals im Vergleich zur Einschaltzeit grofiere — Ausschaltzeit der Halbleiter aufbauen muss. Die
damit gefundenen Hauptzusténde korrespondieren mit den von Ziegler [49] abgeleiteten Schalt-
zustdnden und stellen unter Kenntnis von nur zwei Vorzeichen der Leiter-Leiterspannungen
das mogliche Maximum von eingeschalteten unidirektionalen Schaltern je Teilumrichter dar.
Die Schaltzusténde A und D mit einer bidirektionalen Verbindung von ug,,, oder ug,,, wer-
den im Folgenden als Basishauptzustinde und die anderen (B, C, E, F) als Hauptzustinde

bezeichnet.
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Abbildung 5.5: Hauptzustinde eines Teilumrichters fiir a) ug,,,, und b) fiir ug,,, mit bereits ein-
geschalteten Freilaufpfaden

Die Abhéngigkeit der Schaltzustéinde von den Intervallen und somit von der Information
der Eingangsspannungen, bzw. von der Kenntnis mindestens zweier Vorzeichen der Leiter-
Leiterspannungen, macht deutlich, dass es sich um ein spannungsvorzeichenbasiertes Kommu-
tierungsverfahren handelt. Die Verwendung eines der in Abschnitt vorgestellten strom-
richtungsbasierten Kommutierungsverfahren scheidet fiir den Matrixumrichter mit resonanter
Last aus, weil diese keine durchgéngige bidirektionale Verbindung der Last vorweisen kénnen.
Eine messtechnische Bestimmung des Vorzeichens des hochfrequenten Laststroms ist zwar
theoretisch moglich und wiirde dann die Grundforderung nach der bidirektionalen Verbindung
aufheben, erscheint jedoch praktisch aufgrund der begrenzten Geschwindigkeit der Strommes-

sung, der Regelung und der Ansteuerung der Halbleiter nicht realistisch.

5.1.3 Zwei-Schritt-Kommutierung

Die Schalttabelle B.1], welche die Hauptzustinde fiir alle sechs Intervalle eines Teilumrichter

enthilt, veranschaulicht, dass eine spannungsvorzeichenbasierte Zwei-Schritt-Kommutierung
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umgesetzt werden kann. Dies ist in den bereits eingeschalteten unidirektionalen Schaltern der

nicht stromfithrenden Eingangsphasen begriindet. Wie auch beim Wechselrichter ist die Kom-

Tabelle 5.1: Hauptzustinde der Teilumrichter (k = 1,2) fiir alle sechs Intervalle der Eingangsperiode

Intervall | ug,,.. UE,,, | Zustand | S1pv Sikr | Sopv Sokr | S3kv S3kR
Dl o 1 1 0 1
I - Upo B
IF
IIA
I up - B

111 - o g

v Upo ~ Vg

A\ - Up1 VE

VIA
VI Ups — Vip
VIC

—

<

=
O R Rk B RO R PO R O O +=H|O
O =B OO0 O H|IO = OO B HIFHF B IO = =
_ O B O = OO O FH|lFkF O Ol = | =
_ O Ol = RIiFE FHE BR[| O RO R O oo O
o O |k O Ol O |l R Rk O RFR|RR O
— = == O R = O OO0 O =IO Ol O

mutierung eines Teilumrichters solange unabhéngig von den Schaltvorgéngen am anderen Teil-
umrichter, wie dort die geforderte bidirektionale Verbindung der Last gew&hrleistet ist. Diese
Bedingung wird iiber die Verwendung der identischen Hauptzusténde und der gleichen Schalt-
tabelle sichergestellt. Daher kann auch die Kommutierung des Matrixumrichters mit resonanter
Last an einem Ersatzkreis untersucht werden (siehe Abbildung [5.6]). Sie lduft identisch zum

Wechselrichter ab und ist gekennzeichnet durch die zwei folgenden Kommutierungsschritte:

1. Ausschalten der unidirektionalen Schalter, die fiir den Zielzustand nicht benotigt werden
(z.B. S1,1v und S3 1y in Abb. [5.0]), was bei i4 > 0 zu einer erzwungenen Kommutierung
des Stromes auf Sy 1 und die antiparallele Diode S 1 fiihrt)

2. Einschalten der fiir den Zielzustand benotigten unidirektionalen Schalter (in Abb.
S2.1R)

Kommutierungen, die gleichzeitig an beiden Teilumrichtern auftreten — wie sie beispielsweise
bei der Blocktaktung zu erwarten sind — werden lediglich den Strompfad des Laststromes und

an erster Stelle die Lastspannung beeinflussen.
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Abbildung 5.6: Beispielhafte Kommutierung von Basishauptzustand A zu Hauptzustand "B
beim Matrixumrichter mit resonanter Last unter Vernachléssigung des zweiten Teilumrichters (S2or
und Ss oy sind eingeschaltet) mit ups < up1 > ugs

Sowohl die Schalttabelle als auch das Kommutierungsbeispiel veranschaulichen, dass die
Anzahl der einzelnen unidirektionalen Schalter, vom Basishauptzustand zu Hauptzustand oder
umgekehrt ein- oder ausgeschaltet werden miissen, von dem jeweiligen Start- und Zielzustand
abhingt — in Summe aber immer gleich drei ist. Beispielsweise ist es bei einer Kommutierung
von dem Hauptzustand "'C zum Basishauptzustand 'A notwendig, zuerst S3.1r auszuschalten
und in einem zweiten Schritt S 1y und S 1y einzuschalten, was dann zu einer natiirlichen
Kommutierung des Laststroms fithrt. Ebenso tritt ein entlastetes Schalten, also ZVS, ZCS
oder Neutral Switching, in Abhéngigkeit von der Modulation, der Schaltfrequenz und den
Parametern der Last auf, wie es bereits fiir den Wechselrichter in H-Briickenschaltung mit

resonanter Last diskutiert wurde.

5.2 Zustandsmaschine fiir die Schaltzustinde

Fiir eine Simulation des Matrixumrichters wie auch die praktische Umsetzung geniigt nicht die
theoretische Kenntnis der Schaltzusténde allein. Vielmehr ist eine Zustandsmaschine zur Um-

setzung und Steuerung der Kommutierungsprozesse in Abhéingigkeit des verwendeten Steuer-
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verfahrens, des {iberlagerten Pulsmusters und der Ausgangsspannung notwendig. Die Betrach-
tung wurde bisher ausschliellich auf die Kommutierung innerhalb eines Intervalls gerichtet. Es
besteht aber auch die Anforderung, zwischen den Hauptzustinden benachbarter Intervalle zu
schalten, und damit die Notwendigkeit eine generelle Betrachtung aller Kommutierungsmog-
lichkeiten, welche die vom Wechselrichter abgeleiteten Bedingungen erfiillen, durchzufiihren

und diese in eine Zustandsmaschine umzusetzen.

5.2.1 Ableitung prinzipiell moglicher Kommutierungen

Aus der Schalttabelle 5.l wird deutlich, dass eine direkte Zwei-Schritt-Kommutierung zwischen
den normalen Hauptzustinden eines Intervalls, z.B. "B zu 'C (vgl. mit Abb. [.6) generell
nicht moéglich ist, da wiahrend der Kommutierung nur eine unidirektionale Verbindung der
Last gegeben ware. Eine Kommutierung zwischen zwei Hauptzustdnden kann daher nur iiber
den Basishauptzustand des entsprechenden Intervalls erfolgen. Weiterhin sind mogliche Kom-
mutierungen zwischen den Haupt- und/oder den Basishauptzustinden aufeinander folgender
Intervalle — wie sie z.B. bei einem Intervallwechsel benotigt werden — abhéngig von den ein-
geschalteten Schaltern der individuellen Start- und Zielzustéinde. Eine Kommutierung von 'E
zu "B ist moglich, eine von 'E zu "'C ist es hingegen nicht. Eine Analyse der Schalttabelle
fiihrt zu dem Ergebnis, dass eine Kommutierung zwischen Hauptzustédnden eines oder eines
benachbarten Intervalls nicht mdéglich ist, wenn eine der zwei folgenden Bedingungen erfiillt

ist:

1. Der Zielzustand (z) besitzt keinen aktiven (= eingeschalteten) Schalter in der bidirektio-
nal geschalteten Phase (= beide Schalter der Phase sind eingeschaltet) des Startzustandes
(s), wie z.B. 'F® zu 'E” oder 'F® zu 'B”.

2. Der Startzustand (s) besitzt keinen aktiven Schalter in der bidirektional geschalteten
Phase des Zielzustandes (z), wie z.B. bei 'B® zu 'C” oder 'VB® zu VF~.

Diese Bedingungen lassen sich fiir beide Teilumrichter mit My, bei k = 1,2 zusammenfassen.
My, = 1 bedeutet dabei, dass entweder eine Zwei-Schritt-Kommutierung oder sogar eine Ein-
Schritt-Kommutierung moglich ist. Ein-Schritt-Kommutierungen treten nur bei Intervallwech-

seln auf, z.B. von 'E zu "A.

My, = ([=STav A =SR] A [STrv A STiR])
([ST kv A ST k] A [2SF kv A =S 1R
([S3.4v A S5kR] A [S3 kv A S5 k]
([S2kv A S2kr] N[350 A S5 kR]
(l ]
(

-
V
V
V
V([=S50v A =S5 R] A Sk A S5 kR
V

)
)
)
)
)

(S5 kv A S3r) A 2956w A =S5 kr]) } mit k=1,2 (5.1)
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Unter Verwendung von Gleichung (5I) und der Schalttabelle 51l lassen sich die generell mog-
lichen Zwei-Schritt-Kommutierungen fiir die beiden Teilumrichter finden. Diese sind grafisch
fiir den ersten Teilumrichter in Abbildung B.7] dargestellt.

Abbildung 5.7: Generell méogliche Zwei-Schritt-Kommutierungen unter Vernachlédssigung der Kom-
mutierungszwischenschritte (grau = Basishauptzustéinde, weill = normale Hauptzustéinde)

5.2.2 Reduzierung der Zustandmaschine

Mit Zielstellung einer méglichst einfachen Zustandsmaschine stellt sich die Frage nach Optimie-
rungsansétzen, d.h. einer moglichen Reduzierung der Zustandsmaschine auf die wesentlichen
und ausschliefSlich zum Betrieb notwendigen Kommutierungen. Mit Blick auf das Pulsmuster
der 120°-Modulation kann festgestellt werden, dass bei den Intervallgrenzen lediglich zwei der
drei Eingangsphasen zur Erzeugung der hochfrequenten Ausgangswechselspannung verwendet
werden. Als Beispiel sei wpt = 7/3 genannt, wo sich Intervall T und II als aktives Intervall
abwechseln und lediglich E; und FEjy entsprechend den Pulsmustern verwendet werden (siehe
Abb.[H]). Diese Aussage trifft auch fiir die Pulsmodulation zu (siehe Abb. [L9]). Unter Annah-
me einer endlichen Pulszahl p gilt fiir die Pulslinge des Mittelpulses ap1 > 5§ (vgl. ([449)).
Damit ist es bei einer exakten Detektion der Intervallgrenzen und der séhr hohen Schaltfre-
quenz fr, im Verhéltnis zur Eingangsfrequenz fr moglich, teilweise auf Kommutierungen zu
verzichten. Eine davon ist z.B. die Kommutierung zwischen 'F und "C, weil beide Hauptzu-
stdnde eine bidirektionale Verbindung der Eingangsphase FEs darstellen, welche in der Nihe

der Intervallgrenze I - II nicht benutzt wird.

