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Deutsche Kurzfassung

Im Fokus dieser Arbeit steht die Optimierung von Antriebssystemen durch verbesserte netz-
seitige Filtertopologien und den Einsatz von Zwischenkreiskondensatoren mit minimierter Ka-
pazitit. Der Schwerpunkt der Arbeit liegt auf den regelungstechnischen Losungen der Proble-
matiken, die sich durch die Filter und die reduzierten Zwischenkreiskapazititen ergeben. Die
regelungstechnischen Herausforderungen beziehen sich insbesondere auf die aktive Dampfung
der Filterresonanz, die Unterdriickung von niederfrequenten Oberschwingungen, die hochdy-
namische Regelung der Zwischenkreisspannung und die Robustheit gegeniiber Parameterunge-
nauigkeiten.

Es werden zwei unterschiedliche Regelungsverfahren angesetzt und untersucht. Zunéchst wird
die konventionelle kaskadierte PI-Regelung herangezogen, die seit langer Zeit im industriellen
Einsatz ist und den Stand der Technik darstellt. Bei konventionellen Antrieben mit groen Zwi-
schenkreiskapazititen und einfachen Netzfiltern liefert dieses Verfahren gute Ergebnisse. Bei
Antrieben mit LCL-Filtern und kleinen Zwischenkreiskapazititen ist diese Regelung hingegen
auch mit diversen Zusatzkonzepten in vielen Féllen nicht geeignet, wie in dieser Arbeit gezeigt
wird. Es wird zudem herausgestellt, dass die Auslegung der Antriebskomponenten enormen
Einfluss auf die erreichbare Regelgiite hat.

Es wird daher in dieser Arbeit ein verbessertes Regelungskonzept entwickelt und untersucht.
Die zustandsbasierten Regelungsverfahren versprechen aufgrund ihrer groBBen Vielfalt in der
Gestaltung der Dynamik des geschlossenen Regelkreises deutliche Vorteile gegeniiber der kon-
ventionellen Regelung. Die grundlegende Idee des entwickelten Konzeptes ist es, den netzseiti-
gen Teil des Antriebs durch die Zustandsriickfithrung zu stabilisieren und gleichzeitig, unabhén-
gig von der Auslegung des Netzfilters, die gleiche Dynamik zu erreichen wie auf der Maschi-
nenseite. Durch eine geeignete Vorsteuerung der maschinenseitigen Leistung in der netzseitigen
Regelung kann dadurch eine enorme Entlastung des Zwischenkreiskondensators erreicht wer-
den, was bei einer kleinen Kapazitit wichtig ist. Die Regelungseigenschaften werden in dieser
Arbeit theoretisch, simulativ und experimentell an einem 22 kW-Antriebstand untersucht.

Die entwickelte Regelung zeichnet sich durch eine sehr gute Dynamik mit gleichzeitig sehr gu-
ten Stabilitits- und Robustheitseigenschaften aus. Es ist fiir einen sehr weiten Bereich von Sy-
stemauslegungen und somit fiir ein breites Spektrum an Anwendungen einsetzbar. So kann sie
etwa im Bereich regenerativer Energien und dezentraler Energieversorgung wie auch in indu-
striellen Motorantrieben oder speziellen Anwendungen wie z.B. aktiven Netzfiltern verwendet
werden. Hinzu kommt ein moglicher Einsatz auch in schwachen Netzen mit stark verzerrten
Netzspannungen und hohen Netzimpedanzen. Die Reglerauslegung kann zudem automatisch
mittels der relevanten Systemparameter erfolgen.
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Abstract

This thesis addresses the optimization of electrical drives by means of improved filter topolo-
gies and film capacitors in the DC link. Emphasis is put on control solutions of issues due the
filters and reduced DC link capacitance. The most relevant control-related challenges are active
resonance damping, suppression of low frequency harmonics, high dynamic DC link voltage
control as well as robustness against parameter uncertainties.

Two different control approaches are studied. First, the conventional PI control is employed.
This type of control is state of the art and has been used in industrial applications for many
years. Used in conventional drives with high DC link capacitances and simple inductive filters
this method gives good results. However, in this thesis it is demonstrated that in many cases it
is not suitable for applications with LCL filters and low DC link capacitances. Moreover, the
specific design of the drive components is proven to have enormous impact on the achievable
control performance.

Secondly, an advanced control concept is developed and analyzed. In general, state space control
methods offer advantages over the conventional ones due to wide freedom in the design of the
closed loop control dynamic. The basic idea of the developed concept is to stabilize the grid side
control by means of state feedback and at the same time achieve the same dynamic responses
as on the motor side, independent of the specific grid filter design. In this case a proper feed
forward of a motor power signal as part of the grid side control can reduce considerably the
load on the DC link capacitors. That is very important for low DC capacitances.

In this thesis the control performance is studied with theoretical analyses, simulations as well
as experimental tests on a self-built 22 kW drive lab set up.

The new state space control concept is characterized by high dynamic response with very good
stability as well as robustness properties. It can be used for a wide range of system designs.
Hence is can be used in many different applications, e.g. regenerative and decentralized energy
systems as well as industrial motor drives or active power filters. Moreover, the use in weak grid
connections characterized by high grid impedance and high grid voltage distortions is possible.
Furthermore, the controller design can be done automatically by means of symbolic controller
design expressions.
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1 Einleitung

Die elektrische Energie wird heutzutage auf dem Weg zwischen der Erzeugung und dem letzt-
lichen Verbrauch meist diverse Male umgewandelt. Leistungselektronische Komponenten und
Systeme spielen dabei eine zunehmend wichtigere Rolle, da sie neben der Amplitude auch
die Frequenz der Spannungen und Strome effizient umwandeln konnen. Diese Fahigkeit er-
moglicht beispielsweise den drehzahlvariablen Betrieb von elektrischen Maschinen oder die
Netzeinspeisung von Energie aus verschiedensten Energiequellen. Typische Anwendungen las-
sen sich daher zum einen in den Bereichen der elektrischen Antriebstechnik wie z.B. Pumpen,-
Kran- oder Bahnantriebe und zum anderen in den Bereichen der Energieeinspeisung aus regene-
rativen Energiequellen wie z.B. Windenergie-, Photovoltaik- und Wasserenergieanlagen sowie
Brennstoffzellen finden. In dieser Arbeit sollen Antriebe mit elektrischer Maschine untersucht
werden, wobei sich viele Bestandteile und Ergebnisse dieser Arbeit jedoch auch auf andere An-
wendungen ohne rotierende Maschine iibertragen lassen wie etwa Umrichter zur Einspeisung
aus Photovoltaikanlagen oder Brennstoffzellen.

Fiir den Aufbau und den Betrieb von Antrieben ist eine Vielzahl von Komponenten notwen-
dig. Den Kern eines Umrichters stellen dabei die aktiven Leistungshalbleiterbauelemente und
deren Ansteuereinheiten sowie die passiven Bauelemente wie Spulen und Kondensatoren dar.
Ebenso spielen Mess- und Regelungssysteme enorm wichtige Rollen. Des Weiteren sind Kiihl-
ungs- und Kommunikationssysteme als auch weitere mechanische Komponenten notwendig.
Dabei unterliegen all diese Systemkomponenten einem stidndigen Prozess der Optimierung und
Weiterentwicklung. In dieser Arbeit sollen Antriebe mit optimierten passiven Bauteilen un-
tersucht werden. Die Optimierung bezieht sich dabei insbesondere auf die netzseitigen Filter
und die Zwischenkreiskondensatoren, die jeweils mitentscheidende Faktoren fiir die GroBe, das
Gewicht, die Lebensdauer und damit auch die Kosten von Antriebssystemen sind. Durch den
Einsatz von LCL-Filtern und Kondensatoren mit geringerer Kapazitit entstehen allerdings auch
Probleme, die jedoch durch das Regelungssystem kompensiert werden konnen. Das Ziel dieser
Arbeit ist es, eine fiir diese Problemstellungen geeignete Regelung zu entwickeln und zu un-
tersuchen inwieweit die entstehenden Problematiken beherrscht und gleichzeitig die iiblichen
Anforderungen an Antriebssysteme unter realen Netzbedingungen erfiillt werden konnen.



2 Stand der Technik bei Antrieben und Prazisie-
rung der Zielstellung dieser Arbeit

In diesem Kapitel wird zunichst detaillierter in das Themengebiet der Umrichtersysteme fiir
elektrischen Antriebe eingefiihrt. Im Anschluss an die Darstellung des Stands der Techniks wird
die Optimierung der passiven Bauelemente thematisiert. Die zu Grunde liegende Motivation
wird ebenso dargestellt wie die sich ergebenden Konsequenzen fiir die anderen Komponenten
der Umrichtersysteme. Darauf aufbauend wird letztlich das Ziel dieser Arbeit konkretisiert und
eine Ubersicht iiber die Arbeit gegeben.

