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. Essentially, all models are wrong, but some are useful.

George E. P. Box
(1919 - 2013)
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Kurzfassung

Der starke Zuwachs von dezentralen Stromerzeugern aus erneuerbaren Energien hat in den ver-
gangenen Jahren zu einer Zunahme von leistungselektronischen Konvertern in dhnlich grolem
Umfang gefiihrt. Die Anforderungen an die Konverter werden dabei weiter steigen: Neben der
Bereitstellung von netzstiitzenden Funktionen besteht aufgrund der gesunkenen Einspeisevergii-
tungen die Kostenreduktion bei der gleichzeitigen Erzielung eines hohen Wirkungsgrads sowie
geringem Gewichts und Bauvolumens im Mittelpunkt.

Die Erzielung der Forderungen nach geringen Kosten, niedrigem Gewicht und Bauvolumen bei
zumindest gleichbleibendem Wirkungsgrad ist dabei eng mit der Wahl der Konverter-Topologie
und deren Bauelementen verkniipft. Hierbei stehen dem Entwickler eine Vielzahl von Topologi-
en zur Auswahl, wobei jede dieser Topologien in unterschiedlichsten Konfigurationen realisiert
werden kann. Folglich steht der Entwickler einer mehrdimensionalen Optimierungsaufgabe ge-
geniiber, zu deren Losung ein bestmoglicher Kompromiss zwischen den verschiedenen — sich
moglicherweise gegeniiberstehenden — Anforderungen gefunden werden muss.

In der Arbeit wird ein computergestiitztes integriertes Design- und Optimierungsverfahren fir
leistungselektronische Konverter weiterentwickelt und validiert, welches den Entwickler bei
der Losung ebendieser mehrdimensionalen Optimierungsaufgaben unterstiitzt. Das Verfahren
basiert auf analytischen Verhaltens- und Verlustleistungsmodellen, sodass die Berechnung und
der Vergleich einer Vielzahl von Losungsmoglichkeiten innerhalb kiirzester Zeit moglich ist.
Bei den betrachteten Konvertern wird der Schwerpunkt auf dreiphasige Photovoltaik-Wechsel-
richter mit Spannungszwischenkreis und einer Leistung von bis zu 30 kW gelegt.

Im ersten Teil der Arbeit wird die Grundstruktur Verfahrens erldutert und mit anderen aus der Li-
teratur bekannten Methoden verglichen. Darauf aufbauend wird die analytische Verhaltens- und
Verlustleistungsmodellierung des Leistungspfades dargelegt, wobei letztgenannter die Halblei-
ter, Drosseln und Zwischenkreiskondensatoren umfasst. Ein besonderes Augenmerk liegt in
diesem Zusammenhang auf den Drosseln: Neben der Untersuchung verschiedener Kern- und
Wicklungsmaterialien, der Verlustmechanismen und ihrer analytischen Modellierung wird ein
Optimierungsverfahren mittels evolutionérer Strategien entwickelt, das eine effektivere Opti-
mierung der Drosseln hinsichtlich des Materialeinsatzes und der Verluste zulésst.

Der Fokus des zweiten Teils der Arbeit liegt auf der Anwendung und Validierung des Ver-
fahrens. Dazu werden optimierte Designs der Sechspuls- und der sog. Bipolar Switched Neu-
tral Point Clamped-Topologie ermittelt und systematisch miteinander verglichen. Das Wechsel-
richter-Design mit den geringsten Verlusten bei minimalen Kosten wird schlieBlich als Demons-
trator aufgebaut, anhand dessen gezeigt werden kann, dass die modellierten und gemessenen
Verlustleistungen eine gute Ubereinstimmung aufweisen. Dariiber hinaus wird das Verfahren
fiir Schaltfrequenzen von bis zu 100 kHz mithilfe eines Hochsetzsteller-Aufbaus validiert —
auch hier konnen die gemessenen Verlustleistungen mit einer hohen Genauigkeit modelliert
werden.
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Abstract

In the last years, energy supply systems worldwide have undergone a decisive change as the
spread of photovoltaic and other renewable energies increased. Power electronic converters
gained significance to the same extent. The future requirements for those converters will be
challenging: Besides the tasks to be solved in terms of the integration of distributed generat-
ors into the power grid, there is also a high demand for reducing costs with at least constant
efficiency, small weight and size as well as an advancing range of features at the same time.

The criteria addressed above are closely linked to the choice of converter topology and its
devices. In this field, the engineer has a high degree of design freedom — there exists a variety of
topologies whereas each one can be implemented with an abundance of parameters and device
designs. All in all, the engineer faces a multi-dimensional optimization task for the solution of
it means to find a trade-off between the different requirements which might oppose each other.

In this thesis, a computer-based integrated design and optimization approach for power elec-
tronic converter topologies is further developed and also validated which is based on analytical
behavioural and loss models and thus allows comparing a variety of possible solutions in a short
computing time. The focus is on three-phase voltage-source inverters for photovoltaic applic-
ations up to an output power of 30 kW that are connected to the German public low-voltage
grid.

In the first part of the thesis the basic principles of the integrated design and optimization ap-
proach are outlined and compared to other methods known from literature. Based on this, the
analytic behavioural modelling of the topologies and the loss modelling of the power stage is
illustrated, whereas the latter comprises the semiconductors, chokes and DC-link capacitors. A
special attention is paid to the magnetic devices, including the examination of various core and
winding materials, the different loss effects and their modelling as well as the development of
a two-stage design procedure. In this context an optimization approach based on evolutionary
strategies has also been developed which allows finding pareto-optimal choke designs in a more
effective way.

The second part of the thesis focuses on the application and validation of the computer-based
approach. At that, optimized designs for two three-phase inverter topologies, namely the six-
pulse and the so-called Bipolar Switched Neutral-Point Clamped topology, with a rated power
of 17 kW and a switching frequency of 16 kHz are determined. It is shown that a systematic and
comprehensive evaluation of different topologies can be carried out with the method at hand.
Finally, the best design is build up as a demonstrator and the measured losses are compared
with the model results which show a satisfying correlation. Above this, the method is also
validated for switching frequencies up to 100 kHz by a boost-converter set-up with Silicon
Carbide Semiconductor Devices.
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1.1 Uberblick

In den letzten zwei Jahrzehnten haben sich hierzulande — vorangetrieben durch gesetzliche
MaBnahmen wie dem 100.000-Dicher-Programm, dem Erneuerbare-Energien-Gesetz (EEG)
oder dem Kraft-Warme-Kopplungs-Gesetz (KWKG) — die erneuerbaren Energiequellen, wie
beispielsweise Photovoltaik, Windenergie oder Biomasse, als fester Bestandteil der Energiever-
sorgung entwickelt. Durch ihren Anteil von 12,6% an der deutschen Endenergiebereitstellung in
2012 (vgl. [BMU 2013]) konnten etwa 141 Mio. Tonnen CO,-Ausstofl verhindert werden, so-
dass sie mittlerweile einen nicht mehr zu vernachlissigenden Beitrag zum Klimaschutz leisten.
Eine besonders dynamische Entwicklung bei den erneuerbaren Energietrdgern hat die Photo-
voltaik genommen, wodurch Deutschland von 2007 bis 2010 zum groéBten Photovoltaik-Markt
der Welt avancierte und erst 2011 durch Italien abgelost wurde [Photovoltaik 2012].

Mit der zunehmenden Verbreitung von Photovoltaik- und anderen unabhédngigen Erzeugungs-
anlagen hat allerdings auch ein mafgeblicher Wandel der Energiewirtschaft begonnen, wel-
cher sich auf die Erzeugungsverfahren, die Versorgungsstrukturen als auch die Anzahl und Ver-
hiltnisse von Energielieferanten und -konsumenten auswirkt [Schmid 2006]. Insbesondere ist
zu erwarten, dass sich aus dem derzeitigen Versorgungsnetz, dessen Lastfluss von den Grof3-
kraftwerken abwirts zum Verbraucher gerichtet ist, durch dezentrale Erzeuger geprigte Versor-
gungsstrukturen entwickeln werden. Infolgedessen besteht die Notwendigkeit, die technischen
Anschlussbedingungen anzupassen: So stellt beispielsweise die Richtlinie ,,Erzeugungsanlagen
am Niederspannungsnetz” (siche [VDE-AR-N 4105]) seit dem Jahr 2011 neue Anforderungen
fiir den Parallelbetrieb und trigt damit der gestiegenen netz- und systemtechnischen Relevanz
dezentraler Erzeugungsanlagen Rechnung. Dariiber hinaus nimmt mit der steigenden Anzahl
von dezentralen Einspeisern auch die Menge an leistungselektronischen Konvertern zu, welche
— wie alle leistungselektronischen Gerite — im Netz Storungen verursachen. Auch hier ist mit
weiteren Verscharfungen der Normen, wie beispielsweise der Reglementierung von der derzeit
noch bestehenden Normliicke fiir leitungsgebundene Storaussendungen im Bereich von 2 kHz
bis 150 kHz, auszugehen. In beiden Fillen, d.h. bei der Netzintegration als auch bei der Einhal-
tung der geltenden Normen, kommt den Wechselrichtern als intelligente Schnittstelle zwischen
den erneuerbaren Energietragern und dem Versorgungsnetz eine zentrale Bedeutung zu.

Eine weitere Herausforderung resultiert aus den sinkenden Einspeisevergiitungen, die in jiings-
ter Zeit insbesondere fiir den Strom aus Solarenergie gravierende Einschnitte zu verzeichnen
hatten. Um auch kiinftig Investitionen in die Photovoltaik und somit den Ausbau ihres Anteils
an der Energieerzeugung sicherzustellen, ist die Reduzierung der Kosten fiir PV-Systemtechnik
—neben anderen Mafinahmen wie z.B. der Forderung des Eigenverbrauchs — ein wichtiges Ziel.
Auch hier riicken die leistungselektronischen Konverter, kurz PV-Wechselrichter, immer stéirker
in den Vordergrund, da fiir die PV-Module, die in fritheren Jahren den Hauptkostenanteil einer
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PV-Anlage ausmachten, seit 2008 ein deutlicher Preisverfall aufgrund des massiven Ausbaus
der Produktionskapazititen zu beobachten ist.

1.2 Problemstellung und Zielsetzung der Arbeit

Die beschriebenen Anderungen im Bereich der Photovoltaik fithren zu einer Steigerung der An-
forderungen an kiinftige PV-Wechselrichter. Hierbei ist nicht mehr nur wie in der Vergangenheit
ein hoher Wirkungsgrad von Interesse, sondern es besteht zudem die Forderung nach sinkenden
Kosten bei gleichzeitiger Bereitstellung von netzstiitzenden Funktionen und der Gewihrleis-
tung der Normkonformitit. Weitere Anforderungen an die PV-Wechselrichter sind ein geringes
Gewicht und Bauvolumen sowie die Bereitstellung von zusitzlichen Ausstattungsmerkmalen.
Abbildung 1.1 verdeutlicht die an PV-Wechselrichter gestellten Anforderungen.

Ve VKonformitél zuden \

Richtlinien/ Normen i

Photovoltaik-
Wechselrichter

geringes Gewicht ‘ Y
A und Bauvolumen

optimale N
Netzintegration o

zusétzliche \
A Ausstattungsmerkmale

Abbildung 1.1: Anforderungen an Photovoltaik-Wechselrichter

Die Erfiillung der Forderungen nach geringen Kosten, niedrigem Gewicht und Bauvolumen bei
zumindest gleichbleibendem Wirkungsgrad ist in erster Linie mit der Wahl einer fiir die Anwen-
dung geeignetsten Wechselrichter-Topologie und deren Bauelementen verbunden. Die Auswahl
wird dadurch erschwert, als dass eine Vielzahl an Topologien zur Verfiigung steht, wobei jede
Topologie zudem mit unterschiedlichen Nennwerten der passiven Bauelemente und mit einer
Vielfalt an Bauelementen ausgefiihrt werden kann. Dariiber hinaus stellt sich die Frage, wie
die Betriebsparameter der Topologie, d.h. die Schaltfrequenz und die Modulationsart, gewihlt
werden miissen, damit die verfiigbaren Bauelemente optimal ausgenutzt werden. Entsprechend
steht der Entwickler einer mehrdimensionalen Optimierungsaufgabe gegeniiber, fiir deren Lo-
sung es bedeutet, den besten Kompromiss zwischen den verschiedenen, sich moglicherweise
gegeniiberstehenden Anforderungen zu finden.

Ziel der vorliegenden Arbeit vor diesem Hintergrund ist es, ein computergestiitztes Design-
und Optimierungswerkzeug fiir leistungselektronische Konverter weiterzuentwickeln und zu
validieren, welches die Berechnung einer Vielzahl von Losungsalternativen unter Beriicksich-
tigung von mehreren Kriterien erlaubt und damit deren Vergleich im Hinblick auf eine op-
timale Auslegung ermoglicht. Der Fokus wird hierbei auf die Optimierung von dreiphasigen
PV-Wechselrichtern mit Spannungszwischenkreis (vgl. Abbildung 1.2) fiir den mittleren Leis-
tungsbereich bis 30 kW und den Anschluss an das deutsche Niederspannungsnetz hinsichtlich
ihrer Kosten und Verlustleistung gelegt. Die Kriterien Gewicht und Bauvolumen bleiben hin-
gegen unberiicksichtigt, da diese indirekt iiber die Kosten abgebildet werden. Die zu diesem
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Zweck eingesetzte Methode basiert auf dem in [Rigbers 2010] dargestellten Ansatz, bei dem
das Verhalten der jeweiligen Topologie als auch die Verluste der einzelnen Bauelemente analy-
tisch ermittelt werden, was im Gegensatz zu numerischen Methoden zu geringen Rechenzeiten
fiihrt.

Neben der Erzielung einer kostengiinstigen und effizienten Losung stellt die Sicherstellung der
Konformitét zu Normen und Richtlinien — wie eingangs erldutert — einen wichtigen Punkt dar.
Diesbeziiglich hat die gewihlte Sinusfilterstruktur gemeinsam mit der implementierten Rege-
lung einen entscheidenden Einfluss, sodass das Werkzeug zudem die Selektion von geeigneten
Filterkonfigurationen umfasst.

Hochsetz- Spannungs- Wechselrichter-
steller zwischenkreis briicke

L= /i =/ S
e = o
' = T H/ /A

(optional)

Sinusfilter

PV-Generator PV-Wechselrichter

Abbildung 1.2: Blockdiagramm eines PV-Wechselrichters mit Spannungszwischenkreis

Die Moglichkeiten des Werkzeugs werden anhand eines Topologie-Vergleichs fiir die Wech-
selrichterstufe eines 17 kW-Gerites bei einer Schaltfrequenz von 16 kHz demonstriert. Im Mit-
telpunkt dieses Vergleichs stehen zwei hartschaltende Topologien mit Spannungszwischenkreis,
namlich die Sechspuls-Briickenschaltung (B6-Topologie) und die sog. Bipolar Switched Neutral
Point Clamped-Topologie (BSNPC-Topologie). Die B6-Topologie stellt dabei eine Standard-
Topologie fiir Industrieanwendungen wie den Frequenzumrichtern dar, wihrend die BSNPC-
Topologie beispielsweise in den Wechselrichter-Produkten der SMA Solar Technology AG ein-
gesetzt wird (siche [Mallwitz et al. 2012]). Gleichwohl ist das Werkzeug auch fiir die Modellie-
rung und Optimierung anderer hartschaltender Topologien, wie beispielsweise der NPC-, H4-
oder H5-Topologie (vgl. [Victor et al. 2006]), geeignet.

In der Leistungselektronik besteht dariiber hinaus der Trend, neuartige Halbleiter auf Basis von
Siliziumkarbid oder Galliumnitrid einzusetzen, um auf diese Weise die Schaltfrequenzen er-
hohen und den Filteraufwand reduzieren zu konnen. Die Erhéhung der Schaltfrequenz stellt
dabei eine Herausforderung fiir das Werkzeug dar, da unter Umstdnden getroffene Annahmen
und Vereinfachungen fiir die Modellierung nicht mehr giiltig sind. Um die Einsetzbarkeit der
Methode fiir hohe Schaltfrequenzen zu iiberpriifen, werden eine Validierung des Werkzeugs fiir
Schaltfrequenzen von bis zu 96 kHz anhand eines Hochsetzstellers vorgenommen und Ansatz-
punkte zur Verbesserung der Modellierungsgenauigkeit eruiert.

Ein Augenmerk der vorliegenden Arbeit liegt zudem auf den magnetischen Bauelementen, die
einen erheblichen Anteil der Kosten als auch des Gewichts und Bauvolumens des Konverters
ausmachen. Neben der ausfiihrlichen Erlduterung der verschiedenen, zum Einsatz kommenden
Materialien, der Verlustmechanismen und der Modellierung letztgenannter wird ein Optimie-
rungsverfahren mithilfe evolutiondrer Algorithmen entworfen, welches eine effiziente Optimie-
rung dieser Komponenten in Bezug auf Materialeinsatz und Verluste erlaubt.
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1.3 Aufbau der Arbeit

Im nachfolgenden Kapitel werden zunichst die Grundziige des weiterentwickelten Design-
und Optimierungswerkzeugs erldutert und mit anderen aus der Literatur bekannten Optimie-
rungsverfahren fiir leistungselektronische Konverter verglichen. Der Struktur des Werkzeugs
folgend wird darauf aufbauend in Kapitel 3 und 4 das Verfahren zur Vorselektion der Sinusfilter-
Konfigurationen sowie die Vorgehensweise der analytischen Verhaltensmodellierung exempla-
risch anhand der B6-Topologie erldutert. Die Verlustleistungsmodellierung der einzelnen fiir
die Leistungsstufe relevanten Bauelemente, d.h. der Drosseln, Halbleiter und Zwischenkreis-
Kondensatoren, ist umfassend in Kapitel 5 dargestellt.

Die Anwendung des Werkzeugs wird in Kapitel 6 anhand der Optimierung der B6- und BSNPC-
Topologien veranschaulicht, worauf ankniipfend die Validierung des Werkzeugs mithilfe eines
messtechnischen Abgleichs erfolgt. Im Anschluss daran wird zudem dargelegt, wie die Drossel-
auslegung mithilfe evolutiondrer Suchalgorithmen optimiert werden kann. Das Verfahren wird
hierbei exemplarisch fiir die Filterdrossel des zuvor optimierten BSNPC-Designs eingesetzt.
In Kapitel 8 wird die Modellierungsmethode dariiber hinaus fiir hohe Schaltfrequenzen vali-
diert, wobei fiir diesen Zweck ein Hochsetzsteller mit Siliziumkarbid-Halbleitern zum Einsatz
kommt.

Den Abschluss der Arbeit bildet Kapitel 9 mit einer Zusammenfassung der Ergebnisse und
einem Ausblick auf weiterfithrende Arbeiten im Zusammenhang mit der Weiterentwicklung
des Werkzeugs.

1.4 Publikationen

Im Zusammenhang mit der vorliegenden Arbeit wurden folgende Publikationen veroffentlicht:

 Pinne, Julia; Rigbers, Klaus; Gruber, Artjom; Sawadski, Eugen; Napierala, Tomasz: “Op-
timization and Comparison of Two Three-Phase Inverter Topologies Using Analytic Be-
havioural and Loss Models*, In: Proceedings of Energy Conversion Congress and Expo-
sition (ECCE), Raleigh, NC, USA, 15. — 20. September 2012, S. 4396 — 4403.

* Pinne, Julia; Rigbers, Klaus; Gruber, Artjom: “Optimization and Comparative Evaluation
of Two-Level and Three-Level Voltage-Source Topologies for Three-Phase Photovoltaic
Inverters®, In: Power Conversion Intelligent Motion Europe (PCIM), Niirnberg, DE, 14. —
16. Mai 2013, S. 121 — 128.



2 Design- und Optimierungsverfahren
leistungselektronischer Konverter

Computergestiitzte Simulationen liefern seit einigen Jahren eine wertvolle Unterstiitzung in vie-
len Ingenieursdisziplinen und tragen dazu bei, die Entwicklungszeiten von Produkten (Time-
To-Market) zu verkiirzen. Auch bei der Entwicklung von PV-Wechselrichtern und anderen leis-
tungselektronischen Konvertern sind diese Hilfsmittel nicht mehr wegzudenken.

Nach der VDI-Richtlinie 3633 ist die ,,Simulation* als ,,das Nachbilden eines Systems mit sei-
nen dynamischen Prozessen in einem experimentierfihigen Modell“ definiert, ,,um Erkennt-
nisse zu erlangen, die auf die Wirklichkeit iibertragbar sind*“ [VDI 1993]. Der entscheiden-
de Vorteil von Computersimulationen gegeniiber experimentellen Versuchsaufbauten besteht
in der Moglichkeit, eine Vielzahl von Losungsalternativen bei geringem Zeit- und Kostenauf-
wand miteinander vergleichen zu konnen. Zudem konnen die Einfliisse der verschiedenen, in
die Problemstellung eingehenden Parameter auf das Optimierungsergebnis sowie ihre gegen-
seitige Beziehung identifiziert werden. Mit dem in diesem Kapitel vorgestellten integriertem
Design- und Optimierungsverfahren ist dem Anwender ein Werkzeug gegeben, welches ihn bei
der Erfiillung eben dieser Aufgaben unterstiitzt.

Im Folgenden wird zunichst ein Uberblick zu den im Bereich der computergestiitzten Model-
lierung und Simulation eingesetzten Methoden gegeben, worauf aufbauend die Auswahl der
Modellierungsmethode fiir das im Rahmen dieser Arbeit eingesetzte Verfahren begriindet wird.
In den weiteren Abschnitten wird die Grundstruktur des Verfahrens erldutert sowie ein Vergleich
mit weiteren, aus der Literatur bekannten Auslegungs- und Optimierungsverfahren vorgenom-
men.

2.1 Computergestiitzte Modellierung und Simulation

Mit der Verfiigbarkeit von immer leistungsfihigeren Rechnersystemen hat sich die computer-
gestiitzte Simulation zu einem weit verbreiteten Arbeitsmittel entwickelt und auch fiir die Mo-
dellierung und Simulation von leistungselektronischen Konvertern ist eine grofle Anzahl von
Vorgehensweisen und Werkzeugen entstanden. Im Allgemeinen konnen diese Vorgehenswei-
sen in analytische und simulationsgestiitzte Verfahren unterteilt werden.

Dabei werden Verfahren, die sich analytischer Modelle bedienen, aus geschlossenen, mathe-
matischen Ausdriicken gebildet. Der mafigebliche Vorteil von analytischen Modellen besteht
in ihrer geringen Rechenzeit, da lediglich die mathematischen Ausdriicke ausgewertet werden
miissen. Des Weiteren wird bei der Anwendung von analytischen Modellen kein Regelungsent-
wurf fiir das System benétigt, was sich positiv auf die benétigte Entwicklungszeit des Modells
auswirkt. Nachteilig ist der Umstand, dass zur Modellbildung oftmals starke Vereinfachungen
und Idealisierungen getroffen werden miissen, um so eine analytische Beschreibung tiberhaupt
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zu ermoglichen [Mattern 1996]. Zudem ist die Aufstellung eines analytischen Modells sowie
dessen Anpassung bei Anderungen mitunter sehr aufwendig.

Bei simulationsgestiitzten Modellen wird die Realitdt hingegen schrittweise mit der Kenntnis
von Anfangsbedingungen bzw. den Zustinden des vorherigen Berechnungsschritts dynamisch
nachgebildet. Im Gegensatz zu den analytischen Modellen, deren Aufstellung typischerwei-
se einige Wochen beanspruchen kann, betrigt die Modellierungsdauer fiir simulationsgestiitz-
ten Modelle in einem Simulationsprogramm lediglich mehrere Stunden bis wenige Tage. Dar-
iiber hinaus kann eine Abédnderung des Modells schnell vorgenommen werden und auch die
Beriicksichtigung von Nichtlinearititen, wie beispielsweise der stromabhidngige Induktivitits-
verlauf einer Drossel, ist bei vielen Simulationsprogrammen moglich. Von Nachteil bei den
simulationsgestiitzten Verfahren sind insbesondere ihre erhohte Rechenzeit, die je nach Wahl
der Schrittweite im Sekunden- bis Minutenbereich liegt, und die unter Umstidnden auftretenden
Konvergenzprobleme, welche den Abbruch der Berechnung bedingen konnen.

Eine Ubersicht zu den Vor- und Nachteilen der genannten Verfahren ist nochmals in Tabelle 2.1
dargestellt.

Analytische Verfahren Simulationsgestiitzte Verfahren
+ geringer Rechenaufwand + schnelle Aufstellung des Modells
+ keine Regelungsimplementierung + einfache Anpassung des Modells
+ keine Konvergenzprobleme + Beriicksichtigung von Nichtlinearititen
— hoher Modellierungsaufwand — hoher Rechenaufwand
— aufwendige Anpassung bei Anderungen — Regelungsimplementierung notwendig

keine bzw. schwierige Beriicksichti .
_reme .Zwlsc “.Il?nge cricksiciiguns mogliche Konvergenzprobleme
von Nichtlinearititen

Tabelle 2.1: Vor- und Nachteile von analytischen und simulationsgestiitzten Verfahren

Fiir das einzusetzende Verfahren steht die Anforderung im Mittelpunkt, in moglichst kurzer
Rechenzeit aus einer Vielzahl von Konfigurationen und Arbeitspunkten sowie aus einer um-
fangreichen Datenbank mit Halbleitern, Drosseldesigns und Kondensatoren optimale Losun-
gen hinsichtlich den Kosten und der Verlustleistung fiir die jeweils betrachtete Topologie zu
ermitteln. In Anbetracht dessen wird fiir das im Folgenden dargestellte integrierte Design- und
Optimierungsverfahren ein analytisches Modellierungsverfahren gewihlt. Der Verlust der abso-
luten Genauigkeit der Losungen im Vergleich zu simulationsgestiitzten Verfahren ist dabei von
untergeordneter Bedeutung, da das Verfahren gleichfalls zum Benchmarking verschiedener To-
pologien und Bauelemente-Technologien zum Einsatz kommen soll, und auch der anfingliche
Modellierungsaufwand relativiert sich im Hinblick auf die Zeitersparnis bei der Durchfiihrung
der Berechnungen.

Die Grundlage des integrierten Design- und Optimierungsverfahrens bildet der auf [Rigbers
2010] zuriickgehende Ansatz, nach welchem die Verhaltens- und Verlustberechnung der Topo-
logien bzw. der Bauelemente mittels analytischer Modelle erfolgt. In der vorliegenden Arbeit
werden einerseits die dem Verfahren zugrunde liegenden Routinen erweitert und verbessert als
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auch das Verfahren anhand von Messungen ausfiihrlich validiert. Die Hauptbeitrige konnen wie
folgt zusammengefasst werden:

Erweiterung des Verfahrens um die Vorselektion der Konfigurationen;

Vereinfachung des Drosseldesigns auf Basis umfangreicher Datenbanken und Erweite-
rung des Drosselmodells um die Berechnung AC-Wicklungsverluste;

* messtechnische Validierung des Verfahrens anhand eines optimierten Designs der Wech-
selrichterstufe;

» messtechnische Validierung und Weiterentwicklung des Verfahrens fiir Schaltfrequenzen
bis 96 kHz;

* Optimierung der Drosselgeometrien mithilfe evolutiondrer Algorithmen.

2.2 Integriertes Design- und Optimierungsverfahren

Abbildung 2.1 zeigt das Flussdiagramm des in MATLAB implementierten Design- und Opti-
mierungsverfahrens, wobei die Beitrdge der vorliegenden Arbeit in Bezug auf dessen Weiter-
entwicklung durch die rot umrandeten Felder hervorgehoben sind.

Das Verfahren gliedert sich in die folgenden Schritte, auf die in den nachstehenden Abschnitten
niher eingegangen wird:

* Schritt 0: Vorselektion der Konfigurationen (optional);
e Schritt 1: Ermittlung der Belastungsdaten;
e Schritt 2: Design und Verlustberechnung der Bauelemente;

* Schritt 3: Optimierung und Ergebnisdarstellung.

2.2.1 Vorselektion der Konfigurationen (Schritt 0)

Bei der Vorselektion der Konfigurationen handelt es sich um einen optionalen Schritt, der im
Vorfeld von den anderen Berechnungsschritten durchgefiihrt werden kann. Als Konfiguratio-
nen werden hierbei die zur Ermittlung der Belastungsdaten benétigten Eingangsparameter be-
zeichnet, zu denen im Fall der betrachteten Wechselrichterstufen die Nenninduktivitits- und
-kapazititswerte des Sinusfilters Lyj, Ly, Cyx; und Cyy der einzelnen Ausgangsphasen x, die
Schaltfrequenz fs sowie das Modulationsverfahren zidhlen (vgl. Kapitel 4). Wihrend fiir die
Schaltfrequenz als auch das Modulationsverfahren oftmals — beispielsweise aufgrund der tech-
nologischen Limitierung der Halbleiter — nur wenige Auswahlméglichkeiten bestehen, ist die
Wahl fiir die Nennwerte des Sinusfilters weitaus schwieriger zu treffen. Im vorliegenden Fall
weist das Sinusfilter vier Freiheitsgrade auf, sodass sich fiir die Durchfiihrung der folgenden
Berechnungsschritte 1 bis 3 fiir die entsprechende Vielzahl an Kombinationsmoglichkeiten eine
hohe Rechenzeit ergeben wiirde. Folglich soll die Vorselektion dem Anwender dabei helfen,
den Suchraum gezielt einzuschrinken und derartige Sinusfilter-Konfigurationen im Vorfeld der
weiteren Berechnungsschritte zu detektieren, welche die an das Sinusfilter gestellten Anforde-
rungen erfiillen.
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Abbildung 2.1: Struktur des integrierten Design- und Optimierungsverfahrens
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2.2.2 Ermittlung der Belastungsdaten (Schritt 1)

Im ersten Schritt werden die Belastungen der Bauelemente fiir die jeweilige Topologie an-
hand des zugehorigen Verhaltensmodells ermittelt. Die Belastungsdaten umfassen dabei u.a.
die Mittel- und Effektivwerte von den Stromverldufen der einzelnen Bauelemente, die sich im
Fall der Wechselrichterstufen auf jeweils eine Schaltperiode beziehen.

Neben den Konfigurationen der Topologie gehoren die Arbeitspunkte zu den benotigten Ein-
gangsparametern. Die Arbeitspunkte legen den Arbeitsbereich der Topologie fest, fiir den die
Belastungen der einzelnen Bauelemente berechnet werden sollen. Dabei wird ein Arbeitspunkt
der Wechselrichterstufen durch die Zwischenkreisspannung Upc, die Ausgangsspannung U,,
die Ausgangsscheinleistung S,, den Phasenverschiebungswinkel ¢, sowie die Netzfrequenz
et definiert (siehe Kapitel 4).

2.2.3 Design und Verlustberechnung der Bauelemente (Schritt 2)

Im zweiten Schritt wird das Design bzw. die Auswahl der Bauelemente sowie deren Verlust-
berechnung vorgenommen. Dazu werden zunichst die im vorherigen Schritt ermittelten Belas-
tungsdaten aufbereitet. Dies umfasst u.a. die Berechnung der netzperiodenbezogenen Mittel-
und Effektivwerte aus den fiir die einzelnen Schaltperioden vorliegenden Daten, die Rekon-
struktion der rippelbehafteten Stromverldufe aus den Umbhiillenden und die Frequenzanalyse
der Strome. Auf dieser Grundlage koénnen im Folgenden die Bauelemente ausgelegt werden,
wobei auf die in den Datenbanken hinterlegten Bauteildaten zuriickgegriffen wird. Die Verlust-
berechnungen fiir die einzelnen Bauelemente erfolgen schlieBlich unter Beriicksichtigung der
folgenden Verlustleistungsanteile:

e Leistungshalbleiter: Durchlass- und Schaltverluste;
* Drosseln: Verluste im Kernmaterial und in den Wicklungen;

e Zwischenkreiskondensatoren: dielektrische Verluste und ohmsche Verluste der Kontak-
tierungen sowie des Elektrolyts.

2.2.4 Optimierung und Ergebnisdarstellung (Schritt 3)

Im dritten und letzten Schritt des Verfahrens wird die Optimierung durchgefiihrt und die daraus
resultierenden Ergebnisse aufbereitet.

Bei der Optimierung werden die Kosten der Bauelemente und des Kiihlaufwands sowie der
europdische Wirkungsgrad bzw. die daraus ermittelte Verlustleistung als Kriterien hinsichtlich
der Performance des betreffenden Konverters beriicksichtigt. Fiir die Verarbeitung im Werkzeug
werden die einzelnen Kriterien durch sog. Gewichtungsfunktionen, wie nachstehend erldutert
abgebildet und konnen ebenso wie die dazugehorigen Grenzwerte vom Anwender vorgegeben
werden.

Der Optimierungsprozess, welcher in Abbildung 2.2 gezeigt ist, folgt einem Brute-Force-An-
satz, d.h. dem Ausprobieren aller moglichen Losungskombinationen. Dazu werden zunidchst
die Designergebnisse der einzelnen Bauelemente mit den entsprechenden Gewichtungsfunktio-
nen gewichtet. Darauf aufbauend erfolgt eine erste Selektion der gewichteten Designergebnisse
mit Hinblick auf die vorgegebenen Grenzwerte. Im weiteren Verlauf werden die bereits selek-
tierten Bauelemente-Designs miteinander zu einem Gesamtdesign kombiniert und ein zweites
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Mal selektiert. Mittels einer paarweisen Selektion kann zudem optional sichergestellt werden,
dass nur diejenigen Kombinationen in der finalen Darstellung beriicksichtigt werden, welche
unter allen Gesichtspunkten die besten Ergebnisse liefern. Die Optimierungsergebnisse werden
abschlieBend in einem Bericht aufbereitet und zusammengefasst.

Halbleiter- Drossel- Zwischenkreis-
Designergebnisse Designergebnisse Designergebnisse
(Verluste, Kosten etc.) (Verluste, Kosten etc.) (Verluste, Kosten etc.)

Gewichtungsfunktionen
(Verluste, Kosten etc.)

gewichtete Halbleiter- gewichtete Drossel- gewichtete ZWK-
Designergebnisse Designergebnisse Designergebnisse
L]

Grenzwerte
(Verluste, Kosten etc.)

ierte H. iter- lektierte Drossel- selektierte ZWK-
Designergebnisse Designergebnisse Designergebnisse

Grenzwerte
(Verluste, Kosten etc.)

optimale )
Konverterauslegung(en) W

Abbildung 2.2: Flussdiagramm des Optimierungsprozesses

Gewichtungsfunktion der Verlustleistung

PV-Wechselrichter arbeiten oftmals im Teillastbereich, insbesondere in den Morgen- und Abend-
stunden oder bei Bewdlkung. Fiir einen geeigneten Vergleich verschiedener Wechselrichter-
Geriite hat sich — neben dem kalifornischen Wirkungsgrad ncgc (CEC-Eta) — der européische
Wirkungsgrad ngy (Euro-Eta) durchgesetzt. Dieser setzt sich aus den fiir das mitteleuropéische
Klima relevanten Teillastwirkungsgraden bei 5%, 10%, 20%, 30%, 50% und 100% der Nenn-
eingangsleistung Pe Nenn Zusammen, welche geméil ihrer durchschnittlichen Haufigkeit gewich-
tet werden [IEC 61683:1999]:

Neu = 0,035, +0,06-19g, + 0,13 - M2g9% +0, 1 - M309% + 0,48 - Ns509, +0,2 - Moo (2.1)

Mithilfe der allgemeinen Definition des Wirkungsgrades

n=1-2", 22)
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wobei Py die Verlustleistung und P. die Eingangsleistung kennzeichnen, ldsst sich fiir Glei-
chung (2.1) schreiben:

Mo = 1 (0703 Pysa | 0,06 Pyioge | 0,13 Pyoog
07 05 Pe,Nenn 07 1 Pe,Nenn 072 Pe,Nenn
0 1 O 4 v 0]
0.1 Pyaos , 0,48 Pusos, +0’2PV,100/0> .
07 3 Pe,Nenn 0, 5 Pe,Nenn Pe,Nenn
Hierbei gibt Py g, jeweils die Verlustleistung bei x% der Nenneingangsleistung P Nenn an. Aus
Gleichung (2.3) kann die gemédf dem europdischen Wirkungsgrad gewichtete Verlustleistung
Pyru abgeleitet werden
Pypu = 0,6-Pysq+0,6-Pyjog + 0,65 Pyoog
+0,33 - Py309 + 0,96 - Pyso9 + 0,2 Py 100%, 24

die mit der folgenden Gewichtungsfunktion gleichgesetzt ist:

E&veu = 0,6-Pys56+0,6-Py o9 +0,65- Py
40,33 Py309% + 0,96 Pyso% + 0,2 - Py,100%- (2.5)

(2.3)

Gewichtungsfunktion der Kosten

Die in die Bewertung einflieBenden Gesamtkosten des Konverters setzen sich aus der Sum-
me der Einzelkosten fiir die Halbleiter Ks, Drosseln K1, Zwischenkreiskondensatoren Kc zwk
sowie den Kiihlungsaufwand Kys zusammen. Die dazugehorige Gewichtungsfunktion lautet
folglich:

&k = Ks + K1 + Kc zwk + Kas- (2.6)
Die Einzelkosten der Bauelemente werden mithilfe firmeninterner Kostenmodelle der SMA So-
lar Technology AG berechnet. Dabei setzen sich die Halbleiter-Kosten in Modulausfiihrung (sie-
he Kapitel 5) mafigeblich aus den Kosten fiir die Halbleiterchips, das DCB-Substrat, das Gehéu-
se inkl. Vergussmaterial und die Herstellung zusammen. In das Kostenmodell fiir die Drosseln
flieBen die Materialkosten fiir den Kern und die Wicklungen sowie die Herstellungskosten ein,
wiihrend fiir die Kosten der Kondensatoren ein sog. Linear-Performance-Pricing'-Modell, bei
dem die gespeicherte Energie W = %C -U? die relevante EinflussgroBe darstellt, hinterlegt ist.
Der Kiihlungsaufwand wird beriicksichtigt, indem spezifische, auf die abzufiihrende Verlust-
leistung bezogene Kosten angesetzt werden.

2.2.5 Rechenzeit

Die fiir die Berechnungen benétigte Rechenzeit ist direkt von der Anzahl der zu beriicksichti-
genden Konfigurationen und Arbeitspunkte, der in den Datenbanken vorhandenen Bauelemente
sowie der Kiihlkorper-Temperaturen und durchzufithrenden Temperaturiterationen anhéngig.
Beispielsweise nimmt die in Kapitel 6 durchgefiihrte Optimierung der BSNPC-Topologie —
einschlieBlich der Vorselektion der Filterkonfigurationen — fiir 9 Arbeitspunkte, 18 Konfigura-
tionen, 90 Schalter, 300 Drosseldesigns, eine Kiihlkorper-Temperatur und 10 Temperaturitera-
tionen etwa 1,5 Tage auf einem Rechner mit zwei Prozessorkernen, einer Taktrate von 2,5 GHz
und 3 GB Arbeitsspeicher in Anspruch.

!Linear Performance Pricing (kurz: LPP) ist eine Methode zur Preisstrukturanalyse, mittels der unter Verwendung
von statistischen Verfahren funktionale Zusammenhinge zwischen einer oder mehreren quantifizierbaren, techni-
schen Einflussgrofien und den Kosten der jeweils betrachteten Komponente ermittelt werden [Gabath 2008].
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2.3 Vergleich mit aus der Literatur bekannten Verfahren

Ein grofler Anteil der in der Literatur auffindbaren Vorgehensweisen zur Auslegung und Op-
timierung von leistungselektronischen Konvertern basiert wie das in seinen Grundziigen vor-
gestellte Verfahren auf analytischen Modellen. Hierbei sind insbesondere die Arbeiten von
[Lai et al. 2008], [Kolar et al. 2009] und [Larouci et al. 2010] sowie die unldngst erschiene-
ne Publikationen von [Ho et al. 2012] hervorzuheben. Bei den genannten Ansitzen werden
ebenfalls das Verhalten des Konverters im stationdren Zustand mithilfe analytischer Ausdriicke
nachgebildet und im weiteren Verlauf die Verlustmodelle der einzelnen Komponenten durch
diese Ergebnisse gespeist. Wesentliche Unterschiede sind im Umfang der beriicksichtigten Bau-
elemente und der Vorgehensweise zur Verlustberechnung letztgenannter sowie den fiir die Op-
timierung zugrunde gelegten Kriterien zu finden. So werden beispielsweise in [Ho et al. 2012]
lediglich die ohmschen Wicklungsverluste der induktiven Bauelemente betrachtet, wéihrend da-
gegen in [Larouci et al. 2010] und [Kolar et al. 2009] auch die hochfrequenten Effekte durch
geeignete analytische Modelle miteinbezogen werden. Bei den Halbleitern wird — wie auch bei
dem in dieser Arbeit eingesetzten Verfahren — vorwiegend die Vorgehensweise angewendet, die
Verluste mittels der durch Messungen gewonnenen oder aus Datenblittern ermittelten Durch-
lasscharakteristiken und Schaltenergien zu berechnen. In [Lai et al. 2008] und [Ho et al. 2012]
erfolgt zudem auf unterschiedliche Weise die Auslegung des benétigten Kiihlkorpers, wohinge-
gen bei dem hier prisentierten integrierten Design- und Optimierungsverfahren bisher nur der
Aufwand fiir den Kiihlkorper durch spezifische Kosten abgeschétzt wird.

Im Zusammenhang mit den analytischen Verfahren ist auch die in [Biilo 2011] dargelegte Me-
thode zu erwéhnen. Bei der genannten Vorgehensweise steht das Ziel im Vordergrund, bei einer
Vielzahl von zur Auswahl stehender Topologien einen schnellen Uberblick hinsichtlich ihrer
Vor- und Nachteile fiir die betreffende Anwendung zu erlangen. Die Bewertung der Topologien
erfolgt dabei mithilfe von Belastungsindikatoren fiir die einzelnen Bauelemente, welche eine
Relation zwischen den durch die Schaltung gegebenen Bauelementbelastungen und den Giite-
kriterien, wie beispielsweise Effizienz oder Bauvolumen, herstellen. Der Vorzug der Methode
liegt vor allem in ihrem sehr geringen Rechenaufwand. Dieser ist darin begriindet, als dass keine
konkreten induktiven Bauelemente ausgelegt oder Leistungshalbleiter ausgewihlt werden miis-
sen, wodurch aber im Umkehrschluss der Vergleich verschiedener Bauelemente-Technologien
oder die Optimierung des Gesamtsystems im Gegensatz zu dem in dieser Arbeit eingesetzten
Verfahren nicht moglich ist.

Dartiber hinaus existieren einige hybride Ansitze, welche analytische und simulationsgestiitzte
Verfahren kombinieren. So wird beispielsweise in [Rigbers et al. 2004] ein Vorgehensweise ge-
zeigt, bei der die Strom- und Spannungsverlidufe der jeweiligen Topologie mithilfe von PSpice
simuliert werden. Die Uberwachung der Simulationsvorgiinge sowie die weitere Verarbeitung
der Daten bis hin zur Verlustberechnung und Aufbereitung der Ergebnisse wird durch MATLAB-
Skripte vorgenommen. Eine dhnliche Vorgehensweise ist in [Larouci et al. 2003] zu finden. Wie
in Abschnitt 2.1 dargestellt, kann auf diese Weise die Modellbildung der Topologien in kiirzerer
Zeit erfolgen. Dieser Vorteil wird allerdings durch die deutlich lingere Simulationszeit sowie
die eventuell auftretenden Konvergenzprobleme aufgewogen.