Mit Blick in die Schalttabelle féllt in einem zweiten Schritt auf, dass einige Hauptzustédnde
benachbarter Intervalle sich lediglich durch den Schaltzustand eines unidirektionalen Schalters
unterscheiden. Eine Kommutierung zwischen diesen Zustinden (z.B. 'E und TA) ist dement-
sprechend eine Ein-Schritt-Kommutierung. Allerdings findet dabei keine Anderung der Aus-
gangsspannung statt. Eine Nichtberticksichtigung dieser Kommutierungen eréffnet zusétzliche

Vorteile: Es verbleiben ausschliellich Zwei-Schritt-Kommutierungen in der Zustandsmaschine



5.3 Simulation 97

und jede Kommutierung ruft eine Anderung der Lastspannung hervor — d.h. Zwischenkommu-
tierungen, welche die Ausgangsgroflen nicht beeinflussen, entfallen. Damit verbleiben lediglich
die Kommutierungszustinde nach Tabelle [E.1l Es ergibt sich die grafische Darstellung ent-
sprechend Abbildung (.8l

. ___________ o A gD ‘ o
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S EF 'Alce /S "D'rg e
VAp Q """""""" @ @ @ ~~~~~~~~~~~ ‘,‘:‘\.‘IHDWA
4 vV
VI B'E Ao v
CF:.“\VI VI @ """ @ IV N @ FC
E, “”.‘ A B . . V.V A B”,"‘ -‘.:

Abbildung 5.8: Vereinfachte Zustandsmaschine (grau = Basishauptzustéinde, weill = normale Haupt-
zusténde, schwarz = Kommutierungszwischenschritte)

5.3 Simulation

5.3.1 Simulation mit idealem Schaltverhalten

Fiir eine generelle Uberpriifung des Kommutierungsverfahrens wurde in einem ersten Schritt
auf die Nachbildung des realen Schaltverhaltens der Leistungshalbleiter verzichtet. Die Simu-
lation des Matrixumrichters mit einem Reihenschwingkreis als Last wie auch die Implemen-
tierung der Zustandsmaschine wurden mit MATLAB SIMULINK® durchgefiihrt. Dabei wurde
die Zustandsmaschine mit Stateflow umgesetzt, wohingegen die leistungselektronischen Kom-
ponenten und Halbleiter mit der Power Systems Toolbor modelliert wurden. Simulationen mit
PrLECS fithrten zu dhnlichen Ergebnissen, so dass diese nicht zusétzlich beschrieben werden. Die
Leistungshalbleiter wurden dabei als Schalter mit idealem Schaltverhalten und antiparallelen
Dioden modelliert. Dies macht die Verwendung der Zwischenkommutierungsschritte (Tabel-
le [[17]) nicht unbedingt notwendig. Trotzdem wurden diese in die Zustandsmaschine integriert.
Weil die vorher abgeleitete Zustandsmaschine jeweils nur die Ansteuersignale fiir einen Teil-
umrichter enthélt, wurden zwei Zustandsmaschinen implementiert, welche mit einer stellbaren
Phasenverschiebung 0 < § < 7w arbeiten und damit die Schaltsignale entweder fiir die Block-
taktung oder die Phaseshifttaktung erzeugen. Fiir die nachfolgenden Ergebnisse wurde der
Umrichter mit Blocktaktung betrieben. Die Simulationsergebnisse (Abb. 5.9, Abb. [5.101a))

verdeutlichen dies. Weitere Annahmen und Parameter sind:
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1. Resonanzfrequenz der serienresonanten Last fr =4,5...5...5,5 kHz (wurde niedrig ge-

wéhlt um die Simulationszeit zu reduzieren), Ry, = 15Q, L = 1 mH
2. Triggerfrequenz der Zustandsmaschine fz,, = 100 kHz
3. konstante Schaltfrequenz des Matrixumrichters mit fp, = 5 kHz

4. Pulsmuster der 120°-Pulsmodulation bzw. der Pulsmodulation mit p = 5 Pulsen
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Abbildung 5.9: Simulierte AusgangsgréfBen (Strom i4 und Spannung w4 ) und verwendete Eingangs-
phase Ex als Resultat der 120°-Pulsmodulation und der gew&hlten Schaltfrequenz fr, = fr = 5.0 kHz

Abbildung zeigt, dass keine Unterbrechungen des Laststroms auftreten. Die Amplitude
von Lastspannung und -strom ist verdnderlich und wird von dem Pulsmuster und den jeweils
verwendeten Eingangsphasen bestimmt, wie auch Abb. verdeutlicht. Kritische Zustan-
de, welche eine detaillierte Betrachtung rechtfertigen, sind die Wechsel der Eingangsphasen,
insbesondere bei einem Intervallwechsel. Dies wird fiir den ersten Teilumrichter durch die Va-

riable Fx dargestellt.

Mit Blick auf Abbildung wird deutlich, dass bis zum Zeitpunkt ¢ = 5 ms der erste Teil-
umrichter zwischen der ersten und der zweiten Eingangsphase schaltet, wihrend ab ¢ = 5 ms
die erste und die dritte Eingangsphase verwendet werden. Diese Sequenz ist detailliert in Ab-
bildung a) veranschaulicht. Es sind die simulierten Ansteuersignale der IGBTs des ersten
Teilumrichters dargestellt. Zuerst erfolgt ein Schalten zwischen "B und "A. Die Kommutierung
findet {iber den Zwischenkommutierungsschritt TAUB statt. Kurzschliisse kénnen aufgrund

der in Tab. 5.1 [E.1] definierten Schaltzustéinde nicht auftreten (ug,,,, = ug1). Die Kommutie-
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Abbildung 5.10: Schaltsignale a) des ersten Teilumrichters bei 120° Modulation und b) sich ergebende
Strome der IGBTs bei fr, = fr = 5,0 kHz wéhrend eines Wechsels der FEingangsphasen im Intervall 11

rung findet anndhernd beim Nulldurchgang von Spannung und Strom am jeweiligen Schalter
statt, geringe Schaltverluste sind daher zu erwarten. Bei Anderung der Betriebsart ergeben
sich andere Strompfade. Dies wird auch aus Abbildung 5.11] deutlich, welche die simulier-
ten Schalterstrome bei einem kapazitiven (G.I11] a)) und bei einem induktiven Arbeitspunkt
(EIIb)) darstellt. Zudem erfolgt entweder ein hartes Einschalten oder ein hartes Ausschalten
der einzelnen Schalter. Dieses wird spéiter am Beispiel des induktiven Arbeitspunktes noch
einmal dargestellt. Mit Anderung des Pulsmusters (aufgrund der 120°-Pulsmodulation), ist
bei t = 5,0 ms (Abb. 510, 5.11]) eine Anderung der Schaltzustéinde notwendig. Ausgehend von
dem Zustand "B und dem folgenden Kommutierungszustand "A"B wird mit dem Einschal-
ten von Sy 1y und S3 1y der Hauptzustand ITA erreicht. In diesem sind die Schaltzustinde
der Schalter der zweiten und dritten Phase noch identisch. Im Kommutierungszustand TAC
dndert sich dies. Beide Schalter der zweiten Phase sind ausgeschaltet. Die Dauer des Kom-
mutierungszustandes wurde hier mit 2 us gewéhlt. Diese Zeit ist de facto eine Totzeit, die es
ermoglicht, zuerst den Schalter S1 1y auszuschalten und danach — ohne einen Kurzschluss zu
erzeugen — den Schalter S31r einzuschalten. Damit ist auch der folgende Hauptzustand e

erreicht. In Abhéngigkeit vom Arbeitspunkt ist dabei der Laststrom positiv, negativ oder nahe
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Abbildung 5.11: Stréome des ersten Teilumrichters bei a) fr,. < fr=5,5kHz und
b) frr > fr = 4,5 kHz wéihrend eines Wechsels der Eingangsphasen im Intervall 11

Null.

Dadurch flie3t der Strom bei Betrieb in einem induktiven Arbeitspunkt zum Zeitpunkt des
Zustandswechsels von ""A nach TAC durch den Schalter S1,1v, bei einem kapazitiven Arbeits-
punkt hingegen durch S ;r. Dementsprechend findet im ersten Fall die Stromiibergabe von
der ersten auf die dritte Eingangsphase bereits im Kommutierungszustand statt (auf Ssiy),
wohingegen im kapazitiven Fall dieses erst mit dem Erreichen des Hauptzustands "'C der Fall

ist (Kommutierung von S 1 auf S31r).

Die simulierten Ausgangsgréfien (Lastspannung und Laststrom) ergeben sich aus den Schalt-
vorgéangen beider Teilumrichter. Wie eingangs erwéihnt, arbeiten diese aufgrund der Blocktak-
tung mit einer Phasenverschiebung von 6 = 7 (bezogen auf die Schaltfrequenz fr,. Es ergeben
sich dann die in Abbildung am Beispiel des induktiven Arbeitspunktes dargestellten
Strompfade (vgl. Abb. 5111 b)).

Im Zustand O befindet sich der Teilumrichter 1 im Hauptzustand A, wohingegen sich der

Teilumrichter 2 im Hauptzustand "B befindet. Die Lastspannung ergibt sich aus der Differenz
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Abbildung 5.12: Zustandsabfolge und Strompfade des Matrixumrichters bei Blocktaktung mit § = m

(bezogen auf fr,) und fr, > fr

von ugy und uge. Zum Zeitpunkt ¢ = 5 ms schalten beide in die Kommutierungszusténde (Teil-
umrichter 1 in TAC, Teilumrichter 2 in TA'B). Am Teilumrichter 1 findet dabei eine hartes

Ausschalten des Schalters S111 und eine erzwungene Kommutierung auf den Schalter S 1y
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statt (vgl. auch Abb.[EI11b)). Am Teilumrichter 2 gilt dies in Analogie fiir die Schalter Ss2r
und Sy 1r. Mit Ablauf der Totzeit werden an beiden Teilumrichtern die fehlenden Schalter
zur jeweiligen bidirektionalen Verbindung von Eingangsphase und Ausgangsphase geschaltet.
Durch das von der Last erzwungene Umschwingen des Stromes zum Zeitpunkt ¢t = 5,01 ms
dndern sich an beiden Teilumrichter die Strompfade (Zustand 3). Die néichste Kommutierung
lauft in Analogie zu den beschriebenen Vorgéingen ab. Mit Erreichen von Zustand 5 hat auch
am zweiten Teilumrichter ein Umschalten in den neuen Hauptzustand C stattgefunden. Ent-

sprechend ergibt sich die Lastspannung nun aus der Differenz von ug; und ugs.

5.3.2 Simulation mit realem Schaltverhalten

Um die Kommutierung unter Beriicksichtigung des realen Schaltverhaltens der Leistungs-
halbleiter zu untersuchen, wurde in einem zweiten Schritt eine SABER-SIMULINK / STATEFLOW
Co-Simulation verwendetll. Dabei wurden die leistungselektronischen Komponenten, die Halb-
leiter und die Last des Matrixumrichters (jetzt ein kontaktloses Energieiibertragungssystem
entsprechend den Uberlegungen in Abschnitt B:3.1]) in SABER modelliert. Es gelten die folgen-

den Grundannahmen:
- Matrixumrichter mit kontaktlosem Energieiibertragungssystem (SS-LCLLC Anordnung)
- Schaltfrequenz fr, = 105,7 kHz
- Luftspalt a = 42 mm

Die Parameter des Ubertragungssystems und der sekundirseitigen Komponenten sind in Ta-
belle [F.2] zusammengefasst. Um die Kommutierung mit verschiedenen bidirektionalen Schal-
tern zu untersuchen, wurden zwei Common-Collector-Konfigurationen (mit IRG4PH40UD und
IRG4PF50WD) und eine antiparallele Konfiguration (IXRH40N120) simuliert. Die Nachbil-
dung der IGBTs wurde in SABER mit Hilfe verhaltensbasierter Modelle vorgenommen, d.h.
die Bauelementmodelle wurden datenblattorientiert parametriert [98,[107] und anschlieend
hinsichtlich des statischen wie auch des dynamischen Verhaltens mit gemessenen Verldufen in

einer Testschaltung (Tiefsetzsteller) verglichen.

Die Ergebnisse bestétigen, dass auch das reale Schaltverhalten keinen Einfluss auf die rich-
tige Funktionsweise des Kommutierungsverfahrens hat. In den Abbildungen B.13L (.14 ist
die Kommutierung des Laststroms i4 vom IGBT S 1y auf den IGBT Ss3 1y dargestellt. Es ist
das harte Ausschalten von S 11 zu erkennen. Der Transistorstrom fillt nach einer Ausschalt-
verzogerungszeit von tq,ry ~ 150 ns stark ab. Abweichend zu den Erwartungen, verharrt die
Gate-Emitter-Spannung auf einem Plateau bei Uggp = —6 V. Aufgrund geringer Streuindukti-
vitéten im Modell kommt es lediglich zu einem geringen Uberschwingen der Kollektor-Emitter-
Spannung. Der Ausgangsstrom wird gleichzeitig vom bereits eingeschalteten Schalter S3 1y
iibernommen, bis ein Umschwingen des Stromes (vgl. Abb. B.I1 b)) stattfindet.