2.1 Antriebssysteme

Ein typisches Antriebssystem mit elektrischer Maschine lésst sich allgemein wie in Abb. 2.1 a)
darstellen. Die primire Aufgabe eines solchen Antriebssystems ist es, durch den drehzahlvaria-
blen Betrieb der Maschine den gewiinschten Bewegungsvorgang auszufiihren. Damit verbunden
ist die Steuerung des Leistungsflusses zwischen dem Netz und dem Prozess, bzw. der Lastma-
schine, oder einem Generatorsystem. Es werden dabei eine Reihe von Anforderungen an das
Ein- und Ausgangsverhalten des Antriebs spezifiziert. In diesem Abschnitt soll nach einer allge-
meinen Einfiihrung in die Thematik der Antriebssyteme eine Ubersicht zu den Anforderungen
an eben diese gegeben werden.

2.1.1 Grundprinzip

Es gibt prinzipiell unterschiedliche Frequenzumrichtersysteme zur Steuerung von elektrischen
Maschinen. Die Umwandlung von WechselgroBBen (engl. alternating current (AC)) in Gleich-
groBen (engl. direct current (DC)) und umgekehrt kommt dabei hiufig mehrfach zum Einsatz.
Die am weitesten verbreitete Antriebsart basiert auf dem AC/DC-DC/AC-Prinzip mit Span-
nungszwischenkreis, sieche Abb. 2.1 b) [1-4]. Das Umrichtersystem besteht aus einem netz-
und einem maschinenseitigen Umrichter, die iiber einen Spannungszwischenkreis gekoppelt
sind. Der netzseitige Umrichter dient dabei der Gleichrichtung der nahezu amplituden- und
frequenzfesten Netzspannung (AC/DC). Aus der gleichgerichteten Spannung erzeugt der ma-
schinenseitige Umrichter durch Pulsung der aktiven Leistungshalbleiter eine Drehspannung va-
riabler Amplitude und Frequenz zur Steuerung der Maschine (DC/AC). Durch Generierung

2
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geeigneter Spannungen steuert der Frequenzumrichter dabei den Leistungsfluss zwischen der
Maschine und dem Netz. Neben der Struktur mit Spannungszwischenkreis (siehe Abb. 2.1)
existieren noch alternative Losungen wie z.B. das AC/DC-DC/AC-Prinzip mit Stromzwischen-
kreis [5] oder die direkte AC/AC-Umwandlung tiber Matrixumrichter [3, 6]. Diese finden aller-
dings nur begrenzt ihre Anwendungen in Nischenbereichen und werden in dieser Arbeit nicht
weiter verfolgt.

|- - - - — — - 1
a) Netz | Frequenzumrichter | elektr.Maschine
\ % \
X
\ N [T
o
\ o \
\ \
R
L,
</
b) AC/DC DC/AC
o— - T — ——O
o
O— ~_ —©
o — 1 AT IS

Abb. 2.1: Antriebs- und Umrichterstruktur: a) Typischer Aufbau eines Antriebssystems mit elektri-
scher Maschine, b) AC/DC-DC/AC-Frequenzumrichter mit Spannungszwischenkreis

Es existieren verschiedene Realisierungsmoglichkeiten des AC/DC-DC/AC-Prinzips mit Span-
nungszwischenkreis [3]. Die drehzahlvariable Steuerung der Maschinendrehzahl bedarf meist
eines gesteuerten Umrichters auf der Maschinenseite — sowohl bei Motor- als auch Genera-
torantrieben. Auf der Netzseite hingegen sind auch ungesteuerte Diodenbriicken als Gleich-
richter einsetzbar. Diese verhindern allerdings das Einspeisen von Energie ins Netz, so dass
sie fiir viele Anwendungen wie etwa Generatorantriebe oder Motorantriebe mit regenerativem
Bremsen nicht geeignet sind. In diesen Fillen kommt auch netzseitig ein gesteuerter Umrichter
zum Einsatz, der die Energie ins Netz zuriickspeisen kann. Dieser erlaubt zudem eine bessere
Stromqualitit, eine hohere und geregelte Zwischenkreisspannung und einen einstellbaren Lei-
stungsfaktor am Netz. Aus diesen Griinden werden in dieser Arbeit sowohl auf der Maschinen-
als auch der Netzseite gesteuerte Umrichter verwendet.

Die Abb. 2.2 zeigt den Grundaufbau des in dieser Arbeit betrachteten Antriebssystems mit
netz- und maschinenseitigen Pulsumrichtern. Im Wesentlichen besteht der Antrieb aus einem
Leistungsteil, der Ansteuerung, dem Regelungssystem und der Messwertaufnahme. Der Lei-
stungsaustausch zwischen dem Netz und der Maschine wird hierbei vom Leistungsteil iiber-
nommen. Durch eine entsprechende Ansteuerung der Pulsumrichter konnen aus der Gleich-
spannung im Zwischenkreis sowohl ein- als auch ausgangsseitig Drehspannungen mit Grund-
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Abb. 2.2: Grundaufbau eines Antriebssystems mit netz- und maschinenseitigen Pulsumrichtern

schwingungen variabler Amplitude und Frequenz erzeugt werden. Netzseitig wird dabei eine
Drehspannung mit Netzfrequenz erzeugt und iiber die Amplitude und Phasenlage relativ zur
Netzspannung der Wirk- und Blindleistungsfluss gesteuert. Uber die Frequenz und Amplitude
der maschinenseitigen Drehspannung konnen die Drehzahl, der Fluss und das erzeugte Mo-
ment der Maschine und somit ebenfalls der Wirk- und Blindleistungsfluss gesteuert werden.
Die Netz- und Maschinenseite sind iiber den Zwischenkreiskondensator gekoppelt, der zur Zwi-
schenspeicherung der Energie und somit zur Entkopplung der beiden Seiten dient.

Den Grundschwingungen der erzeugten Drehspannungen sind Harmonische im Bereich der
Schaltfrequenz und Vielfachen davon iiberlagert, die durch das Schalten der Leistungshalblei-
ter entstehen. Zur Reduzierung von Netzriickwirkungen in diesem Frequenzbereich kommen
daher netzseitig passive Filter zum Einsatz. Motorseitig konnen bei einigen Anwendungen z.B.
mit langen Motorleitungen ebenfalls passive Filter notwendig sein [7]. In der vorliegenden Ar-
beit wird dieser Aspekt jedoch nicht betrachtet.

Der Leistungsfluss durch den Leistungsteil wird durch ein digitales Regelungssystem gesteuert,
das aus den aktuellen SystemgroBen und vorgegebenen Sollwerten die Referenzverldufe der
Ein- und Ausgangsspannungen berechnet, die dann durch die Ansteuereinheit in pulsweiten-
modulierte Ansteuersignale der Leistungshalbleiter umgesetzt werden [8—10]. Die Aufgabe der
Regelung ist es, die gestellten Anforderungen an die Dynamik und den Verzerrungsgehalt der
Strome bzw. Leistung im Frequenzbereich unterhalb der Regelungs- und Schaltfrequenz durch
entsprechend geeignete Regelungsverfahren zu gewihrleisten. Es soll angemerkt sein, dass die
Trennung zwischen der Regelung und Ansteuerung bei einigen Ansétzen aufgehoben wird, d.h.
in der Regelung werden direkt die Schaltzustinde der Pulsumrichter berechnet. Darauf wird im
folgenden Abschnitt 2.1.2 konkreter eingegangen.

Die Bestimmung der aktuellen Systemgroflen wie etwa Strome, Spannungen, Drehzahl oder
Temperatur erfolgt dabei entweder durch entsprechende Messeinrichtungen oder durch Beob-
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achtungsverfahren, bei denen aus den gegebenen Messwerten andere SystemgroB3en berechnet
werden. Die Art, Anzahl und Position der Sensoren bestimmt sich einerseits durch die Rege-
lungsstruktur und andererseits durch erforderliche SchutzmaBnahmen (z.B. Uberstromerken-
nung) und durch die allgemeine Betriebszustandsiiberwachung (z.B. Uberwachung der Tempe-
ratur). Einige der Sensoren sind dabei unerlidsslich und andere konnen durch die Beobachtungs-
verfahren ersetzt werden.

Wie weiter oben in dieser Arbeit erwihnt, haben die drehzahlvariablen Antriebe bereits eine
sehr breite industrielle Anwendung gefunden. Viele Bereiche sind weit erforscht und unter-
sucht, die Weiterentwicklung und Optimierung von Antriebssystemen werden jedoch kontinu-
ierlich fortgefiihrt. Die stetig steigenden netz- und maschinenseitigen Anforderungen an das
Antriebssystem tragen ihren Teil zu diesem Prozess bei. Sie werden im Folgenden kurz erléu-
tert, bevor im darauf folgenden Abschnitt der Stand der Technik und anschlie3end verschiedene
Ansitze zur Weiterentwicklung und Optimierung von Antriebssystemen dargestellt werden.