3 Verfahren zur Vorselektion der
Konfigurationen

Spannungszwischenkreis-Wechselrichter erzeugen ihrem Funktionsprinzip nach am Ausgang
der Wechselrichterbriicke gepulste Spannungen, indem die Leistungshalbleiter die Zwischen-
kreisspannung mit unterschiedlicher Pulsbreite auf den Ausgang schalten. Um aus diesem Puls-
muster einen sinusféormigen und netzkonformen Wechselstrom zu erzeugen, wird neben einer
geeigneten Ansteuerung der Halbleiter ein sog. Sinusfilter benotigt, das die Wechselrichter-
briicke mit dem 6ffentlichen Netz koppelt und im einfachsten Fall aus einer einzelnen Indukti-
vitdt besteht.

Als Sinusfilter kommen bevorzugt Filter hoherer Ordnung, wie z.B. LC- oder LCL-Filter, zum
Einsatz, die gegeniiber dem einfachen L-Filter eine hohere Dampfung der Betragskennlinie mit
—40 dB/Dekade bzw. — 60 dB/Dekade oberhalb ihrer Resonanzfrequenz aufweisen. Entspre-
chend der Ordnungszahl weisen diese Filter allerdings eine groflere Anzahl an Freiheitsgraden
auf, sodass ein Optimierungsdurchlauf mithilfe des integrierten Design- und Optimierungs-
verfahrens fiir die Vielzahl an Konfigurationsméoglichkeiten zu einem hohen Rechenaufwand
filhren wiirde. Zudem muss bei der Auswahl der Konfigurationen sichergestellt werden, dass
verschiedene normative und regelungstechnische Anforderungen erfiillt werden.

Vor diesem Hintergrund wird in diesem Kapitel ein Verfahren zur Vorselektion der Konfigura-
tionen erldutert, welches den Anwender bei der systematischen Ermittlung von geeigneten Kon-
figurationen unterstiitzt und infolgedessen die Rechenzeit gering gehalten werden kann. Dazu
werden im Folgenden zunichst die betrachtete Sinusfilter-Topologie und die Anforderungen an
das Filter festgelegt, worauf aufbauend das eingesetzte Selektionsverfahren erldutert wird.

3.1 Ersatzschaltbild des Sinusfilters

Abbildung 3.1 zeigt das Schaltbild einer dreiphasigen Wechselrichterstufe, welche durch ein
LCL- sowie EMV-Filter an das Netz gekoppelt ist. Dabei besteht das EM V-Filter aus mehreren
X-und Y-Kondensatoren mit den Kapazititen Cx y, bzw. Cy,y, sowie einer stromkompensierten
Drossel mit der Gleichtakt-Induktivitit Leyy.

Fiir die Beschreibung und Auslegung eines Sinusfilters wird u.a. in [Weis 2008] und [Nagel
1999] vorgeschlagen, die Ausgangsspannung in den symmetrischen und asymmetrischen An-
teil zu zerlegen. Der symmetrische Anteil — in der Literatur auch als Gegentaktstorung (engl.
Differential Mode Noise) bezeichnet — beschreibt alle StorgroBen, die zwischen den einzel-
nen Ausgangsphasen auftreten. Im Gegensatz dazu beschreibt der asymmetrische Anteil, auch
Gleichtaktstorung (engl. Common Mode Noise) genannt, die gegeniiber einem festen Referenz-
potential auftretenden Storgrofen. Fiir das Design des Sinusfilters ist der symmetrische An-
teil der Storung malBgebend [Weis 2008]. Bei der betrachteten Filterstruktur sind neben den
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Abbildung 3.1: Dreiphasige Wechselrichterstufe mit LCL- und EMV-Filter

LCL-Filterkomponenten zudem die X-Kondensatoren des EMV-Filters sowie die Streuanteile
der stromkompensierten Drossel fiir die Unterdriickung von Gegentaktstorungen wirksam. Da
der Streuanteil einer stromkompensierten Drossel allerdings nur etwa 1% der Nenninduktivitit
betriigt und die Anzahl der Freiheitsgrade gering gehalten soll, bleibt dieser bei den folgen-
den Betrachtungen unberiicksichtigt — wohlweislich, dass es sich bei daraus ergebenden Filter-
auslegung um eine obere Abschitzung handelt. Folglich besteht das Gegentakt-Filter aus den
LCL-Filterkomponenten und den im EMV-Filter eingesetzten X-Kondensatoren, die durch die
Kapazitit Cy, mit

3
Cx2 = Z CX,xn (31)
n=2
gegeben sind.

ixt Ly iixe L INetzx

UDM,xl

uC“iTC“ uC)QlTsz Une

Abbildung 3.2: Ersatzschaltbild der Wechselrichterstufe mit LCLC-Filter und Netzimpedanz Z,n

Mit diesen Annahmen und unter der Voraussetzung einer symmetrischen Belastung des Wech-
selrichters, kann fiir die folgenden Betrachtungen das in Abbildung 3.2 gezeigte einphasige
Ersatzschaltbild herangezogen werden. Hierbei reprisentieren upy . den Gegentaktanteil der
WR-Briicken-Ausgangsspannung, i, und ij,, die Strome durch die Filterdrosseln L,; und
Ly, ucy; und uc, die Spannung tiber den Filterkondensatoren Cy; und Cy2, iNetz bZW. UNetz
den Netzstrom bzw. die Netzspannung, Z,N = RN + j@®L.n die Netzimpedanz sowie unet,0 die
Netzquellspannung.

Die Verkniipfungen zwischen den Strémen und Spannungen sind durch die Ubertragungsfunk-
tionen des Systems gegeben. Letztgenannte konnen aus der Zustandsraumdarstellung des Sys-
tems mithilfe der Berechnungsvorschrift

F(s)=C(sI—A) 'B+D (32)
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ermittelt werden. Hierbei lautet die Zustandsraumdarstellung des Systems ohne Beriicksichti-
gung der Netzimpedanz

Ll ? = 01 0 ILx1 L%l
d | uca o 9 g 0 Ucxl 0
dr | i 0 ’ : 33
dt | iLe 0o £ 0 -+ io |1 0 [ ] (3.3)
UCx2 0 0 % 0 UCx2 0
x2
A B
iLx] 1 000 Irxl 0
UCx1 0100 Ucxl 0
- 4
L2 0010 i + 0 [upm.A] (3.4)
Ucx2 00 01 UCy2 0
—_— ——
C D
bzw. mit Beriicksichtigung der Netzimpedanz
ILx1 ? Ly Ol 0 0 Ixl LLXI 0
d | ted Ca (1) TCa 01 0 Ucxi 0 0 ioais
| | =0 e 0 g 0 i |+ 0 0 =
a 1 1 UNetz,0
fea 00z 0 Uuce 0 0
INetz,x 0 0 0 ﬁ _ﬁg iNetz.x 0 7L:N
N ——
A B
(3.5)
iLx1
iLx1 10000 Ucy 00 .
UNetzx | = 00O0T1PO0 ix2 +10 0 |: DM.x :| ] (3.6)
iNetz,x 00001 UCy2 00 UNetz,0
i —
C Netz,x D

Die jeweiligen Ubertragungsfunktionen sind in Anhang A.1 aufgefiihrt.

3.2 Anforderungen an das Sinusfilter

Durch die pulsweitenmodulierte Ansteuerung der Halbleiter treten aufgrund von nichtlinearen
Effekten neben der erwiinschten, sinusformigen Grundschwingung auch Oberschwingungs-
strome auf, die in das Netz eingespeist werden. Die Belastung der Energieversorgungsnetze
mit diesen Oberschwingungen rufen bei energietechnischen Betriebsmitteln eine Reihe uner-
wiinschter Wirkungen, wie beispielsweise eine Reduzierung der Lebensdauer durch die erhohte
Strombelastungen, Fehlauslosungen oder Gerduschemissionen, hervor. Das Bestreben der Ener-
gieversorger liegt folglich darin, die erzeugten und in das Netz eingespeisten Oberschwingun-
gen gering zu halten. Daraus resultiert die Anforderung an das Sinusfilter, gemeinsam mit einer
geeigneten Ausgangsstrom-Regelung die unerwiinschten Harmonischen auf ein nach den gel-
tenden Richtlinien bzw. Normen erlaubtes Maf3 zu reduzieren. Im Fall von Eigenerzeugungs-
anlagen, die an das deutsche Niederspannungsnetz angeschlossen sind, werden die erlaubten
Oberschwingungswerte bis 2 kHz durch die VDE-Richtlinie ,,Eigenerzeugungsanlagen am Nie-
derspannungsnetz* (vgl. [VDE-AR-N 4105]) geregelt.
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Dariiber hinaus senden PV-Wechselrichter wie alle elektrischen Gerite hochfrequente Storun-
gen aus, die wiederum andere Geriite beeinflussen konnen. Dabei gehen die Storungen in erster
Linie von den Halbleitern aus: Je hoher und steiler die Schaltflanken sind, desto grofer ist der
hochfrequente Anteil der Storung. Die typischen Storspektren treten als diskrete Spektrallinien
bei der Schaltfrequenz und deren Vielfachen auf, die durch eine mit —20dB/Dekade oberhalb
der Schaltfrequenz bis zur sog. Grenzharmonischen abfallenden Hiillkurve angenihert werden
konnen [Nagel 1999]. Bei den hochfrequenten Stoérungen wird dabei zwischen

o leitungsgebundenen Storungen, welche im Bereich von 150 kHz bis 30 MHz in Form von
Spannungen zwischen den Zuleitungen und der Schutzerde gemessen werden, und

e gestrahlten Storungen, welche ab einer Frequenz von 30 MHz durch die Messung der
abgestrahlten Leistung bzw. der Feldstéirke bestimmt werden,

unterschieden. Im unteren Frequenzbereich des gemessenen Storspektrums dominieren bis etwa
1 MHz die Gegentaktspannungen des Wechselrichters und fiithren zu hohen Storpegeln [Hoene
2001], die durch das fiir Gegentaktstorungen wirksame Filter bedampft werden konnen. Die
derzeit geltenden Storpegel-Grenzwerte fiir PV-Wechselrichter sind der Norm DIN EN 61000-
6-3 zu entnehmen beginnen und beginnen bei einer Frequenz von 150 kHz. Als Anforderung an
das Filter wird vor diesem Hintergrund die Anforderung formuliert, ab der kritischen Frequenz
von 150 kHz die erzeugten Storspannungen ausreichend zu bedampfen.

Eine weitere und wichtige Anforderung an das Sinusfilter resultiert nicht zuletzt durch den
Ausgangsstrom-Regelkreis, dessen Regelstrecke das Sinusfilter darstellt: Aufgrund der Riick-
kopplung der Regelgrofle wird die Regelung zu einem schwingungsfihigen Wirkkreis, dass
dieser bzgl. seiner Stabilitdt untersucht werden muss, um unerwiinschte Effekte und Schidden zu
vermeiden. Des Weiteren weist die verwendete LCLC-Filterstruktur mehrere Resonanzstellen
auf, die eine Instabilitit des Systems hervorrufen konnen. An die ausgewihlte der Sinusfilter-
Konfiguration wird folglich die Anforderung gestellt, eine stabile Ausgangsstrom-Regelung zu
gewibhrleisten.

3.3 Erliuterung des Verfahrens zur Vorselektion der
Konfigurationen

In der Literatur finden sich zahlreiche Verfahren zur Auslegung von Sinusfiltern, insbesondere
von LCL-Filtern (siehe u.a. [Winkelnkemper 2005], [Aratjo et al. 2007], [Liserre et al. 2005]).
Dabei wird zumeist die erste Filterinduktivitit basierend auf dem maximal zuldssigen Strom-
rippel ermittelt, wihrend die Filterkapazitit auf der Grundlage des Blindleistungsanteils bei
Netzfrequenz ausgelegt wird. Die zweite Filterinduktivitit wird schlieBlich iiber einen Faktor,
der im Verhiltnis zu der ersten Filterinduktivitit steht, oder iiber die Resonanzfrequenz des Fil-
ters bestimmt. Nachteilig bei dieser oder dhnlicher Vorgehensweise ist, dass nur einzelne bis
wenige, vermeintlich optimale Filterdesigns ermittelt werden, die unter Beriicksichtigung ihrer
Kosten und Verluste sowie der anderen Komponenten des Konverters — wie im Rahmen des
integrierten Design- und Optimierungsverfahrens angewendet — mit hoher Wahrscheinlichkeit
nicht zur Erzielung des globalen Optimums fiithren wiirden.

Vor diesem Hintergrund wird das in Abbildung 3.3 gezeigte Verfahren zur Vorselektion der
Konfigurationen vorgeschlagen, nach dem in zwei Schritten — unter der Vorgabe der vom An-
wender definierten Randbedingungen und der nach den entsprechenden Normen geltenden
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Abbildung 3.3: Ablaufdiagramm des Verfahrens zur Vorselektion der Konfigurationen

Grenzwerte — eine Matrix der verschiedenen Filter-Konfigurationen ermittelt wird, welche die
Erfillung der an das Filter gestellten Anforderungen widerspiegelt. Zu den Randbedingungen
gehoren dabei die Schaltfrequenz, Totzeit der Halbleiter 7j, die Abtastfrequenz der Regelung
[, der relative Stromrippel r; durch die 1. Filterinduktivitit sowie die maximale relative Blind-
leistung der Filterkapazititen. Im ersten Schritt des Verfahrens wird zunichst, wie in den nach-
stehenden Abschnitten erlédutert, der zu analysierende Parameterraum mithilfe von aus der Li-
teratur bekannten Kriterien definiert. Darauf aufbauend werden im zweiten Schritt die sich aus
den bestimmten Parameterrdaumen ergebenden Konfigurationen in Bezug auf die Einhaltung der
in Abschnitt 3.2 dargestellten Anforderungen tiberpriift und selektiert.

3.3.1 Erster Selektionsschritt

Der Parameterraum fiir die erste Filterinduktivitidt wird unter der Vorgabe des maximal zuldssi-
gen Stromrippels bestimmt. Die Wahl des Stromrippels hat dabei einerseits einen Einfluss auf
die in der Drossel erzeugten Verluste als auch andererseits eine Riickwirkung auf die Halblei-
terverluste, da die Strome in den Ausschaltmomenten mit steigendem Rippel zunehmen.

Fiir eine bipolare Ausgangsspannung, wie sie beispielsweise bei der B6-Wechselrichterbriicke
erzeugt wird (vgl. Kapitel 4), ergibt sich der maximale Rippel des Stromes durch die erste
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Filterdrossel L,; zu [Mohan et al. 2007]:

1 75 _ 1 Usc
2 fs-Ly 4 fs Ly

Bei einer unipolaren Ausgangsspannung wie im Fall der BSNPC-Wechselrichterbriicke redu-
ziert sich der Stromrippel hingegen um die Hélfte [Mohan et al. 2007]:

1 %e

AiL)cl ,max,bp ~ (3 .7)

1% 1 Upc
Ai Ao —2 = . 3.8
flaclmaxup = fs La 8 fs-Ly 68
Fiir die Wahl des relativen, auf den Nennnetzstrom Inei; bezogenen Stromrippels
AiLxl max
= — 3.9)
' \/EINetz

wird in der Literatur typischerweise ein Bereich von 10% bis 20% angegeben (vgl. [Wang et
al. 2003], [Ahmed et al. 2007]). Mit dieser Vorgabe und Gleichung (3.7) bzw. (3.8) kann der
Parameterraum fiir die erste Filterinduktivitit berechnet werden:

1 Upc
L = 3.10
x1.bp 42 fs-1i INetz -10)
bzw. . U
bc
L=+ Joc (3.11)
T8 f i Iew

Bei der Wahl der Filterkondensatoren ist ein bestmoglicher Kompromiss zwischen den Anfor-
derungen zu finden, dass die Kondensatoren einerseits eine gewisse Blindleistung zum Umladen
benotigen und der Wechselrichter andererseits jedoch eine moglichst hohe Wirkleistung bereit
stellen soll. Zur bestmdglichen Erfiillung beider Anforderungen ist in vielen Verdffentlichun-
gen, wie u.a. [Aradjo et al. 2007], ein Verhiltnis zwischen Blind- und Scheinleistung von

QC,X
Sax

<0,05 (3.12)

angegeben. Die im vorliegenden Fall von den Filterkondensatoren benétigte Blindleistung kann
gemif
OC.x = 27 fetz (Cot +Ca2) (1 = TF) Uy, (3.13)

berechnet werden, wobei die Fertigungstoleranz der Bauelemente mittels des Toleranzfaktors
TF beriicksichtigt wird. Je nach ausgewdhlter Kondensatorart betrdgt die Fertigungstoleranz
typischerweise £10% oder £20% und bewegt sich i.d.R. am unteren Toleranzrand. Aus den
Gleichungen (3.12) und (3.13) kann schlieflich die maximale Gesamtkapazitit pro Phase be-

rechnet werden:
Sax

27 fetz (1 — TF) UG

Netz,x

C)nges =Cn+Cn= 0705 (3.14)
Im Gegensatz zu den ersten beiden Filterelementen erfolgt die Vorgabe des Parameterraums
fur die zweite Filterinduktivitit und -kapazitit auf Basis von Erfahrungswerten des Entwick-
lers. So kann beispielsweise die Filterkapazitit Cy, in erster Nidherung als die Hélfte der ersten
Filterkapazitit angesetzt werden.
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3.3.2 Zweiter Selektionsschritt

Einhaltung der Oberschwingungs-Grenzwerte bis 2 kHz

Bei von Spannungszwischenkreis-Wechselrichtern fiihren verschiedene Nichtlinearitéiten, wie
die Wechselsperrzeiten der Schalter, Spannungsabfille an den Halbleitern oder Quantisierungs-
fehler der Messsignale, zu einer Verzerrung der erzeugten Ausgangsspannung, die wiederum
ihrerseits Oberschwingungsstrome im Netz hervorruft. Den grofiten Einfluss der auftretenden
Nichtlinearitdten hat hierbei die Wechselsperrzeit der Schalter — im Folgenden auch als Tot-
zeit Ty bezeichnet —, die aufgrund der endlich schnellen Schaltzeit der Halbleiter zwischen dem
Ein- und Ausschalten der Schalter in einem Briickenzweig vorgesehen werden muss, um einen
Kurzschluss des Zwischenkreises zu verhindern.

Uawm(t) %

4{
-DC # *Uoe/2

— Upc/2 +
(a) (b)

Abbildung 3.4: Visualisierung des Totzeiteffekts: (a) Halbbriickenzweig und (b) Verlauf der Ansteuer-
signale fiir die Transistoren T} und T, bzw. Verlauf der Ausgangsspannung uawm(?)

Zur Veranschaulichung des Totzeiteffekts wird der in Abbildung 3.4 (a) dargestellte Halb-
briickenzweig betrachtet. Im Fall eines positiven Ausgangsstroms i, entsteht — wie in Abbil-
dung 3.4 (b) gezeigt — wihrend des Abschaltvorgangs des Transistors T| mit der Dauer Ty
eine positive Spannungszeitfliche, da der Transistor wihrend dieser Zeit noch leitend ist und
die Zwischenkreisspannung weiterhin am Ausgang anliegt. Danach iibernimmt die Freilaufdi-
ode D, die Stromfiihrung. Der Schalter T, beteiligt sich wegen der positiven Stromrichtung
nicht an der Stromfiihrung, sodass dessen Einschaltverzogerung nach Ablauf der Totzeit auf
die Polaritit der Ausgangsspannung keinen Einfluss hat. Beim Wiedereinschalten des Transis-
tors Ty entsteht durch die Totzeit sowie die Einschaltverzogerungszeit 7;,, des Transistors eine
Spannungszeitfldche, die aufgrund der verzogert anliegenden Zwischenkreisspannung als nega-
tiv gewertet wird. Die einzelnen Spannungszeitflaichen konnen wie folgt zu einer rechteckigen
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Totzeitspannung zusammengefasst werden [Plotkin 2008]:

N 1 1
dtot = Upc - = - (Tott — Ta — Ton) = —Upc - =~ (Ta+ Ton — Tofr) - (3.15)

Ts Ts
Ist die Ausgangsstromrichtung umgekehrt, wiederholt sich der beschriebene Vorgang mit um-
gekehrter Polaritit der Spannungszeitflachen, und es ergibt sich eine positive Totzeitspannung:

. 1
ittt = Upc I (Ta+ Ton — Tofr) - (3.16)

In Abhingigkeit der Polaritit des Ausgangsstroms konnen Gleichung (3.15) und (3.16) zu
. 1 .
fitot = Upc - 7 (Ta+ Ton — Togr) - sign (ix(1)) (3.17)

fiir die vorliegende Zwei-Level-Halbbriicke zusammengefasst werden. Fiir einen Drei-Level-
Wechselrichter, wie beispielsweise die BSNPC-Topologie, ist die resultierende Totzeitspannung
durch Gleichung (3.18) beschrieben.

. 1 1 .

o = 5 Upc - o (Ta+ Ton — Toge) - sign (ix (7)) (3.18)
In Folge der auftretenden Totzeitspannung kommt es zu einer Verzerrung der resultierenden
Ausgangsspannung — im Folgenden als upy , 5 bezeichnet —, dessen Mittelwertverlauf in Ab-
bildung 3.5 dargestellt ist.

u(t)

) A
Upmx |
E’DM,x_é"""""" P SN uDM,x,avg(t)

UDM,x,é,avg(t)

Abbildung 3.5: Verlauf der Ausgangsspannung mit und ohne Totzeiteffekt

Um die Filterdimpfung der durch den Totzeiteffekt erzeugten Oberschwingungsstrome im un-
giinstigsten Fall, d.h. ohne eine regelungstechnische Kompensation der Totzeit, beurteilen zu
konnen, wird das zu erwartende Spektrum des ins Netz eingeprégten Stroms fNetZ’x‘n analytisch
ermittelt und mit den geltenden Grenzwerten verglichen. Dazu wird zundchst das Amplituden-
spektrum von upy 5 ave(f) gemil der Gleichungen (3.19) bis (3.21) berechnet (vgl. Anhang
A.2), wobein = 1,2, ... die Ordnungszahl der Harmonischen darstellt. Darauf aufbauend kann
mithilfe des Spektrums der Wechselrichterbriicken-Ausgangsspannung das zu erwartende Spek-
trum des ins Netz eingeprigten Stroms fNe[Z_,x_y,, ermittelt werden, indem das Amplitudenspek-
trum fdpyy 5., Mit dem Betrag der Ubertragungsfunktion des Sinusfilters nach Gleichung (A.6)
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multipliziert wird. Die Riickwirkungen fiir Erzeugungsanlagen gelten entsprechend der Richtli-
nie VDE-AR-N 4105 dann als ausreichend begrenzt, wenn die Erzeugungseinheiten bei Bemes-
sungsstromen zwischen 16 A und 75 A je Leiter die Grenzwerte der Norm DIN EN 61000-3-12
nicht iiberschreiten.

2 \/Q%M,xﬁ [ncos(%) sin(;;lz[a, ) [l*COS(ﬂ”)]+SiH(%) cos(%) [cos(nn’)fl]} : (3.19)

UDMx,6.n = 7

n? (nzfl)2
ApM,x,5 = ADM,x — Aot (3.20)
arcsin <ﬁ1§)TI\:[“x>
tézfy'TNetz- (3.21)

Einhaltung der Grenzwerte von leitungsgebundenen Storaussendungen ab 150 kHz

Das LCLC-Filter wird hinsichtlich der Dimpfung der hochfrequenten, leitungsgebundenen Stor-
aussendungen ab 150 kHz so auslegt, dass der Storpegel bei der ersten Harmonischen der
Schaltfrequenz oberhalb der kritischen Frequenz fii; von 150 kHz den in der Norm DIN EN
61000-6-3 spezifizierten Grenzwert einhilt [Rigbers 2010]. Dies bedeutet, dass das Ubertra-
gungsmal Hycpc des LCLC-Filters fiir f = fii gleich oder kleiner als das kritische Ubertra-
gungsmal Hyj sein muss:

Hicielpefy, < Hiic- (3.22)

Dabei ergibt sich das kritische Ubertragungsmaf aus dem in der Norm vorgegebenem Span-
nungspegel Unorm,auv und der durch die Halbleiter erzeugten Stérspannung Upwn,dBuv:

UNorm,dBuv ~UPWM.dBuv
- 2

Higit = 10 (3.23)
Letztgenannte berechnet sich in Abhidngigkeit der Frequenz f zu [Nagel 1999]:
2/,
7z f “DbC ..
Upwm,aBpv ~ 20 -log <1uV> dBuV  fir f<100fs. (3.24)

Das Ubertragungsmaf des LCLC-Filters kann Gleichung (A.4) entnommen werden, aus welcher
sich — unter Vernachlissigung aller Potenzen fV fiir v < 4 — die Hochfrequenznéherung Hy ¢ ¢
mit der Kreisfrequenz @ = 27 f ergibt (vgl. [Nagel 1999]):

ucxz(s = j(x)) 1
H, )= ~ . 3.25
Lere(®) upMc(s = j©) ~ 0Ly LnCyiCra ©:25)

Gewihrleistung der Regelungsstabilitit

Die Sicherstellung der stabilen Ausgangsstrom-Regelung wird an dieser Stelle exemplarisch
anhand der Regelung des o3-Systems betrachtet. Hierbei setzt sich die Regelstrecke, wie Ab-
bildung 3.6 zu entnehmen, aus der LCLC-Filtertopologie und der Netzimpedanz zusammen,
wihrend die Wechselrichterbriicke das Stellglied fiir die Regelstrecke bildet. Die iiberlagerten
Zwischenkreisspannungs- und MPP-Regelkreise weisen wesentlich grofiere Zeitkonstanten auf
und haben somit auf die Stabilitit der unterlagerten, schnelleren Ausgangsstrom-Regelung kei-
nen Einfluss, sodass diese auer Betracht gelassen werden konnen. Bei der Regelstrecke werden
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iLx1 Lx1 RLX1 iLxZ L)(Z RL)Q iNetzx LXN RXN

Upc l 4@ l Upm,x ER Ucx1 5/__\’ l%Netz x UNetz, oi %
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Abbildung 3.6: Ausgangsstrom-Regelung des Spannungszwischenkreis-Wechselrichters mit LCLC-
Filter fiir das o3-System

iLx1 UNetz,x

it U: H Fs(s

(S)

Abbildung 3.7: Blockschaltbild der Ausgangsstrom-Regelung

zudem die ohmschen Verluste der Drosseln und der Kondensatoren durch je einen Reihenwi-
derstand Ry y1, R1.2, Rcy1 und Reyy beriicksichtigt, die eine zusitzliche Ddmpfung des Systems
bewirken.

Abbildung 3.7 zeigt das zugrundeliegende Blockschaltbild der Ausgangsstrom-Regelung. Da-
bei wird ein PI-Sinusregler nach Gleichung (3.26) eingesetzt.
K; sK.
FR(s) = Kp+—+ 5—5—
S s +wNetz
K} stellt in Gleichung (3.26) die Verstirkung des Proportionalanteils, K; die Verstirkung des
Integralanteils und K, die Verstirkung des resonanten Reglers dar. Die Ubertragungsfunktionen
der Regelstrecke Fg(s) konnen aus der Zustandsraumdarstellung des Systems analog zu den
Gleichungen (3.5) und (3.6) unter Beriicksichtigung der Serienwiderstinde ermittelt werden:

(3.26)

. _ Ry 1 Reg o 1
ILx1 {m Ly Lxﬁ 0 0 L1 La 0
d | Hed S (1) = 01 1? Hea 00 upMm
- : _ Cx2 1 _ Ry 1 Rce ; X
dt Lx2 - Lo Lo le? Lo Ly L2 +1 0 0 { UNetz,0
ucx2 0 0 % 0 -z ucx2 0 0
. 2 . 1
1 cv 1 _Ry3 i 0o ——
Netz,x 0 0 Ton I T L INetz,x Loy
X B
(3.27)
iLel |
ILxl 10 0 O 0 UCy] 00
=00 Ry 1 —R j 0 0 || "PMx 3.8
UNetz.x = Cx2 —IXCx2 X2 + UNetz.0 ( )
iNetz.x 00 0 0 1 Ucy 00 e
C etz.x D

mit Ry = Rp1 +Rcxi, Ry2 = R + Rexl + Rey und Ry3 = Reyo + RN Die Serienwiderstinde
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der Drosseln bzw. der Filterkondensatoren konnen fiir den betrachteten Leistungsbereich zu

Q 0,002Q
Ran ~ 07 6 ﬂ . an . IL.rms bzw. Ran ~ (l)an (329)
abgeschitzt werden, wihrend die Werte fiir die Netzimpedanz den in der Norm DIN EN 61000-

3-11 spezifizierten Priifimpedanzen entspricht.

Die systembedingte zeitliche Verzogerung des Stellglieds, d.h. der Wechselrichterbriicke, wird
durch ein Verzogerungsglied mit der Zeitkonstante 7y beriicksichtigt. Die Messglieder wer-
den durch Tiefpassfilter 2. Ordnung mit der allgemeinen Ubertragungsfunktion nach Gleichung
(3.30) reprisentiert.
Km

(T1S+ 1) (T2S+ 1)
Zur Untersuchung der Stabilitit des Gesamtsystems wird die in der Literatur verbreitete Vorge-
hensweise, die Polstellen des geschlossenen Systems in der z-Ebene zu analysieren, eingesetzt.
Dazu werden alle Ubertragungsfunktionen mithilfe der Zero-order hold-Methode (vgl. [Levine
1996]) diskretisiert. Der Regelkreis ist genau dann stabil, wenn alle i Pole des geschlossenen
Systems innerhalb des Einheitskreises der z-Ebene liegen, d.h. wenn gilt:

Fu(s) = (3.30)

l| <1 fir i=12,....n. (3.31)

Fiir die Stabilitdtsuntersuchungen werden die Parameter des Ausgangsstrom-Reglers dynamisch
angepasst. Zudem wird beriicksichtigt, dass dreiphasige PV-Wechselrichter typischerweise —
wie in Abbildung 3.8 verdeutlicht — in GroBanlagen eingesetzt werden und die Energieeinspei-
sung direkt in das Mittelspannungsnetz tiber einen Transformator erfolgt. Infolgedessen kann
fiir die Stabilitdtsuntersuchung des einzelnen PV-Wechselrichters nicht mehr mit der in den
Norm [DIN EN 61000-3-11] angegebenen Priifimpedanz gerechnet werden, sondern es ist viel-
mehr eine dquivalente Netzimpedanz zur Nachbildung der GroBanlage zu bestimmen [Reese
und Fuchs 2012]. Die Ermittlung der dquivalenten Netzimpedanz kann Anhang A.3 entnom-

men werden.
E’— = Iwr lus @ los

Abbildung 3.8: Grofanlage mit dreiphasigen PV-Wechselrichtern am Mittelspannungsnetz

wm

wm

Vor diesem Hintergrund erfolgt die Stabilitétsiiberpriifung fiir eine variierende Netzimpedanz
im Bereich von 100 pH bis 2000 pH, sodass die Anschlussbedingungen fiir starre als auch
schwache Netze nachgebildet werden.
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4 Verhaltensmodellierung der
Konverter-Topologien

Im Folgenden wird zunichst ein kurzer Uberblick zu den im Rahmen dieser Arbeit betrachteten
Topologien gegeben. Aufbauend auf diesen Erlduterungen wird schlieBlich die Verhaltensmo-
dellierung exemplarisch anhand der B6-Topologie dargelegt. Die Verhaltensmodellierung der
BSNPC-Topologie und des Hochsetzstellers kann [Gruber 2010] bzw. [Gruber 2011] entnom-
men werden.

4.1 Uberblick zu den Topologien

Die B6-Wechselrichterbriicke besteht aus drei Halbbriicken, deren Eingangsspannungen auf
einen geteilten Zwischenkreis gefiihrt sind [Mohan et al. 2007]. Abbildung 4.1 (a) zeigt einen
einzelnen Phasenzweig der Topologie. Gegeniiber dem Mittelpunkt M des Zwischenkreises las-
sen sich zwei Spannungslevel, +% und 7%, erzeugen (vgl. Abbildung 4.1 (b)), sodass auch
von einer 2-Level-Topologie gesprochen wird. Dies hat zur Folge, dass die Halbleiter die ge-
samte Zwischenkreisspannung Upc schalten miissen.

+DC
Tx
== 41{ Dx1
UDC/2 -
Lx1
———oM AC t
Upcl2 | =
DC T Tﬁ{ D,
-DC
(@) (b)

Abbildung 4.1: (a) Phasenzweig und (b) Spannungslevel einer B6-Wechselrichterbriicke

Hingegen zihlt die sog. Bipolar Switched Neutral Point Clamped-Wechselrichterbriicke (sie-
he [Falk et al. 2007]), kurz BSNPC-Wechselrichterbriicke, zu den Multi-Level-Topologien. Sie
ist ferner unter den Bezeichnungen NPC2-, T-type Neutral Point Clamped- (TNPC), Advanced
Neutral Point Clamped- (A-NPC') oder Mixed Voltage Three-Level-Topologie verbreitet. Das
Schaltungsprinzip der BSNPC-Topologie ist in Abbildung 4.2 (a) dargestellt und basiert auf ei-
ner konventionellen, durch die Schalter T, und T,4 sowie deren anti-parallelen Dioden D, und

l(ng [Yatsu et al. 2010]). Die Bedeutung der Abkiirzung ist hierbei nicht mit ,,Active Neutral Point Clamped*
(siehe u.a. [Briickner et al. 2005]) zu verwechseln.
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D.4 gebildeten Zwei-Level-Halbbriicke, welche durch einen bidirektionalen Schalter bestehend
aus den Halbleitern T,y, Dy, Ty3 und Dy3 derart erweitert wird, dass der Mittelpunkt M des
Zwischenkreises auf den Wechselrichterausgang geschaltet werden kann. Infolgedessen lassen
sich drei Spannungslevel, namlich +%, 0 und 7# (vgl. Abbildung 4.2 (b)), erzeugen, so-
dass die duBeren Halbleiter Ty, Dy, Ty4 und D,y nur die Hélfte der Zwischenkreisspannung
schalten miissen.

+DC

Upc/2

AC

Upc/2

-DC

(a) (b)

Abbildung 4.2: (a) Phasenzweig und (b) Spannungslevel einer BSNPC-Wechselrichterbriicke

Im Vergleich zu der B6-Topologie reduzieren sich somit die Schaltverluste im reinen Wirkleis-
tungsbetrieb um die Halfte [Zacharias 2009]. Auf der anderen Seite sind die Durchlassverluste
aufgrund der Stromfiithrung vom Zwischenkreis-Mittelpunkt M zum Netzanschluss AC iiber die
jeweiligen zwei Halbleiter T,/ Dyy bzw. Ty3/ D,3 etwas hoher als bei der B6-Wechselrichter-
briicke. Allerdings konnen fiir diese Halbleiter 600 V-Bauelemente eingesetzt werden, welche
einen geringeren Spannungsabfall in Vorwértsrichtung als auch geringere Schaltverluste auf-
weisen. Alles in allem tiberwiegen bei der BSNPC-Topologie — trotz der im Vergleich zur B6-
Topologie bendtigten doppelten Anzahl an Halbleitern — die Vorteile hinsichtlich der Schaltver-
luste. Des Weiteren halbiert sich der maximale Stromrippel bei gleichbleibender Schaltfrequenz
fs und Filterinduktivitdt Ly im Vergleich zu der B6-Topologie aufgrund der geringeren Span-
nungszeitfliche (vgl. Gleichungen (3.7) und (3.8)), wodurch die erzeugten Oberschwingungen
oder im Umkehrschluss der Filteraufwand verringert werden kann.

Abbildung 4.3: Hochsetzsteller-Topologie

Der Hochsetzsteller ist ein DC/DC-Konverter, mithilfe dessen eine Ausgangsspannung U, er-
zeugt werden kann, die groBer als die Eingangsspannung Uk ist (vgl. [Mohan et al. 2007]).
Abbildung 4.3 zeigt das Schaltbild eines Hochsetzstellers. Hierbei stellen L die Drossel, T den
Transistor und D die Diode des Hochsetzstellers dar, wihrend die Ein- und Ausgangskapa-
zititen C. und C, der Spannungsstiitzung dienen. Hinsichtlich der Betriebsarten ist zwischen
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dem nicht liickenden (engl. Continuous Conduction Mode) und liickenden (engl. Discontinuous
Conduction Mode) Betrieb zu unterscheiden, je nachdem, ob der Strom durch die Induktivitit
kontinuierlich flieit oder wihrend einer Schaltperiode zeitweise zu Null wird.

4.2 Verhaltensmodellierung

4.2.1 Prinzip und Annahmen der Modellierung

Fiir die Modellierung der Wechselrichter-Topologien wird die Abtastung einer Netzperiode Tner,
mit einer frei wihlbaren Anzahl von Abtastschritten vorgenommen wie in Abbildung 4.4 ver-
deutlicht. Darauf aufbauend wird das Verhalten der Topologie fiir jeweils eine Schaltperiode T
modelliert, wobei der Zeitpunkt #; eines jeden Abtastschrittes als Beginn einer Schaltperiode
definiert ist. Um alle Schaltzyklen innerhalb einer Netzperiode zu erfassen, sollte die Anzahl
der Abtastschritte zu

.1

gewihlt werden. Aus den Verldufen fiir die einzelnen, aufeinander folgenden Schaltperioden
ergeben sich schlieflich wiederum quasi-kontinuierliche Verldufe iiber eine Netzperiode. Bei
der Hochsetzsteller-Topologie hingegen ist keine Abtastung iiber die Netzperiode notwendig,
da alle Schaltperioden im stationdren Fall identisch sind.

fio) i~
ft,) /A ‘\

TNelz
Abbildung 4.4: Prinzip der Abtastung einer Netzperiode Tie,
Wie bereits in Kapitel 2 erldutert, basiert die Verhaltensmodellierung der Topologien auf ana-

lytischen Zusammenhéngen, zu deren Aufstellung einige vereinfachende Annahmen getroffen
werden miissen [Rigbers 2010]:

¢ Die Bauelemente sind ideal. Dies bedeutet insbesondere, dass ...

— ... in den Halbleitern, Drosseln und Kondensatoren keine Verluste entstehen;

... der Induktivititsverlauf in Abhédngigkeit des Stroms konstant ist;
— ... Totzeiten bei den Halbleitern unberticksichtigt sind;

— ... alle parasitdren Kapazititen und Induktivititen vernachlissigt werden.

* Die Zwischenkreisspannung ist konstant. Fiir den Hochsetzsteller wird zudem die Ein-
gangsspannung als konstant angenommen.
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Zur Aufstellung des analytischen Verhaltensmodells sind folgende Schritte notwendig:
1. Berechnung von Ausgangsspannung und -strom;

. Berechnung der modulierten Spannung und des Aussteuergrads;

. Berechnung der Stromverldufe durch die Drosseln;

. Berechnung der Strome und Spannungen von den Halbleitern;

[ S )

. Berechnung der Strome durch die Zwischenkreiskondensatoren.

4.2.2 Verhaltensmodellierung der B6-Topologie

Abbildung 4.5 zeigt das dreiphasige Schaltbild der B6-Wechselrichterbriicke, die tiber ein LCLC-
Filter mit dem Netz verbunden ist. Unter der Voraussetzung eines symmetrischen Netzes so-
wie einer symmetrischen Modulation geniigt zur Analyse der Topologie die Betrachtung von
nur einem Phasenzweig. Das zugehorige Schaltbild ist Abbildung 4.6 zu entnehmen. Hierbei
kennzeichnen uwr » bzw. uwr 50, die modulierte Wechselrichterspannung bzw. dessen Grund-
schwingungsanteil und up bzw. uy représentieren die Spannung der Nullsequenz bzw. die Neu-
tralpunktspannung. Dariiber hinaus werden die einzelnen Phasen durch den Index x = 1,2,3
gekennzeichnet.

+DC
T T T
i L{ D1 1 ﬂ{ D21 ﬂ{ D31
Upc/2| = Czwk 1
M
Upcl2 Cawkz T T T.
T 2 D1, 24 5Dy B2 XDgg
-DC
Cu Ly Loy La
if Co
if CH31
I
Ly L2, Ls,

l—lNezzAl(?jT Ci2 UNeuzl(ij Ca uNetz,Si (191( Cs
Y

Abbildung 4.5: Dreiphasiges Schaltbild der B6-Wechselrichterbriicke mit LCLC-Filter

Fiir die Herleitung des Verhaltensmodells der B6-Topologie wird weiterhin aus dem einpha-
sigen Schaltbild das in Abbildung 4.7 dargestellte Ersatzschaltbild abgeleitet, in welchem die
Wechselrichterbriicke vereinfacht als Spannungsquelle uwr » angenommen und tiber das LCLC-
Filter mit dem Netz verbunden ist. Hierbei wird in dem Ersatzschaltbild nur die Grundschwin-
gung uwr 50« der modulierten Wechselrichterspannung beriicksichtigt, d.h. alle hoherfrequen-
ten Anteile durch die Schaltvorgidnge der Wechselrichterbriicke werden vernachléssigt.

Die Konfiguration der B6-Topologie ist durch die Nominalwerte des LCLC-Filters Ly, Lyp, Cyj
und C,, sowie durch die Schaltfrequenz fs und das Modulationsverfahren definiert. Demgegen-
iiber bestimmen die Netzfrequenz fyei,, die Zwischenkreisspannung Upc, die Ausgangsspan-
nung U, (Leiter-Neutral-Spannung), die Ausgangsscheinleistung S, des Gesamtwechselrichters
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Abbildung 4.6: Einphasiges Schaltbild der B6-Wechselrichterbriicke mit LCLC-Filter
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Abbildung 4.7: Einphasiges Ersatzschaltbild der B6-Topologie

sowie der Phasenwinkel ¢, zwischen Ausgangsspannung und -strom den jeweiligen Arbeits-
punkt.

Berechnung von Ausgangsspannung und -strom

Wie Abbildung 4.7 entnommen werden kann, ist die Ausgangsspannung des Wechselrichters
mit der Netzspannung gleichgesetzt und der zeitliche Verlauf kann fiir die einzelnen Phasen
x=1,2,3zu

U x(1) = V2 U, cos (27 fewt + @) 4.2)

ermittelt werden. Hierbei bezeichnet ¢, den Phasenverschiebungswinkel zwischen zwei Netz-
phasen mit
2 4
o1 =0, (P2:—§77~'7 (P3:—§7T~ (4.3)
Der Ausgangsstrom bezeichnet hingegen im vorliegenden Fall nicht den Strom, der in das Netz
eingespeist wird, sondern den Strom, den der Wechselrichter hinter den Filterelementen L.,
Cy1 und L, bereitstellen muss. Sein zeitlicher Verlauf berechnet sich zu

fax(t) = V21 08 (27 fewst + O — PWR) (4.4)
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wobei I; den Effektivwert und ¢wr den Phasenwinkel des Ausgangsstromes gemél der Glei-
chungen (4.5) und (4.6) darstellen.