'vgl. A. Ecklebe, ,Saber-Simulink/Stateflow Co-Simulation of a Resonant Matrix Converter®, Synopsis User
Group Meeting (SNUG Europe), 2005
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Abbildung 5.13: Simulierte Kommutierung mit IRG4PH40UD (fr, = 105,7 kHz, R =5%)
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Abbildung 5.14: IRG4PH40UD bei einem harten Ausschalten (fr, = 105,7 kHz, Rg =5%)
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Bei einer Anderung des Arbeitspunktes mit ¢ < 0 tritt im Gegensatz dazu ein hartes Ein-
schalten auf. Dieses ist vor allem durch die Ubernahme der Riickstromspitze durch den ein-
schaltenden IGBT gekennzeichnet [33,95].

Die untersuchten IGBTs unterscheiden sich neben dem Durchlassverhalten (und der Riick-
wirtssperrfihigkeit von IXRH40N120) durch ihr Abschaltverhalten und den zeitlichen Verlauf
des Tailstroms, wie die Simulationsergebnisse in Abbildung [F.2] [F.3] verdeutlichen. Damit
ergeben sich zu den unterschiedlichen Durchlassverlusten der Schalterkonfigurationen auch un-
terschiedliche Schaltverluste (siehe Abbildung [5.15I).

S1,1v — hartes Ausschalten Ss.1v — entlastetes Einschalten

600 50
. 500 __40¢
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~ 300t o
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a) A B c b) A B c

Abbildung 5.15: Simulierte Schaltenergien beim harten Ausschalten und entlasteten Einschalten, im
Vergleich (A: IRG4PH40UD, B: IRG4PF50WD, C: IXRH40N120)

Die Verlustleistung ergibt sich als arithmetischer Mittelwerte der Summe von Leit- und Schalt-

verlusten je Schaltperiode:

. 1 Tty . 1 Trr
Py = / (UTTZTT) dt = / (PVLeit + Pvein + Pszus) dt (52)
TTr 0 TT’!’ 0

oder unter Beriicksichtigung der Schaltenergien:

— 1
V pr—
TTT

TrLeit
/ PVLeit dt + fTr (WVEin + WVaus) (53)
0

Insbesondere der relative lange Tailstrom des IXRH40N120 bewirkt hohe Ausschaltverluste
(Abbildung [5.16]) und schlieit an dieser Stelle letztendlich die Verwendung dieses Halbleiters
fiir den hochfrequenten Matrixumrichter aus, obwohl an anderer Stelle Vorteile fiir die Schal-
terkonfiguration — bestehend aus riickwirtssperrfihigen IGBTs — berichtet wurden [33]. Als
Ursache dafiir ist die in dieser Arbeit deutlich hohere Schaltfrequenz fr, anzusehen (vgl. (53),
welche dazu fithrt, dass die Schaltverluste die Leitverluste bei Si-Bauelementen deutlich iiberra-
gen [123]. Weitere Ergebnisse der Simulationen — hier jedoch mit einem anderen kontaktlosen

Energieiibertragungssystem und hoherem Ausgangsstrom — wurden bereits in [98] vorgestellt.



5.3 Simulation 105

60
40+
~
&
20t
- Sl,lv - weiches Einschalten
- Sl,lV - hartes Ausschalten
|:| Sl,lv - Leitverluste
0 |:| Dl,lR - Leitverluste

A B C

Abbildung 5.16: Simulierte Schalt- und Leitverluste beim hartem Ausschalten und entlasteten Ein-
schalten (fr, = 105,7 kHz) fiir A: IRG4PH40UD, B: IRG4PF50WD, C: IXRH40N120 (Leitverluste der
Seriendiode D1 1 sind beriicksichtigt fiir A und B)

Die Funktionsweise des Kommutierungsverfahrens ist damit simulativ belegt. Die Forderung
nach einer bidirektionalen Verbindung der Last {iber jeden Teilumrichter wurde ebenso wie die
Moglichkeit des entlasteten Schaltens in Abhéngigkeit vom gewéhlten Arbeitspunkt und der
Einfluss des Schaltverhaltens verschiedener IGBTs dargestellt. Im Folgenden sollen nun die Er-
gebnisse der vorangegangenen Abschnitte mit Messungen an einem Versuchsaufbau verifiziert

werden.
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6 Laboraufbau und Messergebnisse

6.1 Ubersicht

Es wurde ein Laboraufbau des Matrixumrichters mit einem kontaktlosen Energieiibertragungs-
system erstellt. Der gesamte Aufbau ist schematisch in Abbildung dargestellt. Die Ab-
bildungen [G.T] [6.2] zeigen die Realisierung. Der Matrixumrichter wird iiber den Netzfilter —
bestehend aus drei einzelnen Platinen — an das speisende Drehstromnetz angeschlossen. Die
Schaltermatrix besteht aus zwolf diskreten IGBTs, wobei entsprechend den Simulationsergeb-
nissen PT-IGBTs vom Typ IRG4PF5OW]£| zum Einsatz kamen (Ic =25 A, Ucgs = 900 V).

Auf jeder der drei Netzfilterplatinen wird ein Phasenstrom gemessen und zugleich eine Detek-
tion der Leiterspannung uyp (vel. Abb. EI2Ib)) durchgefiihrt. Die jeweils als Aufsteckplatine
ausgefiihrte Detektionsschaltung erzeugt drei potentialgetrennte, logische Impulse, welche im

Steuerungssystem als Synchronisierung fiir die Pulsmustergenerierung verwendet werden.

Als Steuerungssystem wurde das XCS 2000-System der Firma AIXCONTROL eingesetzt. Die
leistungsfahige und hierarchisch strukturierte Steuerplattform besteht aus einem DSP-System
mit zwei Gleitkomma-Prozessoren von ANALOG DEVICES (SHARC ADSP-21161N). Diese sind
in C++ programmierbar und stellen eine hohe Rechenleistung zur Verfiigung. Ergénzend be-
sitzt das System zwei FPGAs (Field Programmable Gate Arrays), welche die Adressierung der
Ein- und Ausginge, das Sampling der A/D-Wandler und globale Synchronisation zwischen
FGPA und DSPs iibernehmen]. Zusétzlich lassen sich vom Benutzer logische Funktionen, in
diesem Fall z.B. die Zustandsmaschinen fiir das Generieren der Takte und die beiden Haupt-
zustandsmaschinen zur Ansteuerung der beiden Teilumrichter, implementieren. Durch diese
Aufgabenteilung kénnen alle Steuersignale in Echtzeit iiberwacht werden, ohne die Steuerauf-

gaben zu verlangsamen oder zu unterbrechen.

Die Steuersignale beider Teilumrichter werden iiber die Ausgangsports direkt auf die eigens
entwickelten Gate-Treiber iibergeben [99]. Bei diesen wurde auf einen modularen und flexiblen
Aufbau Wert gelegt. Die Verwendung des magnetoresisitiven Kopplers IL712-2 von NONVOLA-
TILE ELECTRONICS ermdoglichte geringe Signallaufzeiten von tp = 90 ns. Zusammen mit dem
Treiberschaltkreis IXDD414CI (Ausgangsstrom bis zu 14 A) — und einer parametrierbaren

Kurzschlussiiberwachung stand damit eine leistungsstarke Gateansteuerung zur Verfiigung.

1ygl. Datenblatt — International Rectifier, 2004
2vgl. J. von Bloh, ,XCS 2000 — Power Control and Prototyping System®, 2004
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Abbildung 6.1: Schematische Darstellung des Laboraufbaus bestehend aus Steuerungssystem, Schal-
termatrix, Eingangsfiltern, Gate-Treibern und kontaktlosem Energieiibertragungssystem

Abbildung 6.2: Matrixumrichter mit Eingangsfiltern, Spannungsdetektionen, Gate-Treibern und der
Schaltermatrix
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Das bereits in Abschnitt angesprochene kontaktlose Energieiibertragungssystem mit den
Angaben aus Tabelle [ 2 wurde als Last verwendet. Auf der Sekundérseite des Ubertragungssy-
stems ist es moglich, wahlweise eine ohmsche Last oder auch einen Gleichstromantrieb zu spei-
sen. Eine externe Schutzbeschaltung des Matrixumrichters, wie sie z.B. als Gleichspannungspa-
rallelkreis in [35] vorgestellt wurde, kam nicht zum Einsatz. Allerdings wurden im Steuerungs-
system mehrere Schutzfunktionen, wie das gezielte Schalten eines Freilaufkreises der Last ohne
Verbindung zu dem speisenden Eingangssystem, implementiert. Diese sind insbesondere bei ei-
ner fehlerhaften Intervalldetektion, aber auch fiir das gesteuerte Abschalten des Umrichters von

Bedeutung.

6.2 Eingangsfilter

Der fiir den Betrieb des Matrixumrichters notwendige Eingangsfilter wurde aus Modulari-
tiatsgrinden als einphasige Anordnung entsprechend dem Ersatzschaltbild in Abb. b)
ausgefiihrt. Es ergibt sich die Notwendigkeit, drei Filterplatinen zu verwenden. Neben der ei-
gentlichen Topologie des LC-Filters mit dem Dampfungswiderstand Rrpp wurde der Aufbau
um einen Stromwandler der Firma SENSITEC, um eine Spannungsversorgung und eine zusétz-
liche Steckverbindung fiir die Detektion der Spannungsnulldurchgéinge erweitert (Abb. [GL2]).
Die Strommessung basiert auf dem magnetoresistiven Prinzip — einer potentialfreien Messung
des Stromes iiber magnetfeldabhingige Widerstinde und ist bei einem Ubersetzungsverhélt-
nis von n = 1/2 fiir einen Nennstrom von Inen, = 5 A bemessen. Die zum Betrieb notwendige
Spannungsversorgung mit £12 V wird {iber einen Transformator mit nachgeschalteten Dioden-
Gleichrichter und Festspannungsreglern aus der jeweiligen Netzspannung gewonnen, welches

einen autonomen Betrieb ohne Hilfsspannungen erméglicht.

In Abweichung zu dem in Abschnitt berechneten Eingangsfilter wurden basierend auf
der Wahl eines Arbeitspunktes mit Up = 80V, Ip = 5 A leichte Variationen der Filterwerte

vorgenommen. Diese betrugen im Einzelnen:

Ly = 2mH (6.1)
wy = 1200 Hz (6.2)
Cr = 9,4uF (6.3)
Rpp = 11...22Q (6.4)

Auch deswegen ergeben sich Abweichungen zu den simulierten Verldufen (Abb. II5]), wie die
Messergebnisse in Abbildung verdeutlichen. Die Messungen wurden bei verschiedenen
Pulsmustern mit § = 7 und einer Eingangsspannung von Ugr = 80V durchgefiihrt. Aus der
zugehorigen Darstellung der Oberschwingungen kann entnommen werden, wie sich die Wahl
des Pulsmusters auf die Qualitét des Netzstromes auswirkt. Die Pulsmodulation mit p = 13

Pulsen nach dem Trapezvergleich zeigt hier deutliche Vorteile, wenngleich die fiinfte Harmo-
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nische relativ stark ausgepriigt ist. Jedoch liegt diese auch fiir einen Betrieb des Umrichters
mit einer Netzspannung von Up = 230 V, einer Schaltfrequenz von fr, = 105 kHz und einem
Lastwiderstand von Ry, = 275 Q noch innerhalb der Grenzwerte (vgl. Abbildung [H.1]).
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Abbildung 6.3: Gegentiberstellung des Netzstromes bei Ug = 80 V, fr,, = 100 kHz, § = 7, Rpp = 11 Q)
und Ry, =80 fiir Pulsmuster mit a), b) 13 Pulsen nach Trapezvergleich, c¢), d) 13 Pulsen nach
Dreieckvergleich und e), f) 5 Pulsen

Die Verlaufe zeigen zugleich auch, dass insbesondere die Schaltfrequenz und der Arbeitspunkt
des Gesamtsystems einen grofien Einfluss auf die Netzstrome haben. Als Ursache fiir die Ab-
weichungen zwischen Simulation und Messung kommen die verédnderten Filterparameter, die
Amplitudendnderung der Eingangsspannungen und der sekundére Gleichrichter mit Zwischen-
kreis und ohmscher Last in Frage. Die Ausregelung der Amplitudenéinderungen der Eingangs-
spannungen ist nur iiber eine Anderung des Pulsmusters moglich. Fiir die Messungen der
Eingangsstrome wurde dieses nicht umgesetzt. Die zeitlichen Anderungen der Eingangsspan-
nungsamplitude fiihren {iber die Variation der Ausgangsspannung auch zu einer Amplituden-
dnderung des hochfrequenten Laststromes und letztendlich auch der Eingangsstrome innerhalb
einer Netzperiode. Dies wird zusétzlich noch von der Belastung und dem Arbeitspunkt — auf-
grund des sekundédren Gleichrichters mit nachfolgendem Zwischenkreiskondensator — iiberla-

gert. Im Gegensatz dazu hat die Phasenverschiebung zwischen beiden Teilumrichtern keinen
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Einfluss: Aus Abbildung[H.2|wird ersichtlich, dass sich bei Verwendung einer Phasenverschie-
bung von 6 = 7/2 statt 6 = 7 (also ein Wechsel von Blocktaktung auf Phase-Shift-Taktung)
aufgrund der reduzierten Amplitude der ersten Harmonischen der Ausgangsspannung U Ap=1
lediglich die Amplitude aller Harmonischen, nicht hingegen jedoch die Verteilung und das

Verhaltnis der Harmonischen zueinander andern.