2.1.2 Uberblick iiber Anforderungen an Antriebssysteme

In diesem Abschnitt werden typische Anforderungen an Antriebssysteme diskutiert. Je nach
Einsatzgebiet des Antriebs konnen sich deutlich unterschiedliche Anforderungsprofile ergeben.
Da in dieser Arbeit aber keine konkrete Anwendung im Vordergrund steht, wird die Darstellung
der generellen Anforderungen allgemein gehalten.

Die Anforderungen an das netz- und maschinenseitige Verhalten des Antriebs ergeben sich
aus den anwendungsbezogenen netz- und maschinenseitigen Anforderungen. Es wird in dieser
Arbeit davon ausgegangen, dass das Netz und die Maschine gegeben sind. Das Netz wird durch
seine Spannung und Impedanz charakterisiert, wobei die Merkmale der Netzspannung in [11]
normativ festgelegt sind. Die Netzimpedanz ergibt sich aus der Netzstruktur und -auslegung und
ist stark orts- und auch zeitabhédngig. Die Maschine muss passend zur speziellen Anwendung
ausgewdhlt werden. Fiir den Antrieb sind die Nenndaten der Maschine wesentlich, die sich
meist auf die Leistung, die Spannung, den Strom und den Leistungsfaktor beziehen. Der Antrieb
muss so ausgelegt sein, dass der Leistungsfluss zwischen dem Netz und der Maschine in einer
spezifizierten Art und Weise moglich ist. Die fiir diese Arbeit wesentlichen Spezifikationen
lassen sich wie folgt in stationdre und dynamische Anforderungen unterteilen:

1. Stationdre Anforderungen

* Grundschwingungsleistung
* Netzriickwirkungen

* Momentenoberschwingungen
2. Dynamische Anforderungen

* Dynamik der Drehzahl- und Momentenregelung

* Verhalten bei Netzspannungseinbriichen
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Im Folgenden werden diese Anforderungen an das netz- und maschinenseitige Verhalten des
Antriebs genauer dargestellt. Es soll angemerkt sein, dass es daneben weitere Anforderungen
gibt, die sich jedoch auf die konkrete Realisierung des Antriebs beziehen. In diesem Zusam-
menhang sind insbesondere die Wirtschaftlichkeit, Zuverlissigkeit, Lebensdauer oder Effizienz
zu nennen, worauf im Abschnitt zur Optimierung der Antriebe eingegangen wird.

Grundschwingungsleistung

Fiir die Bewegungssteuerung ist die Ubertragung der Wirkleistung im Rahmen des spezifi-
zierten Bereichs notig. Zum Betrieb der Maschine muss maschinenseitig zusétzlich die Nenn-
blindleistung erbracht werden. Netzseitig werden die Blindleistungsanforderungen durch Netz-
anschlussbedingungen oder Normen geregelt. Es ist bei Motorantrieben hédufig zusitzlich zur
Nennleistung eine gewisse Uberlastfihigkeit gefordert, die stark von der Anwendung, dem spe-
zifizierten Lastzyklus und der thermischen Auslegung abhédngt [12].

Diese Anforderungen werden durch entsprechende Stromtragfihigkeit und Spannungsfestigkeit
aller Leistungskomponenten des Antriebs gewihrleistet.

Netzriickwirkungen

Durch den Betrieb des Antriebs entstehen im Zusammenspiel mit der Impedanz des Netzes so-
genannte Netzriickwirkungen, die sich in Anderungen der Amplitude und Form der Spannun-
gen am Anschlusspunkt duBern. Da diese moglicherweise andere Verbraucher oder Erzeuger am
Anschlusspunkt storen konnen, werden in den gingigen Normen und Netzanschlussbedingun-
gen Grenzwerte fiir die Netzriickwirkungen definiert. Das Ziel der Netzbetreiber ist es dabei, die
Vorgaben an die Spannungsqualitdt nach DIN EN 50160 [11] sicherzustellen. Die Netzriickwir-
kungen werden in den technischen Regeln zur Beurteilung von Netzriickwirkungen aus [13] in
Spannungsdnderungen bzw. Flicker, Spannungsunsymmetrien, Oberschwingungen und Kom-
mutierungseinbriiche eingeteilt.

Die Spannungsédnderungen treten bei sich dnderndem Netzstrom auf, da sich der Spannungsab-
fall tiber der Netzimpedanz @ndert. Bei groen Stromédnderungen und hohen Netzimpedanzen
ist dieser Effekt deutlicher ausgeprigt. Tritt dieser Effekt zudem wiederholt und mit niedri-
ger Frequenz auf, so kann es zum Flickern kommen, das etwa bei Glithlampen auch visuell
wahrnehmbar sind. Beispielsweise entstehen beim Anfahren von grof3en, direkt netzgekoppel-
ten Motoren oder beim Schweiflen groe Strome, die zu einer hohen Belastung des Netzes
und somit zu kurzweiligen Spannungseinbriichen fithren. Durch Verhinderung groBer Anderun-
gen der Netzbelastung durch z.B. Sanftanldaufe der Motoren und/oder durch weitere zusitzliche
Kompensationsanlagen konnen die Spannungsinderungen dabei reduziert werden. Bei den Vol-
lumrichterantrieben werden die Strome meist im Bereich unterhalb des Nennstroms gehalten
und bewirken daher dynamisch nicht wesentlich hohere Spannungsabfille iiber der Netzimpe-
danz als im Nennbetrieb, der in jedem Fall gewéhrleistet sein muss.

Ebenso bewirken Stromoberschwingungen an der Netzimpedanz Spannungsoberschwingungen
bei den entsprechenden Frequenzen. Um die Spannungsqualitidt nach DIN EN 50160 [11] zu
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gewihrleisten, werden daher in verschiedenen Normen und Netzanschlussbedingungen Grenz-
werte fiir die Emission von Stromoberschwingungen spezifiziert. Im Anhang 9.3 werden die
Grenzwerte aus verschiedenen Quellen dargestellt und verglichen.

Die Einhaltung der Grenzwerte der Stromoberschwingungen im Bereich der Schaltfrequenz
und oberhalb davon wird durch geeignet ausgelegte passive Tiefpassfilter gewdhrleistet. Die
Einhaltung der Grenzwerte fiir die Stromverzerrungen im niederfrequenten Frequenzbereich
wird hingegen meist durch geeignete netzseitige Regelungsmafnahmen sichergestellt.

Unsymmetrien in der Netzspannung entstehen im fehlerfreien Normalbetrieb durch unsymme-
trische Belastung der einzelnen Phasen. Bei dreiphasigen Antrieben werden die drei Phasen
bei symmetrischer Netzspannung symmetrisch belastet und erzeugen daher keine wesentlichen,
zusitzlichen Unsymmetrien. Bei unsymmetrischer Netzspannung hingegen konnen je nach Re-
gelungsstrategie des Antriebs symmetrische oder unsymmetrische Strome erzeugt werden [14].
Grundsitzlich muss die Regelungsstrategie so ausgelegt sein, dass der Unsymmetriegrad der
Netzspannung unterhalb des in [11] gegebenen Grenzwertes von 2 % bleibt.

Momentenoberschwingungen

Auf der Maschinenseite konnen durch mehrere Ursachen bedingt, Momentenoberschwingun-
gen im Frequenzbereich unterhalb der Schaltfrequenz entstehen. Diese Momentenoberschwin-
gungen im niederfrequenten Bereich konnen in antriebsbedingte und lastabhiingige Schwin-
gungen unterschieden werden. Erstere entstehen meist durch umrichter- oder maschinenseiti-
ge Nichtidealititen wie etwa Umrichtertotzeit, ungleichmifige Feldverteilung in der Maschine
oder schwingungsfihige Lasten. Zudem konnen sich die Nichtidealitdten der netzseitigen Re-
gelung iiber den Zwischenkreis in die Maschine einkoppeln. Die Grenzwerte der antriebsbe-
dingten Momentenoberschwingungen hingen stark von der Anwendung ab. Bei empfindlichen
Anwendungen wie z.B. Fahrstuhlaufziige oder Papierwickelantriebe werden hohere Anforde-
rungen an die Momentverzerrung gestellt als bei eher robusten Anwendungen wie z.B. Pumpen-
antriebe. Im Gegensatz zu den antriebsbedingten Oberschwingungen stehen die lastbedingten
Oberschwingungen, die durch oszillierende Lastmomente erzeugt werden (z.B. Kompressoren).
Sowohl die Ist- als auch sie Sollverldufe des Maschinenmoments und somit auch diejenigen der
maschinenseitigen Leistung haben fiir verschiedene Anwendungen also durchaus unterschied-
lich charakteristische Spektren.