Swr
I, = 4.
=37, 4.5)
P, .
(wR = arccos (7) -sign(Qa+ Qc2) (4.6)
Swr

Die Scheinleistung Swr, die sich auf die bereit gestellte Scheinleistung hinter dem LCL-Filter
bezieht, ergibt sich dabei mithilfe den in das Netz abgegebenen Wirk- und Blindleistungen P,
bzw. Q, sowie der von der Filterkapazitit C,, benotigten Blindleistung Qcy zu:

Swr = \/ P2+ (Qa+ Qc2)’ 4.7)
mit
Py = Sacos (@) 4.8)
Qa = Sy sin(@,) 4.9)
0cr = =327 frey CYUZ. (4.10)

Berechnung der modulierten Spannung und des Aussteuergrads

Die modulierte Spannung der Wechselrichterbriicke uwr . setzt sich aus dem Grundschwin-
gungsanteil uwr 50, und der Nullsequenz uy zusammen (vgl. Abbildung 4.7):

MWRJ(Z) = MWR,50’X(I) + uo(l). “4.11)

Um uwr «(f) zu berechnen, wird zunichst der Grundschwingungsanteil uwgr s0.(f) ermittelt,
fur den sich unter Beriicksichtigung des Ersatzschaltbildes gemdf3 Abbildung 4.7 die folgende
Gleichung ergibt:

dip x1

i
twR 50.1(1) = ta(f) + Lt == (1) + L L2 . (4.12)

2

dt
Durch die weitere Auswertung der Maschen- und Knotengleichungen in Abbildung 4.7 kann
fiir Gleichung (4.12) geschrieben werden:

dPuy (1) duo(t
uwr50.x(t) = tax(t) +LCn (%() dfz())

iy, (1) diy (1)
dr’ dr

+LyLnCry + (Lxl +Lx2) (4.13)
Die Nullsequenz ug(z) ist dagegen von dem angewendeten Modulationsverfahren abhingig.
Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird die sog. Raumzeigermodulation (engl. Space Vector
Modulation, kurz SVM) angewendet, dessen Prinzip in Abbildung 4.8 dargestellt ist. Mithilfe
dieser Modulationsart lisst sich ein Modulationsindex M; von bis zu = ~ 1,15 realisieren
und damit die Spannungsausnutzung bei sinusférmigen Sollspannungen um etwa 15% erhohen
[Reinold 1995], sodass der Zwischenkreis fiir eine niedrigere Spannung ausgelegt werden kann.

Die Nullsequenz fiir Raumzeigermodulation lautet [Reinold 1995]:

1
UosVM = —5 (UWR,50,max + UWR,50,min) » (4.14)



Verhaltensmodellierung der Konverter-Topologien 31

+1 W

= UwWR1
Y\/- — o
" Uwr3

UwR 50,1

UwR 50,2

UwR 50,3

o

unormien(wt)

e

0 2 ™ 3/2m 2m
wtin rad

Abbildung 4.8: Veranschaulichung der Raumzeigermodulation mit auf UWR.SO .« hormierten Grofen

wobei
UWR,50,max = MaX (MWR 50,1, UWR,50,25 UWR,50,3) (4.15)
und

UWR,50,min = MiN (UWR 50,1, UWR,50,25 UWR,50,3) - (4.16)

Die Neutralpunktspannung ergibt sich im Fall der Raumzeigermodulation mit

U
uN:uo—O—% 417
(vgl. Abbildung 4.7) zu:
U 1
UNSVM = % ~3 (UWR,50,max + UWR 50,min) - (4.18)

Mit der Kenntnis der modulierten Spannung kann der Aussteuergrad as, x des Wechselrichters
berechnet werden, welcher fiir die Ansteuerung der Schaltelemente ausschlaggebend ist. Der
Aussteuergrad wird jeweils zu Beginn einer Schaltperiode berechnet und lautet fiir den Fall der
bipolaren Taktung zwischen positiver und negativer Eingangsspannung %:

uwRr ()
Upc

Upc

1
= 4.19
> +3 (4.19)

U
uwr x(tr) = asm% + (1 —asxp) (—

) = Asxk =
Unter Beriicksichtigung der Gleichungen (4.11) und (4.17) kann fiir Gleichung (4.19) weiterhin
geschrieben werden:

_ uwrs0x () T un ()

=—— 7 4.20
asyk Unc (4.20)
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Berechnung der Stromverlidufe durch die Drosseln

Der Stromverlauf der Filterinduktivitét L, ldsst sich durch die Umhiillenden ir min & und ir max k
einer jeden Schaltperiode beschreiben:

. . L.
ILxlmink = iLxlave (fk) — EAlLvl‘,k 4.21)
. . 1.
ILx1,max,k = lLxl,avg (tk) + EAlel,k (4.22)

Zur Berechnung der Umhiillenden miissen der Rippel Aij,; sowie der Kurzzeitmittelwert
iLx1,avg.k des Drosselstroms bekannt sein. Der Stromrippel ergibt sich zu:

asxxTs (Upc — 2ucyi (1))

Airyi = T . (4.23)
‘X
Mit dins(t)
1 1
ucen () = L= 2 - ttax (1) + 1o (11) (4.24)
folgt fiir Gleichung (4.23):
. asxiTs (Upc dia (1)
A1k = ——L : —u, — . 4.2
ek = =7 ( > 2 Uy (1) — uo (k) (4.25)
Der Kurzzeitmittelwert kann zu
iLxl,an,k = iCxl,a\vg (tk) + ia,x(tk) (4.26)

berechnet werden, wobei sich mit

. ducy (t d dig (1
icxlavg (k) = Cxi %(k) =Ca <ua,x(tk) +uo () +Lx2$> 4.27)
fiir Gleichung (4.26)
. dutg (1 dug(t, i (1) .
iLstavek = Cat “;t( e 25 V4 Loty TQ(") () (4.28)

ergibt. Der zeitliche Verlauf des rippelbehafteten Drosselstroms kann schlieBlich aus den Um-
hiillenden sowie dem Aussteuergrad rekonstruiert werden. Dabei wird dem Stromverlauf zu Be-
ginn der Schaltperiode 7; der Wert auf der unteren Umhiillenden und zum Umschaltzeitpunkt
t41 der Wert auf der oberen Umbhiillenden zugewiesen; die néchste Schaltperiode beginnt bei
fi2:

itk = IL,min (ft) (4.29)

Iyl k1 = ILmax (Te1) Mit fy =t +asep () Ts () (4.30)
Des Weiteren lisst sich der Kurzzeiteffektivwert des Drosselstroms durch die erste Filterin-

duktivitit mithilfe der durch die Gleichungen (4.49), (A.39), (A.41) und (A.43) beschriebenen
Kurzzeiteffektivwerte der Schalter- und Diodenstrome berechnen:

2

; — 2 2

ILxlmsk = 4 ZI (lij,rms,k +’ij,rms,k>- (431
j=



Verhaltensmodellierung der Konverter-Topologien 33

e o \ o
AR,
e Bl S
e ] 4
I - ‘\ \
4 ¥ U h
[ s K \
h
WS
/ X/
7 £l 7
= / %\
S 0f |
= A k] A {
T k 1 ‘ \ 4
. 0
.......... foct mink “"]\\‘ I 4l ‘
""" iLx1,max,k .', |
i b
Lx1,avg.k N il
. 0 il
"""" I x1,rms k i Il I
= It pk o m
L L e
0 2 m 3/2m 2m
wtinrad

Abbildung 4.9: Stromverldufe durch die Filterinduktivitit Ly; der B6-Topologie

Abbildung 4.9 zeigt exemplarisch die verschiedenen Stromgrofen der Filterinduktivitit Ly .

Fiir die Berechnung der Wicklungsverluste werden dariiber hinaus die Effektivwerte der ein-
zelnen Stromharmonischen benétigt. Zu diesem Zweck werden die rekonstruierten Stromver-
laufe zundchst unter Anwendung von linearer Interpolation abgetastet, um eine entsprechend
hohe Auflésung zu erhalten. Die Stromharmonischen konnen dann mit dem in MATLAB bereit
gestellten FFT-Algorithmus gewonnen werden. Bei der Betrachtung der Drosselstromverldufe
fiir den Umfang einer Netzperiode ergibt sich ein komplexwertiges Frequenzspektrum mit der
Auflosung der Netzfrequenz, wobei der Frequenzbereich durch die Anzahl der Abtastschritte
NrrTsmp bestimmt wird (vgl.[Gruber 2010]):

Ny N
,-:_(@_1),,..,_1,0,1,...,(@—1) (432)
=i frew (4.33)
i per(f) = WFF T (iLsmp) (4.34)
smp

Die reellwertigen Effektivwerte der einzelnen Stromharmonischen resultieren gemél der fol-
genden Berechnungsvorschrift:

1. L

L (f7) fir j=0
! (F)— 2 txt FrT\J ) 4.35
Let,rms (f7) { /2 |iLxl,FFT(f.‘/')‘ fir 1<j< m —1. ( )

Bei der netzseitigen Filterinduktivitit Ly, wird eine ideale Wirkung des LCL-Filters angenom-
men, sodass der Drosselstrom ip,»(7) dem Ausgangsstrom i, ,(¢) entspricht:

iLr2 (t) = l'a,x(l). (436)
Die Kurzzeitgrofien des Stromes durch die Drossel L, betragen:

iLaver = V21 cos (0 + @ — Owr) 4.37)
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iLamsk = V21 - |cos (@f + @ — wr)| - (4.38)

Unter der Voraussetzung, dass die Schaltfrequenz fs wesentlich groBer als die Netzfrequenz
JNetz ist, konnen der netzperiodenbezogene Mittel- und Effektivwert wie folgt ermittelt werden:

1 Nsmp
IX,avg T — Z iX,avg,k (4~39)
NsmP k=1

Y (ixomsr)™. (4.40)

Berechnung der Strome und Spannungen der Halbleiter

Die B6-Topologie umfasst zwei Schaltzellen, wobei sich eine Schaltzelle jeweils aus einem
Transistor und einer komplementidren Diode zusammensetzt. Im vorliegenden Fall besteht die
Schaltzelle S,; aus dem Transistor T,; sowie der Diode D, und die Schaltzelle S,, aus Ty,
sowie D,q.

i(t) & G

it max(tic + @sxkTs)

it min(tc + Ts) =4

it min(ti) —|

—
—

—

\

L
Ts
t t+Ts

Abbildung 4.10: Stromverlauf durch Elemente Ly, T,; bzw. D,, wihrend einer Schaltperiode bei posi-
tiver Aussteuerung nach [Gruber 2010]
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Der Strom durch ein Schaltelement, d.h. durch einen Transistor oder eine Diode, innerhalb einer
Schaltperiode gleicht einem Trapez, welches durch die Stromwerte im Ein- bzw. Ausschaltmo-
ment sowie durch die Dauer der jeweiligen Leitphasen charakterisiert ist. Abbildung 4.10 zeigt
die Stromverlédufe durch die Schaltzelle Sy; und die Drossel L,;. Im Folgenden werden die Ver-
hiltnisse exemplarisch anhand des Transistors Ty hergeleitet. Die Gleichungen fiir die tibrigen
Schaltelemente sind in Anhang A.5 aufgefiihrt.

Wie Abbildung 4.10 zu entnehmen ist, liegen die Stromwerte der Schaltelemente in den Schalt-
momenten entweder auf den Umhiillenden 7 1 minx Und ify1,max k der Drossel Ly; oder sie be-
tragen Null. Zur Vereinfachung der nachfolgenden Rechnungen werden die Umbhiillenden in
ihre Verldufe fiir den negativen (n) und positiven (p) Strombereich aufgeteilt:

iLx1,minn () = Min (iLx1,min, 0) und Lyl mingp(f) = Max (iLy1 min;0) (4.41)
iL}cl,max,n (t) = min (il_xl,ma)(a 0) und iLx],max,p([) = max (iLxI,max,O) . (4.42)
L,,,'fr’ der Scl. T1teol, £

Abbildung 4.11 zeigt die Leitphasen des Transistors Ty, und der Diode D,» beim Ubergang
vom negativen zum positiven Strombereich sowie positiver Aussteuerung. Unter Anwendung
des Strahlensatzes kann die Leitphase von Ty ermittelt werden:

iLxl,max,p (Zk + aSLkTS)
AaTxlk = ASxk ~

: . (4.43)
ILx1,max.p (fk + asXﬁkTs) — iLx1,min,n (%)

) .
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Abbildung 4.11: Leitphasen von T,; und D,, beim Ubergang vom negativen zum positiven Strom-
bereich und positiver Aussteuerung nach [Gruber 2010]
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Strome und Spannungen in den Schaltmomenten

Die Ein- und Ausschaltstrome ergeben sich zu:

. iLylminp (%) fir  are >0
ITxl eink = { 0 minp (1) sonst ' (4.44)
] e+ Tx fiir >0
Tl ausk = {;Lxl,max,p ( kT ASxk S) Sl;nsta'l'xl‘k 2 (4.45)

Bei den Schalthandlungen liegt, wie in Abschnitt 4.1 erldutert, jeweils die gesamte Zwischen-
kreisspannung an den Halbleitern an, sodass sich fiir Ty ergibt:

Upc fir iy eing >0

T cink = { o (446)
Upc fir iy, ..k>0

UTx1,aus,k = {0 sonst ke (447)

Mittel- und Effektivwerte der Schalterstrome
Mittels den in Anhang A.4 hergeleiteten Gleichungen lassen sich die Kurzzeitgrolen der Strome
des Transistors Ty ermitteln:

. 1, .
ITrlavek = 5 (iLxtmaxp (i + aTx1 4T5) + iLctminp (%)) - @Tx1 (4.48)

aret g [iLctmaxp (% + a1 1 T5) it mingp ()

. . 4.49
+3 (vt maxp (t + a1 £T5) — it mingp (%)) (449)

iTxl rms,k —

Auch hier ergeben sich die netzperiodenbezogenen Mittel- und Effektivwerte durch die Aus-
wertung der Gleichungen (4.39) und (4.40).

Berechnung der Strome durch die Zwischenkreiskondensatoren

Neben den Drosseln und Halbleitern haben die Zwischenkreiskondensatoren einen nicht zu
vernachldssigenden Einfluss auf die Performance des Konverters. Durch die Schalthandlungen
der Wechselrichterbriicke wird der Zwischenkreis mit Stromharmonischen belastet. Die genaue
Ermittlung dieser Stromharmonischen ist fiir die Auslegung der Zwischenkreiskondensatoren
relevant, da deren Lebensdauer und Verluste durch den Serienersatzwiderstand Rgsgr beeinflusst
werden, welcher seinerseits eine starke Frequenzabhéngigkeit aufweist.

Da die Verschiebung der drei Phasen mafigeblich fiir die Zwischenkreisbelastungen ist, miissen
im Gegensatz zu den vorherigen Betrachtungen nun alle drei Phasen beriicksichtigt werden.
Die Strombelastung der Zwischenkreiskondensatoren Czwk, 1 und Czwk > ergibt sich aus der
Differenz der Ein- und Ausgangsstréme Ipc und i, bzw. iN. Der Gleichstrom /pc am Eingang
des Konverters wird als konstant angenommen, sodass die Strombelastung der Kondensatoren
von dem Verlauf der Stréme i, bzw. iN im positiven bzw. negativen Pfad des Konverters abhéngt.
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Abbildung 4.12: Zur Berechnung der Zwischenkreisstrome izwk, und izwk 2 der B6-Topologie

Die Strome izwk, 1 bzw. izwk 2 durch die obere bzw. untere Zwischenkreishilfte ergeben sich
somit allgemein zu:

izwk.1 = Ipc —ip = Inc — (ip1 +ip2 +ip3) (4.50)
izwk,2 = Ipc —in = Ipc — (in,1 +in2 +in3), 4.51)

wobei ip ; bzw. in die Strome durch die oberen bzw. unteren Schalter der jeweiligen Phase x
kennzeichnen (vgl. Abbildung 4.12). Der Eingangsstrom kann mittels

P,
Upc

Ipc = (4.52)
berechnet werden und der Verlauf der Schalterstrome iy, und iy, wird fiir die jeweilige Schalt-
periode anhand der Schaltzeitpunkte sowie der Ein- und Ausschaltstrome ermittelt. Dabei wird
angenommen, dass fiir die einzelnen Phasen symmetrische (engl. center-aligned) PWM-Signale

erzeugt werden. Exemplarisch ist der Stromverlauf durch die obere Zwischenkreishilfte in Ab-
bildung 4.13 dargestellt.

+Ipc

izwk, 1(WE)
o

\
= Ioc ‘

0 2 m 3/2m 2m
wt [rad]

Abbildung 4.13: Verlauf des Zwischenkreisstroms izwk 1
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Um die Schalterstrome der einzelnen Phasen addieren zu konnen und eine hohe Auflosung
der Stromharmonischen zu erreichen, werden fiir die erstgenannten abgetastete Verldufe unter
Anwendung von linearer Interpolation erzeugt. Es ergeben sich die ebenfalls in abgetasteter
Form vorliegenden Zwischenkreisstrome izwk,g.smp>» Wobei ¢ = 1,2 die entsprechende Zwi-
schenkreishilfte kennzeichnet. Die Effektivwerte der Stromharmonischen konnen analog zu
der Vorgehensweise bei den Drosseln (siche Gleichungen (4.32) bis (4.35)) ermittelt werden:

% izwi g FFr(f) fuir j=0

: . . Nerrem 4.53)
V2 |igwi grrr(fj)]  fiir 1< j <= g,

Izwk qms(fj) = {
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5 Verlustleistungsmodellierung der
Bauelemente

5.1 Drosseln

Drosseln spielen in der Leistungselektronik eine wichtige Rolle, da sie die Funktion und den
Wirkungsgrad einer leistungselektronischen Schaltung maBgeblich beeinflussen. Im Gegensatz
zu den Halbleitern, die i.d.R. als diskrete Bauelemente vorliegen, ist bei den Drosseln ein in-
dividuelles Design fiir die jeweilige Applikation notwendig. Die Wahl des Kernmaterials, der
Kernbauform und der Wicklungsart sowie die Ausfithrung des Luftspalts stellen eine Vielzahl
von Parametern dar, welche direkten Einfluss auf die Qualitéit des Bauelementes und damit auch
auf die der Schaltung haben.

Im Folgenden wird eine Vorgehensweise zur Auslegung und Verlustleistungsberechnung von
Drosseln dargelegt. Dazu gibt der erste Abschnitt zunzichst einen Uberblick zu den in der Leis-
tungselektronik eingesetzten Kern- und Wicklungsmaterialien. Die weiteren Abschnitte erlédu-
tern die im Kernmaterial und den Wicklungen auftretenden Verlustmechanismen, deren Berech-
nungsmethoden, das zugrunde gelegte thermische Modell sowie schlieflich das implementierte
Auslegungs- und Verlustberechnungsverfahren.

5.1.1 Ubersicht zu den eingesetzten Materialien

5.1.1.1 Kernmaterialien und -bauformen

Nach den gingigen Modellvorstellungen existieren Magnete nicht als eigenstiindige Materie,
sondern nur in der Form von Kreisstromen, welche wiederum den Aufbau eines Magnetfeldes
bewirken. Die Kreisstrome bzw. magnetischen Momente werden hierbei durch die Rotation der
negativ geladenen Elektronen um sich selbst und den positiv geladenen Atomkern hervorge-
rufen. SchlieBlich iiberlagern sich die in der Atomhiille auftretenden Momente zu einem ma-
gnetischen Gesamtmoment, wobei die Uberlagerung je nach Stoff unterschiedlich erfolgt und
grundsitzlich zwischen vier Arten des Magnetismus, dem Dia-, Para-, Ferro- und Ferrimagne-
tismus, unterschieden werden kann [Michalowsky und Schneider 2006].

Wihrend dia- und paramagnetische Materialien bei Anlegen eines externen Magnetfeldes un-
magnetisch bzw. nur schwach magnetisch sind, liegt bei ferromagnetischen Materialien eine
Wechselwirkung von benachbarten Atomen in einer Weise vor, als dass die magnetischen Mo-
mente dieser Atome auch ohne Einwirkung eines dufleren Feldes in begrenzten Bereichen, so-
genannten ,,Weissschen Bezirken”, parallel ausgerichtet sind. Beim Anlegen eines externen Ma-
gnetfeldes vergrofiern sich die Weissschen Bezirke in gleicher Richtung zu dem externen Feld
und es resultiert eine Verstirkung des Feldes. Auch bei ferrimagnetischen Materialien iiberla-
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gern sich die magnetischen Momente derart, dass eine Magnetisierung in dhnlicher Weise wie
bei den ferromagnetischen Stoffen resultiert, die allerdings deutlich schwécher ist.

Thre Magnetisierbarkeit macht ferro- und ferrimagnetische Materialien fiir technische Anwen-
dungen interessant. Hierbei kann die Vielzahl der ferro- und ferrimagnetischen Materialien in
die weich- und hartmagnetischen Materialien eingeteilt werden. Weichmagnetische Materia-
lien zeichnen sich durch ihre geringe Koerzitivfeldstirke H. (< 1000 %) aus, sodass sie sich
entsprechend einfach und mit geringen Verlusten auf- und abmagnetisieren lassen. Hartmagne-
tische Materialien hingegen weisen eine hohe Koerzitivfeldstiarke auf und sind somit schwer
auf- und abmagnetisierbar. In der Leistungselektronik sind vorwiegend weichmagnetische Ma-
terialien aufgrund ihrer verlustarmen Energiewandlung von Bedeutung. Der iiberwiegende Teil
der weichmagnetischen Materialien ist seit tiber 50 Jahren bekannt, wie Abbildung 5.1 entnom-
men werden kann, und wird industriell gefertigt — eine Ausnahme bilden hierbei die amorphen
Materialien und nanokristallinen Materialien, welche auch als ,,metallische Glédser bezeichnet
werden und erst seit den 1970er Jahren technisch nutzbar sind.
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Abbildung 5.1: Entwicklung der weichmagnetischen Materialien nach [Van den Bossche und Valchev
2005]

Weichmagnetische Werkstoffe lassen sich wiederum in metallische, oxidische und polymer ge-
bundene metallische bzw. oxidische Kernmaterialien unterteilen. Im Folgenden werden die Be-
sonderheiten der in Abbildung 5.2 hervorgehobenen Kernmaterialien betrachtet — Elektroble-
che als auch Nickel-Eisen- (Ni-Fe) oder Cobalt-Eisen- (Co-Fe) Legierungen werden dagegen
aufgrund zu hoher Verluste bzw. zu hoher Kosten bei PV-Wechselrichtern im mittleren Leis-
tungsbereich nur in Ausnahmen eingesetzt, sodass diese in den nachstehenden Betrachtungen
aufler Acht bleiben.

weichmagnetische
Kernmaterialien

polymer gebundene
metallische/ oxidische
Kernmaterialien

oxidische

(Ferrite) (Pulververbundmaterialien)
- amorphe und sonstige
Elektroblech h‘;:::“‘;':::s nanokristalline Legierungen
Metalle (Ni-Fe, Co-Fe)

Abbildung 5.2: Klassifizierung weichmagnetischer Materialien
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Hochsiliziertes Eisenblech Siliziumhaltige Eisenlegierungen werden bereits seit iiber 100 Jah-
ren genutzt. Das Hinzufiigen von Silizium (Si) bringt den Vorteil mit sich, dass der spe-
zifische elektrische Widerstand ansteigt und so die Wirbelstromverluste in dem Material
abnehmen. Des Weiteren nimmt die Magnetostriktion ab, sodass die Ausdehnung des Ma-
terials und folglich die Gerduschemission geringer wird. Im Gegenzug nimmt allerdings
die Sittigungsflussdichte ab und das Material wird mit steigendem Siliziumanteil sprode.
Die letztgenannte Eigenschaft fiihrt dazu, dass die Obergrenze des Siliziumanteils bei ei-
nem konventionellen Herstellprozess etwa 3,25% betrigt. Mit besonderen Verfahren, wie
beispielsweise dem Aufbringen von Silizium auf bereits vorsiliziertes Eisenblech mithil-
fe der chemischen Gasphasenabscheidung, kann der Siliziumanteil auf 6,5% gesteigert
werden [JFE Steel 2003].

Amorphe und nanokristalline Metalle In den 1960er Jahren wurden die amorphen Metalle
entdeckt, welche sich dadurch auszeichnen, dass die fliissigen Legierungen beim raschen
Abkiihlen keine Kristallstruktur ausbilden. Der Durchbruch fiir amorphe Metalle gelang
allerdings erst durch die kontinuierliche Herstellung von diinnen Bindern, wodurch die
Nutzung im technischen Mafstab moglich wurde [Boll 1990]. Amorphe Metalle wer-
den aus Fe-Ni-Co-Legierungen hergestellt, denen glasbildende Elemente wie Bor (B)
und Silizium hinzugefiigt sind. Die am héufigsten verbreitete Herstellungsmethode ist
das sog. Schmelzspinnverfahren (engl. melt-spinning technology): Hierbei wird, wie in
[Vacuumschmelze 2010] gezeigt, die Schmelze mittels einer Keramikdiise auf eine was-
sergekiihlte, schnell drehende Walze gespritzt. Aufgrund der hohen Abkiihlrate von etwa
100 % welche einer Abkithlung von 1400°C auf 400°C in 1 ms entspricht und mit Gief3-
geschwindigkeiten von 100 kTm erreicht wird, tritt eine Rascherstarrung der Schmelze ein.
Es entsteht ein amorphes Band, dessen Banddicke allerdings durch die hohe Abkiihlrate
auf 20 — 50 um begrenzt ist. Um die magnetischen Eigenschaften einzustellen, werden
die amorphen Bénder wirmebehandelt.

Nanokristallinen Metalle stellen eine Weiterentwicklung der amorphen Bénder dar, wobei
der amorphen Legierung kleine Mengen an Kupfer (Cu) und Niob (Nb) hinzugefiigt wer-
den, um das Wachsen der Kristalle zu vermeiden. Auch hier findet wie bei den amorphen
Metallen eine Warmebehandlung statt.

Amorphe und nanokristalline Metalle zeichnen sich durch ihre weitreichende Tempera-
turunabhingigkeit aus, sodass sich die Sattigungsinduktion sowie die Permeabilitit auch
oberhalb von 100°C nur in geringem Maf3e dndern. Nachteilig bei amorphen und nano-
kristallinen Béndern ist ihre Sprodigkeit und Empfindlichkeit gegeniiber mechanischen
Spannungen, infolge derer die Binder in Schutztroge eingebracht werden.

Oxidische Kernmaterialien (Ferrite) sind keramische Werkstoffe, die aus Eisenoxid (Fe,03)
und Zusitzen aus Mangan (Mn), Nickel (Ni) oder Zink (Zn) hergestellt werden. Die in-
dustrielle Fertigung von Ferriten fand erstmalig in 1948 statt [Cullity und Graham 2009].
Charakteristisch fiir Ferrite ist ihr hoher spezifischer elektrischer Widerstand, sodass die
elektrische Leitfahigkeit gegeniiber Eisen um etwa 10 Groflenordnungen geringer ist und
entsprechend die im Material auftretenden Wirbelstromverluste vernachléssigbar sind.
Die Kernverluste sind so gering, dass ein Einsatz von Ferritmaterialien auch im hohen
Frequenzbereich moglich ist. Des Weiteren ist ihre geringe Dichte von 3 —5 ﬁ hervor-
zuheben. Aufgrund der Herstellung im Sinter-Verfahren ist zudem eine hohe Vielfalt der
Kerngeometrien gegeben. Zu den Nachteilen der Ferrite zéhlen ihre geringe Séttigungs-
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flussdichte von maximal 0,5 T, ihre starke Temperaturabhidngigkeit, die Empfindlichkeit
gegen mechanische Beanspruchung sowie die Bruchgefahr aufgrund ihrer Sprodigkeit.

Pulververbundmaterialien bestehen aus metallischen oder oxidischen Pulvern, welche isoliert
und mit Bindemitteln verpresst werden. Ein Vorteil der Pulverkerne ist, dass der elektri-
sche Widerstand in allen drei Dimensionen und nicht nur eindimensional wie bei Blechen
oder Béndern wirkt. Weiterhin verhalten sich die Isolierschichten der einzelnen Pulver-
teilchen wie Luftspalte, die iiber das ganze Volumen verteilt sind, sodass die Luftspaltver-
luste gegeniiber einem konzentrierten Luftspalt gering gehalten werden. Zusitzlich bewir-
ken die verteilten Luftspalte eine grofie Scherung, die eine lineare Magnetisierungskurve
als auch eine konstante Permeabilitdt bedingt. Den genannten Eigenschaften steht aller-
dings der Nachteil entgegen, dass die effektive Permeabilitit durch die Scherung stark
herunter gesetzt wird und typischerweise im Bereich von 5 bis 100 liegt.
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Abbildung 5.3: Verlustleistungsdiagramm verschiedener Kernmaterialien bei einer Magnetisierungsfre-
quenz von 25 kHz, einer Kerntemperatur von 100°C und sinusformiger Aussteuerung
nach Herstellerangaben (vgl. Tabelle A.1)

Fiir den Vergleich von Kernmaterialien hat sich die Vorgehensweise etabliert, die spezifischen
Kernverluste des jeweiligen Materials in Abhingigkeit der Sattigungsflussdichte bei festgesetz-
ter Frequenz aufzutragen. Hierbei werden die Achsen doppelt logarithmisch dargestellt. Abbil-
dung 5.3 zeigt exemplarisch die Verluste unterschiedlicher Kernmaterialien basierend auf den
Daten in Anhang A.6 bei einer Magnetisierungsfrequenz von 25 kHz, einer Kerntemperatur von
100°C und sinusformiger Aussteuerung.

Neben der Vielzahl an weichmagnetischen Kernmaterialien gibt es eine Fiille an verschiedenen
Kernbauformen, in denen die Materialien prinzipiell ausgefiihrt werden konnen. Ferrite weisen
hierbei aufgrund ihres Herstellverfahrens die grofite Bandbreite an Kerngeometrien auf, wih-
rend die Formgebung bei den Elektroblechen und metallischen Glidsern eingeschrinkt ist. Zu
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den verbreitetsten Kernbauformen gehoren Ring-, E-, C- und I- bzw. Blockkerne (vgl. [McLy-
man 2004]). Weitere Kernbauformen sind ETD- , PQ-, RM- oder P-Kerne, die als Ferrite oder
wie letztere als Pulverkerne erhiltlich sind.

5.1.1.2 Wicklungsmaterialien und -arten

Bei induktiven Bauelementen fiir PV-Wechselrichter im mittleren Leistungsbereich werden
standardmiBig Wicklungen aus Kupfer eingesetzt, da Kupfer nach Silber die besten Eigen-
schaften hinsichtlich der elektrischen und thermischen Leitfahigkeit bietet. Der Rohstoffpreis
von Kupfer pro Kilogramm ist, wie Abbildung 5.4 (a) zeigt, in den letzten 10 Jahren aufgrund
der hohen Nachfrage etwa um den Faktor 7 gestiegen. Auch trotz des seit Mirz 2012 anhalten-
den Abwirtstrends ist weiterhin mit hohen Preisen zu rechnen [Kupferpreis-Info 2012]. Da die
Kostenreduzierung bei PV-Wechselrichtern wie eingangs erwihnt eine primére Anforderung fiir
Neuentwicklungen darstellt, ist die Evaluierung von alternativen Leiterwerkstoffen — wie bei-
spielsweise Aluminium — lohnenswert. Dessen Rohstoffpreis lag im Jahr 2011 bei ca. 2 €/kg
und war damit etwa 3,5-Mal giinstiger als Kupfer.
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Abbildung 5.4: Preisentwicklung von Kupfer und Aluminium in Abhéngigkeit (a) der Masse und (b)
des Volumens basierend auf den Daten von [U.S. Geological Survey 2012a] und [U.S.
Geological Survey 2012b]

Dem zuvor genannten Preisvorteil steht allerdings der hohere spezifische elektrische Widerstand
von Aluminium gegeniiber. Vergleicht man einen Leiter mit der gleichen Lénge aus Aluminium
und Kupfer, so wird fiir den Aluminiumleiter rund 60% mehr Querschnittsfliche benétigt, um
denselben ohmschen Widerstand zu erzielen (Materialwerte vgl. Tabelle 5.1):

PAlL - 2,88 1078

Rcy =Ra1 und oy =1z <= Aa = — Acy =

pe g 108 Acu~1,62-Ace. (5.1
u ?

Dennoch hat die Erhohung des erforderlichen Leiterquerschnitts aufgrund der sich im Jahr 2011
um etwa eine Grofienordnung unterscheidenden Materialpreise einen vernachlissigbaren Ein-
fluss [Sullivan 2007]. Das Verhiltnis der Absolutpreise Pc, und P, in €-Cent fiir einen Leiter
der gleichen Linge und mit dem gleichen ohmschen Widerstand bezogen auf das Jahr 2011
ergibt sich mit

Poy =Veu-kcy und  Pap = Var-kal, (5.2)
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wobei k¢, und ka; in €-Cent/cm3 die volumenspezifischen Kosten von Kupfer und Aluminium
bezeichnen, und der Beziehung

Var _ par (5.3)
vCu Pcu
zu
Pa_Va kai _Pa ka0 g 13a (5.4)

PCu B VCu kCu B Pcu kCu

Folglich bringt die Verwendung von Aluminium als Leitermaterial eine theoretische Einsparung

von ca. 87% gegeniiber Kupfer. Neben dem Kostenaspekt hat der Einsatz von Aluminium den
Vorteil, dass die Masse deutlich reduziert werden kann. Mittels der Materialdichten

mcy mcy

- — bzw. -
Pm,Cu Veu Ica-Aca ZW.  Pm,Al

ma _ mal
Val  la-Aal

(5.5)

und Gleichung (5.1) lésst sich die resultierende Masse des Aluminiumleiters in Abhéngigkeit
des Kupferleiters berechnen:

2700%8
ma = 1,6-PmAL 162, ey 0,49 mc. (5.6)
pm,Cu 8960ﬁ

Somit ist ersichtlich, dass die Masse eines Leiters bei der Verwendung von Aluminium um
knapp 50% gegeniiber Kupfer reduziert werden kann.

Parameter Kupfer Aluminium
spez. elektrischer Widerstand pw,20 bei 20°C in Qm 1,78-1078 2,88-1078
Dichte pp,w in £5 8960 2700
thermische Leitfihigkeit Aw in I:V—K 398 210
Temperaturkoeffizient 1. Ordnung o in % 0,0039 0,0037
Temperaturkoeffizient 2. Ordnung By in é 6,0-1077 13,0-1077
relative Permeabilitit (i w ~ 1 ~1

Tabelle 5.1: Ubersicht zu den physikalischen Eigenschaften von Kupfer und Aluminium

Um eine addquate Auswahl hinsichtlich des Wicklungsmaterials treffen zu konnen, miissen aber
nicht nur die Materialkosten, sondern auch andere Faktoren, wie die Verluste, das Gewicht, das
Bauvolumen und die resultierenden Gesamtkosten der Drossel sowie die Verfiigbarkeit und Ver-
arbeitbarkeit des Materials beriicksichtigt werden. Hierbei lassen sich beziiglich der Verluste,
dem Gewicht, dem Bauvolumen und den Gesamtkosten der Drossel keine allgemeingiiltigen
Aussagen treffen, da die Randbedingungen von Anwendung zu Anwendung variieren und je
nach Stromkurvenform und Wicklungsaufbau die in den Wicklungen entstehenden Verluste
sehr unterschiedlich sein konnen. Hinsichtlich der Verarbeitbarkeit des Materials ist von beson-
derem Interesse, inwiefern sich das Material mit anderen elektrischen Leitern verbinden lésst.
Sowohl Kupfer als auch Aluminium oxidieren, wenn sie Luft ausgesetzt sind — allerdings ist
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bei Aluminium dieser Effekt aufgrund der chemischen Struktur stirker ausgeprigt. Diese Oxi-
dationsschicht stellt zugleich eine Isolationsschicht dar, welche vor dem Zusammenfiigen mit
anderen Leitern entfernt werden muss. Des Weiteren hat Aluminium im Gegensatz zu Kupfer
ein natiirliches FlieBverhalten, was zur Folge hat, dass besondere Verbindungstechniken ange-
wendet werden miissen. Bringt man zudem Aluminium mit anderen Materialien wie Kupfer
in Verbindung, birgt dies die Gefahr der elektrochemischen Korrosion, d.h. die Auflosung des
unedleren Metalls.

- Wickelbreite -

=
=

-—— Wickelhéhe ———»
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Abbildung 5.5: Schematische Darstellung der Wicklungsarten: (a) Runddraht, (b) Flachdraht, (c) Band,
(d) HF-Litze, (e) Hochkant-Flachdraht- und (f) Hochkant-Runddraht-Wicklung

Neben dem Wicklungsmaterial spielt die verwendete Wicklungsart eine grole Rolle: Je nach
Anwendung kommen Runddraht-, Hochkant-, Flachdraht-, Band- oder Litzenwicklungen zum
Einsatz. Bei der Wahl ist nicht nur die Auswirkung der Wicklungsart auf die Verlustleistung,
sondern auch deren Einfluss auf die Bauraumausnutzung, die Fertigbarkeit sowie die Kosten zu
beachten.

Runddraht Leiter mit rundem Querschnitt sind ein standardmifig eingesetztes Material fiir
Drosseln in Frequenzbereichen, fiir die Skin- und Proximity-Effekte (siehe Abschnitt
5.1.2.2) eine untergeordnete Rolle spielen, sodass diese preisgiinstig und in vielen Ab-
messungen erhéltlich ist. Die in der Praxis realisierbare Bauraumausnutzung betrigt etwa
60%. Es ist zu beachten, dass mit zunehmender Lagenanzahl die Qualitit des Wicklungs-
aufbaus abnimmt.

Flachdraht Aufgrund des flachen Querschnitts kann mit Flachdraht ein hoher Fiillfaktor reali-
siert werden. Im Hinblick auf die Kosten sind Flachdrihte derzeit noch teurer als Rund-
drihte, wobei mit dem zunehmenden Einsatz auch eine Preisreduzierung zu erwarten ist.

Band-Wicklungen zeichnen sich durch einen sehr hohen Fiillfaktor aus, der im Bereich von
80% liegen kann. Die gegenseitige Isolierung der Béinder wird durch Isolationsfolien vor-
genommen. Hierbei ist ein gewisser Uberstand der Isolationsfolien notwendig, um Uber-
schlage zwischen den einzelnen Lagen zu vermeiden. Bei der Verwendung in der Nihe
von Luftspalten sollte zudem ein gewisser Abstand zur Verminderung der Streufeldeffek-
te eingehalten werden.

Hochfrequenzlitze besteht aus einer Vielzahl diinner, durch eine Lackschicht isolierte Einzel-
leiter, die derart verdrillt sind, dass jeder einzelne Leiter von der AuBenseite zum In-
neren der Litze und zuriick verlduft. Auf diese Weise wird der aufgrund des Skin- und
Proximity-Effekts zur Oberfliche verdringte Strom wieder nach innen gefiihrt und so
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der gesamte zur Verfiigung stehende Leiterquerschnitt genutzt. Durch den beschriebenen
Aufbau der Litze konnen die Frequenzabhingigkeit des Leiterwiderstandes und somit die
Verluste gering gehalten werden, sodass Litzen insbesondere bei hohen Frequenzen zum
Einsatz kommen. Da jede Einzelader isoliert und oftmals zusitzlich die gesamte Litze
umsponnen ist, liegt der realisierbare Fiillfaktor typischerweise bei 30% bis 40%. Dariiber
hinaus ist Litze aufgrund des aufwendigen Herstellprozesses bei gleichem Kupfergewicht
um ein Vielfaches teurer als eine reguldre Runddrahtwicklung.

Hochkant-Wicklungen (engl. edge-wound coils) konnen mit Flachdraht oder aus parallel ge-
schalteten Runddrihten aufgebaut werden. Diese Aufbautechnik erméglicht einen einla-
gigen Wicklungsaufbau und zugleich eine optimale Ausnutzung des verfiigbaren Wickel-
fensters.

5.1.2 Verlustmechanismen und ihre Berechnung
5.1.2.1 Kernverluste

Magnetische Materialien bestehen, wie in Abschnitt 5.1.1.1 erlédutert, aus einer Vielzahl Weiss-
scher Bezirke, die durch Blochwiénde voneinander getrennt sind und sich durch unterschiedliche
Magnetisierungsrichtungen auszeichnen. Wird das Material mit einem externen Magnetfeld bei
steigender Feldstirke beaufschlagt, so verschieben sich zunichst die Blochwinde in der Weise,
dass sich diejenigen Weissschen Bezirke, deren Magnetisierung ungefihr in Richtung des ex-
ternen Feldes liegt, vergroBern und dadurch die iibrigen Weissschen Bezirke verdridngen. Hier-
bei werden die Blochwandverschiebungen durch Storstellen behindert, sodass die Bewegung
der Blochwinde nicht gleichmifig, sondern vielmehr sprungartig! erfolgt. Bei weiterer Zu-
nahme der Feldstirke des externen Magnetfeldes werden die Blochwandverschiebungen durch
die Drehung der Magnetisierungsvektoren abgelost und es erfolgt eine endgiiltige Ausrichtung
in Richtung des externen Feldes. Nach der gingigen Meinung der Wissenschaft ist ebendiese
Magnetisierungsidnderung die Ursache fiir die in einem magnetischen Werkstoff entstehenden
Verluste, da die Anderung der Magnetisierung mit der Induktion von Wirbelstrémen verbunden
ist, welche ihrerseits Verluste in dem Material hervorrufen [Brockmeyer 1997].

In der Literatur finden sich zur Berechnung der in Kernmaterialien auftretenden Verluste zahl-
reiche Verfahren, wobei grundlegend zwischen zwei Modellarten, ndmlich den mathematischen
Hysteresemodellen und den empirischen Kernverlustmodellen, unterschieden werden kann. Ab-
bildung 5.6 gibt einen Uberblick zu den wichtigsten Modellen.

Fiir die analytische Verlustleistungsmodellierung steht die Verwendung eines hinreichend ge-
nauen und leicht parametrierbaren Modells im Vordergrund. Letztgenannter Punkt fiithrt zum
Ausschluss der mathematischen Hysteresemodelle, deren Varianten beispielsweise in [Della
Torre 1999] und [Kleineberg 1994] dargestellt sind, da diese einer sehr aufwendiger Parame-
trierung bediirfen. Demgegeniiber stehen die empirischen Kernverlustmodelle, welche die Kern-
verlustmessungen mathematisch beschreiben. Die am héufigsten zitierten Modelle sind hierbei
die Verlustberechnung nach Jordan (vgl. [Jordan 1924]) sowie die Steinmetz-Gleichung (vgl.
[Steinmetz 1892]) bzw. die darauf autbauenden Ansitze. Weitere empirische Beschreibungsar-
ten stellen beispielsweise das in [Oliver 2002] erlduterte Modell nach C. Oliver oder die auf R.

'Die abrupten Bewegungen der Weissschen Bezirke werden gemiif ihrem Entdecker Heinrich Barkhausen als
Barkhausen-Spriinge bezeichnet.
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Modelle zur Berechnung
der Kernverluste
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Abbildung 5.6: Klassifizierung der wichtigsten Modelle zur Bestimmung der Kernverlustleistung

Ridley und A. Nace zuriickgehende Ridley-Nace-Gleichung (vgl. [Ridley und Nace 2002]) dar.
Ein detaillierter Vergleich verschiedener Modelle ist in [Krings und Soulard 2010] dargestellt.

Die Verlustberechnung nach Jordan ist die in vielen Lehrbiichern klassischerweise zitierte Vor-
gehensweise zur Berechnung der Kernverluste. Entsprechend diesem Ansatz setzen sich die
Kernverluste Px aus drei Anteilen, ndmlich den Hystereseverlusten Py, den Wirbelstromverlus-
ten Pys und den Nachwirkungsverlusten Pyw, zusammen:

PK,Jordan = Pu+Pws + Paw. (5.7)

Die Hysterseverluste entsprechen dabei den zur Hysteresefldche proportionalen, quasi-statischen
Verlusten, wihrend die Wirbelstromverluste den Einfluss der Betriebsfrequenz beriicksichtigen.
Die Nachwirkungsverluste sind ein zur Verringerung der teilweise erheblichen Abweichungen
zwischen berechneten und gemessenen Verlusten eingefiihrter Anteil. Die allgemeine Berech-
nung dieses Verlustanteils ist allerdings aufgrund der unbekannten Doménenstruktur nicht mog-
lich, sodass die physikalische als auch praktische Begriindung der klassischen Verlusttrennung
in Frage gestellt werden kann [Brockmeyer 1997] und aufgrund dessen die Verlustberechnung
nach Jordan im Rahmen dieser Arbeit als ein geeignetes Modell fiir die Kernverlustberechnung
ausgeschlossen wird.