6.3 Netzsynchronisation

Fiir eine kontinuierliche Synchronisierung des Pulsmusters ist die Kenntnis der Augenblicks-
werte der Eingangsspannungen erforderlich. Diese ldsst sich z.B. mit einer PLL (Phase Locked
Loop) realisieren. Dabei wird ein spannungsgesteuerter Oszillator mit einem Referenzsignal
synchronisiert [125]. Fiir die richtige Wahl der Schaltzustéinde ist die Vorzeicheninformation
der Kommutierungsspannung und damit der Eingangsspannungen entscheidend. Die Kenntniss
der Augenblickswerte ist dabei nicht unbedingt notwendig, wenn davon ausgegangen werden
kann, dass die Vorzeichenénderungen der Eingangsspannungen zuverléissig detektiert werden.
In [50] wurde diese Moglichkeit der Netzsynchronisation bereits fiir den Matrixumrichter ein-
gesetzt. Die in Abschnitt [ vorgestellten sechs Intervalle (vgl. Abb. B3) werden durch die
Nulldurchginge der Eingangsspannungen bestimmt. Uber die Erkennung der positiven Halb-
wellen ist es mit Hilfe einer logischen Verkniipfung moglich, die einzelnen Intervalle und die

Vorzeicheninformation einander zuzuordnen (vgl. Tabelle [6.T]).

Tabelle 6.1: Zusammenhang zwischen Intervall und positiver Leiterspannung

Intervall Up] U2 UE3
I positiv positiv
11 positiv
IIT positiv | positiv
I\Y positiv
\% positiv | positiv
VI positiv

Die Nachteile des Verfahrens sind, dass pro Netzperiode lediglich sechs Synchronisationspunkte
zur Verfiigung stehen und verzerrte Eingangsspannungen aufgrund des Eingangsfilters zu er-
warten sind. Letzteres erschwert ggf. eine saubere Detektion des Nulldurchgangs und macht die
Verwendung eines Tiefpass-Filters und von zusétzlichen Software-Funktionen zur Validierung
des Nulldurchgangs notwendig. Die Detektionsschaltung ist in Abbildung dargestellt.
Abbildung zeigt die Umsetzung als steckbare Platine. Dem Eingangsspannungsteiler,
welcher die Messpannung auf 5,3 V reduziert, ist ein Tiefpass erster Ordnung nachgeschal-
tet. Dieser soll die Verzerrungen der Eingangsspannungen glitten. Seine Knickfrequenz ist
auf die Frequenz der ersten ausgeprigten Harmonischen (59. Ordnung) des Matrixumrichter-

eingangsstromes ausgelegt. Um die Phasenverschiebung des Tiefpassfilters ggf. reduzieren zu
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konnen und die Nulldurchgénge mit einer moglichst geringen Zeitverzogerung zu erfassen, wur-
de eine Phasenkorrekturglied vorgesehen — fiir die Messungen jedoch nicht verwendet. Eine
vollstédndige Potentialtrennung zwischen Netzseite und DSP-System wurde mit dem digitalen

Optokoppler 6N137 realisiert.

Die Funktionsweise der Messplatine zeigt Abbildung Es sind die drei gemessenen Ein-
gangsspannungen, der logische Ausgangsimpuls fiir die erste Eingangsphase und das Verkniip-
fungsergebnis des DSPs dargestellt. Insgesamt ergibt sich fiir die Nulldurchgangserkennung

eine Verzodgerungszeit von tp ~ 70 us.

Up1 UE?2 Uugs3

Intervall

Abbildung 6.4: Messverlidufe der Nulldurchgangsdetektion

6.4 Gate-Treiber

Ziel war die Entwicklung eines leistungsstarken und flexibel einsetzbaren Gate-Treibers, der
sowohl IGBTSs, wie auch MOSFETSs ansteuern kann [99]. Der Treiber basiert auf dem inte-
grierten Schaltkreis IXDD414CI. Weil der Treiber-IC nicht iiber eine Potentialtrennung und
eine Kollektor-Emitter-Sattigungsspannungsiiberwachung verfiigt, wurde die Treiberschaltung
mit diskreten Komponenten funktionell erweitert. Um im Einzelfall auch Messungen ohne Po-
tentialtrennung und den stérenden Einfluss der primérseitigen DC-DC Wandler duchfiihren
zu konnen, ist es sinnvoll, eine Trennung von dem Treiberkern und der Spannungsversorgung
mit Potentialtrennung zu realisieren. Der Treiber wurde deswegen in zwei Baugruppen, die ei-
gentliche Treiberplatine und die Versorgungsplatine, gegliedert (vgl. Abbildungen [6.5] [G.H]).
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Abbildung 6.5: Struktur des Gate-Treibers mit Treiber- und Versorgungsplatine

Durch dieses Vorgehen liess sich der Umfang der Treiberplatine auf die neben dem Treiber-1C
wichtige Kurzschlulitberwachung mit nieder- oder hochohmigen Abschalten reduzieren. Das
Layout wurde flichenhaft und niederinduktiv gestaltet. Die fiir die Treiberplatine notwendi-
gen Versorgungsspannungen und das Schaltsignal konnen entweder direkt oder iiber die Versor-
gungsplatine eingespeist werden, welche in ihren Abmessungen aufgrund der Potentialtrennung
und der zur Verfiigung gestellten, wihlbaren Sekundérspannung (+15V, =15V, +10V, +5V)

grofler als die Treiberplatine ist.

Fiir die Gestaltung der Potentialtrennung sind verschiedene Methoden wie z.B. Optokoppler
oder planare und piezoelektrische Transformatoren bekannt [126,127]. Letztere werden mit Fo-
cus auf Aufbau- und Verbindungstechnik zunehmend in integrierter Bauform eingesetzt [128§].
Mit der Zielstellung, geringe Signallaufzeiten zu erhalten und damit auch bei hohen Schalt-
frequenzen eine sichere und moglichst verzogerungsfreie Ansteuerung der Leistungshalbleiter
sicher zu stellen, wurde eine andere Variante ausgewéihlt. Der bereits in [129] vorgestellte GMR-
Koppler zeichnet sich durch eine geringe Signallaufzeit aus, besitzt aber den Nachteil unde-
finierter Schaltzustéinde beim Ein- und Ausschalten. Die notwendige Initialisierungsschaltung
und der Treiber-IC fithren letztendlich zu einer Erh6hung der Gesamtlaufzeit auf tp = 90 ns
(vgl. Messergebnis in Abbildung [6.6]).

In Abhé#ngigkeit von der leistungselektronischen Topologie kann wéhrend eines Schaltvor-
ganges am Emitter des zu schaltenden Transistors eine Potentialverschiebung auftreten, welche
die Funktionsweise des Gate-Treibers nicht beeinflussen darf. Dies wurde fiir den Treiber mit
der Testschaltung eines Tiefsetzstellers getestet. Wahrend der Schaltvorgéinge findet am Emit-
ter eine Potentialverschiebung um den Wert der Zwischenkreisspannung statt. Die erzielten
Ergebnisse zeigt Abbildung a). Bei Speisung einer kapazitiven Last von C' = 100 nF
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lieferte der Gate-Treiber einen Maximalstrom von bis zu 16 A (vgl. Abb. [ b)). Die Mess-
ergebnisse verdeutlichen auch die geringe Signallaufzeit (ury zu upyr) des GMR-Kopplers

mit tp = 15 ns.
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Abbildung 6.6: Gemessene Signallaufzeit des Gate-Treibers (Steuerungssystem zu Transistor)
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Abbildung 6.7: Zeitverliufe a) von ugg, ucg und ia bei Up = 600 V am Tiefsetzsteller bei Verwen-
dung eines IXER35N120D1 IGBTs mit R = 2,2 Q und b) bei Einschalten des Gate-Treibers mit einer
kapazitiven Last C' = 100 nF
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6.5 Schaltermatrix

6.5.1 Realisierung

Die matrixartig gestaltete Anordnung der Leistungshalbleiter wurde mittels Leiterplatten-
Technik aufgebaut. Dafiir wurde die Schaltermatrix in drei Module geteilt. Jedes Modul wird
eingangsseitig von einer Netzphase iiber eine Filterplatine gespeist. Abbildung dient zur
Verdeutlichung. Als Verbindung zwischen den Modulen ergeben sich die zwei Ausgangsphasen
AP1 und AP2. Hintergrund dieses Vorgehens war neben dem modularen Ansatz die Zielstel-
lung eines moglichst symmetrischen Aufbaus mit gleichen Widerstands- und Induktivitéitsbelag
der einzelnen Strompfade. Dieses ist fiir das Erzielen nahezu identischer Halbleiterverluste und
fiir die Minimierung von Gegentaktstorungen wichtig [I11], konnte jedoch nur eingeschrinkt
umgesetzt werden: Das identische Layout der einzelnen Module mit den Steckkontakten fiihrt

letztendlich zu einer Unsymmetrie der Gesamtanordnung (vgl. Abbildung [G.6]).

umrichter 1 | | umrichter 2

L1o Ipun ; —
Siir I_ Si2r I_

S1,1VJ S'I,ZVJ

lap1 lap2
A 4 A 4
o o

Abbildung 6.8: Schematische Darstellung eines Moduls mit IGBTs in Common-Collector-Schaltung

Die unsymmetrischen Strompfade des Aufbaus betreffen aber lediglich die Verbindung von
den Transistoren zur Last und haben damit keinen Einfluss auf das Schaltverhalten. Aufgrund
der relativ niedrigen Widerstands- und Induktivitdtsunterschiede der einzelnen Strompfade
(gemessen an den Parametern des kontaktlosen Ubertragungssystems) macht sich die Unsym-

metrie auch im Lastkreis quasi nicht bemerkbar.

6.5.2 Messergebnisse

Abbildung[6.9)zeigt Verlidufe des Matrixumrichters bei ug = 230 V (Abbildungen [H.3], [H.4]
fir up = 115V). Als Last wurde das kontaktlose Energieiibertragungssystem entsprechend
Tabelle mit Ry = 257 ) verwendet. Der Matrixumrichter befindet sich im ungeregelten
Betrieb, d.h. die aus dem Pulsmuster resultierenden Amplitudendnderung der Eingangsphasen
werden nicht ausgeregelt. Es ergibt sich ein sechspulsiger Spannungsverlauf mit Einbriichen
und daher auch Amplitudenéinderungen des Laststromes und einer erhohten Verzerrung der
Eingangsstrome (vgl. S. [10).
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Abbildung 6.9: Ein- und Ausgangsgrofien des Matrixumrichters a) eine Netzperiode, b) kleinere Zeit-
basis bei U = 230 V, fr, = 105 kHz, 6 = m und R, = 257 2 und einem Pulsmuster mit 13 Pulsen nach
Trapezvergleich

Die gemessenen Verldufe verdeutlichen zudem, dass Netzstrom und -spannung nahezu in
Phase liegen. Der gemessene Leistungsfaktor betrigt cos ¢ = 0,96. In dem gewiéihlten Arbeits-
punkt betréigt die dem Drehstromnetz entnommene Wirkleistung Pr = 1490 W. Auf der Se-
kundérseite wird eine Wirkleistung von Pr, = 1287 W umgesetzt, so dass sich ein Gesamtwir-
kungsgrad fiir den Leistungsteil des Matrixumrichters, Ubertragungssystem und sekundérsei-

tigem Gleichrichter von ng = 0,863 ergibt.