Es ist im Wesentlichen die Aufgabe der maschinenseitigen Regelung, diese maschinenseitigen
Anforderungen zu erfiillen. Der Einfluss der netzseitigen Storeinwirkungen kann indirekt durch
eine entsprechend gute netzseitige Regelung minimiert werden.

Die durch das Schalten des maschinenseitigen Umrichters entstehenden Strome bewirken eben-
so Momentenoberschwingungen — allerdings im Bereich der Schaltfrequenz. Diese sind bei
ausreichenden Schaltfrequenzen aufgrund des Tiefpasscharakters der Maschine eher gering und
konnen zudem durch passive Filter weiter reduziert werden. Sie werden in dieser Arbeit jedoch
nicht weiter betrachtet.
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Abb. 2.3: Strategien zum Durchfahren von Netzspannungseinbriichen

Dynamik der Drehzahl- und Momentenregelung

Die Vorgaben fiir die Dynamik der Drehzahl- und Momentenregelungen sind sehr stark an-
wendungsbezogen. Die Drehzahldynamik ist meist durch das mechanische Triagheitsmoment
begrenzt. Die Momentendynamik ist bei konstantem Fluss direkt mit der Stromdynamik ver-
kniipft, die im geregelten Betrieb minimale Anregelzeiten < 1 ms aufweisen konnen [3]. Im
Sinne der Entlastung der Mechanik ist es durchaus iiblich, z.B. bei Antrieben mit Getriebe auf
der mechanischen Seite, die Momentenanstiegsrate zu begrenzen.

Es ist die Aufgabe der maschinenseitigen Regelung, die Anforderungen an die Dynamik der
Maschinenseite zu erfiillen.

Verhalten bei Netzspannungseinbriichen

Durch Kurzschliisse im Netz kann es zu erheblichen Einbriichen der Netzspannung am Netzan-
schlusspunkt des Antriebs kommen, die sowohl symmetrisch in allen Phasen als auch unsym-
metrisch, d.h. ein- oder zweiphasig, auftreten konnen. Auch wenn der Netzpulsstromrichter
prinzipiell in der Lage ist, die Zwischenkreisspannung bei niedrigeren Netzspannungen auf den
Referenzwert zu regeln, so kann es bei Spannungseinbriichen aufgrund der begrenzten Strom-
tragfdhigkeit zu deutlichen Einschrinkungen des Leistungsflusses kommen. Bei energieerzeu-
genden Systemen kann durch Netzanschlussbedingungen (z.B. [15]) zusitzlich die Einspeisung
von Blindstrom gefordert sein, wodurch der Wirkleistungsfluss zusitzlich vermindert wird. Das
geforderte Verhalten des Antriebs bei Netzspannungseinbriichen hédngt also sehr von der An-
wendung ab.

Bei motorischen Antrieben werden die Anforderungen an das Verhalten bei Netzspannungsein-
briichen mafBgeblich von der Maschinen- bzw. Lastseite bestimmt. Im Falle des eingeschrink-
ten Wirkleistungsflusses konnen maschinenseitig verschiedene Strategien verfolgt werden, die
in Abb. 2.3 fiir den Fall des vollstindigen Netzspannungseinbruchs dargestellt sind. Fiir einige
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Anwendungen ist es notwendig, dass die volle Leistung iiber eine spezifizierte Dauer des Ein-
bruchs bereitgestellt werden muss (z.B. Kranantriebe), siehe Fall a) in Abb. 2.3. In diesem Fall
muss die notige Energie dem Zwischenkreis entnommen werden. Fiir andere Anwendungen
ist es denkbar, dass die Leistung iiber eine spezifizierte Dauer des Einbruchs reduziert werden
kann, siehe Fall b) in Abb. 2.3. In diesem Fall muss dann entsprechend der Reduzierung weni-
ger Energie aus dem Zwischenkreis gezogen werden als im vorigen Fall. Der Extremfall aus b)
wire die Reduzierung auf Null. Ein weiterer Schritt ist es, im Falle des Netzspannungseinbruchs
die Motorregelung so umzustellen, dass die mechanisch gespeicherte Energie genutzt wird, um
die Zwischenkreisspannung nach einer kurzen Schwankung wieder auf Nennwert zu bringen
und zu halten, siehe Fall c) in Abb. 2.3. Der Motor bleibt dabei voll magnetisiert und regel-
bar, so dass der Weiterbetrieb nach Netzspannungswiederkehr problemlos erfolgen kann oder
der Prozess bei lingerem Netzspannungsausfall zumindest kontrolliert heruntergefahren wer-
den kann. Netzseitig kann in diesem Fall wegen der konstanten Zwischenkreisspannung ebenso
kontrolliert Blindstrom eingespeist werden. Der Fall c¢) ist ebenso wie b) mit einer Drehzah-
landerung verkniipft, die je nach Dauer des Einbruchs, Trigheitsmoment der Mechanik und
Lastmoment unterschiedlich, fiir viele Anwendungen jedoch unkritisch ist. Die Strategien aus
Abb. 2.3 a)—c) ermoglichen den zwar ggf. eingeschriankten, aber doch geregelten Betrieb des
Antriebs. Es ist dabei die Aufgabe der maschinenseitigen Regelung, die Regelung des Wirklei-
stungsflusses entsprechend der gewihlten Strategie im Fehlerfall anzupassen. Die Aufgabe des
Zwischenkreiskondensators ist es, die notwendige Energie fiir den Ubergang zwischen Normal-
betrieb und Fehlerfall-Strategie zur Verfiigung zu stellen. Die in den Abb. 2.3 a)—c) schraffierten
Flachen verdeutlichen den Energiebedarf, der im Fehlerfall vom Zwischenkreiskondensator ge-
liefert werden muss.

Eine andere einfache Variante ist es, beim Netzspannungseinbruch schlicht abzuschalten und
die Maschine unkontrolliert auslaufen zu lassen. In diesem Fall reduzieren sich die Anforde-
rungen an die Speicherfdhigkeit des Zwischenkreises auf ein Minimum. Diese Variante ist fiir
viele Antriebe jedoch problematisch. Beispielsweise sind an komplexeren Produktionsstra3en
viele Antriebe beteiligt, die bei jeweils unkontrolliertem Auslaufen zu undefinierten Zustidnden
und ggf. Schiaden und ldngerem Produktionsstillstand fithren konnen.

Bei energieerzeugenden Systemen wie etwa Windenergieanlagen werden die Anforderungen an
das Verhalten bei Netzspannungseinbriichen maf3geblich von der Netzseite bestimmt. Um Netz-
stabilitdtsproblemen vorzubeugen, erfordern die Netzanschlussbedingungen und zusétzlich gel-
tenden Richtlinien hdufig das Durchfahren von kurzweiligen Netzspannungseinbriichen, ohne
dass sich die Anlage vom Netz trennen darf. Zudem miissen Energieerzeugungsanlagen zuneh-
mend Netzstabilisierungsaufgaben erfiillen. Darunter féllt auch die Einspeisung von Blindstrom
zur Spannungsstabilisierung im Netzspannungsfehlerfall. Da je nach Spannungseinbruchtiefe
ein Blindstrom in Hohe bis zum Nennstrom eingespeist werden muss, reduziert sich bei glei-
cher Einbruchtiefe die einspeisbare Wirkleistung im Vergleich zu einem Motorantrieb, der kei-
nen Blindstrom einspeisen muss. Es sind maschinenseitig prinzipiell wiederum die Strategien
a)—c) aus Abb. 2.3 denkbar, wobei die erzeugte Energie im Zwischenkreis gespeichert werden
muss.

Die Erfiillung der Anforderungen kann durch eine geeignete Regelungsstrategie und durch ei-
ne entsprechende Dimensionierung der Zwischenkreiskapazitit erfolgen. Eine Erweiterung des
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Zwischenkreises um geeignete Zusatzspeicher kann bei Strategien, die eine grole Energiespei-
cherfahigkeit des Zwischenkreises erfordern (z.B. Abb. 2.3 a)), notig sein [16].

2.1.3 Stand der Technik

Es soll in diesem Abschnitt ein Einblick in den Stand der Technik bei den untersuchten An-
trieben gegeben werden. Im Sinne einer Ubersicht werden neben den Kerngebieten dieser Ar-
beit auch einige Randgebiete thematisiert. Zudem wird der netzseitige Teil des Antriebs den
Schwerpunkt dieser Arbeit bilden und daher an einigen Stellen etwas ausfiihrlicher behandelt
werden.

2.1.3.1 Leistungsteil
Pulsumrichter

Der konventionelle dreiphasige Pulsumrichter besteht prinzipiell aus einer dreiphasigen zwei-
stufigen Briickenschaltung mit Insulated-Gate-Bipolar-Transistoren (IGBT) oder Metal-Oxide-
Semiconductor-Field-Effect-Transistor (MOSFET) und anti-paralleler Diode (siehe Abb. 2.4)
[17]. Er wird sowohl netz- als auch maschinenseitig eingesetzt.