Eine weitere, hiufig zitierte Methode zur Berechnung der Kernverluste stellt die sog. Steinmetz-
Gleichung dar, welche auf die Publikation von C. P. Steinmetz im Jahr 1892 zuriickgeht. Im
Gegensatz zu der heutzutage verbreiteten Fassung, welche

a B
prse=Fk- (%) : (—AB/ZB‘“> (5.8)

lautet, wies die urspriingliche Form der Steinmetz-Gleichung keine Abhéngigkeit von der Fre-
quenz auf. Hierbei entspricht px in Gleichung (5.8) den volumen- oder massespezifischen
Kernverlusten und &, o sowie 3 den sog. Steinmetz-Parametern, mithilfe derer die Steinmetz-
Gleichung an die Messdaten angepasst wird und demzufolge diese fiir einen begrenzten Frequenz-
und Flussdichtebereich giiltig sind. Die Exponenten & und f3 sind i.d.R. nicht-ganzzahlig, wo-
bei typischerweise 1 < o <3 und 2 < B <3 mit B > o ist. fief und By stellen beliebige
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Bezugswerte fiir die Frequenz bzw. Flussdichte dar, um jeweils eine dimensionslose Basis der
Potenzfunktion zu erhalten. Um zudem die Abhidngigkeit der Verluste von der Temperatur ¥
beriicksichtigen zu konnen, wird die Steinmetz-Gleichung wie folgt erweitert:

L)a(%

B
f : B > . (6‘190 —61911.9‘ +C192‘L9‘2) . (59)
re

=Cy

PKSE(D) =k- <

Die Parameter cy, cy; und cy, werden dabei aus einer Ausgleichsrechnung gewonnen und
sind so normiert, dass Cy = 1 entspricht.

Der Nachteil der Steinmetz-Gleichung besteht darin, dass diese nur fiir rein sinusférmige Fluss-
dichteverldufe giiltig ist. Die eingeschrinkte Giiltigkeit fiihrte in den letzten Jahren zu verschie-
denen Weiterentwicklungen der Steinmetz-Gleichung. Den Anfangspunkt der Weiterentwick-
lungen markiert die sog. Modified Steinmetz Equation (MSE) nach [Brockmeyer 1997], auf
deren Basis unabhingig voneinander die beiden verbesserten Varianten der Generalized Stein-
metz Equation (GSE) nach [Li et al. 2001] und der in [Van den Bossche et al. 2004] dargestellten
Natural Steinmetz Equation (NSE) entstanden. Die GSE bildete ferner die Grundlage fiir wei-
tere Verbesserungen, die als improved Generalized Steinmetz Equation (iGSE) [Venkatachalam
et al. 2002] und improved-improved Generalized Steinmetz Equation (i2GSE) [Miihlethaler et
al. 2011] veroffentlicht wurden.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird die improved Generalized Steinmetz Equation zur Be-
rechnung der Kernverluste verwendet, da diese die Nachteile der MSE sowie GSE iiberwindet
und — genau wie die Steinmetz-Gleichung — einfach und ohne zusitzliche Messungen para-
metriert werden kann. Das letztgenannte Kriterium fiihrte nach kritischer Uberpriifung zu der
Entscheidung, den implementierten Algorithmus nicht um die in der jiingst publizierten i’GSE
angegebenen Erweiterungen abzuéndern.

B(1)
A
Bm+1
\ AB
/
/

Bm

Bm+2

>t
tm tm+1 tm+2

Abbildung 5.7: Typischer Flussdichteverlauf bei leistungselektronischen Anwendungen
GemaiB der iGSE berechnen sich die volumen- bzw. massespezifischen Kernverluste zu

B-a T p—a
(%) = “;SE/ ( ) dt (510
0

j j
T T

. T
PK,GSE = o / leSE
0

i i
1 1
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mit AB: Spitze-Spitze-Wert der magnetischen Flussdichte. Hierbei ist der Koeffizient kigsg zu

k
a—1 p2n onB—
@rn)* " [ |cos (6)|* 28246

kiGse = (5.11)

definiert, welcher sich durch die numerische Integration des Integrals foz lcos(0)|* 2P~ 240
fiir 0,5 < o < 3 wie folgt vereinfacht:

k

2B+1 a1 (0,2761 T ,;j;?g;)

(5.12)

kiGsE =

In der Leistungselektronik treten typischerweise abschnittsweise lineare Magnetisierungszy-
klen, wie in Abbildung 5.7 dargestellt, auf. Fiir diese Art von Flussdichteverldufen konnen die
Kernverluste mittels der iGSE geméf

i Im+1 o AB B—a

iGSE

i = — dt 5.13

PK.iGSE T ; / ( 1T> (5.13)
i

&)
(%)

berechnet werden (vgl. [Venkatachalam et al. 2002]), wobei B,, die Flussdichte zum Zeitpunkt
tm und By, die Flussdichte zum Zeitpunkt 7, kennzeichnen. Mit ‘;—f = H und AB =
B,,+1 — By, vereinfacht sich Gleichung (5.13) zu

B

‘ Byi1—Bm
o (tm+l 7tm)~ (514)

kiGse
PK.GSE = lT )

Im1—tm
I's

Zudem kann die Temperaturabhéngigkeit bei der iGSE in analoger Weise zur Steinmetz-Gleichung
(vgl. Gleichung (5.9)) beriicksichtigt werden. Fiir die vereinfachte iGSE nach Gleichung (5.14)
ergibt sich damit:

k Bm+]*Bm ﬁ
: T
PKiGSE (D) = %Zﬁ (b1 —tm) - (c90 — €10 +c920?) . (5.15)
m m+41"tm
o

S

5.1.2.2 Wicklungsverluste

Neben den Kernverlusten stellt die Bestimmung der in den Wicklungen entstehenden Verlust-
leistungen ein zentrales Thema bei dem Design von magnetischen Bauelementen dar, deren Re-
duzierung hinsichtlich des sich abzeichnenden Entwicklungstrends zu hoheren Schaltfrequen-
zen ebenso bedeutsam wie jene der Kernverluste ist.

Verluste in den Wicklungen werden einerseits durch den ohmschen Widerstands des Leiters
und andererseits durch die bei Wechselstrom auftretenden Wirbelstrome verursacht. Entspre-
chend werden die Verluste in DC- und AC-Wicklungsverluste Pypc bzw. Py ac aufgeteilt,
deren Summe die Gesamtverluste in den Wicklungen ergibt:

Py = Pwpc + Pw.ac- (5.16)
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Bei den AC-Wicklungsverlusten wird zudem zwischen den Verlusten unterschieden, die ent-
stehen, wenn ein Leiter von einem hochfrequenten Wechselstrom durchflossen wird, und die
auftreten, sofern ein Leiter externen Magnetfeldern — beispielsweise infolge von benachbar-
ten Leitern oder Luftspalten — ausgesetzt ist. Erstere werden auch als Skin-Effekt-Verluste und
letztere als Proximity-Effekt-Verluste bezeichnet.

Im Folgenden sollen die Entstehung der ohmschen Wicklungsverluste und der Wirbelstromver-
luste sowie deren im Werkzeug implementiertes Berechnungsverfahren erldutert werden.

Ohmsche Wicklungsverluste

Bei der Berechnung der Kupferverluste, die durch den grundfrequenten Stromanteil hervorge-
rufen werden, spielt die Stromverdriangung infolge von Wirbelstromverlusten eine untergeord-
nete Rolle. Die Verlustleistung kann mithilfe des Gleichstromwiderstandes Rpc der Wicklung
berechnet werden:

Ip-pw _ N-lw-pw

Ap  Ap
mit /p: Gesamtdrahtlidnge, lw: Windungslinge, pw: spezifischer elektrischer Widerstand des
Wicklungsmaterials, Ap: Leiterquerschnitt und N: Windungsanzahl. Allerdings kann aufgrund
des Wicklungsaufbaus und der benétigten Isolationsschicht nicht das gesamte, zur Verfiigung
stehende Wickelfenster Aw ausgenutzt werden, sodass sich ein entsprechender Ausnutzungs-
grad — auch Kupfertiillfaktor k¢, genannt — ergibt:

Rpc = 5.17

genutzte Fliche ~ N-Ap

€™ Verfiigbare Flache  Aw

<1 (5.18)

Setzt man Gleichung (5.18) in Gleichung (5.17) ein, so ergibt sich folgender Ausdruck fiir den
Gleichstromwiderstand der Wicklung:
N2 Iy - pw
Rpc=———". 5.19
e = AW (5.19)
Mit dem Wicklungsvolumen Wiy = Aw - lw resultiert der zu Gleichung (5.19) dquivalente Aus-
druck

N2 -Viy - pw
Rpc = — PV (5.20)
keu- Ay
sodass sich die ohmschen Wicklungsverluste entsprechend
N%-Vay - pw
Pypc =~ PW p (521)

2 L,.DC
ke - A3

mit /i pc: DC-Anteil des Drosselstroms berechnen lassen. Dariiber hinaus kann der Tempe-
ratureinfluss auf den ohmschen Widerstand des betreffenden Leiterwerkstoffs mittels der sog.
Matthiesschen Regel beriicksichtigt werden:

pw (9) = Pw.ao + Pw.o ~ P [1 0o (1 — 20°C) + oo (O — 20°C)2] (5.22)

mit opg: Temperaturkoeffizient 1. Ordnung und Bao: Temperaturkoeffizient 2. Ordnung bei je-
weils 20°C (vgl. Tabelle 5.1). Die ohmschen Wicklungsverluste unter Beriicksichtigung des
Temperatureinflusses berechnen sich mit den Gleichungen (5.21) und (5.22) folglich zu:

N2 -Viy - pw
kcu -A%V

Pype = [1 + a0 (8 — 20°C) + g (B — 20°C)2] Bpe (523
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Wirbelstromverluste

Werden die Wicklungen einer Drossel von einem Wechselstrom durchflossen, so tritt eine Strom-
verdringung in den einzelnen Leitern aufgrund des Skin- und Proximity-Effekts auf. Infolge der
Stromverdringung steigt der Widerstand der Wicklungen an, welcher wiederum zu erhohten
Verlusten fiihrt. Der Einfluss des Skin- und Proximity-Effekts ist sowohl von der Betriebsfre-
quenz als auch der geometrischen Leiteranordnung abhingig. Die Mechanismen dieser Strom-
verdriangungseffekte sind in den folgenden beiden Abschnitten kurz erlautert.

Skin-Effekt Ein sich zeitlich verénderlicher Leiterstrom erzeugt ein Magnetfeld, welches nach
dem Induktionsgesetz wiederum einen elektrischen Strom in dem Leiter induziert. Dieser
Induktionsstrom ist so gerichtet, dass er der Ursache — d.h. dem Leiterstrom — entgegen
gerichtet ist und diesen somit zum Leiterrand hin verdridngt. Die Stromdichte am Leiter-
rand steigt infolgedessen an, sodass nicht mehr der gesamte Leiterquerschnitt im gleichen
MaBe zum Stromfluss beitrigt und letztendlich der ohmsche Widerstand des Leiters an-
steigt. Der Abstand von der Leiteroberflache zu dem Punkt im Leiter, bei dem die Strom-
dichte auf % abgefallen ist, wird als Eindringtiefe 6 bezeichnet und kann entsprechend

5= 2w® _ | w®) o5 D (5.24)
- pw T fl few 2

mit uw: Permeabilitdt des Leiterwerkstoffs, (o: Permeabilitit des Vakuums und p,w:
relative Permeabilitit des Leiterwerkstoffs berechnet werden. Die Eindringtiefe definiert
somit die dquivalente Leiterschichtdicke, die elektrisch wirksam ist. Gleichung (5.24) ist
giiltig, wenn die Eindringtiefe kleiner als der Leiterradius % ist — andernfalls wird von
einer konstanten Stromdichte ausgegangen (5 = %) Im Umkehrschluss gilt somit, dass
der Skin-Effekt vernachldssigt werden kann, sofern die Eindringtiefe gleich oder grofier
als der Leiterradius ist (5 > %).Wie Gleichung (5.24) zu entnehmen ist, nimmt die Ein-
dringtiefe mit zunehmender Frequenz ab, was zum Anstieg des Wicklungswiderstandes
fihrt. Des Weiteren ist die Eindringtiefe von dem verwendeten Leitermaterial, dessen
spezifischen elektrischen Widerstand und Temperatur abhédngig.

Proximity-Effekt Beim Proximity-Effekt kommen die gleichen Effekte wie beim Skin-Effekt
zum Tragen, mit dem Unterschied, dass der betreffende Leiter von einem externen, zeit-
lich verdnderlichen Magnetfeld durchsetzt wird. Befinden sich zwei Leiter nebeneinander
und fiihren beide einen hochfrequenten Strom, so induziert der erste Leiter in dem zwei-
ten einen Strom und umgekehrt. Dadurch entsteht in beiden Leitern eine inhomogene
Stromdichteverteilung, welche zu zusitzlichen Wicklungsverlusten fiihrt. Mit steigender
Frequenz und Leiteranzahl nimmt der Effekt zu. Eine weitere Quelle fiir die Beeinflus-
sung der Stromfiihrung in Leitern sind die von Luftspalten ausgehenden Streufelder.

Um die Wicklungsverluste unter Beriicksichtigung der o.g. Stromverdringungseftekte berech-
nen zu konnen, wird die Kenntnis iiber die Verteilung der magnetischen Feldstdrke im Bereich
der Wicklung benétigt. Zur Berechnung der Feldverteilung gibt es prinzipiell zwei Moglichkei-
ten. Zum einen bietet sich die Anwendung von numerischen Berechnungsmethoden wie u.a. der
sogenannten Finite-Elemente-Methode (FEM) an, die bereits seit einigen Jahren in zahlreichen
Ingenieursdisziplinen bei der Losung von Feldproblemen Einsatz finden. Allerdings sind diese
Methoden fiir das angestrebte Optimierungsverfahren, bei dem die Wicklungsverluste fiir eine
Vielzahl von Kern- und Wicklungskonfigurationen in moglichst kurzer Zeit berechnet werden
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sollen, aufgrund des hohen Rechenaufwands ungeeignet. Die zweite Moglichkeit besteht dar-
in, die geschlossene Losung der das Feldproblem beschreibenden Differentialgleichungen zu
ermitteln. Obwohl zur Erzielung einer geschlossenen Losung der Differentialgleichungen eini-
ge vereinfachende Annahmen hinsichtlich des Feldaufbaus getroffen werden miissen, ergeben
sich mit der analytischen Methode in den meisten Fillen hinreichend genaue Ergebnisse bei
gleichzeitig sehr geringen Rechenzeiten.

Zur analytischen Berechnung der durch den Skin- und Proximity-Effekt hervorgerufenen Wir-
belstromverluste sind in der Literatur zahlreiche Verdffentlichungen zu finden. Dabei hat der
von Dowell [Dowell 1966] in den 1960er Jahren geschaffene, eindimensionale Ansatz zur Ver-
lustberechnung in Transformatorwicklungen eine grofle Verbreitung erlangt, auf dessen Grund-
lage Weiterentwicklungen wie beispielsweise jene von Snelling [Snelling 1969] oder Schiil-
ting [Schiilting 1993] entstanden. In [Urling 1989] ist ein allgemeiner Uberblick zu den auf
Dowells Theorie basierenden Arbeiten gegeben. Neben den eindimensionalen Berechnungs-
verfahren sind auch einige zweidimensionale Ansitze publiziert — als Erster legte Dietrich in
[Dietrich 1961] bereits einige Jahre vor Dowells Veroffentlichung ein solches Verfahren vor.
Ein weiterer analytischer zweidimensionaler Ansatz ist u.a. in der Arbeit von Komma [Komma
2005] zu finden, der auf den in [Drechsler 2000] dargelegten Zusammenhéngen beruht. Al-
lerdings ist die geschlossene Losung der zweidimensionalen Differentialgleichungen auch hier
nur fiir spezielle Geometrien und unter hohem Parametrieraufwand moglich. Bei den im Fol-
genden durchgefiihrten Berechnungen der Wicklungsverluste wird aufgrund der Zielstellung,
ein einfach parametrierbares und gleichzeitig hinreichend genaues Verfahren einzusetzen, auf
die eindimensionale Berechnungsmethode zuriickgegriffen.
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|
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Abbildung 5.8: Schnittbild des Wicklungsaufbaus zur Berechnung der Wicklungsverluste

Abbildung 5.8 zeigt den fiir das eindimensionale Berechnungsverfahren zugrunde gelegten
Wicklungsaufbau. Hierbei wird davon ausgegangen, dass das Kernmaterial hochpermeabel ist
(g — o) und die Windungen aus idealisierten, diinnen Leiterfolien bestehen, welche das ge-
samte Wicklungsfenster ausfiillen und in z-Richtung unendlich lang sind. Unter diesen Bedin-
gungen weist der magnetische Fluss nur eine Komponente in y-Richtung auf und die in den
Wicklungen hervorgerufenen Verluste ergeben sich, wie in Anhang A.7 dargelegt, bei einem
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sinusformigen Strom mit dem Effektivwert I oc rms Zu:
Pwac = I acms * RWa = If Ac.ms - Rwpe - Fron (5.25)
mit dem Widerstandsfaktor der Wicklung

Rw., 4 Sinh (2A) +sin(24)  N?2 -1 4 Sinh (A) —sin(A)

FRy= = 5.26
R Rwne cosh (2A) — cos (2A) T3 cosh (A) +cos (A) (5.26)
Hierbei gibt
dp
A=— 5.27
5 (5.27)
das Verhiltnis zwischen der Foliendicke df und der Eindringtiefe an. Die Faktoren
sinh (2A) 4 sin (2A)
Fs(A) =A——W—————= 5.28
S(4) cosh (2A) —cos (2A) (5.28)
und b (A (A
Fo(d) =220 (4) —sin (4) (5.29)

cosh (A) +cos (A)
werden in Konsistenz zu [Schiilting 1993] als Skin-Effekt- bzw. Proximity-Effekt-Faktor defi-
niert, womit fiir Gleichung (5.26)

N2—1

FR,n: FS(A)+ 3

Fp(A) (5.30)

geschrieben werden kann. Wie in [Venkatraman 1984] dargestellt, konnen die in den Wick-
lungen hervorgerufenen Verluste bei nicht-sinusformigen Stromverldufe mithilfe von Fourier-
Reihen bestimmt werden. Fiir die Fourier-Reihe eines beliebigen Stromverlaufs folgt:

iL(t) = IL,DC + Z IAL‘,, Ccos (n(l)l + (p,,) (5.31)

n=1

mit f_,: Amplitude und ¢,: Phase der n-ten Stromharmonischen. Der Effektivwert des Strom-
verlaufs if (¢) resultiert unter Beriicksichtigung von Gleichung (5.31) zu:

2
1 T 1
Iuims = | 7 /0 dt =\ [Epcts LI, 532
n=1

Wird anstelle der Amplitude der n-ten Stromharmonischen i1, deren Effektivwert Iy s, = %
verwendet, so folgt fiir Gleichung (5.32):

Ims = [ pe+ Y B s (5.33)
n=1

Die Wicklungsverluste resultieren damit schlief3lich zu:

IL,DC + Z i]_,n [ (na)t + (Pn)

n=1

Py = Pwpc + Pvac = Rwoc I pe +Rwoc Y, K amon Fran- (5.34)

n=1
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Hierbei ist zu beachten, dass das Verhiltnis zwischen der Foliendicke und der Eindringtiefe —
und damit auch der Widerstandsfaktor der Wicklung Fr , — nun ebenfalls von der Frequenz f;,
der einzelnen Stromharmonischen abhéngen:

dr T fu [ few
A= =dp | ——————— 5.35
5, pw (D) (5.35)
N2—1
FR,n = FS(An)"FiFP(An) . (536)

In der praktischen Anwendung kommen anstatt der idealen Folienleiter die zuvor in Abschnitt
5.1.1.2 erlduterten Wicklungsarten zum Einsatz, welche aufgrund des benétigten Wickelkorpers
sowie der Isolierung das gegebene Wickelfenster nicht vollstindig ausfiillen bzw. aus mehreren
Leitern in einer Lage bestehen. Um auch fiir diese Wicklungsarten die Verluste nach den o.g.
Gleichungen berechnen zu konnen, werden jene in Folienleiter transformiert, welche wiederum
die gesamte Wicklungsfensterbreite ausfiillen. Da auf diese Weise allerdings der Querschnitt
des transformierten Folienleiters und damit dessen Leitwert grofier als der des urspriinglichen
Leiters ist, fithrt Dowell den sog. Lagenfiillfaktor (engl. porosity factor) zum Angleichen der
Leitwerte ein:

7NL~bL

= (5.37)

bw

mit Np: Anzahl der Leiter pro Lage, b : Breite der Einzelleiter und by: Breite des Wicklungs-
fensters. Mit der Einfithrung des Lagenfiillfaktors miissen der spezifische elektrische Wider-
stand des transformierten Leiters, die Eindringtiefe sowie das Verhiltnis A, neu definiert wer-
den:

pwe =22, (5.38)
L
Buue = | PWer (O] pw(®) (5.39)
T fn Mo Hrw NL T fn Ho He,w
dFtr dFtr dFtr
Ap=5—=—"F—"7——=7¢ . 5.40
! 6n,lr pw (%) Sn \/nT ( )
LT fn Ho Hew

Dariiber hinaus muss die in Gleichung (5.36) verwendete Windungsanzahl N durch die resul-

tierende Lagenanzahl np, mit
N

M
ersetzt werden, um auch Wicklungsaufbauten, die aus mehreren Leitern pro Lage bestehen,
mittels der transformierten Folienleiter adiquat berechnen zu konnen. Schlussendlich ergibt
sich fiir Gleichung (5.36) die neue Definition:

n (5.41)

2
ny —1
FR,n,tr = FS (An,lr) + LTFP(An,Ir) . (542)

Fiir Bandwicklungen mit der Leiterbreite bg, wie in Abbildung 5.9 dargestellt, gelten folgende
Uberfiihrungsvorschriften fiir den transformierten Folienleiter:

nL=-— und dF,lr = dB (543)
bw
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Abbildung 5.9: Uberfiihrung eines Bandleiters in einen transformierten Folienleiter

5.1.3 Thermisches Modell

Neben der Nachbildung der elektrischen Mechanismen von magnetischen Bauelementen ist de-
ren thermische Modellierung ein bedeutsamer Schritt in der Gesamtmodellbildung, da die Tem-
peratur einen direkten Einfluss auf die einzelnen Materialien, aus denen sich das Bauelement
zusammensetzt, hat. Zu den wichtigsten Veridnderungen infolge einer Temperaturerhohung ge-
horen:

e Zunahme des Wicklungswiderstands;
* Zu- oder Abnahme der Kernverluste (je nach Kernmaterial);
* Abnahme der Sittigungsflussdichte des Kernmaterials.

In der Literatur sind verschiedene thermische Modelle zu finden — eine gute Ubersicht dazu
gibt die Veroffentlichung von [Escribano et al. 2002]. Ein hiufig angewandtes Verfahren bietet
der Ansatz des thermischen Widerstandsnetzwerkes, mit dem sich unter Ausnutzung von Ana-
logien zwischen elektrischen und thermischen GroBen die Temperaturen berechnen lassen. Die
Komplexitit und damit die Genauigkeit hiingen von der Anzahl der Isothermen ab.

Rinou

S T
L
P% P%

Abbildung 5.10: Thermisches Ersatzschaltbild einer Drossel

Sy

Fiir das analytische Auslegungsverfahren besteht die Zielstellung darin, ein einfach parame-
trierbares und zugleich hinreichend genaues thermisches Modell fiir magnetische Bauelemente
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anzuwenden. Zu diesem Zweck wird fiir die folgenden Betrachtungen ein Widerstandsnetzwerk
mit nur einer Isothermen, wie in Abbildung 5.10 dargestellt, angesetzt. Bei diesem thermischen
Modell wird in vereinfachter Weise davon ausgegangen, dass die Temperatur in der Drossel
der Oberflachentemperatur Yo entspricht und die Verlustleistung, die sich aus den Kern- und
Wicklungsverlusten Px bzw. Py zusammensetzt, iiber den temperaturabhidngigen thermischen
Widerstand Ry, ou an die Umgebung mit der Temperatur ¥y abgegeben wird. In Anlehnung an
das Ohmsche Gesetz besteht zwischen den genannten Grofien besteht der folgende Zusammen-
hang:
AY Uo — Yy

Pyges =P+ Py = =— . (5.44)
Rnou  Rmnou

Der thermische Widerstand Ry, oy wird dabei durch die an der Wirmeiibertragung beteiligten
Mechanismen, d.h. Wirmeleitung (Konduktion), Wérmestromung (Konvektion) und Wéirme-
strahlung, bestimmt. Unter der Voraussetzung, dass das magnetische Bauelement unvergossen
ist und die Wirmeleitung aufgrund der geringen Wiarmeleitfahigkeit von Luft vernachldssigt
werden kann, setzt sich der thermische Widerstand aus den Anteilen der Wéirmestromung und
-strahlung wie folgt zusammen:

1 1
Rnou Rina Runge

=hqAo+ heAo = (ho +he) Ao (5.45)

mit Ry, o: konvektiver thermischer Widerstand, Ry, ¢: radiativer thermischer Widerstand, hq:
konvektiver Wirmetibergangskoeffizient, h¢: radiativer Wirmeiibergangskoeffizient und Ag:
Drosseloberflache.

Der in Gleichung (5.45) eingehende Mechanismus der Wirmestromung ist ein komplexer Pro-
zess, der von einer Vielzahl von Faktoren, wie der Oberflachenform, der Stromungsart oder dem
Druck des Mediums, abhingt, welche wiederum ihrerseits von der Temperatur abhéngig sind.
Fiir die Berechnung des konvektiven Wirmeiibergangskoeffizienten hy, fiir natiirliche Konvek-
tion wird der in [Van den Bossche und Valchev 2005] angegebene Ansatz gewihlt:

(89)%
It

he =C- (5.46)

mit C =C, = 1,58 bzw. C = C. = 1,35 als Koeffizient fiir ein nicht umschlossenes bzw. um-
schlossenes Bauelement, den Exponenten oy = 0,225 und ap, = 0,285 sowie der von der Luft
umstromten Weglidnge /1, des Bauelements. Bei erzwungener Konvektion gilt fiir den konvek-
tiven Wirmeiibergangskoeffizient geméif [Van den Bossche und Valchev 2005]

ha = (3,33 +4,8-v0%) .1 5258, (5.47)

wobei v die Luftstromgeschwindigkeit angibt.

Des Weiteren lédsst sich der die Warmestrahlung bestimmende radiative Wirmeiibergangsko-
effizient he zu

€0 [(190+273,15K)4f (Vu +273, 15K)4]
(%0 +273,15K) — (dy +273,15K)

berechnen, wobei € € [0;1] den Emissionsgrad und ¢ die Stefan-Boltzmann-Konstante dar-
stellen. Wie Tabelle 5.2 zu entnehmen ist, liegen die Emissionsgrade der fiir die magnetischen

he =

(5.48)



Verlustleistungsmodellierung der Bauelemente 57

Material Emissionsgrad ¢
Elektroblech, oxidiert 0,8
Ferrit 0,95
Kupferlackdraht 0.8
Isolationsfolie 0,9

Tabelle 5.2: Emissionsgrad verschiedener Materialien nach [Van den Bossche und Valchev 2005]

abfiihrbare
Gesamtleistung
(77 W)

abfiihrbare
Gesamtleistung
(128 W)

forcierte Konvektion
beiv=2m/s
(89 W)

natirliche
Konvektion
(37 W)

Abbildung 5.11: Vergleich der Verlustleistungsabfuhr durch Wirmestromung und -strahlung fiir eine
quaderférmige Drossel mit der Kantenlidnge a = 0, 1 m bei g = 120°C und ¥y =40°C

Bauelemente typischerweise eingesetzten Materialien im Bereich von € = 0,8 bis 0,9 — fiir die
folgenden Berechnungen wird € = 0, 8 gewihlt.

Um den Anteil der verschiedenen Wirmetransportmechanismen an der Verlustleistungsabfuhr
des magnetischen Bauelementes zu bewerten, werde eine quaderformige Drossel mit einer
Kantenldnge a =0,1 m und einer von Luft umstromten Weglidnge /. = 0,2m betrachtet.
Die Umgebungs- und Oberflichentemperaturen betragen entsprechend dem typischen Anwen-
dungsfall 9y = 40°C und ¥p = Yo max = 120°C. Die Anteile der Wirmestrahlung und na-
tiirlichen bzw. forcierten Konvektion bei einer Luftstromgeschwindigkeit von v = 2% sind in
Abbildung 5.11 gezeigt. Hieraus ist zu entnehmen, dass die Wéirmestrahlung einen nicht zu
vernachlidssigenden Beitrag zur Abfuhr der Verlustleistung darstellt.

5.1.4 Auslegungs- und Verlustberechnungsverfahren

Das Auslegen von Drosseln stellt mitunter ein komplexes Verfahren dar, da der elektrische,
magnetische und thermische Kreis dieser Bauelemente stark miteinander gekoppelt sind wie
Abbildung 5.12 verdeutlicht.

Waurden entsprechend der zugrunde liegenden Topologie die Belastungen der Drossel bestimmt,
so stellt sich im Anschluss die Frage, mit welchem Kern (Material und Bauform), welcher
Wicklung (Art, Material und Aufbau) und welchem Luftspalt eine geeignete Drossel realisiert
werden kann, ohne dass die mafigeblichen Anforderungen (vgl. [Van den Bossche und Valchev
2005])

* Erzielung der vorgegebenen Nenninduktivitit L,

* Einhaltung der maximal zuldssigen Flussdichte B, und Temperatur ©o max sowie
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elektrischer Kreis

Windungs- Wicklungs-
anzahl, verluste
-strom

Fluss- Wicklungs-
verke‘nung temperatur

. . [«——Kernverluste- . .
magnetischer Kreis Kerntemperatur thermischer Kreis

Abbildung 5.12: Verkopplung des elektrischen, magnetischen und thermischen Kreises bei Drosseln

 Erzielung eines verlust- und kostenminimalen Designs
verletzt werden.

In der Literatur sind eine Vielzahl von Auslegungsverfahren, z.B. in [McLyman 2004], [Van
den Bossche und Valchev 2005], [Mohan et al. 2007], [Rylko 2011], [Skarrie 2001], zu finden,
wobei der iiberwiegende Anteil auf einem iterativen Ansatz beruht.

Im Folgenden wird ein zweigliedriges Auslegungsverfahren dargelegt, welches Gebrauch von
den hergeleiteten Gleichungen fiir die Berechnung der Kern- und Wicklungsverluste sowie dem
thermischen Modell macht. Der erste Schritt des Auslegungsverfahrens umfasst die Bestim-
mung von geeigneten Drosseldesigns, wihrend im zweiten Schritt die dazugehorigen Verluste
ermittelt werden.

Das Verfahren des Drosseldesigns, dessen Flussdiagramm in Abbildung 5.13 gezeigt ist, soll
nachstehend exemplarisch anhand der in Abbildung 5.14 dargestellten Block-Kernbauform mit
Bandwicklung erldutert werden. Wie alle Auslegungsverfahren benotigt auch das im Rahmen
dieser Arbeit angewendete Verfahren diverse Eingangsparameter. Dazu gehoren die anhand der
Konfigurationen gegebenen Nenninduktivititen L und Schaltfrequenzen fs sowie die in den
Kernmaterial- und Kernbauform-Datenbanken hinterlegten Informationen. In der Kernmaterial-
Datenbank (vgl. Anhang A.6) sind sédmtliche relevanten Daten der verschiedenen Kernmate-
rialien abgespeichert, wie beispielsweise die maximal zulédssige Flussdichte By, die relative
Permeabilitit u,, die Steinmetz-Parameter und Temperaturkoeffizienten sowie der giiltige Fre-
quenzbereich der Parameter. Die zuldssige Flussdichte B, wird dabei auf die mit dem Sicher-
heitsfaktor kg multiplizierte Sittigungsflussdichte By, festgelegt, sodass der Betrieb im linea-
ren Bereich der B-H-Kennlinie gewihrleistet ist. Die unterschiedlichen Bauformen sind in der
Kernbauform-Datenbank durch ihre Abmessungen, Querschnitte und Volumina definiert, wo-
bei jeder Bauform auch explizit die Wicklungsart mit deren Parametern, wie beispielsweise
der Windungs- und Isolationsdurchmesser dw bzw. dis,, und das entsprechende Kernmaterial
zugeordnet ist. Die Zuordnung des Kernmaterials ist dadurch begriindet, dass nicht alle Kern-
materialien in allen Bauformen und Wicklungsarten zu realisieren sind. Beispielsweise sind
amorphe oder nanokristalline Bandmaterialien nur als CC-Kern erhiltlich oder die Umsetzung
von Bandwicklungen auf Ringkernen ist nicht moglich.

Im ersten Schritt werden die Daten der Kernbauformen mit dem dazugehorigen Kernmaterial
sukzessive eingelesen. Darauf aufbauend wird die realisierbare Windungsanzahl N berechnet.
Fiir die vorliegende Block-Kernbauform mit Bandwicklung ergibt sich die Windungszahl ge-
mif 2.b 4
€ — - DspKk —adww
Ne—F7"——— (5.49)
dw + diso
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Abbildung 5.13: Flussdiagramm des Drosseldesigns (1. Schritt des Auslegungsverfahrens)

mit e: Abmessung der Kernbauform, bspy: Breite des Spulenkorpers und dww: Abstand der
Wicklungspakete berechnet.

Im nichsten Schritt werden die zu erzielenden Nenninduktivitidten L sukzessive eingelesen und
fiir jeden dieser Werte die erforderliche Gesamtlinge )/, aller N, Luftspalte mit der Einzel-
ldnge I, berechnet. Hierbei ist die Induktivitét iiber die Windungsanzahl und den magnetischen
Gesamtwiderstand des magnetischen Kreises Ry ges gemih

NZ
L=— (5.50)
Rm,ges

bestimmt, wobei sich der magnetische Gesamtwiderstand aus dem magnetischen Widerstand
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Abbildung 5.14: Block-Kernbauform mit Bandwicklung

des Kernmaterials Ry, k und des Luftspalts Ry, ; zZusammensetzt:
Ik Yl
uo . ‘ur . AK uo A g
mit /x: magnetische Weglénge des Kerns, Ax: Kernquerschnittsfliche und A,: Querschnittsfla-
che des Luftspalts. Der magnetische Widerstand des Kernmaterials ist i.d.R. wesentlich kleiner
als jener des Luftspalts (R x < Ri,g), sodass sich Gleichung (5.51) zu
Yl
Uo-Ag

Ringes = Rmx + Rmg = (5.51)

Rmges = Ring = (5.52)

vereinfacht. Um die Aufweitung des Feldes um den Luftspalt zu beriicksichtigen, wird in [Mohan
et al. 2007] — wie in Abbildung 5.15 schematisch dargestellt — die VergroBBerung der effektiven

Querschnittsflache des Luftspalts gemaf

Ag= (c+1) (f+1g) (5.53)

vorgeschlagen, wobei ¢ und f die Abmessungen der Kernquerschnittsfliche darstellen. Die mit-
hilfe dieser Niherung ermittelten magnetischen Leitwerte zeigen nach [Wallmeier 2000] fiir
Luftspalte, die wesentlich kleiner als die Schenkelbreite des Kerns sind, eine gute Uberein-
stimmung mit denen aus FEM-Berechnungen hervorgegangenen magnetischen Leitwerten. Mit
den Gleichungen (5.50), (5.52) und (5.53) ergibt sich die erforderliche Gesamtluftspaltlinge zu

c-f
Zlg:Ng.zg:W. (5.54)
TG
Das Abbruchkriterium
lg < lgmax (5.55)

stellt dabei sicher, dass nur Designs mit sinnvollen Einzelluftspaltwerten zugelassen werden —
andernfalls kann das Streufeld und dessen Auswirkungen auf die sich in der Nihe befindlichen
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(a) (b)

Abbildung 5.15: (a) Streuflussverlauf und (b) Aufweitung der effektiven Querschnittsfliche infolge ei-
nes Luftspalts nach [Mohan et al. 2007]
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Abbildung 5.16: AC-Wicklungsverluste in Abhingigkeit des Abstands der Wicklung vom Luftspalt
(a) fiir verschiedene Luftspaltgeometrien bei fs = 30kHz und I max = 18,6 A und
(b) zugrunde gelegtes FEM-Modell (hier: 3 x 1,0 mm Luftspalt) [Rylko 2011]

Windungen nicht mehr vernachlissigt werden und der eindimensionale Berechnungsansatz der
Wicklungsverluste verliert seine Giiltigkeit.

Eine sinnvolle Vorgabe fiir /; max kann mithilfe der im Rahmen der Arbeit von [Rylko 2011]
durchgefiihrten FEM-Berechnungen zur Ermittlung der AC-Wicklungsverluste in Abhingigkeit
des Abstands der Wicklung vom Luftspalt abgeleitet werden. Abbildung 5.16 (a) zeigt hierzu
die AC-Wicklungsverluste als Funktion des Wicklungsabstands vom Luftspalt fiir verschiedene
Luftspaltanordnungen der in Abbildung 5.16 (b) dargestellten Drosselgeometrie. Der Simulati-
on ist zu entnehmen, dass das Streufeld des Luftspalts einen erheblichen Einfluss auf die sich in
direkter Néhe befindlichen Wicklungen hat. Erst bei einem Abstand von jeweils der doppelten
Luftspaltldange ist der Einfluss des Luftspalts vernachldssigbar. Im Umkehrschluss bedeutet dies
jedoch auch, dass die Hohe der Bandwicklung um die doppelte Luftspaltlinge reduziert wer-
den muss und damit die Ausnutzung des vorhandenen Wicklungsfensters abnimmt, wenn der
Einfluss des Luftspalts gering gehalten werden soll. Einen guten Kompromiss zwischen einem
moglichst grolen — da keine Zusatzkosten verursachenden — Luftspalt und einer geringen Min-
derung der Bandwicklungshohe stellt beispielsweise eine maximale Einzelluftspaltldnge /g max
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von 2 mm dar.

Fir diejenigen Kernbauformen und Nenninduktivititen, bei denen die maximal vorgegebene
Einzelluftspaltlinge nicht iiberschritten wird, werden im darauffolgenden Schritt die maximal
zuldssigen Spitzen- und Effektivwerte des Drosselstroms IAL,mlx und /1 rmsmax bestimmt. Der
maximale Effektivwert berechnet sich dabei tiber den Effektivwert der maximal zuldssigen
Stromdichte Ji rms max sowie den mittels Gleichung (5.18) gegebenen Leiterquerschnitt Ap zu

kCu Aw
N .

IL,rms,max = \:’L,rms,max : (556)
Fiir den Effektivwert der maximal zuldssigen Stromdichte wird nach [Kazimierczuk 2009] ein
Wert von 5 A/mm?, der sich in der praktischen Erfahrung bei durch natiirliche Konvektion ge-
kiihlten Drosseln bewihrt hat, angesetzt. Steht das Kiihlungsverfahren — und damit auch der
thermische Widerstand sowie die maximale Oberflichentemperatur der Drossel und die Umge-
bungstemperatur — bereits im Vorfeld fest, kann alternativ zur Bestimmung von J rmsmax die
maximale spezifische Verlustleistung

ﬁo,max - ﬂU

» (5.57)
Rinou - Vw

PW,max —
die in der Wicklung entstehen darf, herangezogen werden. Hierbei wird dabei davon ausgegan-
gen, dass die im Kern entstehenden Verluste vernachléssigt werden konnen und entsprechend
nur die in der Wicklung auftretenden Verluste beriicksichtigt werden. Mittels der maximalen
spezifischen Verlustleistung ergibt sich Ji rmsmax in diesem Fall zu

PW,max
J) =,/ 5.58
bmsmix PCu,20- kCu ( )

Der maximal zulissige Spitzenstromwert der Drossel /i_max kann gemif der Beziehung

N'AK'BZUIJ s 59)

i L,max — \‘ I

berechnet werden. Dariiber hinaus besteht die Moglichkeit, die geeigneten Drosseldesigns be-
reits im Voraus fiir die spitere Applikation herauszufiltern. Zu diesem Zweck wird der in der
Applikation auftretende Spitzenwert der Flussdichte B App Mittels

By = 202~ (5.60)

errechnet und mit der zuldssigen Flussdichte B,y des betreffenden Kernmaterials verglichen.
Der in Gleichung (5.60) einflieBende Spitzenstromwert Iy App €rgibt sich anhand der vorliegen-
den Applikation — beispielsweise ldsst sich dieser fiir eine Hochsetzsteller-Drossel zu

R Al 1 Ue U,
VO A P A U 61
Lapp =ILpc+ = LbC + 2L fs ( Ua> (5.61)

bestimmen, wobei die Ein- und Ausgangsspannung U, bzw. U, gemill dem ungiinstigsten Ar-
beitspunkt zu wihlen ist.

Im vorletzten Schritt wird der frequenzabhingige Wicklungswiderstand mittels den in Ab-
schnitt 5.1.2.2 dargelegten Gleichungen ermittelt. Abbildung 5.17 zeigt den typischen Verlauf
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Abbildung 5.17: Typischer Verlauf des Wicklungswiderstandes und der Stromharmonischen einer
Hochsetzsteller-Drossel in Abhéngigkeit der Frequenz: Ansicht fiir (a) 0 — 1600kHz
und (b) 0 —300kHz (fs = 32kHz, U, =400 V, U, = 800 V, P. = 6600 W)

des Wicklungswiderstandes sowie der Stromharmonischen einer Hochsetzsteller-Drossel in Ab-
hingigkeit der Frequenz. Es ist zu erkennen, dass die Stromwerte bereits nach wenigen Harmo-
nischen stark abgeklungen sind und somit auch der Einfluss der Stromharmonischen hoherer
Ordnung auf die Wicklungsverluste nur noch gering ist.

Fiir die folgenden Berechnungen wird der Wicklungswiderstand daher bis zur 9fachen Schalt-
frequenz berechnet und durch ein Polynom 5. Grades mit

Rw(f) =Rwo- f*+Rwi-f'+Rwa- f2+Rws- > +Rwa- f* +Rws - f° (5.62)

fiir den diesen Frequenzbereich approximiert. Die Polynomkoeffizienten Rwq bis Rys konnen
dabei mithilfe der Normalengleichung

o o 0 0 ot 0

R Rw (0

A ool

B 5 - Rwa | | Rw(3fs)
Ax=be| | . re | = reir |- 66

: : : : Rwa Rw(7fs)

98 905 92 953 oft g3 ) MR w3 )

welche nach dem gesuchten Vektor x aufgelost
x=(ATA)'A"b

lautet, ermittelt werden. Schliellich werden im letzten Schritt dem Drosseldesign noch weitere
Informationen, wie die Masse, das Volumen und die Kosten der Drossel sowie deren Oberfli-
che und die von Luft umstromte Wegléinge, iibergeben. Die letzten beiden Angaben werden
im Zuge der Verlustberechnung fiir die Berechnung des thermischen Widerstandes bzw. der
resultierenden Oberflichentemperatur benotigt.
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Die erlduterten Berechnungen werden fiir alle verfiigbaren Kernbauformen mit den zugehorigen
Kernmaterialien und alle spezifizierten Nenninduktivititen mit den entsprechenden Schaltfre-
quenzen durchgefiihrt. Nach Beendigung des Durchlaufs liegt ein detailliertes Drosseldesign
vor, welches neben den konstruktiven Eigenschaften wie dem Kernmaterial, der Kernbauform,
dem Wicklungsaufbau, der Luftspaltlinge, dem Gewicht sowie Bauvolumen auch dessen elek-
trischen Eigenschaften und Kosten umfasst.