Bei einer detaillierten Betrachtung der Kommutierung werden Abweichungen zwischen simu-
lierten und gemessenen Verlaufen offensichtlich. Abbildung[6.10]zeigt zunédchst einen kontinu-
ierlichen Ausgangsstrom. Die Grundbedingung der Kommutierung — keine Unterbrechung des
Laststromes i4 und kein Kurzschluss der Eingangsphasen — wird erfiillt. Entsprechend Ab-
bildung flieit der Ausgangsstrom i4 bis zur Kommutierung zum Zeitpunkt ¢ ~ 2,9 us
iber den Schalter S; 1y am ersten Teilumrichter. Danach wird er bis zu seinem Nulldurchgang

zum Zeitpunkt ¢t ~ 4 us von dem IGBT S5 1y iibernommen.
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Abbildung 6.10: Ausgangsspannung und -strom bei Ug =230V, fr.=105kHz, 0=~
und R, = 257 Q)
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Abbildung 6.11: Transistorstréme des ersten Teilumrichters (Vorzeichenrichtung: positiv bei Strom-
fluss von E zu A) bei Ug = 230V, fr, =105 kHz, 6 = 7 und Ry = 257 Q)
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Entsprechend den Uberlegungen in AbschnittBlist aufgrund des Arbeitspunktes mit fr, > fo
mit einem harten Abschalten des stromfithrenden IGBTs (z.B. Sy 1v bei t = 2,9 pus) zu rech-
nen. Weiterhin muss unter Beriicksichtigung von (£23)) die Summe der Transistorstrome jedes

Teilumrichters auch wiahrend der Kommutierung dem Ausgangsstrom entsprechen, z.B.
1A =1Ap1 = 151,1 + 1521 + 1531 (6.5)

Beide Aussagen lassen sich messtechnisch jedoch nicht exakt bestitigen. Abbildung
zeigt, dass statt eines harten Abschaltvorgangs ein entlastetes Abschalten auftritt. Der Kollektor-
Strom sinkt, bevor der IGBT die Sperrspannung aufgenommen hat. Mit dem verspéteten An-
steigen der Kollektor-Emitter-Spannung werden die dann noch verbliebenden Ladungstriger

in der N-Zone als Verschiebungsstrom abgebaut und nur eine geringe Ausschaltverlustleistung

erzeugt.
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Abbildung 6.12: Abschalten von Si 1y im Rahmen der Kommutierung am ersten Teilumrichter bei
einem induktiven Arbeitspunkt mit Ug = 230 V, fr, = 105 kHz, § = 7 und Ry = 257 §2

Betrachtet man dariiber hinaus die Summe der Transistorstrome am Beispiel des ersten Tei-
lumrichters (siehe Abbildung [6.13]), so wird deutlich, dass wéhrend des Kommutierungsvor-
ganges die Summe der Transistorstrome i 4 p1 nicht mit dem Ausgangsstrom i 4 iibereinstimmt.
Offensichtlich findet wiahrend der Kommutierung ein Teil des Ausgangsstromflusses nicht iiber

die Leistungshalbleiter statt.

Diese Ergebnisse lassen sich nur mit parasitdren Elementen des Aufbaus erklédren. Der Ein-
fluss dieser wurde am Beispiel eines Sperrwandlers bereits in [I30] diskutiert. Die Darstellung
des Leiterplatten-Layouts eines Moduls der Schaltermatrix in Abbildung zeigt, dass
die zwei Ausgangsphasen AP1 und AP2 jeweils flichig (zur Minimierung von parasitiren In-

duktivititen zwischen den Modulen) iibereinander angeordnet sind. Die damit einhergehende
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Abbildung 6.13: Ausgangsgréfen des Matrixumrichters und Summe der Transistorstréme iap; des
ersten Teilumrichters bei Ug = 230 V, fr, = 105 kHz, 6 = 7 und Ry, = 257 )

Kapazitit lédsst sich ndherungsweise je Modul berechnen:

AcpeB,m

~ 103 pF (6.6)
dpcp

CpeB,Mm = €60
Durch die Parallelschaltung der drei Module und damit auch der parasitiren Kapazitdten
erhoht sich dieser Wert noch um den Faktor drei auf Cpop = 309 pF. Abbildung zeigt,
dass die parasitiren Kapazitéiten parallel zu den drei Modulen und der Last angeordnet sind.
Als Ergebnis dieser parasitdren Ausgangskapazitéit sinkt der Transistorstrom bereits vor dem
Ansteigen der Spannung. Ein Teil des Augangsstromes wird von der Kapazitéit, welche wihrend

der Kommutierung umgeladen wird, gespeist.

Mit einer manuellen Erhchung der Ausgangskapazitit ldsst sich das Schaltverhalten bewusst
beeinflussen und eine alternative Berechnung der parasitiren Ausgangskapazitdt mit Hilfe der

gemessenen Verlaufe realisieren. Tabelle stellt dieses dar. Mit

. . du )
iap1 —ia = CPCBCTtA = —icPCB (6.7)
1
C — (s _ 6.8
peB = (lap1 —i4) dundi (6.8)

lief} sich eine parasitire Kapazitiat zwischen Cpop = 400...525 pF bestimmen.

Unter Nichtberiicksichtigung der parasitdren Ausgangskapazitit ergeben sich folgerichtig auch
zwischen den Simulationsergebnissen der Kommutierung (Abschnitt (3.2)) und den gemesse-

nen Verlaufen deutliche Unterschiede. Wird jedoch bei der Modellierung des Matrixumrichters



120 6. Laborauftbau und Messergebnisse

Tabelle 6.2: Berechnete Werte der Ausgangskapazitit Cpcop unter Beriicksichtigung einer zusétzlichen,
parallelgeschalteten Kapazitit C; (vgl. Abb.[G8)

Cz iap1 —ia | WA | Cpops= 7’25275?
400 pF 6,5 A P ~ 980 pF
200 pF 5,0A | 20V ~ 875 pF

0 pF 3,5A | oV ~ 525 pF

in SABER auf die parasitire Ausgangskapazitit Riicksicht genommen, zeigen die Simulations-
ergebnisse (Abbildung [HL.5] Abbildung [H.6]) und die gemessenen Verliufe eine signifikante

Ubereinstimmung.

Uber den Einfluss der parasitiren Augangskapazitit hinaus fillt bei der Betrachtung des
Ausgangsstromes auf, dass wihrend der Kommutierung kleine Einbriiche im Stromverlauf
auftreten (vgl. Abbildung [H.7] Abbildung [H.8)). Dies erscheint zunéchst unplausibel, wur-
de doch aufgrund der Primirspule des Ubertragungssystems von einem eingeprigten Aus-
gangsstrom wihrend der Kommutierung ausgegangen (vgl. Abschnitt [l). Jedoch kénnen diese
Abweichungen auf die parasitire Wicklungskapazitit der primérseitigen Ubertragerwicklung
zuriickgefithrt werden. Untersuchungen zeigten, dass die Primérspule eine parasitdre Wick-
lungskapazitit von Cpr; ~ 233 pF besitzt [I31]. Bei Verwendung einer daraufhin optimierten

Ubertragerspule treten die kurzen Einbriiche im Ausgangsstrom nicht auf.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

7.1 Zusammenfassung

Der Matrixumrichter wird als leistungselektronische Topologie hauptséchlich zur Speisung von
Drehstromverbrauchern, insbesondere Drehstrommaschinen, verwendet. Lediglich im geringen
Mafl wurden bisher andere Anwendungsmoglichkeiten untersucht. Diese Arbeit setzt an die-
sem Punkt an und hatte die Betrachtung des Matrixumrichters zur Speisung von kontaktlosen
Energieiibertragungssystemen — bestehend aus einer Primér- und einer Sekundérspule — zum
Ziel.

Bisherige wissenschaftliche Untersuchungen auf dem Gebiet der kontaktlosen Energieiiber-
tragung und des Matrixumrichters machen deutlich, dass die Auswahl und Gestaltung geeig-
neter kontaktloser Ubertragungsanordnungen auf Systeme mit primérseitiger Reihenresonanz
beschrinkt werden muss, weil es sich beim Matrixumrichter um eine spannungseinprigende
Topologie handelt. Damit reduziert sich die Anzahl der Freiheitsgrade fiir die Auslegung des
Energieiibertragungssystems. Neben seinem magnetischen Entwurf, welcher nicht Gegenstand
der vorliegenden Arbeit ist, bleibt damit als wichtigster Freiheitsgrad die Wahl der Resonan-
zanordnung auf der Sekundérseite bestehen. In Abhéngigkeit von der gewéhlten Resonanzan-
ordnung variiert das Betriebsverhalten des gesamten Ubertragungssystems teilweise deutlich.
Die Betrachtung wichtiger elektrischer Parameter wie Spannungsverstirkung, Eingangsimpe-
danz und normierte sekundérseitige Wirkleistung zeigt aber auch, dass fiir eine auf den spei-
senden Umrichter fokussierte Untersuchung eine einfache Modellierung der drei untersuchten
Resonanzanordnungen mit Hilfe eines Reihenschwingkreises moglich ist. Als Konsequenz er-
gibt sich die Schlussfolgerung, dass sich die erzielten Ergebnisse auch fiir den Matrixumrichter
mit anderen serienresonanten Lasten anwenden lassen. Die Unterschiede der drei betrachte-
ten Resonanzanordnungen treten vor allem bei einem Betrieb mit verdnderlicher magnetischer
Kopplung auf. Hier ist die Verwendung einer Serien-Serien-Anordnung aufgrund der konstanten
Spannungsverstirkung bei der normierten Kreisfrequenz wy = 1 und eines dort unverédnder-
lichen induktiven Betriebspunktes von Vorteil. Fiir einen Laboraufbau wurden daher diese
Ubertragungsanordnung ausgewiihlt und damit die theoretischen Ergebnisse messtechnisch
bestatigt. Auftretende Abweichungen zwischen theoretischer Betrachtung und den erzielten
Messergebnissen lieen sich auf die vernachlissigten Wicklungswiderstéinde der Ubertrager-

spulen zuriickfiithren.
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Die bisher untersuchten, klassischen Matrixumrichter weisen bei Verwendung von Pulsverfah-
ren die Vorteile eines kompakten Leistungsteils, der Erzeugung einer beliebigen Ausgangsspan-
nung in Frequenz und Amplitude, sinusféormiger Ein- und Ausgangsstrome und des Verzichts
auf Energiespeicher auf. Die in dieser Arbeit geforderte und zur kontaktlosen Energieiiber-
tragung notwendige, einphasige Ausgangsgangsspannung mit f > 100 kHz ldsst sich jedoch
mit derzeitig verfiigbaren Leistungshalbleitern nicht iiber ein Pulsverfahren erzeugen. Daher
wurde die Verwendung von alternativen, hochfrequenten Steuerverfahren, wie sie z.B. vom
Spannungswechselrichter in H-Briickenschaltung mit resonanter Last bekannt sind, untersucht.
Dieses ist moglich, weil der drei- zu zweiphasige Matrixumrichter sich mit einem Spannungs-
wechselrichter in H-Briickenschaltung vergleichen ldsst. Dementsprechend ist der Einsatz einer
Blocktaktung oder einer Phase-Shift-Taktung moglich, welche sich dadurch auszeichnen, dass
die Schaltfrequenz fr, gleich der Ausgangsfrequenz f7 ist und sie einen quasi-sinusférmigen
Ausgangsstrom erzeugen.

Da aber beide Steuerverfahren keinen Einfluss auf die Form der Eingangsstrome, auf eine
Stellung des cosp und auf die Amplitude der Ausgangsspannung haben, ist es notwendig,
die hochfrequente Erzeugung der Ausgangsspannung mit einer niederfrequenten Modulation
der Eingangsphasen zu kombinieren. Das Pulsmuster beeinflusst direkt die Form und den
Oberschwingungsgehalt des Netzstromes. Gleiches gilt auch fiir die Amplitude der virtuel-
len Zwischenkreisspannung und damit der Ausgangsspannung. Beide Kriterien sind aber mit
dem Pulsmuster entgegengesetzt gekoppelt, d.h. ein Pulsmuster zur Erzielung des Minimums
an Oberschwingungen des Netzstromes wird ein Maximum der Ausgangsspannungsénderung
hervorrufen. Die Losung dieses Optimierungsproblems sollte iiber die Wahl des Pulsmusters
hinaus mit einer Steuerung der unterlagerten Block- bzw. Phase-Shift-Taktung vorgenommen
werden, weil letztere iiber eine Stellung der Grundschwingung die Ausgangsspannungsinde-
rung wieder minimieren kann. Als Ergebnis kann dann auch der hochfrequente drei- zu zwei-

phasige Matrixumrichter die fiir den klassischen Matrixumrichter typischen Vorteile aufweisen.