3 R
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Abb. 2.4: Pulsumrichter

]

Eine hohere Stromtragfihigkeit des Pulsumrichters kann durch die Parallelschaltung mehrerer
Leistungshalbleiter erreicht werden. AuBerdem kann durch versetztes Schalten parallelgeschal-
teter Leistungshalbleiter ein geringerer Oberschwingungsgehalt der erzeugten Drehspannungen
erzielt werden [17, 18]. Durch Reihenschaltungen mehrerer diskreter Bauelemente kann zudem
die Anschlussspannung des Pulsumrichters erhoht werden.

Es werden aber auch zunehmend alternative Schaltungstopologien wie z.B. Mehrstufenumrich-
ter untersucht [19]. Mit ihnen kann durch eine geeignete Ansteuerung der Leistungshalblei-
ter ein geringerer Oberschwingungsgehalt der erzeugten Drehspannungen erzielt werden. Dies
senkt den drehspannungsseitigen Filterungsbedarf, erhoht allerdings den Aufwand an Leistungs-
halbleitern und zur Ansteuerung. Bei Mittelspannungsantrieben relativiert sich der Bauteilauf-
wand jedoch, da bei der zweistufigen Schaltung mehrere Leistungshalbleiter in Reihen geschal-
tet werden miissen.
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Die Leistungshalbleiter selbst basieren heutzutage meist auf der Silizium-Technologie. Die
Siliziumkarbid-Technologie, die sich im Vergleich zur Silizium-Technologie durch eine hohere
Effizienz auszeichnet und Anwendungen in einem weiteren Temperaturbereich ermdglicht, fin-
det bereits vereinzelt ihre Anwendung und verspricht viele Vorteile fiir zukiinftige Systeme [20].

Netzfilter

Auf der Netzseite werden typischerweise Filter sowohl zur Filterung der Gleich- als auch Ge-
gentaktharmonischen eingesetzt. Der Schwerpunkt dieser Arbeit liegt auf den Gegentaktfiltern,
da sie die Systemdynamik des Leistungsflusses wesentlich bestimmen. Fiir Gleichtaktfilter wird
auf die Literatur verwiesen [7,21].

Zur Filterung der Frequenzanteile, die durch die Pulsweitenmodulation (PWM) entstehen, wer-
den meist Tiefpassfilter verwendet. Bei dulerst geringen Schaltfrequenzen kommen auch selek-
tive Resonanzfilter zum FEinsatz, die auf eine bestimmte Frequenz abgestimmt sind [1]. Diese
Filter sollen hier allerdings nicht weiter betrachtet werden. Bei den Tiefpassfiltern steht insbe-
sondere die Filtertopologie im Fokus. Die Abb. 2.5 a) zeigt die einfachste und am weitesten
verbreitete Variante des rein induktiven Filters. Fiir viele Anwendungen sind diese sogenannten
L-Filter ausreichend. Bei strengeren Anforderungen an die Stromverzerrungen finden allerdings
wegen der besseren Filterwirkung im Bereich der Schaltfrequenz zunehmend LCL-Filter ihre
Anwendung, siche Abb. 2.5 b). Dies gilt insbesondere fiir Umrichter mit hoheren Leistungen,
bei denen iiblicherweise aufgrund der Schaltverluste nur mit geringen Frequenzen geschaltet
werden kann. Die Filterresonanz wird dabei entweder passiv mithilfe von Widerstinden z.B. in
Reihe zu den Filterkondensatoren oder aktiv durch die Regelung geddmpft. Auf regelungstech-
nische Maflnahmen zur aktiven Dampfung der Resonanz wird spiter im Rahmen der Optimie-
rung der passiven Bauelemente eingegangen.

a) L, — b) L, L. =
S—=—o3 |§=7 =2
= g - - T

Abb. 2.5: Netzfilterkonfigurationen: a) L-Filter und b) LCL-Filter mit Ddmpfungswiderstinden

Zwischenkreiskondensator

Die Zwischenkreiskondensatoren dienen zur Gléttung der Zwischenkreisspannung und Zwi-
schenspeicherung der Energie. Dadurch wird eine Leistungsentkopplung der Maschinen- von
der Netzseite erreicht. Entscheidend fiir den Grad der Entkopplung ist dabei die Kapazitit der
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Kondensatoren. Mit hoheren Werten wird bei gleicher Spannung mehr Energie zwischenge-
speichert und damit eine bessere Entkopplung erreicht. Der besseren Entkopplung stehen aller-
dings die damit einhergehenden steigenden Kosten gegeniiber. Bei stirkerer Kopplung durch
Verwendung kleinerer Kapazititen steigen allerdings die Anforderungen an die Regelung. Ty-
pischerweise werden aufgrund ihrer hohen Energiedichte Elektrolytkondensatoren verwendet.
Der Einsatz von Folienkondensatoren wird spéter im Rahmen der Optimierung der passiven
Bauelemente aufgegriffen.

2.1.3.2 Regelung und Ansteuerung

Es gibt zwei prinzipiell unterschiedliche Arten der Regelung und Ansteuerung: die modulati-
onsbasierte Regelung und die direkte Regelung [9]. Bei der ersten Variante werden im ersten
Schritt in der Regelung die Sollwerte der Umrichterausgangsspannung berechnet. Als zweites
werden diese dann an ein Modulationssystem iibermittelt, das eine pulsweiten- bzw. raumzei-
germodulierte Ausgangsspannung erzeugt [17,18]. Im Mittel iiber eine Schaltperiode wird dabei
die Sollspannung eingestellt. Bei den direkten Verfahren erfolgt die Regelung und Ansteuerung
in einem Schritt. Dabei werden abhingig von den Soll- und MessgroBen direkt die Schaltzu-
stinde der Leistungshalbleiter gewéhlt. Beide Ansédtze werden im Folgenden prisentiert. Neben
den eigentlichen Regelungsverfahren gibt es eine Reihe von Gebieten, die ebenfalls Teil des
Regelungssystems sind und hier dargestellt werden sollen.

Regelungsverfahren mit Pulsweitenmodulation

Die feldorientierte Regelung auf der Maschinenseite und die netzspannungsorientierte Rege-
lung auf der Netzseite sind bei den modulationsbasierten Regelungsverfahren heutzutage Stand
der Technik [8-10]. Es kommen dabei jeweils kaskadierte Regelungen mit konventionellen
Proportional-Integral-Reglern (PI-Regler) zum Einsatz, siche Abb. 2.6.

In den duBeren Regelkreisen der kaskadierten Regelungen werden zumindest indirekt der Wirk-
und Blindleistungsfluss geregelt. Auf der Netzseite erfolgt die Regelung der Wirkleistung iiber
die Regelung der Zwischenkreisspannung. Héufig ist eine Steuerung des Blindleistung durch
eine geeignet gewihlte Blindstromkomponente ausreichend. Auf der Maschinenseite werden
die Drehzahl geregelt und der Fluss entweder auch geregelt oder gesteuert. Auf beiden Seiten
werden in den duBleren Regelkreisen die Sollwerte fiir die Wirk- und Blindstromkomponenten
berechnet. Die inneren Stromregelkreise arbeiten dabei mit Raumzeigergrofen. Aufgrund der
linearen Abhingigkeit der dreiphasigen Strome bei fehlendem Nullleiter, konnen die Dreipha-
sensysteme als zweidimensionale Raumzeiger dargestellt werden [10]. Das Koordinatensystem
kann dann zudem am Raumzeiger der Netzspannung bzw. Stator- oder Rotorfluss orientiert
werden. Der Vorteil dieser Darstellung ist zum einen, dass die Komponenten der Stromraum-
zeiger jeweils direkt mit der Wirk- bzw. Blindleistung verkniipft sind und die Wirk- und Blind-
leistungen bzw. die damit verbundenen Gréen dadurch nahezu voneinander entkoppelt gere-
gelt werden konnen. Zum anderen werden bei dieser Darstellung im stationdren Normalbetrieb
GleichgroBen geregelt, die mit konventionellen PI-Reglern genau geregelt werden konnen. Die
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Bestimmung der Rotationswinkel erfolgt netzseitig typischerweise mit einer Phasenregelschlei-
fe, auch einfach PLL (engl.: phase-locked loop) genannt, und maschinenseitig mit einem Ma-
schinenmodell, wobeli eine Vielzahl von verschiedenen Varianten existiert, auf die weiter unten
nidher eingegangen wird.
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Abb. 2.6: Grundstrukturen der konventionellen feld- und spannungsorientierten Regelungen

Zusitzlich zu den Grundregelungsstrukturen aus Abb. 2.6 sind meist verschiedene Zusatzrege-
lungsmalBnahmen zur Verbesserung der Regelgiite erforderlich. Einige sind bereits seit langem
im Einsatz und daher dem Stand der Technik zuzuordnen. Andere hingegen sind Ergebnis von
Forschung und Untersuchungen der letzten Jahre und daher noch nicht dem Stand der Technik
zuzuweisen.