Belastungs-
daten
‘ Lade ion Kfg(/) mit ri AP }A
4>‘ Lade Drosseldesign Ldsn(k) ‘

‘ Ermittle max. Belastungen ?me und I ms max fir Kfg(/) ‘

L(Ldsn(K)) == L(Kfg() & f.(Ldsn(K)) > Tmax
& I ms(LASN(K)) 2 I s max

‘ Berechne thermischen Widerstand Rinou

[

4>‘ Berechne Kern- und Wicklungsverluste Py(80) und Puy(S0)

* B+

‘ Berechne aktuelle Oberflachentemperatur 8o ‘ i+

Verluste der
gliltigen
Drosseldesigns

Abbildung 5.18: Flussdiagramm der Drosselverlustberechnung (2. Schritt des Auslegungsverfahrens)

An das durchgefiihrte Drosseldesign schliet sich im zweiten Schritt des Auslegungsverfah-
rens die Berechnung der Kern- und Wicklungsverluste sowie die Ermittlung der Oberflichen-
temperatur der jeweiligen Drossel an (vgl. Abbildung 5.18). Dazu werden zu Beginn die Kon-
figurationen mit den dazugehorigen Arbeitspunkten sowie die Drosseldesigns sukzessive ein-
gelesen. Danach werden die maximalen Belastungen /1 pk max und /L rms.max iiber alle Arbeits-
punkte einer jeweiligen Konfiguration aus den hinterlegten Belastungsdaten ermittelt. Die Dros-
seldesigns werden anschliefend dahingehend iiberpriift, ob sie einerseits die gemaf der Kon-
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figuration erforderliche Nenninduktivitit sowie die Maximalbelastungen gewihrleisten. In die-
sem Fall wird fiir das betreffende Drosseldesign der thermische Widerstand, welcher aus der
vom Anwender definierten maximalen Oberflichentemperatur, der Umgebungstemperatur so-
wie der Kiihlungsart (vgl. Abschnitt 5.1.3) resultiert, berechnet. Darauf aufbauend erfolgt fiir
jeden Arbeitspunkt der Konfiguration die Berechnung der Wicklungs- und Kernverluste sowie
der Oberflichentemperatur in Ny Iterationsschritten, um auf diese Weise die Verluste und die
Oberflachentemperatur im stationdren thermischen Zustand zu erhalten. Die Wicklungs- bzw.
Kernverluste werden gemif3

Py = PRypc+Pwac =Rwoc Kpc+ Y, Rwaca I pms (5.64)

n=1

bzw. gemif} der modifizierten iGSE nach Gleichung (5.15) ermittelt. Die Wicklungswiderstéin-
de in Gleichung (5.64) ergeben sich hierbei mithilfe der Normalengleichung nach Gleichung
(5.63). Zur Berechnung der Oberflichentemperatur wird das in Abschnitt 5.1.3 hergeleitete
thermische Modell herangezogen:

Yo = Rou - [Pk (o) + Awv(D0)] + du. (5.65)

Sollte die spezifizierte, maximale Drosseltemperatur ¥ max iiberschritten werden, so wird dies
in der Verlustdaten-Datei vermerkt und kann im Optimierungsdurchlauf beriicksichtigt werden.

Im Vergleich zu der urspriinglich in [Rigbers 2010] dargelegten Methode zur Drosselauslegung
weist das an dieser Stelle gezeigte Verfahren den Vorteil auf, dass die Dauer fiir die Berechnung
der Drosselverluste deutlich verkiirzt werden kann. Die Verkiirzung der Rechenzeit ist darauf
zuriickzufiihren, dass nunmehr lediglich in der Praxis relevante Drosseldesigns, d.h. Drosseln
mit moglichst vollstindig ausgenutztem Wickelfenster, beriicksichtigt werden. Im Gegensatz
hierzu wurde bei der urspriinglichen Auslegungsmethode zunichst die minimale und maximale
Windungsanzahl Ny, und Npax in Abhidngigkeit der Sittigungsflussdichte bzw. des thermi-
schen Grenzwertes und des maximalen Luftspalts bestimmt, auf Grundlage derer die Verluste
fiir alle Npin < N < Npax berechnet wurden. Des Weiteren werden bei dem vereinfachten Aus-
legungsverfahren wahlweise fiir die jeweilige Applikation geeignete Drosseldesigns im Vorfeld
herausgefiltert, was zu einer zusétzlichen Verkiirzung der Rechenzeit fiihrt.

5.2 Leistungshalbleiter

Leistungshalbleiter sind die zentralen Bauelemente der Leistungselektronik, da durch ihren Ein-
satz das verlustarme Umformen von elektrischer Energie erst ermdglicht wird. Zudem sind sie
ein nicht zu vernachlidssigender Kostenfaktor und ihre Leit- und Schaltcharakteristiken haben
einen ausschlaggebenden Einfluss auf die Gesamtverluste des Konverters.

Im Folgenden wird eine kurze Ubersicht zu den im betrachteten Leistungsbereich bis 30 kW
eingesetzten Halbleitermaterialien und -bauelementen gegeben, bevor anschliefend die Ver-
lustmechanismen, das thermische Modell sowie die im Werkzeug implementierten Auswahl-
und Verlustberechnungsroutinen dargestellt werden.
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5.2.1 Ubersicht: Halbleiter fiir den mittleren Leistungsbereich
5.2.1.1 Halbleitermaterialien

Der tiberwiegende Anteil der heutzutage eingesetzten Halbleiter besteht aus dem Grundmateri-
al Silizium (Si). Durch die fortschreitende Verbesserung der Halbleiterstrukturen und des Her-
stellungsprozesses nihert sich diese Technologie allerdings dem physikalischen Limit [Semi-
kron 2010], sodass die Forschung an alternativen Materialien in den letzten Jahren intensiviert
wurde. Hierbei stehen die sog. wide bandgap materials, d.h. Materialien mit grofler Bandliicke
wie Siliziumkarbid (SiC) und Galliumnitrid (GaN), im Vordergrund der Entwicklungsanstren-
gungen.

Siliziumkarbid

Mit den ersten auf dem Markt verfiigbaren Schottky-Dioden aus Siliziumkarbid in 2001 hat die
Entwicklung von Halbleitern mit groer Bandliicke einen rasanten Verlauf genommen. Mittler-
weile sind auch aktive Schalter auf SiC-Basis von verschiedenen Herstellern im Spannungsbe-
reich von 600 V bis 1700 V und bis zu 50 A verfiigbar oder stehen vor ihrer Einfithrung. Im
Vergleich zu Silizium hat Siliziumkarbid folgende Vorteile [Infineon 2011]:

* Die Bandliicke Eg von SiC ist etwa dreimal groRer als die von Si (vgl. Tabelle 5.3). Dies
ermoglicht die Herstellung von hochsperrenden Bauelementen und fiihrt im Fall von Leis-
tungsdioden aus SiC zu einem geringen Riickwirtsstrom.

Die kritische Feldstirke E); ist um etwa eine Zehnerpotenz grofer. Somit kann der
Durchlasswiderstand R,,, entsprechend Gleichung (5.66) theoretisch um einen Faktor von
400 verringert werden, was im Folgeschluss zu geringeren Durchlassverlusten fiihrt.

1

~— (5.66)
€0 &t By

on

* Die Wirmeleitfihigkeit A ist um den Faktor 2 bis 3 besser, was bei gleicher Chipfliche
einen verringerten thermischen Widerstand Ry, des Halbleiterchips bedingt.

* Die Temperaturfestigkeit ist mehr als doppelt so hoch, sodass mit geeigneten, z. Zt. aber
noch existierenden Aufbautechniken Junction-Temperaturen iiber 200°C erreicht werden
konnen.

Von Nachteil sind insbesondere die derzeit noch hoheren Kosten, da die Groe der SiC-Wafer
bei gleichzeitig hoher Defektdichte gegeniiber Silizium geringer ist. Der Kostenaspekt hat zur
Folge, dass SiC-Leistungshalbleiter bisher nur in Anwendungen eingesetzt werden, bei denen
ein hoher Wirkungsgrad oder eine hohe Schaltfrequenz realisiert werden muss.

Galliumnitrid

Wihrend Halbleiter auf GaN-Basis fiir HF-Anwendungen und in der Optoelektronik seit den
1990er Jahren eingesetzt werden, hat die Entwicklung von GaN-Transistoren fiir die Leistungs-
elektronik erst in den letzten Jahren an Dynamik gewonnen [Hilt et al. 2011].

Die Bandliicke sowie die kritische Feldstirke von GaN liegen, wie Tabelle 5.3 entnommen
werden kann, in der gleichen GroBenordnung wie bei SiC, sodass auch hier die Realisierung
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Parameter Si 4H-SiC GaN
Bandliicke Eg in eV 1,12 3,26 3,4
kritische Feldstirke Ey ;; in % 0,3 2,8 33
thermische Leitfahigkeit A in CXK 1,5 3,9 1,3-2,0
relative dielektrische Konstante &; 11,9 9,7 8,9
Elektronenbeweglichkeit , in % 1500 900 1000 — 2000
Sittigungsgeschwindigkeit vp s in <2 1,0-107 2,0-107 2,5-107
maximale Temperatur Uy in K 400 873 900

* In einem zweidimensionalen Elektronengas (2DEG) an einem AlGaN/GaN-Heterokontakt betrigt die Elek-
tronenbeweglichkeit etwa den doppelten Wert.

Tabelle 5.3: Ubersicht zu den physikalischen Eigenschaften verschiedener Halbleitermaterialien nach
[Schroder 2006], [Melkonyan 2007] und [Neuburger 2006]

von Bauelementen mit geringem Durchlasswiderstand und gleichzeitig hoher Sperrspannung
moglich ist. Aufgrund der hohen Séttigungsgeschwindigkeit lassen sich ferner Schaltgeschwin-
digkeiten erzielen, die Si und sogar SiC tibertreffen.

Hinsichtlich der Aufbaustruktur von GaN-Halbleitern sind insbesondere laterale Bauelemente,
die kristalline GaN-Schichten beispielsweise auf Si- oder SiC-Substraten verwenden, vielver-
sprechend (vgl. Abschnitt 5.2.1.2): Zur Herstellung dieser Bauelemente konnen die fiir Silizium
entwickelten Standard-Prozesse angewendet werden, sodass mit Kosten in der Dimension von
Silizium-Transistoren zu rechnen ist [Lindemann 2011]. Dagegen gestaltet sich die Herstellung
von GaN-Substraten, welche fiir vertikale Bauelemente benétigt werden, als schwierig und vor
allem als kostenintensiv.

5.2.1.2 Halbleiter-Bauelemente
Leistungsdioden

Bei Leistungsdioden wird zwischen pn- und Schottky-Dioden unterschieden, wobei zum La-
dungstransport bei Schottky-Dioden — im Gegensatz zu pn-Dioden — ausschlieflich Elektro-
nen beitragen, die das dynamische Verhalten positiv beeinflussen. Wihrend sich Si-Schottky-
Dioden nur bis zu wenigen Hundert Volt Sperrspannung aufgrund des andernfalls zunehmenden
Driftzonenwiderstands eignen [Schroder 2006], kann mit der Ausfiihrung in Siliziumkarbid eine
etwa 20 Mal hohere Sperrfahigkeit bei zu einer Si-Schottky-Diode gleichem Driftzonenwider-
stand erlangt werden. Dariiber hinaus weisen SiC-Schottky-Dioden sehr geringe Riickstrom-
spitzen und kleinste Ausschaltverluste (vgl. [Phlippen 2004]) auf, sodass sie sich fiir effizienz-
kritische Anwendungen etabliert haben.
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Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFETs)

Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (engl. Metal Oxide Semiconductor Field-Effect
Transistors) zihlen zu den unipolaren Halbleiterbauelementen, d.h. dass nur der in der Uber-
zahl vorhandene Ladungstriagertyp zur Stromfiihrung beitrigt. Hierbei wird zwischen n-Kanal-
und p-Kanal-MOSFETs unterschieden, die jeweils als selbstsperrender oder als selbstleiten-
der Typ ausgefiihrt werden konnen (vgl. [Reisch 2007]) . In der Leistungselektronik werden
fast ausschlielich selbstsperrende n-Kanal-MOSFETs eingesetzt. Dies ist zum einen durch ih-
re implizite Sicherheit begriindet, da im Gegensatz zu den selbstleitenden MOSFETS nicht die
Gefahr besteht, dass der Spannungszwischenkreis bei einer fehlenden Ansteuerung der Halblei-
ter kurzgeschlossen wird. Dariiber hinaus haben n-Kanal- gegeniiber p-Kanal-MOSFETs den
Vorteil, dass sie einen niedrigeren Durchlasswiderstand aufgrund der hoheren Beweglichkeit
der Elektronen besitzen.

Hinsichtlich der Ausfithrung von MOSFETs in Siliziumkarbid ist zu beachten, dass eine direk-
te Ubertragung der fiir Silizium bewihrten Konzepte auf Siliziumkarbid nicht ohne Weiteres
moglich sein wird [Melkonyan 2007]. Ein wesentlicher Unterschied hierbei betrifft die Zuver-
lassigkeit von Si- gegeniiber SiC-MOSFETs, die vor allem in der Wechselwirkung von Silizi-
umkarbid und Siliziumdioxid (SiO,), welches zur Isolierung im Bereich des Gate-Anschlusses
dient, und der damit verbundenen Degradation begriindet ist.

Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (JFETs)

Sperrschicht-Feldeftekttransistoren (engl. Junction Field-Effect Transistors) sind ebenso wie
MOSFETS unipolare Halbleiterbauelemente und es wird zwischen n- und p-Kanal-Typen unter-
schieden. JFETs aus dem Grundmaterial Silizium haben im Vergleich zu Si-MOSFETS nur eine
geringe Verbreitung erlangt. Auf Basis von Siliziumkarbid weisen sie jedoch gegeniiber SiC-
MOSFETs den entscheidenden Vorteil auf, dass sie keineSiO,-Schicht zur Isolation benétigen,
die sich in Bezug auf die Zuverléssigkeit des Halbleiters kritisch auswirken konnte. Des Weite-
ren ist die Pinch-Off-Spannung eines JFETs nahezu temperaturunabhéngig [Friedrichs 2008].
Dem steht der Nachteil gegeniiber, dass der n-Kanal JFET ein selbstleitendes Bauelement ist,
was die bereits erwdhnten Einschriankungen bzgl. der Sicherheit mit sich bringt. Die verfiig-
baren normally-off JFETs umgehen dieses Problem zwar, weisen jedoch auch einen hoheren
Durchlasswiderstand auf.

Bipolare Transistoren mit isoliertem Steueranschluss (IGBTs)

Der bipolare Transistor mit isoliertem Steueranschluss (engl. Insulated Gate Bipolar Transis-
tor) stellt eine Weiterentwicklung des vertikalen MOSFETs dar (vgl. [Schroder 2006]). Die
Stromleitung wird bei IGBTs sowohl durch die Elektronen als auch durch die Locher getragen,
sodass es sich um bipolare Bauelemente handelt. IGBTs weisen im eingeschalteten Zustand
ein Dioden-dhnliches Sittigungsverhalten auf, was im Vergleich zu MOSFETs den Vorteil ge-
ringerer Leitverluste bei hohen Stromen mit sich bringt. Zudem koénnen IGBTs bei gleicher
Chipfliche aufgrund der niedrigeren Durchlassspannung fiir hohere Spannungen und Stréme
ausgelegt werden. Auf der anderen Seite ist eine Rekombination der Locher beim Ausschalten
des Halbleiters notwendig — der Abbau der Ladung verursacht einen sog. Tailstrom und hat
zusitzliche Schaltverluste sowie lingere Schaltzeiten zur Folge.
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Transistoren mit hoher Elektronenbeweglichkeit (HEMTs/ HFETs)

Transistoren mit hoher Elektronenbeweglichkeit, die im Englischen als High Electron Mobility
Transistor (HEMT) oder auch als Heterojunction Field-Effect Transistor (HFET) bezeichnet
werden, bestehen aus Schichten verschiedener Grundmaterialien mit unterschiedlichen Band-
liicken (vgl. [Zhang 2002], [Neuburger 2006]). Im Fall eines HEMTs auf GaN-Basis wird das
Materialsystem Aluminium-Galliumnitrid/ Galliumnitrid verwendet, dessen Aufbauprinzip in
Abbildung 5.19 gezeigt ist. Aufgrund der unterschiedlichen Bandliicken von AlGaN und GaN,
die E; = 4,0 eV bzw. E; = 3,4 eV betragen, bildet sich an der Grenzfldche der beiden Mate-
rialien ein zweidimensionales Elektronengas® (2DEG) aus, welches als leitfihiger Kanal dient.
Die Elektronenbeweglichkeit erreicht infolge der hohen Elektronenkonzentration in dem 2DEG
Werte von bis zu etwa 2000 % und iibertrifft damit die Werte von Si und SiC (vgl. Tabelle 5.3).
Insgesamt ist die Funktionsweise eines HEMTS zu der eines selbstleitenden JFETs dhnlich, was
dieselben Vorbehalte in Bezug auf dessen Verwendung hervorruft.

Source Drain

Gate
? dotiertes AlGaN

dotiertes AlGaN

+—— undotiertes AlGaN
*=— 2DEG

undotiertes GaN

Substrat (z.B. Si oder SiC)

Abbildung 5.19: Aufbauschema eines AlIGaN/GaN-HEMTs

Der Einsatz von HEMTs auf GaN-Basis ist allerdings mit einigen Herausforderungen verbun-
den. Aufgrund von Ladungen mit geringer Beweglichkeit an der AlIGaN-Oberfliche sowie im
Substrat tritt im Einschaltmoment ein hoher Durchlasswiderstand auf — dieser Effekt wird als
current collapse” oder auch ,,dynamischer Einschaltwiderstand” bezeichnet [Hilt et al. 2011].
Dariiber hinaus entscheidet die Wahl des Substrats, auf welches das GaN abgeschieden wird,
iiber die Qualitidt des HEMTs: Wihrend bei der Verwendung von Si als Substrat mechanische
Spannungen auftreten [Lindemann 2011], weist SiC nahezu gleiche mechanische Eigenschaften
wie GaN auf, wobei jedoch die hoheren Kosten negativ ins Gewicht fallen.

5.2.2 Verlustmechanismen und ihre Berechnung

Die Verlustleistung von Halbleitern setzt sich aus den statischen und den dynamischen Ver-
lusten zusammen. Zudem miissen die fiir die Ansteuerung der Halbleiter bendtigten Treiber
versorgt werden, deren Verlustleistungsaufnahme aber allerdings fiir die Halbleiter im mittleren
Leistungsbereich gegeniiber den erstgenannten Verlustarten vernachlidssigbar sind.

5.2.2.1 Statische Verluste (Durchlassverluste)

Die statischen Verluste werden im leitenden Zustand durch den an einem Halbleiter auftre-
tenden Spannungsabfall und wihrend der Sperrzeit durch den Leckstrom hervorgerufen. Die

2 Aufgrund der sehr geringen Grabenbreite kann sich im quantenmechanischen Sinne nur ein Elektronenzustand
ausbilden, sodass ein zwei- statt normalerweise dreidimensionales Elektronengas entsteht [Petermann 2012].
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Sperrverluste konnen fiir Sperrspannungen unterhalb von 1000 V im Allgemeinen vernachlis-
sigt werden, da die Leckstrome zumeist sehr gering sind [Semikron 2010].

Die Vorwirtsspannung ur bzw. ut einer Diode bzw. eines Transistors in Abhéngigkeit des Vor-
wirtsstroms ig bzw. it kann linear zu

up = Upg+ g i (5.67)
bzw.

ur = Uro+ry-it (5.68)

mit den differenziellen Widerstinden rg bzw. rr und den Schleusenspannungen Ugy bzw. Utg
genihert werden. Die Durchlassverlustleistung Pp con bzw. Prcon leitet sich aus der allgemeinen
Definition der Leistung und den Gleichungen (5.67) bzw. (5.68) her:

17 , . .
Pocon = 7 /0 up(t) - ip(t)dt = Upg - ipavg + 15 llz:,rms (5.69)
bzw.
1T )
Preon = ?/0‘ MT([) -7 (t) dt =Uro- iT,avg +rr- iT,rms’ (5.70)

5.2.2.2 Dynamische Verluste (Schaltverluste)

Die dynamischen Verluste entstehen aufgrund des nicht idealen Strom- und Spannungsverlaufs
der Halbleiter im Ein- und Ausschaltmoment. Folglich setzen sich die Schaltverluste aus den
Ein- und Ausschaltverlusten der Halbleiter zusammen, wobei die Einschaltverluste der Dioden
i.d.R. vernachlidssigt werden konnen. Die Einschaltverluste Pr o, eines Transistors fiir eine Netz-
periode lassen sich iiber die Einschaltenergie Et o, und die Schaltfrequenz bestimmen:

Ton
PT,on:fS'ET,on:fS/O uT(t)'iT(t)dt' (571)

Analog dazu berechnen sich die Ausschaltverluste einer Diode Pp ot bzw. eines Transistors
Profr gemil der Gleichungen (5.72) bzw. (5.73).

Toft
Ppoff = fs * Ep,off = fs/O ur(t) - ip(t) dt (5.72)

*loff
Prott = fs - Eror = f /0 wr()-in(r) dt (5.73)

5.2.3 Thermisches Modell

Die Temperatur hat Einfluss auf die elektrischen Eigenschaften und somit auf die Verluste eines
Halbleiters. Um diesem Einfluss Rechnung zu tragen, werden die Verluste bei vorgegebener
Kiihlkorpertemperatur im stationédren thermischen Zustand iterativ ermittelt. Das im Folgenden
erlduterte thermische Modell basiert dabei auf der Annahme, dass alle Halbleiter gemeinsam
auf einem Kiihlkorper mit der Temperatur ¥ys untergebracht sind und der Abstand zwischen
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Abbildung 5.20: Thermisches Ersatzschaltbild einer Schaltzelle
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den einzelnen Halbleitern so grof} ist, dass eine gegenseitige thermische Beeinflussung vernach-
lassigt werden kann.

Das entsprechende thermische Ersatzschaltbild einer Schaltzelle, d.h. eines Transistors mit sei-
ner komplementiren Diode, im stationdren Zustand ist in Abbildung 5.20 dargestellt. Hierbei
bestehen die thermischen Ersatzwiderstinde des Transistors bzw. der Diode aus der — wie in
Abbildung 5.21 (b) dargestellten — Reihenschaltung der einzelnen thermischen Ubergangswi-
derstinde des in einem Modul verbauten Halbleiters (vgl. Abbildung 5.21 (a)).

Bonddraht Chip
Lot Rintot Rincu Rinoce Rincu Rinpaste

Kupfer bzw. Aluminium o—/—F+—{—31r—T1+{"1+{"1—
Substrat (DCB)

Warmeleitpaste Rinxo-Hs
) 7 Wimesenke
(a) (b)

Abbildung 5.21: (a) Aufbau und (b) thermischer Ersatzwiderstand eines im Modul verbauten Halbleiters
nach [Lutz 2006]

Bei der Berechnung des thermischen Ersatzwiderstandes wird zudem der Effekt der Wirme-
spreizung miteinbezogen und somit beriicksichtigt, dass sich die abzufithrende Wirme nicht
nur in der vertikalen, sondern auch in der horizontalen Richtung ausbreitet. Der thermische
Widerstand der Materialschicht j eines aus mehreren Schichten bestehenden Halbleiteraufbaus
unter Beriicksichtigung der Wirmespreizung kann wie folgt berechnet werden [Infineon 2011]:

dj  _ dj
Aj-Awsj A [ag A NG
jAws A [acin,j+2d; tan(ar))]

Ry,j = (5.74)
Hierbei ist d; die Dicke, A; die Warmeleitfahigkeit, Ay,; die Wirmeaustrittsfliche, aciyj die
Kantenldnge der Wirmeeintrittsfliche und o; der Spreizungswinkel in [rad] der jeweiligen Ma-
terialschicht. Die Berechnung des Spreizungswinkels stellt mitnichten eine triviale Aufgabe dar
—in der Literatur ist fiir jenen in aller Regel eine erste Niherung von 45° ~ 0,785 rad (vgl. u.a.
[Masana 1996]) zu finden, die auch fiir die vorliegenden Betrachtungen verwendet werden soll.

5.2.4 Auswahl- und Verlustberechnungsverfahren

Abbildung 5.23 zeigt das an [Rigbers 2010] angelehnte Flussdiagramm der Vorgehensweise zur
Halbleiterauswahl und -verlustberechnung. Im ersten Schritt erfolgt die Selektion von geeigne-
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Gein Halbleiterchip
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Abbildung 5.22: Wirmespreizung in einer Materialschicht des Halbleiteraufbaus nach [Infineon 2011]

ten Schaltzellen aus der Datenbank. Dazu wird iiberpriift, ob die an den einzelnen Elementen
einer Schaltzelle maximal auftretende Spannungsbelastung aller Profile im Rahmen ihres zu-

lassigen Wertes liegt:
!

Ux pk < UX zul- (5.75)

Fiir alle giiltigen Schaltzellen werden in dem darauf folgenden Schritt die Leit- und Schaltver-
luste bei den vom Anwender vorgegebenen Kiihlkorper-Temperaturen mithilfe des erlduterten
thermischen Modells ermittelt.

Zur Berechnung der Leitverluste werden dabei die Gleichungen (5.69) und (5.70) herangezo-
gen. Unter Verwendung der KurzzeitgroBBen lauten diese fiir eine jeweilige Schaltperiode und
unter Beriicksichtigung der Temperatur:

. 2
PD,con,k = Uro,s - IFavg.k TTE® - 'E,rms k (5.76)

. 2
Preonk = Ur0,s * iTavg .k + 0 * ITrms k- (5.77)

Dabei sind die Kurzzeitgrofen bereits aus den Belastungsdaten fiir die jeweiligen Arbeitspunkte
der betrachteten Topologie bekannt und die benétigten Schleusenspannungen sowie differenzi-
ellen Widerstinde konnen mithilfe der in der Datenbank hinterlegten diskreten Durchlasscha-
rakteristiken der Schaltzellenelemente ermittelt werden. Durch die Mittelung tiber alle Npiast
Abtastschritte ergeben sich schlieBlich die netzperiodenbezogenen Durchlassverluste:

1 Nsmp

) Z Px conk (D). (5.78)

PX,con (

Fiir die Berechnung der Schaltverluste wird gemif3 den Gleichungen (5.71) bis (5.73) neben der
Schaltfrequenz der exakte Kurvenverlauf der Stroéme und Spannungen wihrend des Ein- bzw.
Ausschaltvorgangs benétigt. Diese exakten Kurvenverldufe stehen allerdings nicht zur Verfii-
gung, da die Schalter — wie auch alle anderen Bauelemente — als verlustfrei, d.h. mit idealem
Strom- und Spannungsverlauf, wihrend der Ermittlung der Belastungsdaten angenommen wer-
den. Aus diesem Grund werden der Schaltstrom und die Schaltspannung sowie die sich daraus
ergebenden Schaltenergien bei unterschiedlichen Temperaturen messtechnisch bestimmt, wobei
die Halbleiter mithilfe einer sog. Doppelpuls-Schaltung (siehe [Lutz 2006]) vermessen werden.
Die Schaltenergien in Abhéngigkeit von Schaltstrom und -spannung konnen durch ein Polynom
dritten Grades mit den Koeffizienten ctonu,v (%), cToffu,v (%) und cpofp v () angenihert
und in der Datenbank gespeichert werden. Unter Anwendung der nachstehenden Gleichungen
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Abbildung 5.23: Flussdiagramm der Halbleiterauswahl und -verlustberechnung nach [Rigbers 2010]

(5.79) bis (5.81) konnen die Schaltenergien fiir das betreffende Bauelement und den jeweiligen

Arbeitspunkt des Konverters berechnet werden.

ETonj Z ZCTOH/J‘U
n=1v=1
ETft,j ( Z Z CT off,v (
u=1v=l1
Epoft,j ( Z] Z] Doft v (
=1v=

1

) i on, W o i (5.79)
p-1 oyl

) i off ; UTofr,j (5.80)
u—1 —1

D) ip ot UD off, (5.81)

Hierfiir werden die Anzahl der Schalthandlungen und die entsprechenden Schaltstrome und
-spannungen innerhalb einer Netzperiode benotigt: Ist der Einschaltstrom grofer als Null und
der Tastgrad zugleich grofer als Null und kleiner als eins, wird die Schaltperiode als Zeitraum

mit Schalthandlungen gewertet:

NTon,j—1 + 1 fiir
NTon,j =

NTon,j—1 sonst

iTon; >0 A 0<ar; <0

(5.82)
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nr, ff",l"rl fiir iT’ ff,'>0 A 0<“T,‘<0
nrofrj =194 o J (5.83)
NT,off, j—1 sonst.
Infolgedessen werden die Ein- und Ausschaltspannungen sowie -strome ausgewertet:
u tj) fur i i>0 A O<ar;<0
UTonj = { T,on ( j) T,on, j T.j (5.84)
0 sonst
j tj) fir iton; >0 A O<ar;<0
iT,off,j _ {W,off( ]) IT,on,j T,j (5.85)
0 sonst
tj) fir iton; >0 A O0<ar;<0
Uroftj = {MT,off( ]) T,on,j T.j (5.86)
0 sonst

Die auf eine Netzperiode bezogenen Schaltverluste berechnen sich schlieSlich anhand der Sum-
me der Schaltenergien iiber alle » mit den Gleichungen (5.82) und (5.83) ermittelten Ein- und
Ausschaltvorginge multipliziert mit der Netzfrequenz:

n

PT,sw (6) = fNetz Z [ET,on,j (19) +ET,nff,j (19)] (5.87)
j=1
R),sw (19) = fNetz Z ED,off,j (73) . (5.88)
=1

J
Die Gesamtverluste der Schaltzellenelemente ergeben sich durch Summation der Durchlass-
und Schaltverluste zu:

Px ges (D) = Pxcon () + Pxow (8). (5.89)

Im den letzten beiden Schritten des Halbleiterauswahl und -verlustberechnung werden in j =
1 ... Ny Iterationsschritten die Verluste und Temperaturen im stationédren thermischen Zustand
berechnet:

1,1 = Up,1 = Oc,1 = Vus (5.90)

Oc,j+1 = Rinpis + Rincas - [Prges (91,/) + Pb.ges (9p,)) ] (5.91)
O1,j+1 = Oc,j+1 + Rine - Prges (O1,)) (5.92)

Bp,j+1 = V¢ j+1+Rinpe - P.ges (Op.j) - (5.93)

5.3 Zwischenkreiskondensatoren

Der Gleichspannungszwischenkreis, im Folgenden kurz als Zwischenkreis bezeichnet, dient zur
Zwischenspeicherung der von dem Photovoltaik-Generator bereitgestellten Energie und koppelt
zudem die Wechselrichterstufe mit einer evtl. vorgeschalteten DC/DC-Wandlerstufe. In PV-
Wechselrichtern werden iiblicherweise Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren, kurz Al-Elkos,
aufgrund ihres hoheren Speicherpotentials gegeniiber Folienkondensatoren eingesetzt, die auch
im Folgenden im Mittelpunkt der Betrachtungen stehen sollen. Allerdings tritt bei Al-Elkos die
Problematik des Austrocknens von dem fliissigen Elektrolyt auf, sodass den Lebensdauerbe-
trachtungen eine besondere Beachtung geschenkt werden muss.
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5.3.1 Aufbau von Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren

Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren bestehen, wie in Abbildung 5.24 gezeigt, aus einer An-
ode, einem Dielektrikum sowie einer Kathode. Die Anode ist dabei eine Aluminium-Folie, de-
ren Oberfliche zur VergroBerung der Fldche aufgeraut ist. Auf der Anode ist eine Aluminium-
Oxid- (Al,03) Schicht als Dielektrikum aufgedampft. Die Kathode wird aus einem mit dem
fliissigen Elektrolyten getrinkten Papier sowie einer Aluminium-Folie gebildet.

A K
o— —o
Al-Folie / % Al-Folie
Anode 2L Kathode

Dielektrikum  Elektrolyt
(Al,03) und Papier

Abbildung 5.24: Aufbau eines Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren

Die in einem Al-Elko auftretenden Verluste setzen sich aus den folgenden Anteilen zusammen,
wobei diese durch einen Seriensersatzwiderstand Rgsr (engl. Equivalent Series Resistance) re-
prasentiert werden konnen:

1. frequenzabhéngige Verluste im Dielektrikum;
2. ohmsche Verluste an den Zuleitungen und Kontaktierungen;
3. Verluste aufgrund des temperaturabhéngigen Widerstands des Elektrolyten.

Der Serienersatzwiderstand wird i.d.R. in den Datenblittern der Kondensatoren angegeben oder
kann messtechnisch in Abhingigkeit der Frequenz und Temperatur — wie in Abbildung 5.25
dargestellt — bestimmt werden. Hierbei ist der mit steigenden Temperaturen abnehmende Wert
des Serienersatzwiderstandes auf die zunehmende Leitfahigkeit des Elektrolyts zuriickzufiihren.

5.3.2 Dimensionierung

Hinsichtlich der Dimensionierung eines Zwischenkreises mit Aluminium-Elektrolyt-Kondensa-
toren ist zunéchst ausschlaggebend, ob ein- und dreiphasiges System vorliegt: Wihrend bei ei-
nem einphasigen Wechselrichter die vom PV-Generator bereit gestellte Gleichstromleistung im
Rhythmus der zweifachen Netzfrequenz zwischengespeichert werden muss, ist der Leistungs-
fluss im Fall eines dreiphasigen Wechselrichters vom PV-Generator iiber den Zwischenkreis
in das Netz konstant. Die entsprechend hédufige Energieauf- und -abnahme der Kondensatoren
bei einem einphasigen Wechselrichter sind mit einer Spannungsianderung seitens der Konden-
satoren verbunden, die sich auf die PV-Generator-Spannung iibertrdgt und dazu fiihrt, dass der
PV-Generator nicht kontinuierlich im Maximum Power Point (kurz: MPP) arbeitet. Um die da-
mit einhergehenden Ertragsverluste gering zu halten, ist der Zwischenkreis eines einphasigen
Systems folglich so zu dimensionieren, dass lediglich eine definierte Spannungswelligkeit der
Kondensatoren Auc ger auftritt.

Ein weiteres Kriterium fiir die Zwischenkreis-Dimensionierung ist die Erzielung der gewiinsch-
ten Lebensdauer von den Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren. Die wesentlichen Einflussfak-
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20°C

Resr(f,9)in Q
3

Frequenz fin Hz

Abbildung 5.25: Messtechnisch ermittelter Verlauf des Serienersatzwiderstandes eines Al-Elkos als
Funktion der Frequenz und der Temperatur

toren auf die an die Austrocknung des Elektrolyts gekoppelte Lebensdauer sind die Umgebung-
stemperatur, der Rippelstrom sowie die Betriebsspannung, welche der Al-Elko wihrend des
Betriebs erfihrt.

Der Zusammenhang zwischen der Umgebungstemperatur und der Lebensdauer L¢ wird durch
die sog. Arrhenius-Gleichung beschrieben:

—du
Le=Ley-2 0" (5.94)

mit Lco: Nennlebensdauer bei Nennbetriebstemperatur, ¥%: Nennbetriebstemperatur und dy:
Umgebungstemperatur. Nach Gleichung (5.94) hat eine Erhohung der Umgebungstemperatur
von 10°C ndherungsweise eine Halbierung der Lebensdauer zur Folge. Gleichung (5.94) kann
derart erweitert werden, als dass der Einfluss des Rippelstroms und der Betriebsspannung auf
die Lebensdauer berticksichtigt wird [Rubycon 2012]:

Us

mit Adyy: Temperaturanstieg bei Nennrippelstrom, Ady: Temperaturanstieg bei dem tatsidch-
lichen Rippelstrom?, Upy: Nennspannung, Ug: Betriebsspannung und y: Exponent der Span-
nungsabhingigkeit (Temperaturklasse 85°C: y = 5, Temperaturklasse /05°: Y = 2,5). Hierbei
spiegelt der dritte Term in Gleichung (5.95) den Einfluss der Eigenerwérmung infolge der durch
den Rippelstrom und den Serienersatzwiderstand des Kondensators entstehenden Verluste auf
die Lebensdauer wider. Dagegen stellt der vierte Term einen Zusammenhang zwischen der Be-
triebsspannung und der Lebensdauer her, wobei sich Betrieb mit einer als die Nennspannung
geringeren Betriebspannung positiv auf die Lebensdauer auswirkt. Der in Gleichung (5.95) ein-
gehende Temperaturanstieg bei Nennrippelstrom Ay bzw. bei tatsdchlichem Rippelstrom Ady
berechnet sich zu:

Vo-dy  Avjg—Av; U \7
Le=Lcg-2 @ -2 1 V(—O) (5.95)

I§ - Resr (£, 9)
B-Ao

3Der Index ,,J” ist hierbei an den bei Halbleitern verwendeten Ausdruck ,,Junction” angelehnt.

Ay =« (5.96)
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bzw.
Ixony .
Aty = Aty (L> . (5.97)
1)
Hierbei variiert der in Gleichung (5.96) einflieBende Temperaturdifferenzfaktor o in Abhén-
gigkeit des Durchmessers zwischen 1,0 und 1,6, wihrend der Abstrahlungsfaktor 3 iiber die
Kondensatoroberfliche Ag zu
B=2,3-10734," (5.98)

bestimmt werden kann. Des Weiteren wird der auftretende Rippelstrom auf die fiir den Nenn-
rippelstrom Iy giiltige Frequenz gemif Gleichung (5.99) mit den vom Hersteller angegebenen
Frequenzfaktoren umgerechnet.

I, \?
Fony = Z(k—m) (5.99)

n

Auf Basis der erlduterten Zusammenhidnge wird die benotigte Kapazitit pro Zwischenkreis-
hilfte Czwk,1 = Czwk 2 gemill dem in Abbildung 5.26 gezeigten Ablaufdiagramm berechnet.
Als Eingangsparameter werden neben der festgelegten Spannungswelligkeit der Kondensator
Auc ger die Nennlebensdauer Lo, die geforderte Lebensdauer Lc gef, die Nennspannung sowie
der Temperaturanstieg bei Nennrippelstrom bzw. bei dem tatsédchlichen Rippelstrom angegeben.
Des Weiteren dienen die Harmonischen des Zwischenkreisstromes im ungiinstigsten Arbeits-
punkt, d.h. bei maximaler Eingangsspannung und maximaler Ausgangsleistung, sowie die in der
Datenbank hinterlegten Elko-Daten als Eingangswerte. Um die Schwankungen der Betriebss-
pannung des Zwischenkreises aufgrund der Einstrahlungsleistung zu beriicksichtigen, wird zu-
nichst der Jahresdurchschnitt der Betriebsspannung Ug uye errechnet. Im nichsten Schritt wird
der Serienwiderstandes Rgsg(f) in Abhingigkeit der Frequenz fiir die gegebene Umgebung-
stemperatur aus den in der Datenbank hinterlegten Kurvenverlidufen inter- bzw. extrapoliert. Die
Berechnung der resultierenden Spannungswelligkeit und Lebensdauer werden dann fiir Kapa-
zititswerte beginnend mit 1 pF in 1 uF-Schritten solange durchgefiihrt, bis die geforderte Span-
nungswelligkeit und Lebensdauer eingehalten werden. Hierbei werden der Serienersatzwider-
stand, die Oberflache und der Nennrippelstrom in Abhéngigkeit des Kapazititswertes anhand
der Kondensator-Datenbank ermittelt.

5.3.3 Verlustberechnung

Die Verluste der Kondensatoren fiir jede der beiden Zwischenkreishilften ¢ = 1,2 konnen mit-
hilfe der Effektivwerte der Kondensator-Stromharmonischen IZWK,q,rmS( f j), die aus den Belas-
tungsberechnungen zur Verfiigung stehen, und dem Serienersatzwiderstand Rgsr 4 (f]) ermittelt
werden:

PZWK,q = ZRESR.q (fj) . I%WK,q,rms (fj) (5.100)
J
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Abbildung 5.26: Ablaufdiagramm der Zwischenkreis-Dimensionierung fiir Al-Elkos
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6 Optimierung und messtechnische
Validierung der Wechselrichterstufe

In Kapitel 4 wurden die B6- und BSNPC-Topologien beschrieben und ihr analytisches Verhal-
tensmodell aufgestellt. Im Folgenden sollen fiir beide Topologien optimierte Designs mithilfe
des integrierten Design- und Optimierungsverfahrens ermittelt werden, die den Ausgangspunkt
fiir einen anschlieenden Vergleich bilden. Zudem gibt die durchgefiihrte messtechnische Vali-
dierung Aufschluss iiber die Genauigkeit des eingesetzten Verfahrens.

6.1 Spezifikation der Wechselrichterstufe

Die Spezifikation der Wechselrichterstufe, unter deren Vorgabe optimierte Designs der B6- und
BSNPC-Topologie ermittelt werden, ist Tabelle 6.1 zu entnehmen. Beide Konverter werden da-
bei fiir eine Nennleistung von 17 kVA und einen Leistungsfaktor von 1 sowie 0,8 kapazitiv
und 0,8 induktiv ausgelegt. Die Zwischenkreisspannung betridgt 800 Vpc und als Modulations-
verfahren wird die in Kapitel 4 erlduterte Raumzeigermodulation bei einer Schaltfrequenz von
16 kHz eingesetzt. Die Wechselrichterstufe ist an das deutsche Niederspannungsnetz mit einer
Nennspannung von 230 Vs und einer Frequenz von 50 Hz angeschlossen.

Parameter Wert
Zwischenkreisspannung Upc 800 Vpc
Nennausgangsspannung U, (Leiter- gegen Neutralspannung) 230 Vims
Netzfrequenz fet, 50 Hz
max. Ausgangsscheinleistung S, 17000 VA
Leistungsfaktor cos(¢,) 1;-0,8;+0,8
Modulationsverfahren SVM
Schaltfrequenz fg 16000 Hz

Tabelle 6.1: Spezifikation der Wechselrichterstufe

Die Arbeitspunkte werden entsprechend der Gewichtungsfunktion fiir die Verlustleistung ge-
mif Gleichung (2.5) gewihlt und sind in Tabelle A.2 zusammengefasst.
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6.2 Auslegung und Optimierung der Wechselrichterstufe

6.2.1 Bestimmung des Suchraums

Im ersten Schritt der Auslegung und Optimierung der Wechselrichterstufe wird ein geeigneter
Suchraum, d.h. geeignete Konfigurationen fiir die B6- bzw. BSNPC-Topologie, ermittelt. Dazu
werden die in Kapitel 3 erlduterten Routinen zur Vorselektion der Konfigurationen eingesetzt,
um sicherzustellen, dass nur Konfigurationen zugelassen werden, welche die unerwiinschten
Harmonischen auf das erlaubte Mal} reduzieren und eine ausreichende Storunterdriickung bei
150 kHz sowie eine stabile Ausgangsstrom-Regelung gewihrleisten.

Parameter Wert
relativer Stromrippel r; durch die 1. Filterinduktivitat 15% ...35%
maximale relative Blindleistung der Filterkapazititen 5%
Schaltertotzeit Ty 1 ps
Abtastfrequenz fa 32 kHz

Tabelle 6.2: Parameter fiir die Vorselektion der Konfigurationen

In Tabelle 6.2 sind die fiir die Vorselektion gewéhlten Parameter aufgelistet. Die Anwendung
des ersten Selektionsschrittes fiihrt fiir die erste Filterdrossel im Fall der BSNPC-Topologie zu
einem Suchraum der Induktivitiatswerte von 500 pH bis 1200 pH und im Fall der B6-Topologie
von 1000 uH bis 2400 puH. Durch die Vorgabe der maximalen relativen Blindleistung aufgrund
der Filterkapazititen ergibt sich eine maximale Gesamtkapazitit Cy ges von etwa 18,9 uF. Da fiir
das EMV-Filter auf der Ausgangsseite ein Standard-Filter mit Cy, = 4,24 uF eingesetzt wird,
kann Cy; entsprechend Gleichung (3.14) einen Wert von maximal 15 puF annehmen. Im vorlie-
genden Fall werden die Kapazititswerte von 5 uF bis 15 pF in Abstinden von 2,5 uF gewihlt.
Der Suchraum fiir L,, wird schlieflich auf einen Bereich von 10 uH bis 150 puH festgesetzt.