Die wesentlichen Nachteile des Matrixumrichters, die nicht als monolithische Bauelemente
vorhandenen bidirektionalen Schalter und das Fehlen passiver Freilaufzweige, bestehen jedoch
auch fiir den hochfrequenten drei- zu zweiphasigen Matrixumrichter. Dies zusammen mit den
speziellen Eigenschaften der resonanten Last machte eine detaillierte Untersuchung der Kom-
mutierung notwendig. Die Analyse bekannter Kommutierungsverfahren schliefit die Verwen-
dung von stromrichtungsbasierten Verfahren generell aus. Der Vergleich mit dem Wechsel-
richter in H-Briickenschaltung zeigt vielmehr die generellen Anforderungen an das Kommutie-
rungsverfahren auf: Es muss genau eine bidirektionale Verbindung von Last und Eingangsspan-
nungen je Teilumrichter — auch wihrend der Kommutierung — bestehen. Darauf basierend
ist die Verwendung von zwei verschiedenen Zwei-Schrittverfahren moglich. Nach der Ableitung
der moglichen und notwendigen Kommutierungen und einer Strukturierung mit Hilfe einer Zu-
standsmaschine wird im Rahmen umfangreicher Simulationen die Funktion des Verfahrens fiir

verschiedene Arbeitspunkte belegt. Die Ergebnisse zeigen dabei auch, dass sich hinsichtlich der
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Verlustleistung deutliche Vorteile fiir die Verwendung von schnell abschaltenden PT-IGBTs zur

Realisierung der bidirektionalen Schalter ergeben.

Die Messungen am Laboraufbau bestétigen die theoretischen und simulativen Aussagen. Insbe-
sondere der Einfluss des Pulsmusters auf die Ausgangsspannungsénderung und des sekundérsei-
tigen Zwischenkreiskondensators auf die Form und den Oberschwingungsgehalt der Netzstrome
wird bei dem Vergleich von berechneten und gemessenen Verlaufen deutlich und zeigt dabei
die Notwendigkeit auf, eine Optimierung von Pulsmuster und unterlagerter hochfrequenter
Taktung durchzufithren. Durch das Layout des Matrixumrichters hervorgerufene, parasitéire
Elemente haben einen entscheidenden Einfluss auf die Kommutierungsvorgénge. Zwar bleibt
die Funktionsweise des Kommutierungsverfahrens an sich davon unberiihrt, jedoch ist insbe-
sondere beim Abschalten der IGBTSs statt eines harten Abschaltvorganges ein quasi-resonantes
Schalten zu verzeichnen, welches zu einer deutlichen Reduzierung der Ausschaltverluste fiihrt.
Messung und Simulationen zeigen, dass diese Abweichung hauptséchlich auf eine parasitéire
Ausgangskapazitit zuriickgefithrt werden kann und verdeutlichen zugleich, dass parasitéren
Elementen bei der Entwicklung und dem Entwurf einer leistungselektronischen Schaltung eine

erhohte Aufmerksamkeit gewidmet werden sollte.

7.2 Ausblick

Fiir den Einsatz eines leistungselektronischen Gerites ist eine Vielzahl von Faktoren maf-
geblich. Neben einem moglichst hohen Wirkungsgrad sind die Kosten und die Zuverldssigkeit
entscheidend. Die Entwicklung des Matrixumrichters hat von Anfang an die Erzielung eines
Wirkungsgradvorteils, einer kompakteren Bauweise und einer héheren Zuverlidssigkeit zum
Ziel. Die vorliegende Arbeit zeigt, dass auch fiir Resonanzanwendungen der Matrixumrich-
ter einsetzbar ist. Sowohl die Kommutierung wie auch die Steuerung des Matrixumrichters
werden betrachtet und geeignete Losungsansiitze aufgezeigt. Einige Fragestellungen bleiben
aber aufgrund der Komplexitéit zunédchst unbeantwortet. Dazu gehoren insbesondere die Ein-
stellung eines optimalen Pulsmusters, welches geringe Eingangsstromharmonische und geringe
Schwankungen der Ausgangsspannung erzeugt und die Kombination mit einer unterlagerten
Phase-Shift-Taktung, um letztendlich eine konstante Ausgangsspannungsamplitude zu erzie-
len. In dieser Arbeit wurde auflerdem auch die Stellung des cos ¢ nicht explizit betrachtet. In
einem ersten Schritt scheint es moéglich, mit Hilfe einer gezielten Verschiebung des Pulsmu-
sters zu den zeitlichen Verldufen der Eingangsspannungen eine Stellung des cos ¢ zu erzielen.
Allerdings hat auch dieses ggf. einen Einfluss auf die erzielbare Ausgangsspannungsamplitude.
Weitergehende Untersuchungen sind notwendig. Wenn diese Fragestellungen gelost sind, kann
der drei- zu zweiphasige Matrixumrichter — auch wenn er doch einen deutlichen héheren steue-
rungstechnischen Aufwand benotigt — eindrucksvolle Vorteile gegeniiber den herkémmlichen
Ansétzen aufweisen. Es empfiehlt sich dann, einen konkreten Vergleich der Matrixumrichterto-

pologie mit den herkémmlichen Konzepten durchzufiithren, um Aussagen iiber Wirkungsgrad,
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Lebensdauer und Kosten fiir spezifische Applikationen zu gewinnen.

Diese Arbeit soll mit ihren allgemeingiiltigen Aussagen hierfiir Grundlagen schaffen und
mithin einen Beitrag leisten zum Einsatz des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters als inter-
essante Alternative zur Speisung von kontaktlosen Energieiibertragungssystemen und serien-

resonanten Lasten.
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A Ersatzschaltbild des

Energieiibertragungssystems

A.1 Herleitung

Um die Verkettung zwischen zwei gekoppelten Spulen zu veranschaulichen und ein Ersatz-
schaltbild abzuleiten, werden zwei Spulen mit gleicher Geometrie angenommen und wahllos
zueinander plaziert. Ein Stromfluss 41 in der Primérspule erzeugt ein magnetisches Feld mit
der Flussdichte By (bei i3 = 0), welches die Primérspule vollstiandig durchsetzt und in einer
Windung der Primé&rspule den magnetischen Fluss ®1;, bzw. in der gesamten Wicklung die

Flussverkettung Wiy erzeugt.

_ 7
&y = | BimdA=-2 (A1)
Ay Ny

Ein Teil des Feldes durchsetzt auch die Sekundérspule.

= v
®g) = [ ByitgdA = —2L (A.2)
As Ny
Dabei sind Ay und Ay die Querschnittsflichen der Spulen, 71, 7is die Flichennormalen-Ein-
heitsvektoren und Ni, No die Windungszahlen. Die Bezeichnung ®9; verdeutlicht, dass der
magnetische Fluss die Sekundérspule durchsetzt, jedoch von der Primérspule erzeugt wird.

Entsprechend gilt bei Annahme eines Stromflusses in der Sekundérspule mit ¢; = 0:

. o
By = [ BaitodA = -2 (A.3)
Ay No

Ein Teil des Feldes durchsetzt nun die Primérspule:

= v
o= [ DBoiydA=—2 (A4)
A N
Flieit sowohl auf der Primér- wie auch auf der Sekundérseite ein Strom, iiberlagern sich die

magnetischen Fliisse. Es ergibt sich jeweils fiir den gesamten magnetischen Fluss von Primér-
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und Sekundérspule:

D) = P11 + P2 (A.5)
Py = Pyy + Pyy (A.G)

Betrachtet man anschliefend Primér- und Sekundéirseite als getrennte Stromkreise, so wird

auf beiden Seiten eine Spannung durch den magnetischen Fluss der Gegenseite induziert.

Abbildung A.1: Induktion auf der Primér- und Sekundérseite

Nach dem Induktionsgesetz ergeben sich damit die Klemmenspannungen u; und ugy (vgl. Ab-
bildung [A.T]) zu:

LS d®q2
up = Ny a + Ny 0t (A7)
d®oo d®oy
= N - A.
U2 2 + N gt (A.8)

Die magnetische Flussdichte B ist bei linearer Magnetisierungskennlinie direkt proportional
zur Stromstirke i. Magnetischer Fluss und magnetische Flussverkettung sind es daher auch.

Fiir die Induktivitat L gilt allgemein

¥ NO
L=—="+— (A.9)
1 (3
Es folgt:
L, = Miou (A.10)
21
N, ®
My, = —12 (A.11)
12
Ly = No®2» (A.12)
12
Ny®
My = 21.121 (A.13)

In [I32,133] wird gezeigt, dass M1a = Moy = M ist. Damit ergeben sich (A7), (A-]) zu:

diq di dig

1
=L1— o =L1— 4+ M— A.14
uy 1 1 Wi 1 tM— ( )
di di di

dt ind dt dt
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Fiihrt man den Streufluss @, als Differenz der jeweils die Spule durchsetzenden Fliisse ein

Dy = D11 — Doy
Do = Doy — P9

ist es moglich, die Gesamtfliisse @1 und ®o wie folgt auszudriicken:

D) =P,y + o + Pro = Dy + Py
Dy = Pyo + Pg + Pop = Py + Py

Der Hauptfluss @5 = @19 + P91 stellt den mit beiden Spulen verketteten Fluss dar.

Unter Verwendung von (A.I3) und (A.I6) ergibt sich (AI0) zu:

N{® N{® N{®
Ll _ l. 11 _ 1. ol + 1' 21
71 11 11
N NP
— Ly + XM mit Def. Ly = -7t
No i1

Analog lisst sich (A12) mit (AT und (A7) wie folgt umformen:

Ny® No®,o  Nod
L2 _ 2. 22 _ 2. 2 + 2' 12
192 192 11
N. Ny®
— Lgo+ =2M  mit Def. Lyo—= —2 92
N 12

Durch Einsetzen von (A2])) in (A14), bzw. (A23) in (AIH) erhilt man:

diy dis Ny . di

— L2 g E2

“ var T T M a
dig dil N2 d'i2

= L2 g8 20

2 T T T

Mit

(A.20)

(A.21)

(A.22)

(A.23)

(A.24)

(A.25)

(A.26)
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und Erweiterung von (A25) mit dem Ubersetzungsverhiltniss n = N1 /N kénnen alle Grofen

der Sekundirseite auf die Primérseite bezogen werden. Es folgt letztendlich

, d (g + N2i
d 1T N %2
N2 g; d (i1 + R2i
Ny N\ 2 - diz (1 N 2)
— = [ == - L A2
Ny 2 <N2) T (A.28)

und damit das T-Ersatzschaltbild aus Abbildung 2.4] welches es ermoglicht, das Verhalten
des Ubertragungssystems elektrisch zu beschreiben. Die auf die Primérseite bezogenen Gréfen

sind als gestrichene Grofien gekennzeichnet (siehe Seite [I0).