Zum Stand der Technik gehoren die vergleichsweise einfachen Entkopplungsnetzwerke, die
sowohl auf der Netz- als auch Maschinenseite der verbesserten Entkopplung der Wirk- und
Blindleistungsregelung dienen [9]. Zudem gibt es Zusatzkonzepte zum Abgleich des Wirklei-
stungsflusses beider Seiten [22]. Dabei werden die dazu notigen maschinenseitigen Mess- oder
Regelungsdaten in der netzseitigen Regelung vorgesteuert. Dadurch kann erreicht werden, dass
bei einer maschinenseitigen Anderung des Betriebspunktes wie etwa Beschleunigung oder An-
greifen eines starken Lastmomentes der Zwischenkreis entlastet wird. Dies wird im Rahmen
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der Optimierung der Zwischenkreiskapazitit wieder aufgegriffen.

Zudem sind die PI-Regler strukturbedingt nicht in der Lage, periodische Stérungen auszuregeln.
Da beispielsweise Netzspannungsharmonische zu dieser Art von Storungen gehoren, bedarf es
entsprechender Zusatzmallnahmen [14,23]. Auf der Maschinenseite bewirken dhnliche Effek-
te Stromoberschwingungen. Auflerdem tritt eine Unsymmetrie in rotierenden Koordinaten als
zweite Oberschwingung auf. Eine Vielzahl von moglichen Ansitzen wurde dabei in der Litera-
tur prisentiert und untersucht. Ihnen ist gemein, dass Zusatzregler parallel zum Grundschwin-
gungsstromregler zusétzliche Spannungsanteile bestimmen, die die entsprechenden Netzspan-
nungsoberschwingungen kompensieren, so dass kein Stromfluss bei den jeweiligen Frequenzen
entsteht. Zum diesem Zweck werden hiufig resonante Regler [23,24], deren Resonanzfrequenz
auf die zu kompensierende Harmonische abgestimmt ist, oder PI-Regler in Koordinaten, die mit
der Oberschwingung rotieren [14], eingesetzt. Es gibt dariiber hinaus weitere Ansitze wie et-
wa repetitive Regler oder resonante Regler in rotierenden Koordinaten [25]. Die verschiedenen
Ansitze unterscheiden sich im Wesentlichen durch den Aufwand fiir die Implementierung und
durch die Robustheit gegeniiber Frequenzschwankungen. Da die Zusatzregler in die Riickfiihr-
schleife integriert sind, beeinflussen diese Konzepte allerdings die Gesamtdynamik, wodurch es
bei ungeeigneter Auslegung zur Verschlechterung des dynamischen Regelverhaltens oder auch
zu Stabilitdtsproblemen kommen kann [26].

Im Rahmen der Ansteuerung der Leistungshalbleiter sind die Pulsweitenmodulation (PWM)
bzw. Raumzeigermodulation die géngigsten Verfahren [17, 18]. Die einfachsten Varianten stel-
len der Vergleich einer Sinusschwingung mit einem Dreiecktriger oder der Vergleich einer Si-
nusschwingung mit zugefiigter dritter Oberschwingung mit dem Dreiecktriger dar. Es gibt eine
Reihe von verfeinerten Verfahren, von denen bei zweistufigen Umrichtern insbesondere die dis-
kontinuierlichen Ansteuerverfahren zur Reduzierung der Schaltverluste oder die sogenannten
random PWM zur Reduzierung der Gerduschentwicklung [9,27] zu nennen sind.

Bei den komplexeren Umrichtertopologien ist die Ansteuerung aufgrund der hoheren Anzahl
an Leistungshalbleiter natiirlich vielfdltiger. Bei den zweistufigen Pulsumrichtern mit paral-
lel geschalteten Leistungshalbleitern kann beispielsweise der Oberschwingungsgehalt der er-
zeugten Spannung durch versetztes Schalten der einzelnen Schalter reduziert werden [28]. Bei
mehrstufigen Umrichtern ist der Oberschwingungsgehalt der Ausgangsspannungen bei gleicher
Schaltfrequenz im Allgemeinen deutlich geringer. In beiden Fillen konnen die passiven Filter
verkleinert werden.

Bei den Antrieben aus netz- und maschinenseitigen Pulsumrichtern konnen Gleichtaktstérungen
im Frequenzbereich einiger Vielfache der Schaltfrequenz durch die Synchronisierung und das
geeignete Versetzen der netz- bzw. maschinenseitigen Ansteuersignale verringert werden [29].
Dadurch reduziert sich auch die Spannungsverzerrung im Zwischenkreis im Frequenzbereich
oberhalb der Schaltfrequenz.

Direkte Regelungsverfahren

Als direkte Verfahren sind insbesondere die direkte Leistungs- bzw. Momentenregelung und
Hystereseregelung zu nennen [9]. Urspriinglich entstammt auch die Sliding-Mode Regelung
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[30] dieser Klasse von Regelungen. Die pradiktive Regelungstheorie beinhaltet auch Ansitze
dieser Klasse [31].

Bei der direkten Leistungsregelung werden abhiingig von der (geschitzten) Wirk- und Blind-
leistung mittels einer vordefinierten Schalttabelle direkt die Schaltzustinde ausgewihlt. Dabei
wird wihrend der Definition der Schalttabelle das Wissen genutzt, wie sich einzelne Raum-
zeiger beim jeweiligen Betriebspunkt auf die Leistungen auswirken. Eine weiterentwickelte
Variante stellt ein Verfahren der pridiktiven Regelungen dar [31,32]. Dabei wird zu jedem Ab-
tastschritt fiir jeden moglichen Raumzeiger mithilfe des Streckenmodells das zukiinftige Ver-
halten der Strecke pridiziert. Mit den pridizierten Werten wird dann fiir jeden Raumzeiger
ein Giitefunktional berechnet und derjenige Raumzeiger ausgewihlt, der dieses minimiert. Bei
der Hystereseregelung werden die Regelgroen durch direktes Schalten der Leistungshalbleiter
innerhalb eines Toleranzbandes um den Sollwert gehalten. Gleiches gilt fiir diejenigen Sliding-
Mode-Regelungsansitze, die auf direktem Schalten basieren. Im Unterschied zur einfachen Hy-
stereseregelung werden die Schaltzustinde nicht in Abhédngigkeit der Regelgrofe allein, son-
dern in Abhingigkeit einer sogenannten Sliding-Surface, einer Linearkombination der System-
zustdnde, gewihlt. Auch die direkte Leistungsregelung verwendet Hystereseelemente.

Mit den direkten Verfahren lésst sich im Allgemeinen eine sehr hohe Dynamik erzielen. Beim
zweistufigen Pulsumrichter ldsst sich pro Regelungstakt allerdings nur einer der Spannungs-
zustidnde schalten, wihrend bei einer PWM mehrere Spannungszeiger innerhalb einer Schalt-
periode geschaltet werden. Das bedeutet, dass die Stromverzerrung im Vergleich zu den mo-
dulationsbasierten Verfahren bei gleicher Regelungsfrequenz deutlich hoher ist. Die Regelung
muss bei den direkten Verfahren daher mit einer deutlich hoheren Frequenz ausgefiihrt werden,
um einen dhnlichen Verzerrungsgehalt zu erhalten. Der Berechnungsaufwand ist dabei nicht zu
vernachlissigen, da bei der direkten Leistungsregelung jeweils die aktuelle Leistung berech-
net werden muss und bei der pradiktiven Variante sogar noch die inverse Streckendynamik fiir
alle moglichen Raumzeiger. Beispielsweise lieen sich hingegen bei mehrstufigen Umrichtern
feinere Spannungsverlidufe erzeugen und die Regelungsfrequenz kénnte dementsprechend ge-
ringer sein. Ferner ergibt sich bei den direkten Verfahren eine variable Schaltfrequenz. Aus
diesen Griinden werden die direkten Verfahren in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet.

Weitere Bestandteile des Regelungssystems

Als weiterer Bestandteil des Regelungssystems ist die Bestimmung des Netzzustandes hin-
sichtlich des Phasenwinkels und auch des Grundschwingungs- und Verzerrungsgehalts sowie
Unsymmetrien zu nennen. Die genaue Kenntnis des Phasenwinkels der Grundschwingung der
Netzspannung hat fiir die Synchronisierung der Regelung eine hohe Bedeutung. Die Bestim-
mung des Netzspannungswinkels erfolgt dabei entweder iiber die bereits erwdhnte PLL [14]
oder iiber die Bestimmung eines virtuellen Netzflusses [9]. Letzteres ist durch die maschinensei-
tige Regelung motiviert und eignet sich speziell fiir Anwendungen ohne Messung der Netzspan-
nung. Die weiteren Informationen iiber die Netzspannung konnen zusétzlich zur Verbesserung
und Optimierung der Regelgiite genutzt werden und erlangen zunehmend mehr Aufmerksam-
keit [33].