1200 [ . . ° o [ ° [
1100 3 e e ° . o o 3
T 1000 . . . 3 . . . .
=5
£ 900 o o e . o ° o .
T_‘),( 800 ° o ° ° Y ° ° °
@
= 700 . . . . . .
2
< 600
£
500
o alle Kriterien erfullt
Storunterdriickung nicht in Ordnung
® Stabilitat nicht in Ordnung

10 30 50 70 90 110 130 150
Induktivitat Ly, in pH

Abbildung 6.1: Matrix der BSNPC-Sinusfilter-Konfigurationen fiir Cy; = 7,5 uF und Cy, = 4,24 uF
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Abbildung 6.1 zeigt exemplarisch die Ubersichtsmatrix der BSNPC-Filter-Konfigurationen fiir
eine Filterkapazitit Cy; von 7,5 uF. Es ist zu erkennen, dass iiber einen weiten Bereich die An-
forderungen hinsichtlich der Stabilitit und der Storunterdriickung erfiillt sind. Da davon ausge-
gangen wird, dass ein einstufiges Filter gegeniiber einem zweistufigen kostengiinstiger realisiert
werden kann, wird die Optimierung auf Konfigurationen mit einstufigen Filtern beschrinkt.
Hierbei reprisentiert der Induktivitdtswert von Ly, = 10 uH ein einstufiges Filter, da 10 uH
bereits durch die Streuinduktivitidt der stromkompensierten Drossel des EM V-Filter bereitge-
stellt werden. Die im Rahmen der Vorselektion ermittelten Konfigurationen sind in Anhang A.9
aufgelistet.

6.2.2 Ermittlung der Belastungsdaten

Die Belastungsdaten der jeweiligen Topologie werden fiir die Tabelle A.3 bzw. Tabelle A.4 zu
entnehmenden Konfigurationen mit den in Tabelle A.2 aufgelisteten Arbeitspunkten ermittelt.
Zu diesem Zweck werden die in Kapitel 4 dargelegten Zusammenhénge ausgewertet.

6.2.3 Design und Verlustberechnung der Bauelemente

Im dritten Schritt werden die Bauelemente unter den in Tabelle 6.3 aufgelisteten Randbedin-
gungen ausgelegt und ihre Verlustleistungen berechnet. Fiir die Drosseldesigns werden die hoch
aussteuerbaren Kernmaterialien JFE 10JNHF600, CSC Megaflux 40u, Metglas 2605SA1 und
Finemet FT3M in Ausfiihrung als Block- bzw. CC-Kern mit Bandwicklungen aus Kupfer be-
riicksichtigt. Die Halbleiter-Datenbank umfasst verschiedene Si- und SiC-Bauelemente und die
Kondensator-Datenbank — wie zuvor erwéihnt — Aluminium-Elektrolytkondensatoren verschie-
dener Spannungsklassen.

Bauelement Parameter Wert
Umgebungstemperatur Yy 45°C
max. Oberflichentemperatur ¥ max 120°C

Drosseln Anzahl Temperaturiterationen Ny 10

freie Konvektion
Kihlungsart gZéeffn:ter Ral(l)m,

Halbleiter Kiihlkorper-Temperatur dyg 70°C
Anzahl Temperaturiterationen Ny 10
Innentemperatur Gehéduse Sgehiuse 75°C
max. Kondensator-Temperatur Y¢ max 105°C

Zwischenkreis Nennspannung UNenn 500 Vpe
Nenn-Betriebsstunden 10.000 h
zu erzielende Lebensdauer Lc ger 20 a

Tabelle 6.3: Randbedingungen fiir die Auslegung und Verlustleistungsberechnung der Bauelemente
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6.2.4 Durchfiihrung der Optimierung und Optimierungsergebnisse

Im letzten Schritt wird die Optimierung der Wechselrichterstufe mit den in Tabelle 6.4 zusam-
mengefassten Grenzwerten durchgefiihrt.

Kriterium Grenzwert
gewichtete Verlustleistung Py gy <400 W
normierte Kosten Ky orm <1,8

Tabelle 6.4: Grenzwerte fiir die Optimierung

Die Ergebnisse der Optimierung sind in Abbildung 6.2 dargestellt, wobei die gewichtete Ver-
lustleistung Py gy bei der gewihlten Zwischenkreisspannung von Upc = 800 Vpc in Abhéngig-
keit der normierten Kosten aufgetragen ist. Die Grafik zeigt hierbei den gesamten Ergebnisraum
aller in Frage kommenden Designs — die optionale Anwendung der in Kapitel 2 erlduterten paar-
weisen Selektion fiihrt ausschlieBlich zu denjenigen Designs, welche im vorliegenden Fall die
sog. Pareto-Grenze bilden, d.h. welche die sich gegeniiberstehenden Kriterien in bestmogli-
cher Weise erfiillen. Es ist prinzipiell zu erkennen, dass die Wechselrichterstufe auf Grundlage
der BSNPC-Topologie zu geringeren Kosten und mit weniger Verlusten gegeniiber der B6-
Topologie realisiert werden kann.

400

Optimierungsergebnisse B6-Topologie
Optimierungsergebnisse BSNPC-Topologie
T T T T
1.1 1.2 1.3 1.4 1.5
Normierte Kosten

Gewichtete Verlustleistung Py ey @ Upc =800 V in W

250

NI

Abbildung 6.2: Gewichtete Verlustleistung Py gy bei Upc = 800 Vpc vs. normierte Kosten der B6- und
BSNPC-Topologie-Designs

Die Details zu dem BSNPC-Topologie-Design mit der geringsten gewichteten Verlustleistung
bei minimalen Kosten — in diesem Kontext als ,,bestes Design* bezeichnet — sind in Tabelle 6.5
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aufgelistet. Hierbei betridgt die gewichtete Verlustleistung Py gy des Designs 359,5 W, welche
gemil Gleichung (2.2) in den entsprechenden Europdischen Wirkungsgrad umgerechnet wer-
den kann und 97,88% betrdgt. Wird dieses Design als Referenz betrachtet, so ist anhand Abbil-
dung 6.2 zu erkennen, dass das B6-Topologie-Design mit denselben gewichteten Verlusten etwa
30% hohere Kosten aufweist. Im Umkehrschluss konnen mit demjenigen BSNPC-Topologie-
Design, welches 30% teurer als das Referenz-Design ist, ungefihr 77 W weniger gewichtete
Verluste erreicht werden.

Komponente Design BSNPC-Topologie Design B6-Topologie

Ly 900 uH, Si-Fe-Blech, Band, Cu 1900 uH, Si-Fe-Pulver, Band, Cu
Ly 10 uH 10 uH
Cyi 7,5 uF /300 Vrms 12,5 uF /300 Vrms

Tyi/ Ty Si-IGBT, 25 A, 1200 V Si-IGBT, 25 A, 1200 V

T/ Tia Si-IGBT, 30 A, 600 V -

D,/ Dyy Si-Diode, 25 A, 1200 V SiC-Diode, 15 A, 1200 V

Dyo/ Dy3 SiC-Diode, 16 A, 600 V -

Czwk,1 =Czwk2 1154 uF /500 Vpc 1093 uF /500 Vpc

Tabelle 6.5: Details zu dem BSNPC-Topologie-Design mit minimalen gewichteten Verlusten bei ge-
ringsten normierten Kosten und zu dem korrespondierenden B6-Topologie-Design mit den-
selben gewichteten Verlusten bei geringsten normierten Kosten

Fiir einen weitergehenden Vergleich der BSNPC- und B6-Topologie-Designs wird das B6-
Design mit annihernd gleichen gewichteten Verlusten wie das Referenz-Design betrachtet, des-
sen Designdetails ebenfalls in Tabelle 6.5 aufgelistet sind. Abbildung 6.3 zeigt die Verlustleis-
tung der verschiedenen Komponenten beider Topologie-Designs bei einer Zwischenkreisspan-
nung von 800 Vpc, Nennausgangsleistung sowie einem Leistungsfaktor von eins. Dabei kon-
nen folgende Schlussfolgerungen hinsichtlich der Verluste der einzelnen Komponenten gezogen
werden:

* Halbleiterverluste: Die Halbleiterverluste des BSNPC-Designs sind insgesamt geringer
als die des B6-Designs. Obwohl die BSNPC-Topologie zweimal so viele Halbleiter im
Vergleich zur B6-Topologie umfasst und dies zu dominierenden Durchlassverlusten fiihrt,
konnen die Schaltverluste gering gehalten werden. Dies ist einerseits darin begriindet,
dass die dufleren 1200 V-Halbleiter nur die Hélfte der Zwischenkreisspannung schalten
miissen, und andererseits der bidirektionale Schalter aus 600 V-Halbleitern, die geringe-
re Durchlass- und Schaltverluste aufweisen, realisiert werden kann. Im Gegensatz dazu
miissen die Halbleiter der B6-Topologie die volle Zwischenkreisspannung schalten, was
zu hohen Schaltverlusten fiihrt. Eine weiterfithrende Unterteilung der Halbleiterverluste
entsprechend der einzelnen Transistoren und Dioden ist in Abbildung 6.4 dargestellt.

Drosselverluste: Der Induktivitidtswert der AC-Filterdrosseln des B6-Designs L, ist mehr
als doppelt so grof} wie jener des BSNPC-Designs, was unter Beriicksichtigung der Aus-
wirkung der Topologie auf den Stromrippel zu anndhernd gleichen Stromrippeln der bei-
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den Designs fiihrt. Allerdings ist nicht nur der Induktivitdtswert, sondern auch das Bauvo-
lumen der vorliegenden B6-Filterdrossel grofer, sodass mehr Kern- und Wicklungsmate-
rial benotigt wird. Infolgedessen nehmen auch die DC- und AC-Wicklungswiderstinde
und somit die Wicklungsverluste zu. Auf die Kernverluste hat der grofere Kernquer-
schnitt im Gegensatz dazu eine positive Auswirkung, da sich diese mit zunehmendem
Kernquerschnitt verringern.

o Zwischenkreisverluste: Fur beide Designs wird ungefihr dieselbe Zwischenkreis-Kapa-
zitdt benotigt, sodass der die Verluste bestimmende Serienersatzwiderstand ebenfalls die
gleiche Grofienordnung hat. Folglich sind die entstehenden Verluste beider Designs an-
nihernd tibereinstimmend.
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Abbildung 6.3: Verlustleistung Py der BSNPC- und B6-Topologie-Designs gemd3 Tabelle 6.5 bei
Upc = 800 Vpc, Sa = 17 kVA und cos(@,) =1
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6.3 Validierung der Modellierungsergebnisse

Die abschlieBende Validierung der Modellierungsergebnisse erfolgt exemplarisch anhand des
Tabelle 6.5 angegebenen BSNPC-Designs. Zu diesem Zweck wird die Verlustleistung des ent-
sprechenden Demonstrators gemessen und mit den Modellierungsergebnissen verglichen.

6.3.1 Demonstrator und Messaufbau

Abbildung 6.5 zeigt den Demonstrator des optimierten BSNPC-Topologie-Designs bestehend
aus den auf der Platine integrierten Halbleitermodulen und Zwischenkreiskondensatoren sowie
den angeschlossenen AC-Filterdrosseln. Die AC-Filterdrossel und das Halbleitermodul einer
Ausgangsphase sind nochmals in Abbildung 6.6 (a) und (b) dargestellt. Weitere Designdetails
bzw. die mithilfe des Induktivititsmessgerits DPGI0 [ed-k 2012] ermittelten Induktivititsver-
ldufe der drei AC-Filterdrosseln sind Abbildung A.5 zu entnehmen. Dariiber hinaus wird auf-
grund der fiir die gewidhlte Baureihe verfiigbaren Kapazititswerte eine Kapazitit von 1280 pF
anstatt 1154 uF pro Zwischenkreishilfte gewihlt, die als Parallelschaltung von vier Elektrolyt-
kondensatoren mit einer Nennkapazitit von jeweils 320 uF realisiert wird. Dieser Umstand ist
in der Modellierung der Wechselrichterverluste beriicksichtigt.

Zwischenkreis-
Kondensatoren

>\ AC-Filterdrosseln Ly

Abbildung 6.5: Demonstrator des optimierten BSNPC-Topologie-Designs

Die Messung der Verlustleistung wird mithilfe der in Abbildung 6.7 gezeigten Messschaltung
vorgenommen. Hierbei ist die Wechselrichterstufe eingangsseitig mit einer Gleichspannungs-
quelle und ausgangsseitig mit einer variablen Last verbunden. Die Ansteuerung der Halbleiter
wird tiber ein sog. Rapid Control Prototyping-System in MATLAB vorgenommen.
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(b)

Abbildung 6.6: (a) AC-Filterdrossel L,; und (b) Halbleitermodul des Demonstrators
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Abbildung 6.7: Messschaltung zur Verlustleistungsmessung der Wechselrichterstufe

Fiir die elektrische Messung der Verlustleistung wird ein Leistungsmessgerit des Typs Yokoga-
wa WT3000 [Yokogawa 2009] eingesetzt. Dazu werden die Wirkleistungen am Ein- und Aus-
gang des Wechselrichters P. bzw. P, 1, P2 und P, 3 aufgenommen, sodass die Verlustleistung
Py gemil der folgenden Vorschrift ermittelt werden kann:

PV:Pe_(Pu,l+Pu,2+Pa,3)~ (61)

Um einen moglichst genauen Abgleich der Modellierung mit der Messung zu erhalten, wer-
den die Widerstinde der Verbindungsleitungen mit einem Micro-Ohmmeter des Typs C.A 6250
[Chauvin Arnoux 2004] bei einer Raumtemperatur von 20°C vermessen und konnen Tabelle
A.6 entnommen werden. Dabei sind die Messabweichungen der Widerstandsmessungen auf-
grund der Messunsicherheit des Micro-Ohmmeters (vgl. Tabelle 6.6) so gering, dass diese im
Folgenden bei der Fehlerbetrachtung der Messkette unberticksichtigt bleiben. Die Widerstand-
serhohung infolge des Temperaturanstiegs wihrend des Betriebs kann entsprechend

Rusg () ~ Ry [1 + 020 (9 — 20°C) + oo (O — 20°C)2] 6.2)

beriicksichtigt werden (siehe Abschnitt 5.1.2.2). Die Wechselrichter-Verlustleistung Py; abziig-
lich der durch die Leitungswiderstinde hervorgerufenen Verlustleistung ergibt sich schlieflich
zu

Py = Py—I3cRpc(0) — (2 Rat (0) + 12, Ran (8) +125Ry3 (D)) 6.3)
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mit Rpc: gleichspannungsseitiger Leitungswiderstand und R, ,: wechselspannungsseitiger Lei-
tungswiderstand der Phasen x = 1,2, 3.

Unsicherheit Messgrofie

Messbereich Auflgsung + (abgelesener Wert + Konstante)
25,000 mQ 1 uQ +(0,05% + 3 uQ)
250,000 mQ 10 pQ +(0,05% + 30 pQ)

Tabelle 6.6: Messunsicherheit des Micro-Ohmmeters C.A 6250 [Chauvin Arnoux 2004]

Die maximale Messunsicherheit einer Gro3e y, welche von den Messwerten x,x3,...,X, ab-
hingt, kann nach gemif
Af = Zn: ﬁAx (6.4)
n =l dx ! ’
berechnet werden. Fiir die Messunsicherheit der Verlustleistung ergibt sich folglich
APy = [APe| 4 [APy 1| 4 [APy o] 4 |AP, 3] - (6.5)

Dabei berechnet sich die Messunsicherheit der am Ein- bzw. Ausgang des Wechselrichters ge-
messenen Wirkleistung aus der Unsicherheit fiir den abgelesenen Wert sowie dem Messbe-
reichsendwert der Wirkleistung. Letztgenannter ergibt sich durch die Multiplikation des Span-
nungsmessbereichs (U Mess = 1000 V, U, Mess = 300 V) und des jeweils aktiven Strommess-
bereichs (/e Mess = Lax Mess = 1,2,5,10,20,30 A). Die Messunsicherheiten des Leistungsmess-
gerites sind in Tabelle 6.7 zusammengefasst.

Unsicherheit Messgrofie

Frequenz Messgribe + (abgelesener Wert + Messbereichsendwert)
DC Leistung +(0,05% + 0,1%)
50 Hz Leistung +(0,02% + 0,04%)

Tabelle 6.7: Messunsicherheit des Leistungsmessgerites Yokogawa WT3000 [ Yokogawa 2009]

6.3.2 Vergleich von Modellierung und Messung

Der Vergleich der Modellierungs- mit den Messergebnissen bei einer Zwischenkreisspannung
von 800 Vpc sowie einem Leistungsfaktor von eins ist in Abbildung 6.8 dargestellt. Die model-
lierten Verluste liegen iiber den gesamten Leistungsbereich hinweg innerhalb des Toleranzban-
des der Messung, das von der Messunsicherheit des Leistungsmessgerites definiert wird. Bei
Nennleistung betrigt die Differenz zwischen Modellierung und Messung in Summe etwa 45 W,
d.h. 15 W pro Phase.

Ein Faktor, der moglicherweise zu der bestehenden Differenz zwischen der Modellierung und
Messung beitrigt, ist die fertigungsbedingte Toleranz der Bauelemente. Diese bewirkt nicht nur
eine Differenz von den Nennwerten, sondern auch eine Abweichung von den in Datenbléttern
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spezifizierten bzw. durch Messungen ermittelten Verlustleistungen. Bei den fiir die Berechnun-
gen verwendeten Halbleiterdaten kommt dariiber hinaus der Umstand hinzu, dass lediglich ein
einzelnes Exemplar der jeweiligen Schaltzelle bestehend aus Transistor und komplementérer
Diode vermessen wurde und somit die ermittelten Werte aus statistischer Sicht nicht als repré-
sentativ angesehen werden konnen. Des Weiteren wird die Vermessung der Halbleiter in einer
Kommutierungszelle mit einer geringen Streuinduktivitit vorgenommen — die im realen Auf-
bau vorhandene Streuinduktivitidt kann davon allerdings abweichen und wirkt sich derart aus,
als dass die Ein- bzw. Ausschaltverluste mit zunehmender Streuinduktivitit ab- bzw. zunehmen
[Infineon 2011]. Bei der Modellierung wurden die Toleranzen der Bauelemente bzw. ihrer Kom-
ponenten, die nur vereinzelt bekannt sind oder abgeschitzt werden konnen, nicht beriicksichtigt,
sodass der Vergleich beeinflusst wird.
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Abbildung 6.8: Vergleich der Modellierungs- und Messergebnisse bei Upc = 800 Vpc und cos(¢,) = 1

Weitere Griinde fiir die Abweichungen sind in den Verlustleistungsmodellen und ihren zugeho-
rigen thermischen Modelle selbst zu suchen. Kritische Punkte sind hierbei die Berechnung der
Wicklungsverluste nach dem auf Dowell zuriickgehenden, eindimensionalen Ansatz als auch
die Ermittlung der stationdren Temperaturen mithilfe der stark vereinfachten thermischen Mo-
delle.

Neben etwaigen Ungenauigkeiten der Modelle gibt es auch einige in der Modellierung vernach-
lassigte Effekte, welche zur Unterschidtzung der anfallenden Verluste fithren konnen. Zu diesen
Effekten zihlt zum einen der nichtlineare Induktivitdtsverlauf der Drosseln. Wie in Abbildung
A.5 zu erkennen, ist der Induktivitdtsverlauf der ersten Filterdrossel in Abhéngigkeit des Stroms
nichtlinear und fillt bei Nennstrom auf etwa 87% der Nenninduktivitit ab. Infolgedessen steigt
der Stromrippel der Drossel an es fallen hohere Ausschaltverluste in den Halbleitern sowie ho-
here Kern- und Wicklungsverluste in der Drossel an. Ein weiterer, unberiicksichtigter Effekt ist
die bei Gleich- bzw. niederfrequenten Wechselstrom auftretende Vormagnetisierung der Kern-
materialien. Hierbei schert die Hysteresekurve und vergroBert ihre eingeschlossene Fliche mit
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zunehmender Vormagnetisierung, was zum Anstieg der resultierenden Kernverluste fiihrt. Bei
den Halbleitern bleiben dariiber hinaus die in den Treibern entstehenden Ansteuerverluste un-
beriicksichtigt.
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7 Optimierung des Drosseldesigns mithilfe
evolutionirer Algorithmen

Fiir das Design der Drosseln nach dem in Kapitel 5 beschriebenen Auslegungsverfahren stehen
dem Nutzer bisher lediglich eine beschrinkte Anzahl an Block-Kernbauformen mit Bandwick-
lung zur Verfiigung. Hierbei besteht die Ungewissheit, ob mit den vorgegebenen Geometrien
das maximale Potential der Drosseldesigns fiir die betreffende Anwendung ausgeschopft wer-
den kann. Im Umkehrschluss stellt sich die Frage, wie die Abmessungen des Kerns und der
Wicklung gewihlt werden miissen, damit die resultierende Drossel geringe Verluste bei gleich-
zeitig geringsten Kosten erzielt.

Die Untersuchung und systematische Losung dieser Problemstellung soll in den nachstehen-
den Abschnitten exemplarisch anhand der Filterdrossel des in Kapitel 6 optimierten BSNPC-
Designs dargelegt werden.

7.1 Beschreibung der Optimierungsaufgabe

Kommen fiir eine Problemstellung mehrere oder sogar unendlich viele Losungsmoglichkeiten
in Frage, so liegt eine Optimierungsaufgabe vor, deren Ziel es ist, die beste Losungsalternative
auszuwihlen. Formal ist eine Optimierungsaufgabe durch einen Suchraum X, der die Menge
der Losungsalternativen x definiert, ein Bewertungsmaf3 Y sowie eine Zielfunktion

fiX—7, (7.1)

welche die Losungsalternative auf das Bewertungsmal} abbildet, gegeben. Ziel der Optimie-
rung ist somit das Auffinden von x € X, fiir das f einen optimalen Wert ergibt. Dabei kann bei
Optimierungsaufgaben zwischen Maximierungs- und Minimierungsproblemen sowie entspre-
chend der Beschaffenheit des Suchraums zwischen reellwertigen, ganzzahligen oder kombina-
torischen Problemen unterschieden werden.

Im vorliegenden Fall besteht das Optimierungsziel darin, die Kosten der Drossel — und damit
auch den sich ergebenden Materialeinsatz — durch eine geeignete Wahl der Kern- und Wick-
lungsabmessungen zu minimieren, wobei zudem folgende Nebenbedingungen eingehalten wer-
den sollen:

1. Kern- und Wicklungsverluste sind minimal;

2. Drosseltemperatur liegt unterhalb des thermischen Grenzwertes (g max < 120°C).

Es wird davon ausgegangen, dass die in Abbildung 7.1 dargestellte Kernbauform aus vier glei-
chen Blockkernen besteht, die durch ihre Abmessungen a, ¢ und f gekennzeichnet sind. Die
verbleibenden Kernabmessungen b, d und e konnen aus den bekannten Kernabmessungen zu

_2d+2f
)

b —d+f, d:% bzw.  e=a-2f 7.2)
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Abbildung 7.1: Grundgeometrie fiir die Drosseloptimierung

berechnet werden. Die Menge der Losungsalternativen X, die auch als Objektvariablen bezeich-
net werden, ist folglich durch die unabhidngigen Abmessungen a, ¢ und f gegeben. Zusitzlich
wird die Windungsdicke dw als Objektvariable in die Optimierung miteinbezogen. Tabelle 7.1
zeigt eine Ubersicht zu den Objektvariablen und ihrem dazugehorigen, teilweise fertigungsbe-
dingten Wertebereich.

Objektvariable Symbol Wertebereich

Kernabmessung a X 40mm < x; < 100 mm
Kernabmessung ¢ X2 10mm < x; < 50mm
Kernabmessung f X3 Smm <x3 < %xl

Windungsdicke dw X4 x4 =k-0,05mm, x4 € [0,05mm;0,5mm], k € N*

Tabelle 7.1: Objektvariablen der Optimierungsaufgabe

7.2 Auswahl des Optimierungsverfahrens

Das effizienteste Verfahren zur Losung einer Optimierungsaufgabe ist die direkte Berechnung
einer analytischen Losung. Allerdings stellt sich bei der Optimierung komplexer Systeme im
Allgemeinen heraus, dass eine analytische Losung nicht moglich ist, da die an die Zielfunkti-
on gestellten Anforderungen — wie u.a. deren stetige Differenzierbarkeit (siehe [Gerdes et al.
2004]) — nicht erfiillt werden oder die Zielfunktion fiir die Anwendung stark idealisiert werden
misste. Um die in der Praxis auftretenden Optimierungsaufgaben dennoch l6sen zu konnen,
sind eine Vielzahl von Optimierungsverfahren entwickelt worden. Hierbei konnen die Optimie-
rungsverfahren, wie in Abbildung 7.2 dargestellt, in deterministische und stochastische Ver-
fahren! unterteilt werden. Deterministische Verfahren sind solche Verfahren, deren Verhalten

IStochastische Verfahren werden auch als nicht-deterministische, probabilistische oder randomisierte Verfahren
bezeichnet.
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reproduzierbar und definiert ist, d.h. dass die Suche in jedem Suchlauf bei gleichen Voraus-
setzungen stets dasselbe Ergebnis liefert. Demgegeniiber ist das Verhalten von stochastischen
Verfahren nicht reproduzierbar, da diese von Zufallszahlen gesteuert werden.

Optimierungs-

verfahren
deterministische stochastische
Optimierungsverfahren Optimierungsverfahren
naturanaloge | sonstige
Verfahren stochastische Verfahren
Evolutionare Schwarm- Simulated
— N . . —— Tabu-Suche
Algorithmen Intelligenz Annealing
Genetische Partikelschwarm- Hill Climbing
Algorithmen Optimierung
Evolutionare Ameisen-Kolonie- — Mgnte—?arlo
Strategien Optimierung ampling
Genetische Kulturelle
Programmierung Algorithmen ]

Programmierung

Abbildung 7.2: Klassifizierung von Optimierungsverfahren

Zu den deterministischen Verfahren gehoren beispielsweise das Gradienten- oder Newton-Ver-
fahren, wobei letzteres ein Verfahren zur Losung von nichtlinearen Gleichungssystemen ist.
Die Schwiche von deterministischen Verfahren liegt darin begriindet, dass diese hdufig in dem
nichst gelegenen Optimum verharren und somit nicht in der Lage sind, das globale Optimum zu
finden. Des Weiteren erfordern die meisten deterministischen Verfahren in dhnlicher Weise wie
die analytische Losung, dass die Zielfunktion bestimmte Voraussetzungen, wie beispielsweise
Differenzierbarkeit oder Stetigkeit, erfiillt. Aufgrund dessen scheiden ebenfalls deterministische
Verfahren bei vielen Optimierungsaufgaben zum Auffinden der Losung aus. Auch im vorliegen-
den Fall kann ein analytisches oder deterministisches Verfahren nicht angewendet werden, da
die Zielfunktion nicht als zusammenhingender mathematischer Ausdruck existiert, sondern aus
einer Reihe von aufeinander aufbauenden Algorithmen besteht.

Im Bereich der stochastischen Verfahren haben in den letzten Jahren naturanaloge Ansitze (vgl.
Abbildung 7.2), wie beispielsweise Evolutiondre Algorithmen, Schwarmintelligenzen oder Si-
mulated Annealing, eine grofle Popularitit erlangt. Allen Verfahren ist gemein, dass sie durch
Vorginge in der Natur inspiriert sind: Evolutionére Algorithmen basieren auf den Prinzipien der
biologischen Evolution, Schwarmintelligenzen nehmen sich das Verhalten von Schwiérmen, Ko-
lonien oder anderen kollektiven Gruppierungen zum Vorbild und das sog. Simulated Annealing
(dt. simulierte Abkiihlung) bildet den Abkiihlprozess von Atomen in einer Schmelze nach.

Fiir die vorliegende Optimierungsaufgabe eignen sich insbesondere die Evolutiondiren Algo-
rithmen, da sie sich im Gegensatz zu den Schwarmintelligenzen auch fiir reellwertige Opti-
mierungsprobleme angewendet werden konnen bzw. die Optimierung im Unterschied zu dem
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Simulated Annealing nicht nur einschrittig, sondern auch populationsbasiert erfolgen kann. Die
ersten Ansitze zur Ubertragung der biologischen Evolutionsprinzipien auf die Losung von Op-
timierungsaufgaben wurden in den 1950er Jahren veroffentlicht, aus denen sich die folgenden
beiden wichtigsten Grundformen herausgebildet haben [Gerdes et al. 2004]:

* Genetische Algorithmen (GA) wurden von John Holland und Kenneth De Jong begriin-
det. Aufgrund ihrer bindren Codierung eignen sie sich vor allem fiir die kombinatorische
Optimierung.

¢ Evolutionire Strategien (ES) wurden in den 1960er Jahren von Ingo Rechenberg und
Hans-Paul Schwefel entwickelt. Sie sind insbesondere fiir die ganzzahlige und reellwer-
tige Optimierung ausgelegt.

Daneben existieren weitere eigenstindige Formen wie die Genetische Programmierung (GP)
und Evolutionire Programmierung (EP). Eine vertiefende Ubersicht zu den verschiedenen Evo-
lutiondren Algorithmen gibt [Béck et al. 1997].

‘ Generiere Initial-Population ‘

‘ Berechne Fitness ‘

Abbruchkriterium
erfullt?

‘ Selektion ‘

v

‘ Rekombination ‘

v

‘ Mutation ‘

L]

Abbildung 7.3: Allgemeine Struktur eines Evolutiondren Algorithmus

Abbildung 7.3 zeigt die allen Evolutiondren Algorithmen gemeinsame Struktur. Eine kurze Er-
lduterung der im Folgenden benutzten Begriffe ist Tabelle 7.2 zu entnehmen. Im ersten Schritt
des Evolutiondren Algorithmus erfolgt die Erzeugung einer Initialpopulation, wobei die Indi-
viduen dieser Population i.d.R. zufillig im Definitionsbereich der Variablen generiert werden.
Die erzeugte Initialpopulation wird dann im néchsten Schritt mithilfe der Zielfunktion bewer-
tet, d.h. ihre sog. Fitness wird ermittelt. Ist das definierte Abbruchkriterium nicht erfiillt, wird
im sich anschlieBenden Evolutionskreislauf eine neue Generation erzeugt. Dazu werden die
Individuen (Eltern) zunichst entsprechend ihrer Fitness fiir die Erzeugung neuer Individuen
(Nachkommen) im Selektionsschritt ausgewéhlt, wobei letztere dann unter Anwendung der ge-
netischen Operatoren Rekombination und Mutation generiert werden. Der Evolutionskreislauf
wird solange durchlaufen, bis das Abbruchkriterium den Prozess beendet.

Ein wesentlicher Vorteil von evolutionidren Algorithmen besteht darin, dass der gesamte Such-
raum untersucht wird und somit die Wahrscheinlichkeit reduziert wird, in einem lokalen Opti-
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Bezeichnung Erliduterung

Elter Individuum, aus dem Nachkommen erzeugt werden
Fitness(funktion) ® Zielfunktion zur Bewertung eines Individuums
Generation Iteration eines Evolutiondren Algorithmus

Individuum a Punkt im Losungsraum

Mutation zufillige, geringe Veridnderung eines Individuums
Nachkomme neu erzeugtes Individuum in einer beliebigen Generation
Population P Menge von Individuen zu einem bestimmten Zeitpunkt
Rekombination Austausch oder Mittelung einzelner Gene der Eltern

Tabelle 7.2: Grundbegriffe Evolutionirer Algorithmen [Gerdes et al. 2004], [Pohlheim 1999]

mum zu verharren. Dariiber hinaus werden fiir die Anwendung der evolutiondren Algorithmen
keinerlei besondere Problemkenntnisse benétigt oder spezielle Anforderungen an die Ziel- bzw.
Fitnessfunktion gestellt: Die Zielfunktion muss nicht zwingend durch einen mathematischen
Ausdruck reprisentiert werden, sondern kann auch aus komplexen Algorithmen bestehen, die
wiederum ihrerseits Simulationen beinhalten. Zudem ist die Parallelisierung der Suche méoglich,
sodass die Optimierung auf mehreren Rechnern gleichzeitig erfolgen kann.

Im Gegenzug weisen die evolutiondren Algorithmen allerdings auch Nachteile auf. Zum einen
besteht keine Garantie, dass das Optimum auch tatsdchlich gefunden wird, und zum anderen
kann der Rechenzeitbedarf der Algorithmen erheblich sein. Auch muss Klarheit dariiber beste-
hen, dass der verwendete Algorithmus bei jeder neuen Anwendung auf das Problem zu einer
von der vorausgegangenen Anwendung unterschiedlichen Losung konvergiert.

Abschlieend stellt sich noch die Frage, welche der beiden Grundformen der Evolutionéren Al-
gorithmen — Genetische Algorithmen oder Evolutiondre Strategien — fiir die vorliegende Opti-
mierungsaufgabe am geeignetsten ist. Angesichts der Vielzahl an existierenden Varianten beider
Grundformen soll die Codierung als Kriterium herangezogen werden. Die Codierung hingt von
der jeweiligen Aufgabenstellung ab, sodass es folglich keine Problem-invariante Codierung gibt
[Schoneburg et al. 1994]. Wie in Abschnitt 7.1 dargelegt, sind die Objektvariablen der Drossel-
optimierung reellwertig — folglich liegt eine reellwertige Codierung und damit die Anwendung
der Evolutiondiren Strategien nahe.
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7.3 Losung der Optimierungsaufgabe mithilfe Evolutionirer
Strategien

7.3.1 Allgemeine Evolutionsstrategie

Bei den Evolutionsstrategien wird die relevante Erbinformation eines Individuums a in einem
n-dimensionalen Objektvariablenvektor x € R” kodiert. Auf diese Weise konnen der Vektor x
und die Zielfunktion f der Optimierungsaufgabe unmittelbar als Objektvariablenvektor bzw.
als Fitnessfunktion @ der Individuen, d.h.

®(a) = f(x), (7.3)

von der Evolutionsstrategie verarbeitet werden. Die Mutation stellt den priméren genetischen
Operator bei den Evolutionsstrategien dar, die nach dem Prinzip der statistischen Normalvertei-
lung vorgenommen wird. Die Steuerung erfolgt iiber sog. Strategievariablen, wobei zwischen
exogenen und endogenen Strategievariablen unterschieden wird. Zu den exogenen Strategie-
parametern gehoren die GroBe der Elternpopulation p € N, die Anzahl der daraus erzeugten
Nachkommen A € N und die GruppengroBe p € N. Die genannten Parameter werden bei der
hier erlduterten allgemeinen Evolutionsstrategie zu Beginn vom Anwender festgelegt. Die en-
dogenen Strategievariablen, zu denen die Standardabweichung ¢ und der Rotationswinkel o
zihlen, werden hingegen zusitzlich zu den Objektvariablen in jedem Individuum kodiert (vgl.
[Bick et 1996]):

a=(x,0,a) € I=R"xA; (7.4)

mit /: Suchraum der Individuen und Ag: Menge der Strategievariablen (A, = R x [—m, 7]"*,
ng €{1,...,n},nq €{0,(2n—ns) (ns — 1) /2}). Durch die bis zu n verschiedenen Standardab-
weichungen und die bis zu n- (n — 1) /2 unterschiedlichen Rotationswinkel konnen die Schritt-
weiten fiir jede Koordinatenrichtung bzw. die Winkel zwischen den Koordinatenrichtungen ge-
trennt eingestellt werden, sodass eine moglichst grole Anpassung der Evolutionsstrategie an das
Optimierungsproblem erzielt werden kann. Die Notation der allgemeinen Evolutionsstrategie
lautet

(1/p#A)-ES,

wobei das Symbol ,#" fiir die gewihlte ,,Plus (+)*- oder ,,Komma (,)“-Selektionsart (siche Un-
terpunkt Selektion) steht.

Der Ablauf der allgemeinen (u/p#21 )-Evolutionsstrategie soll anhand des Pseudo-Codes, der
Algorithmus 1 zu entnehmen ist, erldutert werden. Zu Beginn werden die Individuen der An-
fangsgeneration P(0) initialisiert und ihre Fitness bestimmt (Zeilen 2 und 3). In der sich darauf
folgenden ,,Generationenschleife* werden zunichst p Eltern nach dem Zufallsprinzip aus der
Population ausgewihlt. Fiir jedes der A Individuen der Nachkommen-Population werden die
Strategie- und Objektvariablen durch Rekombination der ausgewihlten p Eltern und anschlie-
Bende Mutation generiert. Daraufhin wird jedem Nachkommen in Zeile 9 sein Fitnesswert zu-
gewiesen. Abhingig von der Selektionsart werden aus den Nachkommen die Individuen fiir
die nichste Elternpopulation ermittelt und sofern die Abbruchbedingung nicht erfiillt ist, die
nichste Generation erzeugt.

Auf die angewandten genetischen Operatoren der Rekombination und Mutation sowie die Se-
lektionsarten wird im Folgenden niher eingegangen:
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Algorithmus 1 : Allgemeine (u/p#1)-Evolutionsstrategie nach [Bick et al. 1997]

Eingabe : 1, A, p, Zielfunktion f
Ausgabe : bestes Individuum aus der Population P zum Zeitpunkt ¢

114 0;

2

3

0 N o

10
11

P(0) < Erzeuge Initialpopulation mit u Eltern der Gestalt e, = (x,0, @);
Bestimme Fitnesswert der Initialpopulation;
while Abbruchbedingung nicht erfiillt do

for i< 1to A do
Wihle p > 2 Eltern zufillig aus der Population;
Rekombiniere Strategie- und Objektvariablen;
Mutiere Strategie- und Objektvariablen;
Bestimme Fitnesswert der Nachkommen;

t+—t+1;

| P(t) < Selektiere die u besten Individuen aus der Population der Nachkommen;

Rekombination Die Rekombination ist ein genetischer Operator, der sowohl auf die Objekt-

als auch Strategievariablen angewendet wird und durch die ein Nachkomme aus p Eltern
erzeugt wird. Fiir den Fall p = 1 wird das Elter lediglich dupliziert. Fiir p > 2 konnen
grundsitzlich zwei verschieden Rekombinationsarten, namlich die diskrete und die in-
termedidre Rekombination, zur Anwendung kommen: Bei der diskreten Rekombination
werden die einzelnen Komponenten n; des Nachkommen-Individuums n = (n; .. .nk)T
durch die zufillige Auswahl einer Komponente e; aus allen p Eltern ey,...,ep mit e =
(eg.. .ek)Terzeugt. Im Vergleich dazu bildet die intermedidre Rekombination die Kom-
ponenten n; aus dem arithmetischen Mittelwert der Komponenten ¢; aus allen p Eltern.

Mutation Bei der allgemeinen Evolutionsstrategie erfolgt die Mutation eines Individuums, in-

dem zu dem Ausgangsvektor ein normalverteilter Zufallsvektor z ~ .4#(0,C) mit dem
Erwartungswertvektor O und der Kovarianzmatrix

var (z; i=j
C=(e) =" L (75
cov (z,-.,z,‘) i#j

addiert wird:

x' =x+.4(0,C). (7.6)
Auf diese Weise wird eine gleichwahrscheinliche Verteilung der Nachkommen auf frei im
Raum orientierten Hyperellipsen erzielt. Die Anpassung der Mutationsschrittweiten wird
durch die sog. ,,Selbstadaption® der Parameter vorgenommen, in welche die Standardab-
weichungen als auch die Rotationswinkel miteinbezogen werden. Dazu werden zunéchst
die Komponenten der Standardabweichungen und Rotationswinkel geméf

of = ojexp (v A4(0,1)+7.4(0,1))
o = aj+B-A(0,1) 1.7

[ORER

miti € {1,...,n}, j€{1,...,n-(n—1)/2} mutiert. Hierbei sind die Faktoren 7, 7’ und
B als Lernraten zu verstehen, mit denen die Geschwindigkeit der Adaption angepasst
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werden kann und fiir die folgende Einstellung empfohlen werden [Béck et al. 1997]:

(1.,7.B) = (1/(\/2\/@, 1/(\/5),57:/180). (7.8)

Um die mutierten Objektvariablen zu bestimmen, wird die Kovarianzmatrix mittels C =
(ST)'ST berechnet, wobei S eine Diagonalmatrix mit S (o) = diag(oy,...,0,) und T
eine Orthogonalmatrix mit

n—1 n

T(@)=]] [] R(a) (7.9)

i=1 j=i+1
darstellt. Bei R (Ot,'j) in Gleichung (7.9) handelt es sich um die sog. Rotationsmatrix, d.h.
eine Einheitsmatrix mit den Eintrdgen r;; = r;; = cos (Oci j) und rjj = —rj; = —sin (Oci j).
Damit folgt fiir die Mutation der Objektvariablen schlieBlich:

X'=x+z mit z~A(0,C)=T(a)S(c') A0OI). (7.10)

Selektion Die Grundformen der bei den Evolutionsstrategien angewandten Selektionsarten sind
die so genannte (1 +A)- und (u,A)-Selektion. Bei beiden Selektionsarten werden p
Individuen mit der besten Fitness aus einer bestimmten Menge ausgewihlt, welche die
nichste Population bilden. Hierbei unterscheiden sich die beiden Selektionsarten derart,
als dass bei der (1 + 24)-Selektion die Menge aus den p Eltern und den A Nachkom-
men besteht, wihrend bei der (1, A)-Selektion die Menge nur die A Nachkommen um-
fasst und daher A > u gelten muss. Bei der (i + 4)-Selektion ist eine Verschlechterung
der Zielfunktion iiber die Generationen nicht moglich, was allerdings die Gefahr birgt,
dass die Suche im lokalen Optima hingen bleibt. Zudem wird die Selbstadaption bei der
(1 + A)-Selektion behindert, da schlecht adaptierte Losungen iiber Generationen iiberle-
ben konnen. Im Gegensatz dazu ist bei der (i, A)-Selektion kein Individuum unsterblich,
sodass auch lokale Optima verlassen werden konnen. Eine wichtige KenngroBe aller Se-
lektionsarten ist der sog. Selektionsdruck, welcher durch Verhéltnis von tt und A gegeben
ist. Je groBer der Selektionsdruck ist, desto schneller konvergiert die Population gegen ein
Optimum. Allerdings ist hierbei auch die Gefahr hoher, dass es sich nur um ein lokales
Optimum handelt. Fiir den Selektionsdruck haben sich in der Praxis Werte von % bis %
[Weicker 2007] als vorteilhaft erwiesen.

7.3.2 Implementierung und Anwendung des Optimierungsverfahrens

Fiir die Losung der vorliegenden Optimierungsaufgabe kommt die im vorherigen Abschnitt
beschriebene selbstadaptive Evolutionsstrategie zum Einsatz. Dabei wird — wie empfohlen —
die Komma-Selektion zur Sicherstellung einer moglichst effektiven Selbstadaption angewendet
und der Selektionsdruck mit & = 10 und A = 70 auf % gesetzt.