Fiir eine Betrachtung der am sekundéirseitigen Widerstand umgesetzten Wirkleistung ist es

zweckmiBig die komplexe Schreibweise sinusférmiger Grofien zu verwenden. Aus (AH) folgt:

U, = jwMI, (A.29)

Fiir die am sekundérseitigen Widerstand Ry umgesetzt Leistung Pro gilt dann:

Ui Ry (wMI)? R,
Pro — I2R — 2ind —
i R2 +w?L}

(A.30)

Es ist zu erkennen, dass die umgesetzte Wirkleistung Pre mafigeblich von dem Verhéltnis M/ Loy
und wM I; abhingt. Der Einfluss der Ubertragungsfrequenz f = w/(27) wird damit verdeut-
licht.
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B Schrittfolgen verschiedener

Kommutierungsverfahren
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B.1 Stromrichtungsbasierte Kommutierung in drei Schritten

I_S % 32@
s S
Last

la1

>

O
®J Last @

Q) Upy > Upy , 147> 0 b) ug> g, , 14y <0

Abbildung B.1: Stromrichtungsbasierte Kommutierung in drei Schritten bei ug; > ugs und a)
a1 >0, b) a1 <0
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B.2 Stromrichtungsbasierte Kommutierung in einem Schritt

a) Upy > Upy , 14> 0 b) > g, , iy <0

Abbildung B.2: Stromrichtungsbasierte Kommutierung in einem Schritt bei ug; > ugs und a)
141 > 0, b) a1 <0
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B.3 Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in zwei
Schritten, Var. A

a) Upy > Upy , 14> 0 b) ug > g, , 14y<0

Abbildung B.3: Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in zwei Schritten bei ugy > ugs und a)
a1 > 0, b) a1 <0
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B.4 Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in zwei
Schritten, Var. B

) Upy > Upy , 147> 0 b) tpy > ttp, , 14 <0

Abbildung B.4: Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in zwei Schritten nach [66] bei
up1 > uge und a) 141 > 0, b) a1 <0
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B.5 Stromrichtungs- und Spannungsvorzeichenbasierte

Kommutierung

5 s
557

SZ 1R

Last @

I_s1 W
55
Last @

Last @

Q) Up > Upy , 14> 0 b) g > g, , 14 <0

Abbildung B.5: Stromrichtungs- und Spannungsvorzeichenbasierte Kommutierung in drei Schritten
bel ug1 > ugs und a) 141 >0, b) a1 <0
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C Erginzungen zu den untersuchten

Resonanzanordnungen

C.1 Berechnung der Eingangsimpedanz

C.1.1 Serien-Anordnungen CLLL und SS-CLLLC

Die Eingangsimpedanz Z 4, beider Anordnungen wird mit Hilfe der Teilimpedanzen Z 5 und Z~
berechnet. Ohmsche Widersténde werden vernachléssigt. Dabei werden im ersten Schritt noch
nicht die konkreten Einzelimpedanzen eingesetzt, weil sich beide Anordnungen lediglich in der

sekundiren Reaktanz X unterscheiden

X X5 X X,
—]—n N o—]
U1l ]XH% REqA’ HI]JUZ, uy Xy REqu Juz
A A R v [ I
z, 1z, 'z z, 'z, 'z
a) b)

Abbildung C.1: Bestimmung der Eingangsimpedanz Z , a) der CLLL-Anordnung und b) der SS-
CLLLC-Anordnung

Fiir die Bestimmung der komplexen Eingangsimpedanz Z 4 werden mittels Spannungsteilerre-

gel folgende komplexe Teilimpedanzen ermittelt:

Zo = Rpgg, +7X2 (C.1)

B jXH(jXQ—l-R/ )

Zp= (X i Xo + R = - - Eqa C.2

Zpg=(JXu)| (X2 EqA) iX Xy L R B (C.2)
X1 Xy +jXo+ Ry, )+ Xu(j X1 + Ry

Zy=7X1+2Zp = IX1 (G + X ‘“) I X (% ‘“) (C.3)

i1 Xg + 7 X2+ R/EqA
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Serien-Resonante-Anordnung (CLLL)

Im néchsten Schritt werden fiir die CLLL-Serien-Anordnung die Teilimpedanzen eingesetzt.

Es folgt fiir die eingefiihrten Ersatzgrofien X, Xo und Xg:

1

Xi=wly1 — — 4
1 Whigy CUCl (C )
XH = wLH (06)

Die komplexe Eingangsimpedanz der CLLL-Anordnung ergibt sich nach dem Einsetzen von
C.A)-[CG) in ([C3) zu:

2 pr 2
w REqALH

. . w?L3 (La+L,,) 1
Zp= RZ, 4+ (Lu+L,)? 7 {“’ <LH + Lot — R’,qu+Ifuz(LH+L2;2)2> - wol] (C.7)

Die Eingangsimpedanz des CLLL-Ubertragungssystems soll als Funktion von Kopplung, Fre-
quenz und Belastung dargestellt werden. Dazu werden die Grofien R’EqA und C] mit Hilfe der
Gleichungen ([B9) und (BI6]) ersetzt. Unter Beriicksichtigung der Gleichungen (2.1T])-(2.14])
sowie ([B.8) und Zp nach BII]) erhélt man:

g2
Zy = —-Tak + jwn [— ZO(ulﬂ L Z (1 1 k21 )] (C.8)
141 N 522
Q( 572 > Q%w%,
N

Nach Normierung auf Zy ergibt sich:

—_ = — ] 1-— 7]{:2 - 1—k? 09
ZO Q<1+ L > TN ( 1+Q21“’12V w?\, ( )

Serien-Serien-Resonante-Anordnung (SS-CLLLC)

Ausgangspunkt sind wiederum (C4]) und (C@). Auf der Sekundirseite ist nun der Reihen-

schwingkreis mit der Reaktanz

1

X2 :CUL;Q — TC%

(C.10)
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zu beriicksichtigen. Es ergibt sich nach Einsetzen in (C3):

272
w?LY R,

ZA = A 7 +
R, + wLH—@WL;Q]
wLp (R/,g +(7wlc, +wL;2> (wLHfﬁﬂuL;Q))
J | ok +wlot + “ : > (C.11)
R/}%qA+<u.)Lwaéé +wL;2>
Bei Wahl des Resonanzpunktes entsprechend [10]
1 1
wo (C.12)

T VLG IO

folgt fiir die normierte Kreisfrequenz wy

w /
WN = 70 = W\/Lglcl = w LQQCQ (C.13)

W

Durch Einsetzen von [B3), (CI3), sowie der aus Gleichung (BII]) bekannten charakteristi-
schen Impedanz Z; kann eine allgemeine Beschreibung der komplexen Eingangsimpedanz Z 4

gewonnen werden.

Zy 2
Zo . .1
o|(-) +aig
k( 1 7(k—1)(w]2v—1)(k+w?v—1)>
oy |1k — L5k 4 N9k “ C.14
JWN o2 + 2 ( . )
N (H—b) 41
2 Q2.2
N N

C.1.2 Serien-Parallel-Resonante-Anordnung (SP-CLLLC)

Durch Verwendung einer Parallelanordnung auf der Sekundérseite ergeben sich die komplexen
Teilimpedanzen Z 4, Zg, Z¢, Zp der SP-CLLLC-Anordnung.

s
L(SZ

C1 L0'1
o_| |—fmn 112

u1l Ly Cy' == Regs’ luz
I R el i
Z,

IZB IZC IZD

Abbildung C.2: Bestimmung der Eingangsimpedanz Z 4 der SP-CLLLC-Anordnung
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Diese lassen sich entsprechend Abb. berechnen:

/ —J

Eqp wCj
Zp = 2 (C.15)
Rpgp + 20
/ —J
. E C! .
Zo = Zp+jwly = ——""2 4 jull, (C.16)
Rpgs + e
R/ECIB wg’ . .
‘ =N =2+ jwLl, | jwLy
ZeojwLg Bap " w0
Zp = : = — (C.17)
Zo+jwln R/EQBﬁ .y .
ﬁ +jwll 5 | + jwLly
Eqp wCé
Rpapoty :
j j (quy?[ F ke | Jkn
Zp=jwler — 701 +Zp =jwls — wCy + P 2 (C.18)
Eqp wCl . .
(R;EBJr_%., +](-UL/0_2> —i—]wLH
aB uJCQ
jwLir wL;2_<REqBj>
. . wCé RlEq —oar
Zy = jwler — ghr + i (C.19)
wLg+wl! o— iB

<4 toun )
In Abhéngigkeit von der Kopplung, der normierten Frequenz und der Belastung ergibt sich

mit B4), E9) und BEII):

Zy Qk2w?,

Zy  1Hex(Q@+ei-2)

: 2, k2-1 R C )
+jwn [1 b s (C.20)
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C.2 Ausgewiihlte Verlidufe der Ubertragungssysteme

C.2.1 Serien-Anordnung (CLLL)

a)

40 <

304

b)

Abbildung C.3: 3-dimensionale Darstellung a) der Spannungsverstirkung Vi; und b) der normierten
Wirkleistung Pr, , 20/01271,:1 der Serien-Anordnung (CLLL) bei k = 0,4 und n =1
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C.2.2 Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC)

lO\

84

6\

154

Abbildung C.4: 3-dimensionale Darstellung a) der Spannungsverstéirkung Vi und b) der normierten

Wirkleistung Pr,,, Zo/U?,_, der Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC) bei k = 0,4 und n = 1
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C.2.3 Serien-Parallel-Anordnung (SP-CLLLC)

b)

Abbildung C.5: 3-dimensionale Darstellung a) der Spannungsverstéirkung Vi; und b) der normierten
Wirkleistung Pry, , Zo/ Uf_’,,:l der Serien-Parallel-Anordnung (SP-CLLLC) bei k = 0,4 und n =1
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C.2.4 Experimentelle Verifikation der Serien-Serien-Anordnung

(SS-CLLLC)

0.6

minimaler Luftspalt Koer

- % - kmes

Basisarbeitspunkt
0.4r
4
0.2r
maximaler Luftspalt

40 60 80 100 120 140 160 180 200
a [mm]

Abbildung C.6: Gemessener und ndherungsweise berechneter Kopplungsfaktor k in Abhéangigkeit vom
Luftspalt a

k=0,155 Q =5, wny =1 beiup =200V
161 25 *
B - PLber
14 < |7 Vumes! 0 T ILber
2 S l1ber
12 [ ¥ uLmes
< * C—%— iLmes
L «Z * e
L ~ 15} N :
<
=
>:) 0.8} ~ fﬁ
= > 1
0.6} SIS g — —m
I *— —*—x
0.4r
0.5}
0.2t
0 : : : : : 0 : : : : '
a) 70 75 80 85 90 95 b) 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
f [kHz] k

Abbildung C.7: Berechnete und gemessene Gréfien der Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC) im
Vergleich: a) Spannungsverstédrkung Vy fir k= 0,155 und b) Lastspannung uy,, Laststrom ij und
Amplitude des Eingangsstroms I fiirwy =1 und Q =5
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12

b) %

f [kHz]

Abbildung C.8: Gemessene und berechnete Stromverstirkung V; der Serien-Serien-Anordnung (SS-
CLLLC)

1

1600

1400

1200
1000

8001

P, (W]

600

400

200

f [kHz]

Abbildung C.9: Gemessene Wirkleistung Py, der Serien-Serien-Anordnung (SS-CLLLC)
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D Matrixumrichter mit resonanter Last

D.1 Herleitung der Leitzustinde

Der reale Aufbau der bidirektionalen Schalter aus jeweils zwei unidirektionalen Schaltern macht
es notig, iiber die Schaltzusténde hinaus eine Beschreibung mittels Leitzustdnden durchzufiih-

ren. In Anlehnung an [49] ist die Leitfunktion ¢; j des Schalters S; j, wie folgt definiert:

0 falls i, =0
cin(t) = o (D.1)
’ 1 falls 4; # 0

Die Aufteilung des Leitzustandes ¢; j, in vorwérts oder riickwérts leitenden Zustand ergibt:
cik(t) = cipv(t) + cikr(t) (D.2)

Der Leitzustand eines bidirektionalen Schalters ist sowohl in Vorwérts- wie auch in Riick-
wértsrichtung von den Schaltzustédnden der einzelnen unidirektionalen Schalter des jeweiligen
Teilumrichters, dem Vorzeichen des Ausgangsstromes i4p, und dem Verhéltnis der Eingangs-

spannungen abhéngig. Mit Hilfe der Definition der Signumfunktion sgn(x):

-1 falls <0
sen(x) = - D.3
gn(w) { 1 falls >0 ( )

lassen sich der Leitzustand in Vorwiérts- und Riickwértsrichtung darstellen. Als Beispiel soll

dieses hier fiir den Schalter S} j (k-ter Teilumrichter) durchgefiihrt werden.

Der Leitzustand in Vorwértsrichtung cq v ist bei ug1 > ugs und ug1 > ugs lediglich vom

Schaltzustand t; gy des Schalters S und einem Stromfluss in Vorwértsrichtung abhéngig:

sgn (iapk) +1

: (D.4)

C1LEv =1 kv

Ist ugy > ug1 oder ugs > up miissen zuséatzlich die Schaltzustdnde in Vorwértsrichtung der

anderen Schalter des Teilumrichters beriicksichtigt werden:

B sen (iapk) + 1 sgn (upgs —upy) + 1 sgn (ups —upy) + 1
cpv =ty ——————— | 1 =ty 1 —t3 kv

2 2
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Bei ug1 = ugs > ugs ist gy =to gy = 1, ebenso ist bei ug; = ugz > upo gy =t3 v = 1.
Der Stromfluss i 4 pg, wiirde sich aus den Anteilen zweier Eingangsphasen zusammensetzen. In

beiden Fallen ist ¢y v = 1.