Die Bestimmung des Maschinenflusswinkels erfolgt herkdmmlich indirekt iiber ein Maschinen-
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modell, mit dem der Fluss in Amplitude und Winkel aus anderen Messgréfen berechnet wird.
Eine Reihe von verschiedenen Ansitzen kann in [34] gefunden werden.

Die Identifikation der Systemparameter ist auf der Maschinenseite bereits seit langem Bestand-
teil der Regelung [35]. Die Identifikation wird meist offline bei der Inbetriebnahme zur Initia-
lisierung der Regelungsparameter durchgefiihrt. Interessant ist ebenfalls die Identifikation, die
online erfolgt und mit der wihrend des Betriebs z.B. eine temperaturbedingte Anderung des Ro-
torwiderstands erfasst und zur Nachfiihrung der Reglerparameter verwendet werden kann. Auch
auf der Netzseite finden diese Verfahren zunehmend Beachtung [36]. Ferner sind Verfahren zur
frithzeitigen Fehlerdetektion und Condition Monitoring sowie fehlertolerante Antriebskonfigu-
rationen zu nennen [37].

2.1.3.3 Messung und Beobachtung

Fiir den Betrieb des Antriebs sind eine Reihe von Messungen notwendig. Fiir die Steuerung und
Regelung sind die Spannungs- und Strommessungen von entscheidender Bedeutung. Zur Ver-
wendung in der Regelung und auch zur Erkennung von Uberstromen und -spannungen werden
meist die Strome durch den Pulsumrichter auf beiden Drehstromseiten und die Zwischenkreis-
spannung gemessen. Zudem konnen noch weitere Spannungssensoren eingesetzt werden, mit
denen die Netzspannungen oder die Spannungen iiber den Filterkondensatoren, sofern sie vor-
handen sind, erfasst werden konnen. Aus den Stromen und Spannungen kénnen viele weitere
Systemgrofen wie etwa Leistungen, Maschinenfliisse und das Moment berechnet werden, so
dass dafiir tiblicherweise keine Sensoren eingesetzt werden. Viele Antriebe werden dariiber hin-
aus ohne Drehzahlmessung betrieben, wobei dann die benotigten Winkellagen durch geeignete
Verfahren bestimmt werden miissen [34].

2.1.4 Optimierung der passiven Bauelemente

Es gibt eine Vielzahl von Ansitzen zur weiteren Optimierung und Weiterentwicklung der An-
triebssysteme. Sie dienen dabei meist der Erhohung der Wirtschaftlichkeit, Effizienz, Lebens-
dauer und Zuverlidssigkeit sowie der Erfiillung stetig steigender Anforderungen an das netz- und
maschinenseitige Verhalten und der ErschlieBung neuer Anwendungsbereiche. Des Weiteren
spielen auch andere Merkmale wie z.B. Benutzerfreundlichkeit wichtige Rollen im Gesamtbild
des Antriebs, die in dieser Arbeit jedoch nicht weiter verfolgt werden konnen.

Nahezu alle Bereiche der Leistungselektronik und somit fast alle Komponenten des Antriebs un-
terliegen stidndiger Weiterentwicklung. Typischerweise erdffnen Fortschritte in einem Bereich
viele Moglichkeiten zum Fortschritt in den anderen Bereichen. Allerdings konnen Optimierun-
gen einzelner Komponenten auch den Zwang zur Optimierung anderer Komponenten bewirken.

In dieser Arbeit soll ein Antriebssystem mit reduzierten passiven Komponenten des Leistungs-
teils untersucht werden. Die wesentlichen Komponenten sind dabei die Netzfilter und die Zwi-
schenkreiskondensatoren. Diese passiven Elemente tragen einen entscheidenden Anteil zum
Aufbau, den Kosten und der Lebensdauer des gesamten Antriebs bei. Ihre Optimierung kann
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letztlich zu verbesserten und kostengiinstigeren Produkten fiihren. Im Folgenden soll ein Uber-
blick iiber die Motivation und die entstehenden Problematiken gegeben werden. Ferner wird
eine Ubersicht zu regelungstechnischen Ansitzen aus der Literatur gegeben.

Als Netzfilter kommen herkdmmlich rein induktive L-Filter zum Einsatz. Wegen der besseren
Filterwirkung im Frequenzbereich oberhalb der Resonanzfrequenz werden jedoch zunehmend
LCL-Filter verwendet [1, 38, 39]. Einerseits ermdglicht die bessere Filtereigenschaft die Er-
fiillung sehr hoher Anforderungen an den Verzerrungsgehalt der Netzstrome mit akzeptabler
GroBe der Filterkomponenten. Andererseits konnen moderate Anforderungen an die Dampfung
der Schaltharmonischen mit LCL-Filtern im Vergleich zu rein induktiven Filtern mit deutlich
kleineren Bauelementen erreicht werden. In beiden Fillen versprechen LCL-Filter wirtschaftli-
che Vorteile. Das Problem der LCL-Filter ist allerdings deren Resonanz, die in jedem Fall aus-
reichend geddmpft werden muss. Dies kann entweder passiv durch Widerstinde z.B. in Reihe
zu den Filterkondensatoren oder aktiv durch die Regelung geschehen. Die passive Dampfung
stellt dabei die konservative Losung dar und bewirkt zusitzliche Verluste, die eine reduzierte
Effizienz und ggf. zusitzliche Malnahmen zur Kiihlung bedeuten. Aus Griinden der besseren
Effizienz und erhohten Flexibilitit gewinnen die aktiven Dadmpfungsmalinahmen zunehmend an
Bedeutung.

Wihrend sich die Auslegung der Filtercharakteristik beim L-Filter auf den Parameter der In-
duktivitét beschrinkt, ergibt sich bei der Auslegung des LCL-Filters ein weiterer Spielraum fiir
Optimierungsansitze. Neben der zwingenden Forderung an die Filterdimpfung bei der Schalt-
frequenz sind noch weitere Aspekte bei der Auslegung der Netzfilter zu beriicksichtigen. So
lieBen sich prinzipiell die Filterungsanforderungen mit sehr hohen Induktivitdten auch mit rein
induktiven Filtern stets erfiillen. Damit sind allerdings auch der Energieinhalt, der auch ein
Mal fiir das Volumen und den Blindleistungsbedarf ist [39], und letztlich die Kosten fiir die
Filter verbunden. Zudem schlégt sich ein hoher Blindleistungsbedarf in Form eines erhdhten
Bedarfs an Grundschwingungsstrom und -spannung nieder. Bei den Induktivitdten entsteht da-
bei ein lastabhiingiger Spannungsabfall, der vom Umrichter erbracht werden muss, was ent-
weder eine erhohte Zwischenkreisspannung und/oder geringere Regelreserve nach sich ziehen
kann. Ferner kommt es durch die Kondensatoren der LCL-Filtern zu einer kapazitiven Blind-
leistung. Bei Blindleistungskompensation am Netzanschlusspunkt muss der Kondensatorblind-
strom vom Umrichter geliefert werden, so dass auch im lastfreien Betrieb umrichterseitig ein
Grundschwingungsstrom flieft und dementsprechend Verluste auftreten. Aus den genannten
Griinden sollten nicht zu groBe Filterelemente verwendet werden. Als weiteres Kriterium ist
die Entkopplung vom Netz zu nennen. Die genannten Aspekte werden bei der Auslegung je
nach Anwendung, Leistungsklasse etc. unterschiedlich gewichtet [38—41]. Daher konnen sich
generell sehr unterschiedliche Auslegungen ergeben. Es ist daher wichtig, dass die Regelung
mit ihren aktiven Dampfungskonzepten auf unterschiedliche Systemauslegungen iibertragbar
ist.

Zur Vermeidung der passiven Dampfungselemente sind in der Literatur in den letzten Jahren
verschiedene Konzepte zur aktiven Resonanzdampfung bei LCL-Filtern publiziert worden, die
im Verlauf dieser Arbeit vorgestellt werden. In diesen Verdffentlichungen werden meist konkre-
te Ansitze vorgeschlagen und deren Einsetzbarkeit bei einer konkreten LCL-Filterauslegung
bewiesen. Wie aber vorab angedeutet wurde, kann sich die Auslegung der Filter je nach An-
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wendung deutlich unterschiedlich sein. Es stellt sich also die Frage, inwieweit die Ansitze aus
den jeweiligen Veroffentlichungen auf andere LCL-Filterauslegungen iibertragbar sind und ob
prinzipiell noch weitere Ansitze sinnvoll sind. Vom Verfasser der vorliegenden Arbeit wurden
verschiedene Untersuchungen veroffentlicht, die zeigen, dass viele Ansitze nicht generell an-
wendbar sind. Diese Thematik wird ein Bestandteil dieser Dissertation sein.