Abbildung 7.4 zeigt das Ablaufdiagramm des implementierten Optimierungsverfahrens. Zu Be-
ginn wird dabei eine zufillige Initialpopulation in dem vorgegebenen Wertebereich (vgl. Tabel-
le 7.1) generiert. In der sich anschlieBenden Generationenschleife werden geméB der erlduter-
ten Evolutionsstrategie aus der Elterngeneration eine neue Nachkommengeneration durch An-
wendung der Rekombinations- und Mutationsoperatoren erzeugt. Mit den Objektvariablen der
Nachkommengeneration kénnen auf Grundlage der in Kapitel 5 dargestellten Routinen die zu-
gehorigen Drosseldesigns und -verluste ermittelt werden. Im Anschluss daran wird die Fitness
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Abbildung 7.4: Struktur des implementierten Optimierungsverfahrens

der Nachkommen berechnet, in welche die Kosten und die gewichteten Verluste Pygy einflie-
Ben. Ungiiltige Designs, die einen negativen bzw. zu grofien Luftspalt, eine zu hohe Oberfld-
chentemperatur oder einen zu geringen Effektiv- bzw. Spitzenstromwert aufweisen, werden bei
der Fitness-Berechnung zusitzlich mit einer Bestrafung belegt. Im letzten Schritt der Schleife
werden aus den A Drosseldesigns mit den zugehdrigen Objektvariablen die i besten selektiert,
im Zwischenspeicher abgelegt und als Eltern in die ndchste Generation libertragen. Die Genera-
tionenschleife wird solange durchlaufen bis eine maximale Generationenanzahl, die im vorlie-
genden Fall auf 30 gesetzt wird, erreicht ist. Schlielich konnen aus denen im Zwischenspeicher
abgelegten Drosseldesigns die besten Designs herausgefiltert werden, welche gemeinsam eine
Pareto-Grenze bilden. Diese Vorgehensweise hat den Vorteil, dass dem Anwender eine Vielzahl
von Designs mit unterschiedlichen Vorteilen hinsichtlich der Kosten und der gewichteten Ver-
luste statt lediglich einer einzelnen Losung aufgezeigt wird, aus denen im Zusammenspiel mit
den anderen Komponenten die fiir die jeweilige Anwendung optimale Konfiguration ermittelt
werden kann.

Das implementierte Verfahren soll abschlieend fiir die Optimierung der Filterdrosseln L, des
in Kapitel 6 ermittelten BSNPC-Designs mit einer Nenninduktivitit von 900 uH eingesetzt wer-
den. Fiir die Berechnungen gelten dabei die in den Tabellen 6.1 und A.2 angegebenen Spezifika-
tionen und Arbeitspunkte des Wechselrichters sowie die in Tabelle 6.3 aufgelisteten Randbedin-
gungen fiir die Auslegung der Drossel. Da im Zuge der Anwendung der Evolutionsstrategien
eine Vielzahl von unterschiedlichsten Drosselgeometrien — im vorliegenden Fall 2100 Dros-
selgeometrien® — generiert und fiir die Anwendung iiberpriift werden, ist zu hinterfragen, ob
sich qualitativ dhnliche Ergebnisse durch die Vorgabe einer ebenso grolen Anzahl von diskre-
ten Drosselgeometrien erzielen lassen. Um dies zu iiberpriifen, werden mithilfe des Drossel-
Auslegungsverfahrens nach Kapitel 5 diskrete Drosselgeometrien mit linearen Schrittweiten

Die Anzahl ergibt sich aus 30 Generationen und je 70 Nachkommen pro Generation.
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der Kernabmessungen a, ¢ und f nach folgender Berechnungsvorschrift generiert:

Ni=gut(i—1)-8078 e =N 7.11)
N-1

Hierbei représentieren g, bzw. g, die untere bzw. obere Wertebereichsgrenze und N die Diskre-
tisierungsanzahl der Objektvariablen. Die Windungsdicke dw wird wie bereits zuvor aufgrund
der fertigungsbedingten Verfiigbarkeit auf einen Wertebereich von 0,05 mm bis 0,5 mm und ei-
ne Schrittweite von 0,05 mm beschrinkt, infolgedessen sich 10 verschiedene Werte fiir den ge-
nannten Parameter ergeben. Die Diskretisierungsanzahl der iibrigen Parameter wird so gewéhlt,
dass aus der Kombination der einzelnen Objektvariablen eine zu der evolutiondren Optimierung
vergleichbare Anzahl an Drosselgeometrien hervorgeht:

N,=13, Ne=5 und Np=4. (7.12)

Insgesamt resultieren somit 2600 verschiedene diskrete Drosselgeometrien mit linearer Schritt-
weite, was einen Vorteil von 500 zusitzlichen Drosselgeometrien gegeniiber den im Laufe der
Evolutionsstrategie erzeugten Designs bedingt. Dariiber hinaus wird nochmals dieselbe Anzahl
an diskreten Drosseldesigns mit logarithmischer Schrittweite entsprechend Gleichung (7.13)
erzeugt. Auf diese Weise werden auch Drosseldesigns miteinbezogen, bei denen die relative
Steigerungsrate der Kernabmessungen von einem Wert zum nichsten einen gleichméBigen Ver-
lauf annimmt. Die Werte der Kernabmessungen a, ¢ und f mit linearer und logarithmischer
Schrittweite sind in Tabelle A.7 zusammengefasst.

i
xizgu~(w/@) fir  i=0,... N—I (7.13)
S

Die sowohl mithilfe der Evolutionsstrategie als auch durch die diskreten Drosselgeometrien
erzielten Optimierungsergebnisse sind in Abbildung 7.5 dargestellt. Hierbei ist zu beachten,
dass nur pareto-optimale Designs abgebildet sind. Da die Evolutionsstrategien — wie eingangs
erwihnt — zufallsgesteuert sind und die in einem neuen Durchlauf erhaltenen Ergebnisse von
vorherigen abweichen konnen, wurde an dieser Stelle in mehreren Durchldufen ermittelt, ob
die angewendete Evolutionsstrategie jeweils dhnliche Ergebnissen liefert. Wie aus der vorlie-
genden Abbildung ersichtlich, fithren die einzelnen Optimierungsdurchldufe zu vergleichbaren
Ergebnissen und weisen damit eine gemeinsame Pareto-Grenze auf. Der Vergleich zwischen
den generischen und den diskreten Drosseldesigns linearer Schrittweite zeigt zudem, dass zwar
hinsichtlich minimaler Kosten ein dhnlich gutes Design mit den diskreten Drosselgeometrien
erlangt werden kann, aber nur eine geringe Anzahl der Drosseldesigns — trotz der 500 zusitz-
lich tiberpriiften Drosselgeometrien — fiir die Anwendung geeignet sind. Auch von den dis-
kreten Drosseldesigns mit logarithmischer Parameterschrittweite erfiillen nur wenige Designs
die anwendungsbezogenen Anforderungen, ungeachtet der Tatsache, dass diese im Gegensatz
zu den diskreten Drosseldesigns mit linearer Parameterschrittweite zu einer gleichméfigeren
Abdeckung des Losungsbereiches fithren. Dariiber hinaus lisst sich festhalten, dass in jedem
Durchlauf der Evolutionsstrategie fast ausschlie3lich Drosseldesigns ermittelt werden konnten,
die bei annihernd gleichen normierten Kosten wie die der diskreten Drosseldesigns eine gerin-
gere gewichtete Verlustleistung aufweisen.

Fiir einen differenzierten Vergleich seien an dieser Stelle das ES-optimierte sowie das diskrete
Drosseldesign mit der geringsten gewichteten Verlustleistung bei minimalen Kosten — hier als
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Abbildung 7.5: Optimierungsergebnisse der generischen und diskreten Drosseldesigns

ES-Drosseldesign bzw. diskretes Drosseldesign linearer Schrittweite bezeichnet — aufgefiihrt.
Die dazugehorigen Details sind in Tabelle 7.3 zu entnehmen. Auflerdem ist das urspriingliche
Referenzdrosseldesign der optimierten BSNPC-Wechselrichterstufe (vgl. Kapitel 6) angeben.
Mit dem diskreten Drosseldesign linearer Schrittweite ldsst sich im Vergleich zu der Referenz-
drossel ein Design erreichen, welches annéhernd die gleichen normierten Kosten und gleichzei-
tig ca. 8 W geringere gewichtete Verluste Pygy aufweist. Im Gegensatz dazu kénnen mithilfe
des ES-optimierten Drosseldesigns die gewichteten Verluste um ca. 10 W gegeniiber der Refe-
renzdrossel reduziert und dariiber hinaus auch zu etwas geringeren Kosten hergestellt werden.

Parameter

diskretes Drosseldesign

Referenzdrossel ES-Drosseldesign

linearer Schrittweite

Kernabmessungen a x ¢ X f 50 % 30 x 15 mm 45x40x10mm 63,3 x 14 x 19,8 mm
Luftspaltldnge Y /o 2,2 mm 2,46 mm 3,5 mm
Windungsanzahl N 2x29 2x32 2 x 45
Windungsdicke dw 0,2 mm 0,25 mm 0,15 mm
normierte Kosten 1 1,01 0,97
gew. Verlustleistung Pygu 1354 W 1272 W 1253 W

Tabelle 7.3: Vergleich ausgewihlter Drosseldesigns fiir L,; = 900 uH
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7.3.3 Fazit

Aus den vorliegenden Ergebnissen ist ersichtlich, dass die implementierte Evolutionsstrategie
hinsichtlich des Auffindens pareto-optimaler Drosseldesigns gegeniiber einer manuellen Suche
bei gleicher oder sogar geringerer Anzahl der tiberpriiften Designs iiberlegen ist. Ein Einsatz
der Evolutionsstrategie ist nicht nur fiir die detailliertere Untersuchung eines bekannten An-
wendungsbereiches geeignet, sondern kann auch gerade dann vorteilhaft sein, wenn keine oder
nur wenige Informationen zu dem Gebiet einer mehrdimensionalen Zielfunktion vorliegen.

Einen Nachteil der derzeit implementieren Evolutionsstrategie stellt der im Vergleich zur manu-
ellen Suche hohere Rechenaufwand dar, welcher darin begriindet ist, dass die erzeugten Nach-
kommen innerhalb der vorgegebenen Wertebereiche liegen miissen und infolgedessen der ran-
domisierte Rekombinations- und Mutationsschritt ggf. einige Male wiederholt werden muss.
Dieser Nachteil konnte jedoch durch eine verbesserte Implementierung oder durch paralleles
Durchlaufen (engl. Parallel Computing) des Algorithmus behoben werden und zudem steht der
geringen Rechenzeit der manuellen Suche das anfingliche, zeitaufwendige Anlegen der Kern-
geometrien in der Datenbank gegeniiber.

Im Zusammenhang mit der Optimierung des Drosseldesigns durch die erlduterte Evolutions-
strategie bestehen noch weitere interessante Fragestellungen, die den Ausgangspunkt fiir wei-
terfithrende Untersuchungen bilden konnen. Zu analysierende Fragen sind beispielsweise, wel-
ches Potential die zusitzliche Wahl der Kernabmessung d als Objektvariable hinsichtlich der
Erzielung kostengiinstiger und effizienter Drosseldesigns bietet oder inwiefern die Parameter
A, U, p sowie die Generationenzahl Einfluss auf die Konvergenz der Optimierungsergebnisse
gegen die Pareto-Grenze haben.
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8 Validierung des Modellierungs-
verfahrens fiir hohe Frequenzen

Wie eingangs erldutert, wird in der Leistungselektronik mithilfe von neuartigen, verlustarmen
Siliziumkarbid- oder Galliumnitrid-Halbleitern die Erhohung der Schaltfrequenzen zugunsten
verkleinerter magnetischer Bauelemente ermdglicht. Mit der Erhohung der Schaltfrequenz stellt
sich allerdings fiir das Modellierungsverfahren die Frage, ob die verwendeten Modelle noch
eine ausreichende Genauigkeit ausweisen bzw. welche Maflnahmen zu deren Wiedererlangung
ergriffen werden miissen.

Die Beantwortung dieser Frage wird im Folgenden durch eine Validierung des Verfahrens fiir
Schaltfrequenzen bis zu 96 kHz vorgenommen. Als Priifling wird dabei ein Hochsetzsteller mit
Siliziumkarbid-Halbleitern verwendet, da der in Kapitel 6 vorgestellte BSNPC-Demonstrator
aufgrund der in den Silizium-IGBTs entstehenden Verluste hinsichtlich seiner Schaltfrequenz
beschrinkt ist. Zudem kann der Hochsetzsteller-Aufbau so kompakt realisiert werden, dass die
Verlustleistungen der Einzelkomponenten zur genaueren Analyse der Verlustanteile in einem
Kalorimeter vermessen werden konnen.

8.1 Priifling

Abbildung 8.1 zeigt den fiir die folgende Validierung des Modellierungsverfahrens verwende-
ten Hochsetzsteller-Aufbau. Auf der Platine sind dabei die Ein- und Ausgangskondensatoren
sowie die sich in einem Modul befindlichen Halbleiter untergebracht. Wie Tabelle 8.1 zu ent-
nehmen ist, werden fiir den Transistor SiC-JFETs mit normally-on-Charakteristik eingesetzt,
die durch in Reihe liegende, selbstsperrende P-Kanal-Si-MOSFETs in Kaskodenschaltung (vgl.
Abbildung 8.2) ergéinzt werden, um einen sicheren Betrieb der Schaltung zu gewihrleisten. Die
Hochsetzstellerdrossel ist in Blockkern-Bauform mit Kupferband-Wicklung ausgefiihrt.

8.2 Validierung der Modellierungsergebnisse

8.2.1 Messaufbau

Abbildung 8.2 zeigt die Schaltung zur Vermessung des Hochsetzstellers. Dieser wird durch
eine Gleichspannungsquelle versorgt und ist ausgangsseitig auf den DC-Eingang eines PV-
Wechselrichters geschaltet, welcher seinerseits die Leistung in das Netz einspeist. Im Gegensatz
zu einer ohmschen Last wird auf diese Weise nur eine geringe Abwérme erzeugt, was insbeson-
dere fiir die in Abschnitt 8.2.2.2 erlduterte kalorimetrische Messmethode von Vorteil ist, da die
Riickwirkungen auf die Umgebungstemperatur klein gehalten werden konnen. Die Ansteue-
rung der Halbleiter erfolgt wie zuvor bei dem Demonstrator der BSNPC-Wechselrichterstufe
(vgl. Kapitel 6) mittels eines Rapid Control Prototyping-Systems.
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Abbildung 8.1: Hochsetzsteller-Priifling

Komponente Details
Ce Folienkondensator, 24 puF / 1100 Vpc
L 400 pH, Ferrit, Band-Wicklung, Kupfer
T SiC-JFET, 1200 V, 70 mQ, normally-on, 2 parallel
T, Si-MOSFET, P-Kanal, selbstsperrend, 30 V, 3 mQ
D SiC-Diode, 1200V, 7,5A, 5 parallel
C, Folienkondensator, 48 uF / 1100 Vpc

Tabelle 8.1: Konfiguration des Hochsetzstellers (vgl. Abbildung 8.2)
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Abbildung 8.2: Messschaltung zur Verlustleistungsmessung des Hochsetzstellers

8.2.2 Messverfahren
8.2.2.1 Elektrisches Messverfahren

Die elektrische Messung der Verlustleistung erfolgt mithilfe des Leistungsmessgerits Yokogawa
WT3000 [Yokogawa 2009]. Dazu wird die Wirkleistung am Ein- und Ausgang des Hochsetz-
stellers P. bzw. P, aufgenommen, sodass die Verlustleistung Py geméal der folgenden Vorschrift
ermittelt werden kann:

Py=PF—P,. (81)

Fiir einen moglichst genauen Vergleich zwischen Modellierung und Messung wird die durch die
Leitungswiderstiande (vgl. Tabelle A.13) hervorgerufene Verlustleistung von der gemessenen
Verlustleistung des Hochsetzstellers abgezogen:

Py = Py—I*Rpce(d) —I2Rpca (). (8.2)

Auch hier bleiben die Messabweichungen der mithilfe des Mirco-Ohmmeters C.A 6250 [Chau-
vin Arnoux 2004] ermittelten Leitungswiderstinde unberiicksichtigt. Die maximale Messunsi-
cherheit der gemessenen Verlustleistung ergibt sich mit Gleichung (6.4) zu

APy = |AP:|+ APy, (8.3)
wobei die Messunsicherheiten des Leistungsmessgerites Tabelle 6.7 zu entnehmen sind.
8.2.2.2 Kalorimetrisches Messverfahren zur Vermessung der Einzelkomponenten

Hinsichtlich der Verlustleistungsmessung der Einzelkomponenten ist es naheliegend, mithilfe
der an den Klemmen der jeweiligen Komponente bereit stehenden elektrischen GroBen die Ein-
und Ausgangsleistung zu erfassen und so schlieflich die Verlustleistung durch die Subtrakti-
on dieser beiden Grofien zu bestimmen. Fiir Komponenten mit geringer Verlustleistung ist mit
dieser Vorgehensweise allerdings die Problematik verkniipft, dass die Genauigkeit bei der Sub-
traktion der in diesem Fall nahezu gleich grofien Ein- und Ausgangsleistungen verloren geht.
Ein weiterer fiir die Drossel infrage kommender Ansatz, die Verlustleistung iiber den Strom, die
Spannung und den Phasenwinkel zwischen Strom und Spannung zu ermitteln, scheidet i.d.R.
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ebenfalls aus, da letztgenannter von den elektrischen Messgeriten nicht hinreichend genau er-
fasst werden kann. Infolgedessen haben sich kalorimetrische Messverfahren als Alternative fiir
derartige Messaufgaben etabliert [Blaabjerg et al. 2002], [Christen et al. 2010], [Van den Bos-
sche und Valchev 2005].

Das kalorimetrische Messprinzip basiert auf der Messung des Wirmeaustausches, welcher mit
der Zustandsdnderung eines thermodynamischen Systems einhergeht und zu diesem Zweck sich
eine Vielzahl unterschiedlicher Arten von Kalorimetern (vgl. [Cao et al. 2006]) entwickelt ha-
ben. Im vorliegenden Fall kommt ein sog. Tréigheitskalorimeter zum Einsatz, fiir das sich die
ausgetauschte Wirme Q, die der Verlustleistung des Priiflings Pypur entspricht, zu

. dAY A
O =Pypur = TgmitiﬂLthh (8.4)

mit AY: Differenz der Innenraumtemperatur 9% und Umgebungstemperatur ¢, des Kalorime-

ters, m;: Einzelmassen der Bestandteile des Kalorimeters, c¢;: spezifische Wirmekapazitit der

Einzelmassen und Ry,: Wirmewiderstand des Kalorimeters ergibt. Im eingeschwungenen ther-

mischen Zustand vereinfacht sich Gleichung (8.4) und lautet nunmehr:
AV -1

Pypur = ——

(8.5)
Rin R

Wasserkihlung
Pertinax
Lafter
Styrodur

1

Konverter

Abbildung 8.3: Schematischer Aufbau des verwendeten Kalorimeters

Der schematische Aufbau des verwendeten Kalorimeters ist in Abbildung 8.3 dargestellt. Das
Kalorimeter ist dabei aus hoch isolierendem Styrodur (A = 0,034 W/(m-K)) mit einer Wand-
stirke von insgesamt 20 cm gefertigt und verfiigt tiber einen ca. 20 x 20 x 20 cm groflen In-
nenraum, in den der Priifling, d.h. die jeweils zu vermessende Komponente, eingebracht wird.
Die durch den Priifling entstehende Wirme wird durch einen Liifter gleichm@Big im Innenraum
verteilt und iiber die im Deckel eingesetzte Pertinaxplatte mit einer Abmessung von 10 x 10 cm
abgefiihrt. An der Innen- und Auflenseite der Pertinaxplatte sind jeweils neun PT100-Sensoren
zur Temperaturmessung angebracht. Die Oberseite der Pertinaxplatte wird zusitzlich wasserge-
kiihlt.



Validierung des Modellierungsverfahrens fiir hohe Frequenzen 107

Die Kalibrierung des Kalorimeters wird mithilfe eines ohmschen Widerstands vorgenommen,
sodass sich der Wirmewiderstand entsprechend Gleichung (8.5) unter Beriicksichtigung der
durch den Liifter eingebrachten Leistung zu

Yak — ik

Rphy=—"—"7""""
Pyputk + PyLifter,K

(8.6)

berechnen lédsst. Der Index ,,K* kennzeichnet hierbei den Kalibriervorgang. Durch die Kalibrie-
rung werden gleichzeitig die Warmewiderstinde der Auienwénde und Zuleitungen des Kalo-
rimeters erfasst. Mit dem auf diese Weise ermittelten Wiarmewiderstand und der sich in dem
jeweiligen Arbeitspunkt einstellenden Temperaturdifferenz kann die Verlustleistung des Priif-
lings — hier mit dem Index ,,M* fiir ,,Messung* gekennzeichnet — bestimmt werden:

YaM — BiM

Pyputm = R — Py LiferM
th
Bam — %iM) (PvpUTK + Py Lifrer,
_ (Oun = Oin) (Pupurk + Artiterk) 8.7)
Yok — Uik

Der Temperaturanstieg folgt einem Verzogerungsglied 1. Ordnung, sodass die Messungen theo-
retisch unendlich lange bis zum Erreichen des stationdren Endwertes dauern. Praktisch kann die
Messung nach einer Dauer, die der fiinffachen Zeitkonstante des Systems entspricht, beendet
werden. Zu diesem Zeitpunkt hat die Temperatur 99,3% des stationdren Endwertes erreicht und
das System befindet sich somit im thermisch eingeschwungenen Zustand. Fiir das vorliegende
System wird der thermisch eingeschwungene Zustand nach etwa 8 Stunden erreicht.

Die Messunsicherheit der Verlustleistung kann mittels Gleichung (A.77) berechnet werden —
fiir eine gemessene Verlustleistung von 20 W betrigt die Messunsicherheit beispielsweise rund
+1,5W. Um die Genauigkeit der Arbeitspunktmessungen weiter zu erhdhen, wird im An-
schluss jeweils eine Vergleichsmessung durchgefiihrt, bei welcher die ermittelte Verlustleistung
des Priiflings mithilfe eines ohmschen Widerstands eingeprigt wird. Die Ubereinstimmung der
in der Arbeitspunkt- und Vergleichsmessung erhaltenen Temperaturniveaus dient als Anhalts-
punkt fiir die Genauigkeit der Verlustleistungsmessung.

8.2.3 Messergebnisse

Die elektrische Messung des Hochsetzstellers wird unter den in Tabelle 8.2 aufgelisteten Mess-
bedingungen fiir die Schaltfrequenzen 32 kHz, 48 kHz, 64 kHz und 96 kHz vorgenommen. Die
dazugehorigen Messergebnisse sind in Abbildung 8.4 gezeigt. Im unteren Leistungsbereich ist
dabei ein Schwingen der Verlustleistung zu beobachten, das auf die Schwingung der im Aufbau
vorhandenen parasitdren Kapazititen — wie u.a. die Ausgangskapazitit des JFETs

Coss = Cps +Cop (8.8)

(siehe [Lutz 2006]) — mit der Drossel wihrend der stromlosen Phase in dem hier vorherrschen-
den Liickbetrieb zuriickzufiihren ist.



108 Validierung des Modellierungsverfahrens fiir hohe Frequenzen

Parameter Wert
Eingangsspannung U, 400 Vpc
Ausgangsspannung U, 600 Vpc
Eingangsleistung P <6600 W
Schaltfrequenz fg 32 kHz, 48 kHz, 64 kHz, 96 kHz
Umgebungstemperatur Yy 20°C
Kiihlkorper-Temperaturdys 70°C

Kiihlung der Drossel freie Konvektion, gedffneter Raum

Tabelle 8.2: Messbedingungen
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Abbildung 8.4: Ergebnisse der elektrischen Messung fiir die verschiedenen Schaltfrequenzen

Der Vergleich der gemessenen mit den modellierten Verlustleistungen ist in den Abbildungen
8.5 bis 8.8 fiir die jeweilige Schaltfrequenz dargestellt. Hierbei ist zu erkennen, dass die Ver-
ldufe der modellierten Verlustleistungen eine gute Ubereinstimmung mit den Messergebnissen
aufweisen und im nicht liickenden Betrieb innerhalb des Messunsicherheitsbereichs liegen. Al-
lerdings ist, wie erwartet, eine Zunahme der Abweichung zwischen Messung und Modellierung
mit der Schaltfrequenz zu beobachten: Ergibt sich bei einer Schaltfrequenz von 32 kHz und
Nennleistung eine Abweichung von etwa 1,7 W (entspricht ca. 4% der gemessenen Verlust-
leistung), betriigt die Abweichung bei dreifacher Schaltfrequenz und ebenfalls Nennleistung
dagegen knapp 7 W (entspricht ca. 10,5% der gemessenen Verlustleistung).

Fiir den weitergehenden Abgleich der Modelle werden die Verlustleistungen der Einzelkompo-
nenten mithilfe des kalorimetrischen Messaufbaus ermittelt. Die Arbeitspunkte werden so ge-
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Abbildung 8.5: Vergleich der Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 32 kHz
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Abbildung 8.6: Vergleich der Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 48 kHz
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Abbildung 8.7: Vergleich der Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 64 kHz
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Abbildung 8.8: Vergleich der Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 96 kHz
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wihlt, dass der Messbereich des Kalorimeters moglichst gut ausgenutzt und gleichzeitig die
Komponenten nicht iiberlastet werden. Dementsprechend wird die Drossel bei einer Ein- bzw.
Ausgangsspannung des Konverters von 400 V bzw. 800 V und die mit den Halbleitern und Zwi-
schenkreiskondensatoren bestiickte Platine bei einer Ein- bzw. Ausgangsspannung von 400 V
bzw. 600 V vermessen. Abbildung 8.9 zeigt exemplarisch die Temperaturverldufe einer kalori-
metrischen Messung fiir die Drossel bei einer Schaltfrequenz von 32 kHz. Die Messergebnisse
sind in Tabelle 8.3 und 8.4 dargelegt.

70
60 -
50 -
Q
£
w 40
5
© S
8 304
E, WWWW‘W\WW
20— AuBentemperatur Pertinaxplatte
------ Innentemperatur Pertinaxplatte
—— Oberflachentemperatur Drossel
10 A |-eeeee Innenraumtemperatur Kalorimeter
—— Umgebungstemperatur
— Ubergang Arbeitspunkt- zu Vergleichmessung
0 " . " = : ; ;
0 2 4 6 8 10 12 14 16

Zeittinh

Abbildung 8.9: Temperaturverldufe der kalorimetrischen Messung der Drossel bei fs = 32 kHz

Im Fall der Hochsetzstellerdrossel zeigt sich eine ausgeprigte, mit der Schaltfrequenz anstei-
gende Abweichung zwischen der modellierten und kalorimetrisch gemessenen Verlustleistung.
Die anfallende Verlustleistung wird dabei bei einer Schaltfrequenz von 32 kHz bereits um etwa
40% und bei 96 kHz sogar um mehr als das Doppelte iiberschitzt. Eine naheliegende Vermutung
hierbei ist, dass der fiir die Berechnung der Wicklungsverluste angewendete eindimensionale
Ansatz nach Dowell nur noch eine eingeschrinkte Giiltigkeit aufweist und die so berechneten
von den tatsdchlich auftretenden Wicklungsverlusten stark abweichen.

Die modellierten Verlustleistungen der Halbleiter und Zwischenkreiskondensatoren zeigen hin-
gegen eine gute bis sehr gute Ubereinstimmung mit den kalorimetrisch ermittelten Verlust-
leistungen. Dennoch sind mit der Schaltfrequenz zunehmende Abweichungen zu beobachten.
Einen maligeblichen Einfluss diirfte auch hier die sich auf die Schaltverluste auswirkende Kom-
mutierungsinduktivitdt haben, die im verwirklichten Messaufbau mit hoher Wahrscheinlich-
keit in der Schaltzelle vorherrschenden Kommutierungsinduktivitit abweicht. Zudem sind auch
Messungenauigkeiten bei der Charakterisierung der Halbleiter nicht auszuschlieen und flie-
Ben in die Verlustberechnung der Komponenten mit ein. Demgegeniiber kann der in Kapitel
6 erwihnte Einfluss von Bauteilstreuungen in diesem Fall jedoch ausgeschlossen werden, da
die Halbleiter-Charakterisierung mit demselben im Messaufbau verwendeten Halbleitermodul
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Arbeitspunkt Verlustleistung
Abweich
Schalt- Eingangs- kalorimetrische . Weflc une
X K Modellierung Modellierung zu
frequenz fs leistung P, Messung
Messung
32 kHz 3300 W 12,17W £ 1,42 W 17,07 W 40,3%
48 kHz 3300 W 9,08 W+ 1,38 W 15,43 W 69,9%
64 kHz 3300 W 741 W £136W 1441 W 94.,5%
96 kHz 3300 W 6,10 W £ 135W 13,02 W 113,4%

Tabelle 8.3: Vergleich der kalorimetrisch ermittelten und modellierten Drossel-Verlustleistung bei
U, =400V und U, = 800 V

durchgefiihrt wurde. Es bleibt somit insgesamt festzuhalten, dass sich kleine, aber unvermeid-
bare Ungenauigkeiten vorherrschen, die mit zunehmender Schaltfrequenz stédrker ins Gewicht
fallen.

Arbeitspunkt Verlustleistung

Abweich

Schalt- Eingangs- kalorimetrische . Wélc ne
. Modellierung Modellierung zu
frequenz fs leistung P Messung
Messung

32 kHz 3300 W 16,68 W = 1,47 W 1587 W 5,1%
48 kHz 1980 W 13,86 W + 1,44 W 14,14 W 2,0%
64 kHz 1320 W 1216 W+ 1,42 W 1451 W 19,3%
96 kHz 990 W 16,02 W £ 1,46 W 18,83 W 17,5%

Tabelle 8.4: Vergleich der kalorimetrisch ermittelten und modellierten Verlustleistung der Halbleiter und
Zwischenkreiskondensatoren bei U, = 400 V und U, = 600 V

8.3 Verbesserung der Modellierungsgenauigkeit und Fazit

Wie aus den vorherigen kalorimetrischen Verlustleistungsmessungen ersichtlich ist, besteht bei
der Drossel — im Gegensatz zu den Halbleitern und Zwischenkreiskondensatoren — eine grofie
Abweichung zwischen der Modellierung und der durchgefiihrten Messung. Es ist daher zu er-
warten, dass die Verbesserung der Modellierungsgenauigkeit der Drossel zu einer deutlich ver-
besserten Ubereinstimmung der modellierten und gemessenen Verlustleistungen fiihrt.

Ein Ansatzpunkt zur Verbesserung der Modellierungsgenauigkeit besteht darin, anstelle des
eindimensionalen Modells zur Berechnung des Wicklungswiderstandes ein zweidimensiona-
les FEM-Modell zu verwenden. Zu diesem Zweck wird hierbei die frei verfiigbare Software
Finite Element Method Magnetics (FEMM) [FEMM 2012] eingesetzt. Das den Berechnungen
zugrunde liegende FEMM-Modell, wie in Abbildung 8.10 gezeigt, kann mithilfe eines entspre-
chenden MATLAB-Skriptes generiert werden. Dabei sind die Schnittstellen des Quellcodes fiir
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Feldlinien des
magnetischen Flusses

= N ke

Bandwicklung

Abbildung 8.10: Zweidimensionales FEMM-Modell der Hochsetzstellerdrossel

eine direkte Integration in das Drossel-Auslegungsverfahren gemifl Kapitel 5 ausgefiihrt, was
insbesondere bedeutet, dass das Modell automatisch entsprechend der jeweiligen Kernbauform
erstellt und der Wicklungswiderstand fiir die verschiedenen Frequenzen berechnet wird (vgl.
Abbildung 8.12). Durch die FEM-Simulationen ist allerdings ein deutlich erhdhter Rechenauf-
wand in Kauf zu nehmen, der im Fall eines zur Verfiigung stehenden Rechners mit Mehrkern-
prozessor durch Parallelisierung der Berechnungen kompensiert werden kann. Zudem besteht
bei der erlduterten Auslegungsmethode im Gegensatz zu dem in [Rigbers 2010] dargestellten
Verfahren der Vorteil, die ermittelten Drosseldesigns auch fiir andere Berechnungen wiederzu-
verwenden, infolgedessen die erforderlichen FEM-Simulationen gering gehalten werden kon-
nen.
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Abbildung 8.11: Wicklungswiderstinde gemif dem 1D- und 2D-FEM-Modellierungsansatz fiir eine
Schaltfrequenz von 32 kHz und deren Harmonische
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Abbildung 8.12: Flussdiagramm des Drosseldesigns mit ein- oder zweidimensionaler Berechnung des
Wicklungswiderstandes (1. Schritt des Auslegungsverfahrens)
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In Abbildung 8.11 ist ein Vergleich der mithilfe des 1D- und 2D-FEM-Modellierungsansatzes
berechneten Wicklungswiderstidnde fiir eine Schaltfrequenz von 32 kHz und deren Harmonische
dargestellt. Es zeigt sich, dass die mit dem 1D-Ansatz berechneten Wicklungswidersténde fiir
die Harmonischen von 32 kHz bis zu einem Faktor von etwa 2,5 mehr betragen als die mithilfe
des 2D-FEM-Ansatzes ermittelten Wicklungswiderstidnde. Die Ursache fiir diesen Unterschied
begriindet sich in der Annahme des 1D-Ansatzes und dem zu diesem Zweck eingefiihrten Poro-
sity Factors, dass die Leiterlagen mit dem Kern abschlieffen und infolgedessen der magnetische
Fluss in den Wicklungszwischenrdumen parallel zu den Leiteroberflichen verlduft. Allerdings
ist in der Praxis — wie auch bei dem vorliegenden Modell — ein gewisser Abstand von der Wick-
lung zum Kern notwendig, wodurch das Magnetfeld nicht nur eine tangentiale, sondern auch
eine orthogonale Komponente in den Zwischenrdumen aufweist. Auf diese Weise werden die
Windungen auch entlang ihrer Kanten an den beiden Enden von dem hochfrequenten Strom
durchflossen, sodass die effektive Oberfliche des Leiters, die den Strom leitet, grofler als die
nach dem 1D-Ansatz berechnete ist und sich dementsprechend ein geringerer Leiterwiderstand
ergibt [Robert und Mathys 1998].
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Abbildung 8.13: Vergleich der durchschnittlichen Abweichung zwischen der 1D-/ 2D-Modellierung und
der Messung in Abhingigkeit der Schaltfrequenz bei U, = 400 V und U, = 600 V

Eine erneute Berechnung der Hochsetzsteller-Verluste fiir die verschiedenen Schaltfrequenzen
mit dem zweidimensionalen FEM-Modell zeigt, wie den Abbildungen 8.14 bis 8.17 zu ent-
nehmen ist, dass die Ubereinstimmung von Modellierung und Messung in deutlichem MaBe
gesteigert werden kann und sich somit die Erwartungen bestitigen. Ein detaillierter Vergleich
der durchschnittlichen Abweichung zwischen der 1D-, 2D-Modellierung und der Messung ist
in Abbildung 8.13 gezeigt: Demnach lisst sich die Differenz von Modellierung zu Messung
mithilfe des 2D-Ansatzes um durchschnittlich etwa 60% reduzieren und betrdgt damit lediglich
ca. 11% statt 25% wie im Fall des 1D-Modellierungsansatzes.

In Ergidnzung dazu zeigt Tabelle 8.5 die Gegeniiberstellung der kalorimetrisch gemessenen so-
wie der 1D- und 2D-modellierten Verlustleistung der Drossel. Hierbei ist ersichtlich, dass die
mithilfe des 2D-Modellierungsansatzes berechneten Verluste innerhalb des Toleranzbereiches
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Abbildung 8.14: Vergleich der 1D-/ 2D-Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 32 kHz
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Abbildung 8.15: Vergleich der 1D-/ 2D-Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 48 kHz
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Abbildung 8.16: Vergleich der 1D-/ 2D-Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 64 kHz
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Abbildung 8.17: Vergleich der 1D-/ 2D-Modellierungs- und Messergebnisse bei fs = 96 kHz



118 Validierung des Modellierungsverfahrens fiir hohe Frequenzen

der gemessenen Verlustleistung liegen.

Arbeitspunkt Verlustleistung
Schalt- Eingangs- kalorimetrische Modellierung Modellierung
frequenz fs leistung P Messung (1D Ansatz) (2D Ansatz)
32 kHz 3300 W 1217W £ 1,42 W 17,07 W 13,35 W
48 kHz 3300 W 9,08 W £ 1,38 W 15,43 W 9,84 W
64 kHz 3300 W TAILW £ 136 W 1441 W 8,24 W
96 kHz 3300 W 6,10W £ 135W 13,02 W 6,67 W

Tabelle 8.5: Vergleich der kalorimetrisch gemessenen und 1D- sowie 2D-modellierten Drossel-Verlust-
leistung bei U, =400 V und U, = 800 V

In Summe ist aus den durchgefiihrten Untersuchungen zu schlussfolgern, dass mit dem be-
schriebenen Modellierungsverfahren bis knapp 100 kHz das Verhalten und die Verluste von
hartschaltenden Konverter-Topologien mit einer ausreichend hohen Genauigkeit fiir die genann-
ten Einsatzbereiche, zu denen insbesondere das Benchmarking verschiedener Topologien und
ihrer Konfigurationen gehort, modelliert werden konnen. Zudem kann die Genauigkeit, wie ge-
zeigt wurde, durch die zweidimensionale Modellierung des Wicklungswiderstandes der Drossel
in entscheidendem Mafle verbessert werden. Trotzdem ist es empfehlenswert, insbesondere fiir
Benchmark-Analysen, bei denen eine Vielzahl von Berechnungen durchgefiihrt werden miis-
sen, weiterhin auf den eindimensionalen Berechnungsansatz zuriickzugreifen und die FEM-
gestiitzte Ermittlung des Wicklungswiderstandes aufgrund des erhohten Rechenaufwandes le-
diglich fiir Detailuntersuchungen einzusetzen.
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9 Zusammenfassung und Ausblick

9.1 Zusammenfassung

Mit dem in dieser Arbeit weiterentwickelten integrierten Design- und Optimierungsverfahren
wird dem Entwickler ein umfangreiches Werkzeug fiir PV-Wechselrichter und andere leistungs-
elektronische Konverter bereit gestellt, welches ihn bei der Aufgabe unterstiitzt, in kiirzester
Zeit geeignete Konverterdesigns fiir die jeweilige Anwendung zu ermitteln und auf diese Weise
ein unter den gegebenen Randbedingungen optimales Design auszuwihlen.

Einen Teil der Arbeit nahm die Darstellung der wesentlichen Elemente und der zugrunde ge-
legten Modelle des Verfahrens ein, das sich in sich vier aufeinander folgende Schritte — die
systematische Vorselektion der Sinusfilter-Konfigurationen, die Ermittlung der Belastungsda-
ten, die Verlustberechnung der einzelnen Komponenten des leistungselektronischen Pfades und
die abschlieBende Durchfiithrung der Optimierung — untergliedert.

Der erste Schritt der Vorselektion von den Sinusfilter-Konfigurationen stellt einen optionalen
Schritt dar und dient dazu, den Suchraum fiir die Filterkonfigurationen dahingehend zu filtern,
dass nur Konfigurationen fiir die weiteren Berechnungsschritte ausgewéhlt werden, welche die
festgelegten normativen und regelungstechnischen Anforderungen erfiillen.

Die sich anschlieBende Ermittlung der Belastungsdaten erfolgt auf der Grundlage eines analy-
tischen Verhaltensmodells der jeweiligen Topologie und der durch den Anwender vorgegebe-
nen Konfigurationen sowie Arbeitspunkte. Die Wahl von analytischen Modellen ist darin be-
griindet, dass diese gegeniiber numerischen Modellen aufgrund ihrer kurzen Rechenzeit iiber-
legen sind und demzufolge auch aufwendige Benchmarks verschiedener Topologien oder neuer
Bauelemente-Technologien vorgenommen werden konnen. Eine exemplarische Darstellung ei-
nes solchen Verhaltensmodells erfolgte exemplarisch anhand der B6-Topologie.

Neben der Verhaltensmodellierung der Topologien hingt die Qualitit der Berechnungsergeb-
nisse von den Verlustleistungsmodellen der einzelnen Bauelemente ab, auf die in der Arbeit
ausfiihrlich eingegangen wurde. Zu den bei der Verlustmodellierung beriicksichtigten Bauele-
menten gehoren die fiir den Leistungsteil relevanten Komponenten, d.h. die Drosseln, Leis-
tungshalbleiter und Zwischenkreiskondensatoren. Ein besonderes Augenmerk lag dabei auf der
Auslegung und Verlustberechnung der Drosseln: In diesem Zusammenhang wurden verschie-
dene einsetzbare Kern- und Wicklungsmaterialien, die auftretenden Verlustmechanismen sowie
die thermische Modellierung beleuchtet und schlielich ein zweistufiges Designverfahren dieser
Komponenten dargelegt.

Der am Ende durchgefiihrte Optimierungsschritt ermdglicht schlieBlich das Auffinden eines
optimalen Konverterdesigns unter der Beriicksichtigung einer Vielzahl von Kriterien, wie bei-
spielsweise der Kosten, Verlustleistung, dem Bauvolumen oder Gewicht, die fiir die Verarbei-
tung im Werkzeug durch ihre zugehorigen Gewichtungsfunktionen abgebildet werden. In der
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vorliegenden Arbeit wurde das Hauptaugenmerk auf die Kosten — zusammengesetzt aus den
Kosten der Bauelemente und des Kiihlaufwands — und der nach dem européischen Wirkungs-
grad gewichteten Verlustleistung gelegt, die folglich als Optimierungskriterien in den weiteren
Ausfithrungen herangezogen wurden.

Dariiber hinaus stellte die Anwendung und Validierung des Verfahrens einen wichtigen Aspekt
der Arbeit dar. Dazu wurden in Kapitel 6 optimale Designs der B6- und BSNPC-Wechsel-
richterstufen fiir eine Nennleistung von 17 kW und eine definierte Schaltfrequenz von 16 kHz
unter den weiteren festgelegten Randbedingungen ermittelt. Anhand der Optimierungsergeb-
nisse konnte demonstriert werden, dass sich mit dem Werkzeug ein umfassender und syste-
matischer Vergleich verschiedener hart-schaltender Topologien und deren Designs vollziehen
lasst. Die Validierung der fiir die optimierte Wechselrichterstufe simulatorisch ermittelten Er-
gebnisse zeigte schlieBlich eine gute Ubereinstimmung mit den durch Messungen gewonnenen
Ergebnissen. Zudem konnte in Kapitel 7 anhand des Abgleichs der gemessenen und model-
lierten Verluste eines Hochsetzstellers fiir Schaltfrequenzen von bis nahezu 100 kHz dargelegt
werden, dass das Verfahren ebenfalls mit einer ausreichenden Genauigkeit fiir die Verlustleis-
tungsberechnung bei hohen Schaltfrequenzen eingesetzt werden kann. Weiterhin ldsst sich die
erreichte Modellgenauigkeit durch die Berechnung des Wicklungswiderstandes der Drossel un-
ter Verwendung eines zweidimensionalen FEM-Modells erhchen.

Dem besonderen Augenmerk der Arbeit hinsichtlich der magnetischen Bauelemente wurde wei-
terhin Rechnung getragen, indem ein Optimierungsverfahren der Drosselgeometrien mithilfe
evolutiondrer Strategien entwickelt wurde. Auf diese Weise konnen fiir die betreffende An-
wendung pareto-optimale Drosseldesigns in Bezug auf geringe Kosten und Verluste ermittelt
werden, die zudem manuell vorgegebenen Drosselgeometrien iiberlegen sind.