Der Leitzustand in Riickwértsrichtung ¢y ,g ist bei ug1 < ugz und ug; < ugs lediglich vom

Schaltzustand ¢ pr des Schalters S , und einem Stromfluss in Riickwértsrichtung abhéngig:

sgn (—iapg) + 1
2

C1,kR = t1kR (D.6)

Tritt kein Stromfluss auf, ist folgerichtig der Leitzustand in Riickwértsrichtung ¢i yr = 0 (gilt
analog fiir ¢; gy, vgl. Gleichung (D.0))).

Ist up1 > upe oder ug; > ups miissen die Schaltzustéinde in Riickwértsrichtung der anderen

Schalter des Teilumrichters beriicksichtigt werden:

_ sgn (—iapg) + 1 sgn (up1 — ugpe) + 1 sgn (up1 — ups) + 1
Clk = L1 kR 1 —torr 1 —t3kR
2 2 2
(D.7)
Mit [D.2] ergibt sich dann fiir den Leitzustand c; j, des Schalters Sy j,
_ sgh (iapx) +1
Lk = tl,ka
sgn (up2 —up1) +1 sgn (ups —up1) + 1
1 —topy 1 —t3 v
2 2
sgn (—tapk) + 1
+ tikr ( 9 )
sgn (upy —upge) +1 sgn (upy —ups) +1
<1 —lakR ( 5 ) > (1 —t3kR ( 5 ) (D.8)

Die Leitzusténde konnen fiir die anderen Schalter des k-ten Teilumrichters durch analoge Her-

angehensweise gewonnen werden.

sgn (iapi) + 1
2

sgn (upy —uge) + 1 sgn (ups — uge) + 1
1 -ty 5 1 —t3xv 5

sgn (—iapk) + 1
+ tokr ( 9 )

— 1 — 1
<1 B tl,kngn (ups —up1) + ) (1 B tgijsgn (ups —ugs) + > (D.9)

Cok = tlokv

2 2
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. sgn (iApk) +1
C3k = t3,kV—

2
sgn (up; —upgs) + 1 sgn (upy —ups) + 1
11—ty v 5 1 —torv 5
sgn (—iapk) + 1
+ 13kR ( 2 )
sgn (ups —up1) +1 sgn (ups —upz) + 1
<1 —t1kR ( 5 ) ) <1 —to kR ( 5 ) (D.lO)
D.2 Eingangsfilter

25¢
— 2
% 15}

=)

|

05} l

01\‘“!.—\‘\44\‘\44\‘\\J\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\AL.A_\.‘\A._L\

a) 0 25 50 75 100 125 150 175 200

25F
— 2 [
% 15}

=

|

05}

O L L L P L L P L L P B L L P P L L P P P B L L )
b) 0 25 50 75 100 125 150 175 200
f [kHz)

Abbildung D.1: Amplitudenspektrum des a) eingeprégten Eingangsstromes bei Pulsmuster mit p = 13
Pulsen und b) des gefilterten Netzstromes im Frequenzbereich bis f = 240 kHz
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E Wechselrichter in H-Briickenschaltung

mit resonanter Last
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E. Wechselrichter in H-Briickenschaltung mit resonanter Last

E.1 Steuerverfahren

: . |
g % O % O
£
g
—
S 1 1r
: - |
S 40 & 0
1 1 -
N S=nm N ..5:5..
&
g
£
= 1 1r
=
2 | o
B A 0 A 0
1 UA 1 uA
7 RN // \\
/’ZA \\\ iA/’ \
N|<‘§ / \ S|(‘§ , \
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. of / -0 7 \\
sl 8 a \ b sl A f/s7 e a g h b
<3 / 3
A\ / V4 \\
AN / vV \
_1 1 \ ,/ _l L \ 7
a) W2 T 3m2 2m b) w2 T 32 21
wrrt wrrt

Abbildung E.1: Gegeniiberstellung der Ansteuersignale und der Ausgangsgréfen der a) Blocktaktung
und b) der Phase-Shift-Taktung mit 6 = 7 /2 fiir fr, = fo mit den Strompfaden (siehe Abb.[E.3)

1.5
1-
i I
NES

<|3 }
<3 L
0.5F

0’ L L L J

w4 2 314 T

1

Abbildung E.2: Verhiltnis der Grundschwingungsamplitude der Ausgangsspannung zur Eingangs-
gleichspannung in Abhéngigkeit von der Phasenverschiebung § zwischen den Schaltsignalen der zwei
Teilumrichter
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E.2 Mogliche Strompfade
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Abbildung E.3: Mdgliche Strompfade des Wechselrichters in H-Briickenschaltung
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E.3 Kommutierungsbeispiel

in Ia

>

"HOKFO " PO 130

@ Last Y é Last
UDl UDl

iA‘ ia
1 " 1
s, 9KF S [5,°]
Up e Last up

2 > 2 >
(s 9KFsS (s PKF &
Up @ Last Up Last
! l

a)i,>0 b)i,<0

Abbildung E.4: Kommutierung beim Wechselrichter in zwei Schritten mit a) ia > 0 und b) iy < 0
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F Kommutierung beim Matrixumrichter

mit resonanter Last

F.1 Kommutierungszustinde

Tabelle F.1: Kommutierungszustinde der Teilumrichter (k = 1,2) fiir alle sechs Intervalle der Ein-

gangsperiode
Zustand

Sikv SLkR

Soxv  Sokr

S3kv S3kR

IDIE
ID'F
IDIIA
IEHB

0

1

1

0

0

0

AR
HAHC
AT
HCHIE

IIIDHIE
IIIDIIIF
IIIDIVA
IHFIVC

IVAIVB
IVAIVC
IVAVD
IVBVE

VDVE
VDVF
VDVIA
VFVIB

VIAVIRB
VIAVIC
VIAID
Viplg

O O O HlHEH H B RBRIFHF F~HOFRHOOOOoo ool o o

O O O OO O O OO O oo ool o0 O HEHFHRFHIFH RO

— = = OO O O OO O O O O oo ol oo O +=H|F = =

O O O OO0 O O Rk R FH FH|FH OO o olo o o

O O O OO0 O O OO0 O = Ol = = == = = ool o ©

— = = = = == OO O O OO0 O O 0O 0 00 o0 ol o =
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F.2 Matlab-Simulation mit Power Systems Toolbox

L L L s L L L s

NN AAN
VUV

nnnnn
JUUULL

0 5 10 15 20 4.5
a) t [ms] b) t [ms]

N W
Ly,
= N W

<
R

5

Abbildung F.1: Simulierte Ausgangsgrofen (Strom i und Spannung wa) und verwendete Ein-
gangsphase Ey als Resultat der Pulsmodulation mit p =5 Pulsen und der gewéhlten Schaltfre-
quenz fr, = fr = 5.0 kHz

F.3 Parameter der Saber-Simulink /Stateflow Co-Simulation

Tabelle F.2: Parameter des simulierten Ubertragungssystems

Parameter Symbol | gemessener Wert
Kopplungsfaktor k 0,5146
Hauptinduktivitat Ly 184 pH
primére Streuinduktivitat L1 175 uH
primére Resonanzkapazitit Ch 11 nF
primérer Wicklungswiderstand Ry 2,20
sekundéare Streuinduktivitit Lo 175 uH
sekundéare Resonanzkapazitit (s 11 nF
sekundérer Wicklungswiderstand Ry 2,70
sekundére Filterinduktivitat Lipr 10 pH
sekundére Filterkapazitéit CrLprF 250 nF
Sekundéire Last Ry, 290 Q
Giite Q 1,09
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F.4 Ergebnisse der Saber-Simulink/Stateflow Co-Simulation
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Abbildung F.2: IRG4PF50WD bei einem harten Ausschalten (fp, = 105,7 kHz, R = 15)
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Abbildung F.3: IXRH40N120 bei einem harten Ausschalten (fr, = 105,7 kHz, Rg = 101))
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G Laboraufbau — Darstellungen der

Einzelkomponenten
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Abbildung G.1: Laboraufbau bestehend aus Steuerungssystem, Matrixumrichter und kontaktlosem
Energietibertragungssystem
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50 mm

Abbildung G.2: Eingangsfilter mit Stromsensor und Spannungsversorgung

+5V +5V 1 4BV 45V
| .
Riz R R, : 7
! n Re ?3: LDD Up
>+ UL
Rys [ LM311D 1 6N137
) ) T T Ty T
~ - ~ -
Tiefpass Phasenriick- Komparator Optokoppler

holglied

Abbildung G.3: Prinzipschaltung der Spannungsdetektion
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,‘,..v;‘nmqsdelek\im vith ©

Abbildung G.4: Spannungsdetektionsplatine

45 mm

Abbildung G.5: Gate-Treiber bestehend aus Versorgungsplatine (links) und Treiberplatine (rechts)
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2V 2008 1etronmuxiveM

Schaltermatrix

3V 2008 1strionmuxiteM

WSIUXIWILCUSL S00R AR

Abbildung G.6: Platinenlayout des Matrixumrichters bestehend aus Schaltermatrix, Eingangsfiltern
und Spannungsdetektion
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2V 2008 1etrioimuxitsM

Abbildung G.7: Layout mit flichenhafter Anordnung der Ausgangsphasen AP1, AP2 und sich erge-
bender Fliche der parasitiren Ausgangskapazitét

Iyt ? ?
L1 > T : : T
IOV ey
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[20 > T : : T
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Imus 3
L3 > T : T
—KS3,1 Ig Sz
AP1 AP2
iAP1‘L ;
Y Jlcpcs
ip Cpes
\ 4 Uy

L1

Abbildung G.8: Schaltermatrix des drei- zu zweiphasigen Matrixumrichters mit aufbaubedingten,
parasitdren Kapazitdten Cpcop, Cr1 und hinzugefiigter Kapazitéidt Cy
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Abbildung H.1:

Gegeniiberstellung des Netzstromes bei fr, =105kHz, §=m, Rpp =22

und Ry = 257 Q fiir ein Pulsmuster mit 13 Pulsen nach Trapezvergleich bei a), b) Ug =80 V und
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1.5
|
. \
=
3 \
~Josf
\
|~ -~
O A T T = =
b) 0 1000 2000 3000 4000 5000
f [Hz]
150
21 |
\
— — 1
=) = \
O [ A \
2 5]
-1 <= 0.5 \
\
-2t Sl N _____
C) 0 10 20 30 40 50 60 d) 0 1000 2000 3000 4000 5000
t [ms] f [Hz]

Abbildung H.2: Gegeniiberstellung des Netzstromes bei Ug =115V, fp. =105kHz, 6 =7/2
und Rpp =22 fiir ein Pulsmuster mit 13 Pulsen nach Trapezvergleich bei a), b) § = m und c),

d)d=m/2
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Abbildung H.3: Ein- und Ausgangsgréfen fiir a) eine Netzperiode, b) kleinere Zeitbasis bei einem
Pulsmuster mit 13 Pulsen nach Trapezvergleich und Ug = 115V, fp, = 105 kHz, § = w, R;, = 257 Q)
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Abbildung H.4: Ausgangsgrifen fiir a) eine Netzperiode, b) kleinere Zeitbasis bei einem Pulsmuster
mit 13 Pulsen nach Trapezvergleich und Ug = 115V, fp, = 105 kHz, 6 = %W, Ry =257Q
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Abbildung H.5: SABER-Simulation des Schaltverhaltens mit IRG4PF50WD unter Beriick-
sichtigung einer parasitiren Kapazitidt von Cpcop = 500 nF bei einem induktiven Arbeitspunkt
mit Ug = 230V, fp, =105 kHz, § = m und Ry = 257 2
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Abbildung H.6: SABER-Simulation der Ausgangsgréfen mit IRG4PF50WD unter Beriick-
sichtigung einer parasitiren Kapazitdt von Cpcp = 500 nF bei einem induktiven Arbeitspunkt
mit Ug =230V, fr, =105 kHz, 6 = 7 und Ry, = 257 Q)
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Abbildung H.7: Ausgangsspannung und -strom bei Ug = 90 V, fp,, = 105 kHz, 6 = w und Ry, = 10 Q
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Abbildung H.8: Ausgangsgréfien des Matrixumrichters und Summe der Transistorstrome ispy des
ersten Teilumrichters bei Uy =90V, fr,. = 119kHz, § = 7 und Ry, = 10}
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