Abschlieflend gilt es fiir das vorgestellte integrierte Design- und Optimierungsverfahren noch
einmal zu betonen, dass die Giite der erzielten Berechnungsergebnisse von der Qualitit der ver-
wendeten Modelle und der zugehorigen Datenbanken abhingt. Auch muss stets im Hinterkopf
behalten werden, dass das Verfahren wie jede Art von computergestiitzten Berechnungen und
Simulationen die Realitdt nur im begrenzten Mafie abbilden kann: Der Grund hierfiir sind die
notwendigen Vereinfachungen der Modelle, die einerseits dafiir sorgen, dass die Modelle hand-
habbar bleiben und mit der verfiigbaren Rechenkapazitit sowie -zeit auskommen, aber auf der
anderen Seite die Genauigkeit herabsetzen. Aus dieser Erkenntnis folgt im Umkehrschluss, dass
die fortwihrende Validierung der mithilfe des Werkzeugs erhaltenen Ergebnisse ein wichtiger
Bestandteil des computergestiitzten Berechnungsprozesses darstellt, mithilfe dessen die Giiltig-
keit der Modelle tiberpriift und Beschrinkungen erkannt werden konnen. Daneben ist fiir die
zuverladssige Arbeit mit dem Werkzeug eine detaillierte Dokumentation der fiir die Berechnun-
gen getroffenen Randbedingungen unumginglich, um so mangelnder Transparenz vorbeugen
und ggf. falsch gesetzte Parameter erkennen zu konnen. Zu guter Letzt ist zu beriicksichtigen,
dass mithilfe dem Werkzeug i.d.R. eine Vielzahl an Losungen und damit auch eine grof3e Da-
tenmenge erzeugt wird — folglich ist eine genaue Analyse dieser Daten notwendig, damit die
Berechnungsergebnisse korrekt interpretiert werden.
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9.2 Weiterfiihrende Arbeiten

Das vorgestellte integrierte Design- und Optimierungsverfahren bietet dem Entwickler bereits
eine niitzliche und umfangreiche Unterstiitzung fiir die Auslegung und Optimierung von leis-
tungselektronischen Konvertern. Gleichwohl ist die stetige Aktualisierung — insbesondere von
den zugrunde gelegten Datenbanken —, Validierung und Weiterentwicklung des Werkzeugs not-
wendig, um auch kiinftig dessen Einsetzbarkeit sicherzustellen. Fiir die Weiterentwicklung des
Werkzeugs gibt es u.a. folgende Ansatzpunkte:

Weiterentwicklung des thermischen Modells der Halbleiter Derzeit kommt fiir die Berech-
nung der Halbleiter-Temperaturen ein eindimensionales Wirmeiibertragungsmodell zum
Einsatz, bei dem die thermischen Widerstidnde der einzelnen Materialschichten unter Be-
riicksichtigung der Wirmespreizung ermittelt werden. Der Spreizungswinkel wird dabei,
wie zuvor erwihnt, in erster Niherung zu 45° angenommen. Zudem wird davon ausge-
gangen, dass die Abstinde zwischen mehreren Halbleiterchips ausreichend grof3 sind und
infolgedessen die gegenseitige Beeinflussung vernachldssigt werden kann. Die Annah-
me des Spreizungswinkels zu 45° stellt allerdings einen grofen Unsicherheitsfaktor des
Modells dar, die zu einer Uberschéitzung des thermischen Widerstands insbesondere fiir
kleine ChipgroBen fiihrt (vgl. [Guenin 2003]). Als Verbesserungsmoglichkeit konnte ne-
ben der Uberpriifung erweiterter analytischer Modelle, wie beispielsweise dem in [Wang
2009] vorgestellten zweidimensionalen Ansatz, eine empirische Modellbildung der mit-
hilfe von numerischen Berechnungen gewonnenen Wirmewiderstinde — unter Beriick-
sichtigung verschiedener Einflussgrofien, wie der Chipgrofie, der Schichtdicken, der ver-
wendeten Materialien oder der Abstinde zwischen Halbleiterchips, — in Betracht gezogen
werden.

Entwurf von Kiihlkérpern Im aktuellen Stand des Werkzeugs findet keine Dimensionierung
von einem Kiihlkorper statt — vielmehr wird der kiihlungstechnische Aufwand nur iiber
verlustspezifische Kosten beriicksichtigt. Die Miteinbeziehung eines konkreten Kiihlkor-
per-Designs wiirde den Vorteil aufweisen, dass nicht nur der monetére Einfluss des Kiihl-
korpers auf das Konverterdesign besser bewertet, sondern auch sein Einfluss auf das Bau-
volumen bei verschiedenen Kiihlungsarten eruiert werden konnte.

Auslegung der Filterkondensatoren Die Auslegung der in den Filtern eingesetzten Konden-
satoren basiert gegenwirtig auf den in Kapitel 3 dargestellten Anforderungen an das Ge-
samtfilter. Allerdings werden in diesem Zusammenhang die in den Kondensatoren auf-
tretenden Verluste und die fiir die Komponenten anfallenden Kosten nicht berticksichtigt.
Insbesondere bei Wechselrichtern hoherer Leistung haben die Filterkondensatoren jedoch
einen nicht mehr zu vernachldssigenden Einfluss auf die Performance und die Kosten des
Wechselrichters, sodass die Erweiterung des Werkzeugs in dieser Richtung einen wichti-
gen Schritt kennzeichnet.

Lebensdauerberechnungen Eine hohe Lebensdauer ist ebenfalls ein wichtiges Kriterium fiir
den Nutzwert des PV-Wechselrichters, da die Reparatur oder der Austausch defekter
Wechselrichter-Geriite zu Ertragsausfillen der PV-Anlage fiihrt und somit einen nicht un-
bedeutenden Kostenfaktor darstellt. Im aktuellen Entwicklungsprozess wird die Abschiit-
zung der Lebensdauer von den einzelnen Bauelementen mit unterschiedlichen Werkzeu-
gen vorgenommen. An dieser Stelle kann mithilfe des vorgestellten Werkzeugs eine Ver-
schlankung des Prozesses fiir die Bauteile im Leistungsteil des Wechselrichters erreicht
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werden, indem die ermittelten Verlustleistungen und Temperaturen als Eingangsgrofien
fur die Lebensdauerberechnung herangezogen werden. Zu den ausfallkritischen Bauele-
menten im Leistungsteil zéhlen in erster Linie Elektrolytkondensatoren und Leistungs-
halbleiter. Fiir die Elektrolytkondensatoren wurde bereits in Kapitel 5 ein fundiertes Ver-
fahren zu Berechnung der Lebensdauer aufgezeigt. Bei den Leistungshalbleitern hingegen
gestaltet sich die Berechnung der Lebenserwartung weitaus komplexer: Hier werden die
Ausfille vorrangig durch hidufig wechselnde Belastungen hervorgerufen, die zu stindigen
Temperaturwechseln und in der Folge zum Altern der Lotstellen sowie zur Ablsung der
Bonddrihte fithren. Vorgehensweisen zur Berechnung der Lebensdauer von Leistungs-
halbleitern sind u.a. in [Ciappa 2008], [Thoben et al. 2008] und [Hinze 2011] zu finden.
Diese bestehen im Wesentlichen darin, fiir ein vorgegebenes Einsatzprofil (engl. Mission
Profile) die Verlustleistungen und Temperaturhiibe der Leistungshalbleiter zu bestimmen,
mithilfe letztgenannter schlieBlich iiber sog. Power Cycling-Kurven die verbrauchte Le-
bensdauer ermittelt werden kann.

Total Cost of Ownership-Analyse Die Berechnung der sog. Total Cost of Ownership hat zum
Ziel, die Gesamtbetriebskosten einer geplanten Anschaffung iiber ihre Einsatzdauer hin-
weg zu erfassen und auf diese Weise eine gute Investitionsentscheidung treffen zu konnen.
Im Fall der Bewertung verschiedener PV-Wechselrichter-Topologien und -Konfiguratio-
nen konnten neben den wie bisher fiir die Leistungsstufe beriicksichtigen Kosten (vgl.
Kapitel 2) beispielsweise auch die entgangene Einspeisevergiitung infolge der Energie-
verluste oder die durch Austille des Gerites verursachten Kosten miteinbezogen werden.
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A Anhang

A.1 Systemiibertragungsfunktionen

Die Ubertragungsfunktionen des durch die Zustandsraumgleichungen (3.3) und (3.4) gegebenen
Systems von upm ¢ nach iy, ey, iLy und ucyo lauten:

_ a(s) S LpCCo+s(Ca+Co)
F(s) = upM(8) L LaCi Co+s2(La Ca +La Co+LaCo)+17 (A

_ ucals) _ 2LnCo+l
F2(8) = i) = FaLaCoCa 1 L Cor L Coa T LG} 11 (A2)

_ o) sCx
B(s) = upM(5) st LaCi Co+s2(LaCa +La Co+LaCo)+17 (A3)

— ucals) 1
Fi(s) = upMx(5) T s*LaLoCuCo+s? (L Ca+La Co+tLaCa) +17 (A4

Das durch die Zustandsraumgleichungen (3.5) und (3.6) gegebene System hat die folgenden
Ubertragungsfunktionen:

F (s) = u’;;‘f?i) — “‘4Lx1szc,r|C.rzf“‘zszCxleszNﬂz(szcx+LxNCx|+LxNCx2)+A(Cx1RAN+Cx2RxN)+1’ (A.5)
_iNetza(s) 1
F(8) = i) = 1 (A.6)
UNetz.x (S sLin+R
F(s) = ety = g, (A7)
Fuls) = i (s) __1 A.
49) = e = TR (A8)
; 4 2
Fs(s) = L’{I:]cet‘zl;((sg)) _ _ $'LaLoCaCats (Lxlfxl+LxleZ+Lx2Cx2)+l7 (A.9)
$3 Ly Ly s(Ly +L
Fo(s) = Z;’mﬁgg _ $°Lu sz,a/J\r&( it xz)7 (A.10)
etz

wobei
A = PLLoLNCoiCats* L LoCo CoRn+s® (La Lo Co +Li LN C Lo LiNCeo+ Lo LinCr)

+52 (Lo Coet RN+Lt CoRN+ Lo CoRaN) 45 (Lt Lo+ Lan) +Rax - (A.11)
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A.2 Spektrum der Totzeitspannung

Der Zeitverlauf der Spannung upyy x5 ave () (vgl. Abbildung 3.5) fiir 0 <t < % lautet:

0 fir 0<r<%

~ . . s t, T t
Upaxsave () = < fpyics [sm (Ti—”z) —sin (ﬁza)} fir S<r<Be_ (A2

0 fir Bow 18 <p < T,

Unter Beriicksichtigung der Totzeitspannung nach Gleichung (3.17) bzw. (3.18) berechnet sich
die Ausgangsspannung zu

fipM.x,6 = UDM,x — Au = fpm x — lTot (A.13)

und der Zeitabschnitt 75 kann gemil

arcsin ( _Au )
DM

T

arcsin ( ”—f")
UDM x

“INetz = TNetz (A14)

ts =

ermittelt werden. Das Spektrum von upy , 5 ave (¢) Wird mithilfe einer Fourier-Analyse ermittelt,
wobei eine Funktion f(r) als Fourier-Reihe in der allgemeinen trigonometrischen Form wie
folgt dargestellt werden kann:

£t = % + Y [a, cos (not) + b, sin (nor)] (A.15)
n=1
mitag =L [7 =27 =2 (T i =2
o=7Jo f(t)dt,a,= % [y f(t) cos(nwt)dt, b, =% [y f(t)sin(not)dt und @ = . Im
vorliegenden Fall konnen bei der Fourier-Analyse einige Symmetrieeigenschaften zur Ermitt-
lung der Koeffizienten ag, a, und b, ausgenutzt werden. Der Verlauf von upyy , 5(7) ist ...

e ... rein wechselformig = ap = 0;

e ... punktsymmetrisch zum Ursprung, d.h. upy , 5(f) = —upyrs(—t) = @ =0;

* ... halbwellensymmetrisch, d.h. upy, 5(f + %) = —uppy5(t) = b2y =0.
Die verbleibenden Fourier-Koeffizienten by, konnen gemif3 der Vorschrift
TNetz
i

8 / £(0) sin((2n— 1) or)dt (A.16)
0

b1 =
TNetz

berechnet werden, sodass sich mit Gleichung (A.12) der Zusammenhang

oy s [sin (lefl z) —sin (ﬁzgﬂ sin ((Zn —1) nﬁ—’iz) dr (A1)

8 TNetz
by-1= g [ 5

ergibt. Fiir die Bewertung der Oberschwingungen ist ihre Amplitude bzw. ihr daraus zu berech-
nender Effektivwert von Interesse, wobei erstgenannte aus der sog. Amplituden-Phasen-Form
der Fourier-Reihe ermittelt werden kann:

ft)= % + i [A, cos (nwr — @,)] (A.18)
n=1

mit



Anhang 125

T

arctan @) +Z-(1—sign(ay, fir a,#0
An:\/a%Tb%und On = by 7 gn(an)) #
7 - sign (by) fir a, =0.

Folglich lsst sich das Amplitudenspektrum von upyy . 5() zu

TNetz
ADM_x.6.0 = \/{TNSW Jis* fipmas [sm (%t) —sin (ﬁla)] sin ((Zn —1) Tizlt) dt}
2
(A.19)

2

mitn = 1,2,... bzw. aufgelost und vereinfacht zu

2 \/LQ%MYL& [ncos(%) sin(KZ‘i ) [l*COS(ﬂ”)]‘FSiH(%) cos(%) [cos(mr)fl]} : (A.20)

ﬁDM,xﬁ,n =7 2 (n27])2

berechnen.

A.3 Ermittlung der dquivalenten Netzimpedanz

Die Kopplung einer Grofanlage an das Mittelspannungsnetz erfolgt typischerweise mittels sog.
Dyn5-Drehstromtransformatoren, deren Oberspannungsseite in Dreieckschaltung und Unter-
spannungsseite in Sternschaltung ausgefiihrt ist. Zur Ermittlung der dquivalenten Netzimpedanz
wird zunichst die oberspannungsseitige, d.h. netzseitige, Impedanz des Drehstromtransforma-
tors in Dreieckschaltung bestimmit:

2

U
Zos = Mki(;sc’)\:rk (A21)

mit uy: Kurzschlussspannung, Ups verk: verkettete Oberspannung und Sog: oberspannungsseitige
Scheinleistung des Drehstromtransformators. Mit dem Verhiltnis der Windungszahlen von der
Primir- zur Sekundirseite y kann die sekundirseitige Impedanz des Drehstromtransformators
wie folgt berechnet werden:

1
Zys = ?Zos- (A.22)

Die dquivalente Netzimpedanz fiir einen PV-Wechselrichter pro Phase ergibt sich aus der nach
Gleichung (A.22) bestimmten Impedanz multipliziert mit der Anzahl n der an den Drehstrom-

transformator angeschlossenen PV-Wechselrichter (vgl. Abbildung A.1) zu
_ -~ Uusx Uusy  Uusy
Zwrx =N Zysx = n- Uk =n-ug = uy
Ius x n- IR x IwR x

(A23)

unter der Voraussetzung, dass alle PV-Wechselrichter dieselbe Regelung haben und sich gleich
verhalten. Fiir einen PV-Wechselrichter mit einer Gesamtnennleistung Swr = 15...17kVA,
der an einen Drehstromtransformator mit einer primirseitige Scheinleistung Sos = 1250k VA,
einer sekundirseitigen Scheinleistung Sys = 630k VA und einer Kurzschlussspannung uy = 6%
angeschlossen ist, ergibt sich als somit eine Netzimpedanz von

230V 230V
=0,06- 21,74A

Zwr.x = 0,06- T I5A ~0,64Q (A.24)

3230V
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w

g = lusxIn lusx
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Abbildung A.1: GroBanlage mit dreiphasigen PV-Wechselrichtern am Mittelspannungsnetz

bzw. eine Netzinduktivitit unter der Vernachlédssigung des resistiven Anteils von

0,64Q

N = o 50Hz

~ 2000 uH,

(A.25)

wobei die geringere Nennleistung von Swr = 15kVA zur Worst-Case-Abschitzung herangezo-
gen werden muss.

A.4 Herleitung der KurzzeitgroBen

Gegeben sei ein abschnittsweise linearer Kurvenverlauf mit

f) =

0
Jawsk—Jeink (l - tein,k) +.fein,k

Taus k—lein k

0

Unter Einfithrung des Tastgrades

_ taus,k - tcin,k

= Ts

ergibt sich fiir Gleichung (A.26) der folgende Ausdruck:

f) =

0
falls;k;tfein.k (l 7tein,k) +fein,k
0

0 <t< teimk
tein,k <tr< laus,k
taus,k <t < TS~

0 <1 <teink
lein,k <tr< laus,k
taus,k <r< TS~

(A.26)

(A.27)

(A.28)
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A.4.1 Kurzzeitmittelwert

1 (5
favg,k = ?S/O f(t)dt
1

Lein kT arTs f. — fui
aus,k ein,k
= — T (t —leink) + feink | dt
TS[ ( aTs ( em,k) fem,k)

eink

1 ol Sausk — Jeink
= — AT . dt
Ts /0 ( apTs Feink

_ i faus,k - fein,k tz
Ts | 2aTs

o (.faus,k - fein,k
= ay| ————

3 +

1
= 2 (faus,k + fein,k) A

aTs
+ fein,k : t:|
0

fein,k)

(A.29)
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A.4.2 Kurzzeiteffektivwert

U')\]‘._.
h
ot
=
~
=
=
=
=
o
U
=

f;'ms,k =

1 aTs 2
= = / (faus ok fem k I+ fcm k) di | Afk = faus,k - fcin,k
Ts Jo a Ts
1 a T Zd
= — t t
Ts /0 (ak Ty +fem k)
o 1 aTs Afk ZAfkfemk
- T 2 — I+ f ein,k
TS 0 akT dag - Ts
T
_ l Afkfemkterf s
Ts [3a? T2 acTs cinik! 0
1 ([ Af} 5’ Afi fein
TS( 2T2 t— akTS ( ) +femkakTS

S}
=

+Afkfemk+femk)

( fausk femk

(fdus,k - fein,k) fein,k + fén,k>

Il

A <fau> k- fem k3 (faus k— fein,k)z) (A.30)
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A.5 B6-Wechselrichterbriicke

A.5.1 Strome und Spannungen der Halbleiter

Leitphasen

i(t) A )
® it maxplti +(1- (1= 85,,0)T)
N !
No =l maxp(te+ @sxkTs)
N
N
N
N
N
(oI
S N
it minp(t) | N N
N N
N N
N N
N N >t
N |
N | \
NAN N
NE N
® v
N i
A
% fixt minn(tc +Ts)
d N
aoekls anexTs
< (1-asx) Ts >
t k+Ts

Abbildung A.2: Leitphasen von D, und T,, beim Ubergang vom positiven zum negativen Strombereich

und negativer Aussteuerung nach [Gruber 2010]

e Diode D,;:

by = dses —iLxl.min.n (%)
i - iLtl,max.p (Zk + anikTS) - iLxl,min,n (tk)

¢ Transistor Ty;:

arax = (1—ase) —iLxt,minn (% + T5)
X2, s ILx1,max,p (tk +an,kTS) — iLxI.minn (e +Ts)

¢ Diode D,;:
iLxl,max,p (tk+ (] - (1 - an,k) TS))

apx2k = (1 —asxi) - -
2= +4) iLstmaxp (T + asekTs) — iLet minn (b + T5)

Strome und Spannungen in den Schaltmomenten

e Transistor Ty;:

. —iLclmaxn (fk +aseTs)  fir  aror >0
ITx2.eink —
0 sonst

(A31)

(A.32)

(A.33)

(A.34)
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—1 inn (fe+Ts)  fiir >0
I { iLct,minn (t +T5) atyk (A35)
0 sonst.
Upc fiirity e k> 0
U cink = { rein (A36)
0 sonst
UDC fiiriT 2 aus,k >0
UTx2,aus,k = { A (A37)
0 sonst.
Mittel- und Effektivwerte der Schalterstrome
¢ Diode Dy;:
. 1, .
IDxl,avgk = 75 (lel,max,n (lk + an],kTS) 4 ILx1,min,n (lk)) *dDxl,k (A.38)
) apst k [iLxt.maxn (f+ apet £T5) iLxtming () (A39)
15 = . . 2 .
Drl.rms +% (lel,max,n (tk +an1,kTS) — lLxI,min,n (tk))
e Transistor Ty:
. 1, .
iTavek =~ (iLxtmaxn (fk + asexTs) + it minn (6 + T5)) - aTx2 & (A.40)
) ar g [iLetmacn (te+ aseiTs) iLetminn (i + T5) (A4D)
i k= . . 2 .
Tzrmsk +3 (ivat maxn (tk +ascxTs) = itctminn (G +T5)) }
¢ Diode D,»:
. 1, .
iDx2avek = 5 (iLxtmaxp (i + (1 —apw ) Ts) + it ming (t + T5)) -apog  (A42)
) apx2k it maxp (tc+ (1= apx2k) T8) it minp (e + T5)
IDx2,rms,k — (A43)

+% (it maxp (i + (1 = apwk) Ts) — it mingp (t + Ts)) 2]
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A.6 Kernmaterialien

N

] N

= Z

£ £

2 z 2 o | 3| 3

g Z & g 8 3

= £ Bl 3

= E g E £ 3| %

o S = o HE E] = =

g 3 | = | = | § B E L E | o |8

3 5 | 5|5 |8 3 3 x| g2 |4

2 S E E E £ £ £ S 5 N IS

2 3 s ] 8 g g 2 2 Z 5 £

= = E g g g < £ Z 5 S g 3

g = 5 & = & El 5 E] el 2 g z

5 5| & s S| s = g E 3 H 3 2

S = - 151 151 D £ = £ = 2 = ©

E ) S g g £ 2 g g 5 A o -

£ B k=] £ £ £ g £ g 2 % o) =

g = = o) 2 2 ) ) 5 g ] £ 2

¥ %] 2 @ 7] 7] = = = = g E ]

CSC Megaflux 40u | 1,6 40 | 1,15 | 233 | 481,3| 1,00 | 0,00e+00 0,00e+00 | 6700 | 200 5 25
Epcos N27 041 | 2000 | 1,35 | 2,15 | 594 | 2,10 | 3,70e-03 2,58e-04 | 4800 | 100 25 100
Epcos N87 039 | 2200 | 1,50 | 3,00 | 1,57 | 9,03 | 1,76e-01 9.40e-04 | 4850 | 110 25 100
Epcos N92 044 | 1500 | 1,04 | 2,18 | 6398 8,69 1,41e-01 6,56e-04 | 4850 | 100 25 100
Epcos N95 041 | 3000 | 1,38 | 2,72 | 2,77 | 248 | 3.24e-02 1,79e-04 | 4900 | 120 25 100
Epcos N97 041 | 2300 | 1,39 | 2,78 | 3,17 | 6,07 | 895e-02 392e-04 | 4850 | 120 25 100
Ferroxcube 3C90 038 | 2300 | 143 | 2,77 | 3,06 | 2,60 2,80E-02 1,28E-04 4800 100 25 100

Ferroxcube 3C92 046 | 1500 | 1,38 | 322 | 7.78 | 438 5.80E-02 2,58E-04 4800 100 25 100

Ferroxcube 3C93 043 | 1800 | 1,32 | 3,24 | 19,84| 322 3,32E-02 1,08E-04 4800 140 25 100
Ferroxcube 3C96 0,44 | 2000 | 1,40 | 3,17 | 6,07 | 4,71 6,35e-02 2,80e-04 4800 100 25 100
Ferroxcube 3C97 041 3000 | 1,82 | 2,89 | 0,027| 1,99 2,14e-02 1,22e-04 4800 125 100 200

Finemet FT3M 1.2 6000 | 1.55 | 2,13 | 0.56 | 1,00 0,00e+00 0.00e+00 7300 150 2 100
Metglas 2605SA1 1.5 10000 | 1,51 1,74 | 1,405| 1,08 —3,54e-04 —8,75e-06 | 7323 150 5 100
JFE 10JNHF600 1,88 | 4100 | 1,54 | 1,97 | 3,99 | 0,99 1,30e-03 1,37e-05 7530 150 S 100

Tabelle A.1: Kernmaterialien-Parameter [Chang Sung 2013], [Epcos 2013], [Ferroxcube 2013], [Hitachi
Metals 2013], [JFE Steel 2013]
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A.7 Herleitung der Berechnungsgleichungen der
AC-Wicklungsverluste

Abbildung A.3 zeigt den Schnitt durch den zugrunde gelegten Wicklungsaufbau, dessen Ver-

luste im Folgenden unter Annahme eines sinusférmigen Stromes 71, (f) = I ac pk - sin(@?) be-

rechnet werden sollen.

| Wicklungslage
:7 ////:i////// //////////
Kernmine%
=
®(® - |®|e|e-|®r
<
— || I > E 2
yi v
2 & Z
0 70000007,
| X — 34— de

Abbildung A.3: Schnittbild des Wicklungsaufbaus zur Berechnung der Wicklungsverluste

Um eine geschlossene, eindimensionale Losung der sich fiir den Aufbau ergebenden Differenti-
algleichungen zu erhalten, miissen einige vereinfachende Annahmen getroffen werden [Brock-
meyer 1997], [Wallmeier 2000]. Dazu gehort die Annahmen, dass das Kernmaterial hochper-
meabel ist (g — o) und keine Luftspalte enthilt. Unter dieser Voraussetzung wird die magne-
tische Feldstirke im Kernmaterial Hx gemifs dem Zusammenhang

HoLutt

Hg = - Hpuft, (A.44)
Hk

welcher das Verhalten von Magnetfeldern an Grenziibergdngen zwischen zwei Medien be-
schreibt, zu Null. Bestehen die Windungen dariiber hinaus aus idealisierten, diinnen Leiterfoli-
en, deren Breite br wesentlich geringer als deren Hohe /r ist und die das gesamte Wicklungs-
fenster ausfiillen, so konnen die Randeffekte an den Wicklungsenden vernachldssigt und die
magnetische Feldstirke mit nahezu Null angenommen werden. Infolgedessen verlduft der ma-
gnetische Fluss in den Wicklungszwischenrdumen parallel zu den Leiteroberflichen und weist
somit nur eine Komponente in y-Richtung auf. Des Weiteren wird vorausgesetzt, dass die Lei-
terfolien in z-Richtung unendlich lang sind, d.h. die Kriimmung der Windungen vernachldssigt
werden kann.

Allgemein unterteilt sich die Berechnung der Wicklungsverluste in drei Schritte:
1. Berechnung der Verteilung des Magnetfeldes im Wickelfenster;
2. Bestimmung der Stromdichteverteilung anhand der Magnetfeldverteilung;

3. Berechnung der Verlustleistung
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Zur Berechnung des Magnetfeldes im Wickelfenster werden die 1. und 2. Maxwellsche Glei-
chung

D
V><ﬁ:l+%7 (A.45)

JB
VXE=—— A.46
“E ot (A.46)

sowie die Materialgleichungen

B=pH = popH (A47)
J=0E (A.48)

mit H: magnetische Feldstirke, E: elektrische Feldstirke, J: Leitungsstromdichte, dD/dt: Ver-
schiebungsstromdichte und o spezifische elektrische Leitfdhigkeit herangezogen. Fiir langsam
veridnderliche Felder, d.h. im quasi-stationdren Fall, kann die in Gleichung (A.45) auftreten-
de Verschiebungsstromdichte dD/dt vernachléssigt werden. Durch Einsetzen von Gleichung
(A.48) in (A.45) bzw. von Gleichung (A.47) in (A.46) folgt:

1
ng:cyg(:)E:E(ng) (A.49)
bzw.
JoH
VXE=—-u—. A.50
XE=—p (A.50)
Gleichungen (A.49) und (A.50) konnen schlieSlich zu
H
VX(VXE):—[JG% (A.51)

kombiniert werden. Im vorliegenden Fall weist die Magnetfeldstirke — wie oben erldutert — nur
eine Komponente in y-Richtung auf, welche von der x-Koordinate und der Zeit abhédngig ist:

H = Hy(x,t)e,. (A.52)

Mit (A.52) vereinfacht sich Gleichung (A.51) zu:
2
0°H,(x,1) ua&H),(x,t)

dx? ot

(A.53)
Die y-Komponente der Magnetfeldstirke Hy(x,r) kann alternativ iiber ihre Amplitude und Fre-
quenz zu

Hy(x,1) = Hy(x) e/ (A.54)
definiert werden, sodass fiir Gleichung (A.53) folgt:

azﬁy (x)
o0x?

= —jouoc Hy(x) = K Hy(x) (A.55)
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Mk = «©
N I
H}"’ Hyl
Xr
Y% > (—
z @—»x - /\
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Abbildung A.4: Wicklungslage zur Bestimmung der Randbedingungen

mit
V2j 14
k:,/jw;m:T]:%. (A.56)
Die Losung dieser Differentialgleichung lautet allgemein:
Ay(x) = Hye™ + Hye ™. (A.57)

Die Konstanten H, und Hy, sind dabei aus den Randbedingungen zu ermitteln. Dem Ansatz von
PL. Dowell nach wird zur Bestimmung der Randbedingungen eine Wicklungslage betrachtet
wie in Abbildung A.4 dargestellt. Entsprechend seinem Ansatz nimmt die magnetische Feld-
stirke an der linken und rechten Oberfliache der v-ten Wicklungslage folgende Werte an:

; Iuacpk 4
Hy(x=x)=vV = P2 = Ay (A.58)
; Iiacpk 4
Ay(x=x)=(v—-1) th =Hy. (A.59)
Aus diesen Randbedingungen folgt mit dr = x; — x; fiir die Konstanten H, und H,
Hye ™ - I:Iyl ek
H=——————" A.60
: 2sinh(kdg) (A.60)
Fly b — Ay e
Hp = e —Hyee™ (A.61)

2sinh(kdp) '
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sodass fiir die magnetische Feldstéirke nach Gleichung (A.57)

. _ Hysinh(k (x—x)) + A,y sinh(k (x; —x))
By = sinh(kdr)
B I acpk V sinh(k (x —x)) + (v — 1) sinh(k (x: — x))
o hF Sil’lh(kd]:) ' (A62)

geschrieben werden kann. Mithilfe der Magnetfeldverteilung ergibt sich die entsprechende
Stromdichteverteilung gemif

J(x) =— Ix (A.63)
o
_, Auacpk vcosh(k(x—x)) — (v —1) cosh(k (x; —x))
Jelo) =~k = = sinh(kdr) ' (&.64)

Die Verlustleistung einer einzelnen Wicklungslage v wird iiber den Poynting Vektor bestimmt,
welcher die eine Fliache A durchflieBende komplexe Leistung angibt:

&=¢@x$y@. (A.65)
A

Im vorliegenden Fall tragen nur die beiden Seitenflichen der Wicklungslage zu der komple-
xen Leistung S bei, wihrend das Magnetfeld an den oberen und unteren Seite Null ist (vgl.
Gleichung (A.44)) und folglich keinen Beitrag leistet. Dariiber hinaus sind £ und H senkrecht
zueinander, sodass sich Gleichung (A.65) zu

Sy = hw - he (E-(x) Hy (x)) — E-(x;) Hy (x;)) (A.66)

vereinfacht. Hierbei kann gezeigt werden, dass Hy (xi) = Hy(x1) und Hy (x) = Hy(x;) gilt. Mit
den Gleichungen (A.62) und (A.64) sowie der Beziehung

E.(x) = pwJ(x) (A.67)

ergibt sich fiir die komplexe Leistung einer Wicklungslage:

B acox
_v(v—1) —.(v —1)2cosh(kdr) . vzcosh(.ka’p) —v(v—-1) (A68)
sinh(kd) sinh(kdp)
Unter Beriicksichtigung von
kdp cosh(kdp) — 1
tanh| — | = ———F—— A.69
an ( 2 ) sinh(kdr) (A.69)

kann Gleichung (A.68) umgeformt werden zu:

12
S, =k pw- L";;*P" Iy (coth(de) +2v(v—1) tanh (%)) . (A.70)
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Die Summation iiber alle Wicklungslagen N ergibt die komplexe Leistung der gesamten Wick-
lung:

N ? N
s=Ys, = k- pw - =2CPK g Y (coth(de)+2v(v— 1) tanh( ZF)) . (A71)

he v=1

Unter Anwendung der Summationsregeln

; (N+1) N(N+1)(2N+1)

N
und Y vi= — (A.72)

lautet die komplexe Leistung der Wicklung:

I 2 kd
S=k-pw- %ﬁp“ N-ly (coth(kdp) +3 (N> 1) tanh (TF» . (AT3)

Die mittlere, in den Wicklungen umgesetzte Verlustleistung entspricht der Hilfte des Realteils
der komplexen Leistung:

1
Pyac = 59?{5}

II%,AC,pk pw-N-lw1
2 hg )

sinh (ZdF> + sin (2‘2:) N % (N2 1) sinh (@) —sin (‘f{) A
cosh (2{) —cos <2%> 3 cosh ( ) +cos (‘g )
_ pwNlw

SchlieBlich kann mit /I ac pk = V2. It Ac.ms und dem Wicklungswiderstand Rwpc = Irdr
fur Gleichung (A.74)

dr
Pyac = ILACHm Rwpc- S

sinh (2 F) + sin (2§>

cosh (2—) —Cos (2?) 3 cosh (%) +cos ("{)

geschrieben werden.
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A.8 Arbeitspunkte der Wechselrichterstufe
Eingangs- Ausgangs- Au.sga.ngs- Phasenvef'schle- Netzfrequenz
spannung Spannung scheinleistung bungswinkel ety in Hz
U.inV U,inV S, in VA ¢, in rad Netz
800 230 850 0 50
800 230 1700 0 50
800 230 3400 0 50
800 230 5100 0 50
800 230 8500 0 50
800 230 12750 0 50
800 230 17000 0 50
800 230 17000 +0,6747 50
800 230 17000 —0,6747 50
Tabelle A.2: Arbeitspunkte der Wechselrichterstufe
A.9 Konfigurationen der B6- und BSNPC-Topologien
Nenn- Nenn- Nenn- Nenn- Schalt-
Nr. induktivitit | induktivitiit kapazitiit kapazitit frequenz Modulation
Ly in llH Ly in },IH C,\»| in }IF sz in ],IF fs in Hz
1 1300 10 15,0 4,24 16000 SVM
2 1400 10 15,0 4,24 16000 SVM
3 1500 10 12,5 4,24 16000 SVM
4 1500 10 15,0 4,24 16000 SVM
5 1600 10 12,5 4,24 16000 SVM
6 1600 10 15,0 4,24 16000 SVM
7 1700 10 12,5 4,24 16000 SVM
8 1700 10 15,0 4,24 16000 SVM
9 1800 10 12,5 4,24 16000 SVM
10 1800 10 15,0 4,24 16000 SVM
11 1900 10 12,5 4,24 16000 SVM
12 1900 10 15,0 4,24 16000 SVM
13 2000 10 12,5 4,24 16000 SVM
14 2000 10 15,0 4,24 16000 SVM
15 2100 10 12,5 4,24 16000 SVM
16 2100 10 15,0 4,24 16000 SVM

Tabelle A.3: Konfigurationen der B6-Topologie
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Nenn- Nenn- Nenn- Nenn- Schalt-
Nr. induktivitdt | induktivitit kapazitit kapazitit frequenz Modulation
L, in pH Ly, in pH Cy1 in pF Cyo in pF fsinHz
1 700 10 5,0 4,24 16000 SVM
2 800 10 5,0 4,24 16000 SVM
3 800 10 7.5 4,24 16000 SVM
4 800 10 10,0 4,24 16000 SVM
5 900 10 5,0 4,24 16000 SVM
6 900 10 7,5 4,24 16000 SVM
7 900 10 10,0 4,24 16000 SVM
8 900 10 12,5 4,24 16000 SVM
9 1000 10 5,0 4,24 16000 SVM
10 1000 10 7.5 4,24 16000 SVM
11 1000 10 10,0 4,24 16000 SVM
12 1000 10 12,5 4,24 16000 SVM
13 1100 10 7,5 4,24 16000 SVM
14 1100 10 10,0 4,24 16000 SVM
15 1100 10 12,5 4,24 16000 SVM
16 1200 10 5,0 4,24 16000 SVM
17 1200 10 7.5 4,24 16000 SVM
18 1200 10 10,0 4,24 16000 SVM

Tabelle A.4: Konfigurationen der BSNPC-Topologie

A.10 Designdetails AC-Filterdrossel

1000
800
T
=5
£ 600 |
~
]
=
= 4001
el
£
200 4
—— AC-Filterdrossel #1
------ AC-Filterdrossel #2
- - - AC-Filterdrossel #3
o 10 20 30 40 %0

Strom /in A

Abbildung A.5: Induktivititsverlauf der AC-Filterdrosseln L,; in Abhingigkeit des Stromes
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Parameter Wert
Nenninduktivitdt L 900 uH
Nennstrom /Iy ~ 24,7 A

Kernabmessungen a x ¢ x f

50 x 30 x 15 mm

Kernmaterial hochsiliziertes Eisenblech (10JNHF600)
Luftspaltlinge Y./, 2,2 mm
Windungsanzahl N 2x29
Wicklungsmaterial Kupfer

Wicklungsart Bandwicklung

Hoéhe der Bandwicklung Aw 40 mm

Dicke der Bandwicklung dw 0,2 mm

Gesamtmasse 7mges ~1220 g

Tabelle A.5: Designdetails der AC-Filterdrossel Ly

A.11 Leitungswiderstinde des Messaufbaus

Formelzeichen Bezeichnung Wert
Rpc Leitung, gleichspannungsseitig 27,2 mQ £ 0,0436 mQ
Ra1 Leitung, wechselspannungsseitig, 1. Phase 16,4 mQ 4+ 0,0112 mQ
Rao Leitung, wechselspannungsseitig, 2. Phase 13,8 mQ £ 0,0099 mQ
Ra3 Leitung, wechselspannungsseitig, 3. Phase 13,3 mQ + 0,00965 mQ

Tabelle A.6: Leitungswiderstinde des Messaufbaus bei 20°C Raumtemperatur
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A.12 Wertvorgaben der Objektvariablen

Objektvariable « in mm Objektvariable cin mm Objektvariable f in mm

e lineare  logarithmische lineare  logarithmische lineare  logarithmische

Schrittweite Schrittweite Schrittweite Schrittweite Schrittweite Schrittweite

1 40 40 10 10 10 10

2 45 43,2 20 15 20 15,9

3 50 46,6 30 22,4 30 25,2

4 55 50,3 40 335 40 40

5 60 54,3 50 50

6 65 58,6
7 70 63,2
8 75 68,3
9 80 73,7
10 85 79,5
11 90 85,8
12 95 92,6
13 100 100

Tabelle A.7: Wertvorgaben der Kernabmessungen a, ¢ und f fiir die diskreten Drosseldesigns
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A.13 Messunsicherheit des Kalorimeters

Die Messunsicherheit der mithilfe des Kalorimeters gemessenen Verlustleistung ergibt sich
nach dem Gesetz der Fehlerfortpflanzung mit

Af= Z(i{)( i) (A.76)
YAV

APubur = {(PVDUTK+PVLﬁfterK) (Adun)?

aK I}K
(PVDUTK‘F?LuﬂerK) (Aﬂi,M)z
dK K
2
N 2-( I%M)(PVDUTK-FPVLuﬂch) (ABux)?
dK ﬂK)
2
n 2- (Vam — l%M)(PVDUTKJrPVLuﬂerK) Ao (ATT)
1K 19aK)
19aM 191M) 2
+
(19“( Dk (APyputk)
—
( 61M> (APyLifierk )
1,K
2
+(AP\/,Lﬁfter,M)2} : (A.78)

A.13.1 Messunsicherheit der Temperaturmessung

In die Messunsicherheit der TemperaturmessungA®d flieit hierbei neben der Abweichung der
Temperatursensoren zur NormkennlinieAdsauch die Unsicherheit der Messwerterfassung Aty
sowie die Abweichung der Anschlussleitungen Ay, ein [Jumo 2003]:

AY = A5+ AOvE + AL (A.79)
Abweichung des Widerstandsthermometers zur Normkennlinie der DIN EN 60 751
Die Grenzabweichung eines PT100-Widerstandes fiir die Toleranzklasse DIN B betrigt
AYs = £10,3K+0,005- 9. (A.80)
Messunsicherheit der Messwerterfassung

Die Messgenauigkeit des Datenloggers Agilent 34970A ist in dessen Datenblatt (vgl. [Agilent
Technologies 2010]) mit

Ay = £0,06°C (A.81)
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angegeben.
Messunsicherheit der Anschlussleitungen

Die Widerstdnde der Anschlussleitungen schwanken fertigungsabhéngig, was zu weiteren Un-
sicherheiten fiihrt. Die Schwankung liegt bei 5% des Schleifenwiderstandes, sodass sich fiir
eine Anschlussleitung mit einem Querschnitt von 0, 2mm? und einem Schleifenwiderstand von
162 mQ pro Meter eine Schwankung von ca. 8 mQ/m ergibt. Mit diesem Wert und der Emp-
findlichkeit des Sensors fiir kleine Anderungen Aty um den Messpunkt

By — (v + Ady)

S = R(0m) —R(0w + Adw)’

(A.82)

wobei R (¥) mit
R(¥)=100Q-[1+3,9083-107%-9 —5,77- 107" - 9] (A.83)

den Widerstandswert des PT100-Sensors kennzeichnet, folgt fiir die Messgenauigkeit der An-
schlussleitungen:

Q
Adig = 0,008 -1, - Cs. (A.84)

A.13.2 Messunsicherheit der Leistungsmessung

Die Wirkleistung des Liifters bzw. des Kalibrierungswiderstands wird mithilfe des Leistungs-
messgerits ZES LMG500 [ZES 2009] gemessen, wobei sich die Messabweichung aus der Unsi-
cherheit fiir den abgelesenen Wert und den Messbereichsendwert zusammensetzt (vgl. Tabelle
A.8). Letztgenannter ergibt sich aus der Multiplikation des Spannungs- und Strommessbereichs,
die dem Datenblatt des Messgerites entnommen werden konnen.

Unsicherheit Messgrofie

Frequenz MessgriBe =+ (abgelesener Wert + Messbereichsendwert)

DC Leistung £(0,032% + 0,06%)

Tabelle A.8: Messunsicherheit des Leistungsmessgerites ZES LMG500 [ZES 2009]
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Photovoltaik-Wechselrichter haben in den vergangenen Jahren eine grofie Bedeu-
tung erlangt. Bei der Entwicklung kinftiger PV-Wechselrichter liegt der Fokus auf
der Reduktion der Kosten bei gleichzeitiger Erzielung eines hohen Wirkungsgrads
sowie geringem Gewichts und Bauvolumens.

Die Erfullung dieser Anforderungen ist in hohem MaRe mit dem Design der
Leistungsstufe verbunden, wobei i.d.R. eine Vielzahl von Topologien und Bauele-
mente zur Auswahl stehen und der Entwickler folglich einer mehrdimensionalen
Optimierungsaufgabe gegenubersteht. In der vorliegenden Arbeit wird ein com-
putergestitztes Design- und Optimierungsverfahren flr leistungselektronische
Konverter weiterentwickelt und validiert, welches den Entwickler bei der LOosung
ebendieser mehrdimensionalen Optimierungsaufgabe unterstitzt. Das Verfahren
basiert auf analytischen Verhaltens- und Verlustleistungsmodellen, sodass die Er-
mittlung einer Vielzahl von Lésungen innerhalb kirzester Zeit méglich ist.

Das Verfahren wird anhand der Optimierung einer Wechselrichterstufe im mittleren
Leistungsbereich demonstriert, mittels derer zudem die messtechnische Validie-
rung des Verfahrens vorgenommen wird. Darlber hinaus erfolgt die Validierung
und Weiterentwicklung des Verfahrens fur Schaltfrequenzen von bis zu 100 kHz.
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