Als Zwischenkreiskondensatoren finden herkommlich Elektrolytkondensatoren ihre Anwen-
dung [22]. Diese bieten eine hohe Energiedichte und Kapazitit. Daher eignen sie sich sehr fiir
Anwendungen mit hohem Bedarf an gespeicherter Energie, bei denen z.B. wihrend Netzspan-
nungseinbriichen iiber einen lidngeren Zeitraum hohe Leistungen aufgenommen oder abgegeben
werden miissen (siehe Abb. 2.3 a) und teilweise auch b) auf Seite 8). Bei Anwendungen ohne
hohen Energiespeicherbedarf (siehe Abb. 2.3 ¢) und teilweise auch b) auf Seite 8) kdnnten prin-
zipiell wesentlich kleinere Kapazititen verwendet werden. Wegen der geringen Strombelastbar-
keit der Elektrolytkondensatoren, insbesondere im Bereich der typischen Schaltfrequenzen, ist
allerdings in den meisten Fillen eine Parallelschaltung von mehreren Kondensatoren erforder-
lich, um den Stromfluss aufzuteilen und damit die Verluste in den einzelnen Kondensatoren zu
reduzieren. Hinzuzufiigen ist, dass die Spannungsfestigkeit der Elektrolytkondensatoren gerin-
ger ist als typische Zwischenkreisspannungen, weshalb meist Reihenschaltungen von mehreren
Elementen notig sind. Insgesamt besteht der Zwischenkreis also auch bei geringen Anforderun-
gen an die Speicherfihigkeit hiufig aus einer groBen Kondensatorbank mit einer hohen Kapa-
zitdt. Ferner kommt es bei Elektrolytkondensatoren aufgrund von Alterungsprozessen zu einer
Reduzierung der Kapazitit, was hiufig die Lebensdauer der Umrichter begrenzt.

Im Gegensatz dazu bieten die Folienkondensatoren wegen eines iiber einen weiten Frequenz-
bereich deutlich kleineren Serienwiderstands eine deutlich hohere Stromtragfihigkeit, so dass
Parallelschaltungen vermieden werden konnen. Zudem erfordert der Einsatz von Folienkonden-
satoren aufgrund der ausreichenden Spannungsfestigkeit der einzelnen Elemente meist keine
Reihenschaltungen. Es lassen sich also wesentlich kompaktere Zwischenkreise gestalten, die
allerdings eine kleinere Kapazitit aufweisen. Der Einsatz von Folienkondensatoren eignet sich
demnach fiir Anwendungen mit geringem Energiespeicherbedarf. Zudem versprechen Folien-
kondensatoren eine lingere Lebensdauer im Vergleich zu Elektrolytkondensatoren.

Eine Problematik, die sich durch die kleineren Kapazititen ergibt, ist, dass sich ein Leistungsun-
gleichgewicht zwischen Netz- und Maschinenseite stirker auf die Spannung im Zwischenkreis
auswirkt. Die Zwischenkreisspannung muss fiir den Betrieb jedoch innerhalb eines bestimm-
ten Bereiches bleiben. Damit der Netzpulsstromrichter steuerbar bleibt, muss die Spannung
im Zwischenkreis oberhalb eines minimalen Wertes liegen, der sich aus dem Spitzenwert der
netzseitigen AC-Spannung ergibt [9]. Auf der anderen Seite muss die Spannung unterhalb einer
kritischen Grenze bleiben, die sich aus der Spannungsfestigkeit der Leistungshalbleiter und ggf.
anderer Komponenten ergibt.

Generell sinkt mit kleineren Kapazititen ebenso die Filterwirkung der Kondensatoren, wodurch
die Empfindlichkeit gegeniiber Verzerrungen in den Stromen steigt. Dabei spielen vor allem
netz- aber auch maschinenseitige Oberschwingungen und Unsymmetrien eine Rolle.
Geeignete Regelungsverfahren konnen diesen Auswirkungen jedoch entgegen wirken. Die we-
sentlichen Anforderungen an die Regelung, die sich aus der Minimierung der Zwischenkreiska-
pazitit ergeben, sind die hohe Dynamik der Regelung der Zwischenkreisspannung und die Un-
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terdriickung von Oberschwingungen wie auch Unsymmetrien. In der Literatur sind verschiede-
ne Verfahren zum Abgleich des Wirkleistungsflusses der Netz- und Maschinenseite vorgestellt
worden, die dazu verschiedene maschinenseitigen Mess- oder Regelungsdaten in die netzseitige
Regelung integrieren. Diese werden spiter in dieser Arbeit vorgestellt.

2.2 Ziele und Beitrige dieser Arbeit

Mit dieser Arbeit soll ein Beitrag zur Optimierung von Antriebssystemen durch verbesserte
netzseitige Filtertopologien und den Einsatz von Folienkondensatoren im Zwischenkreis erfol-
gen. Der Schwerpunkt der Arbeit liegt dabei auf den regelungstechnischen Losungen der be-
schriebenen Problematiken, die sich durch die Filter und die reduzierte Zwischenkreiskapazitit
ergeben. Da sich diese in erster Linie auf die Regelung des Netzpulsstromrichters beziehen,
liegt der Schwerpunkt auf der netzseitigen Regelung. Die regelungstechnischen Herausforde-
rungen, die sich durch die Optimierung der passiven Bauelemente ergeben, konnen wie folgt
formuliert werden:

Aktive Stabilisierung der Stromdynamik des LCL-Filters (aktive Resonanzdampfung)

Unterdriickung von niederfrequenten Harmonischen

Hochdynamische Regelung der Zwischenkreisspannung

Robustheit gegeniiber Parameterungenauigkeiten

Die aktive Stabilisierung der Stromregelung ist eine notwendige Bedingung fiir den Betrieb
des gesamten Antriebs. Ferner muss dabei die Stromtragfihigkeit der Umrichter beriicksichtigt
werden, so dass es auch bei transienten Vorgidngen nicht durch Stromiiberschwingen zur Zer-
storung der Leistungshalbleiter kommt. Das dynamische Verhalten der Stromregelung darf also
durch die Filterresonanz nicht wesentlich beeintrachtigt werden. Die Unterdriickung der nieder-
frequenten Harmonischen ist sowohl fiir die Einhaltung der netzseitigen Anschlussbedingungen
als auch fiir die Reduzierung der Verluste im Umrichter und die Reduzierung der Harmonischen
im Zwischenkreis gerade bei kleinen Zwischenkreiskapazititen wichtig. Die hohe Dynamik der
Zwischenkreisspannungsregelung ist bei kleinen Zwischenkreiskapazititen besonders bei tran-
sienten maschinenseitigen Vorgédngen sowie Netzspannungseinbriichen erforderlich. Letztere
sollen in dieser Arbeit abgesehen von der Auslegung der Zwischenkreiskapazititen allerdings
nicht weiter verfolgt werden. Die Robustheit gegeniiber Parameterschwankungen muss ebenso
gewihrleistet sein, da es einerseits aufgrund von Fertigungstoleranzen und Alterungsprozessen
zu Variationen der Systemparameter kommen kann und andererseits die Netzimpedanz eine
weitere nicht exakt bekannte Groe darstellt.

Aufgrund der vielféltigen Auslegungsmoglichkeiten der einzelnen Antriebskomponenten ergibt
sich als ein weiterer Anspruch dieser Arbeit die einfache Ubertragbarkeit der Regelungskon-
zepte zwischen Systemen mit unterschiedlichen Parametern. Dadurch soll die mogliche An-
wendung der Ergebnisse dieser Arbeit erleichtert und die Allgemeingiiltigkeit der Arbeit erhoht
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werden. Die grofle Variationsbreite der konkreten Auslegungsmoglichkeiten ergibt sich durch
unterschiedliche Anforderungen an den Gesamtantrieb in verschiedenen Anwendungsfeldern.
Ferner sollen kompakte Regeln zur Auslegung der Regelungsparameter abgeleitet werden, die
eine einfache Inbetriebnahme der Regelung ermoglichen sollen.

2.3 Ubersicht iiber die Arbeit

Zum Erreichen der formulierten Ziele werden im Wesentlichen zwei unterschiedliche Rege-
lungsverfahren angesetzt und untersucht. Zunichst wird die konventionelle kaskadierte PI-
Regelung herangezogen. Dieses Verfahren ist seit langer Zeit im industriellen Einsatz und stellt
den Stand der Technik dar. Bei konventionellen Antrieben, d.h. Antriebe mit grolen Zwischen-
kreiskapazititen und einfachen Netzfiltern, liefert dieses Verfahren sehr gute, meist ausreichen-
de Ergebnisse. Die Eignung fiir die im Rahmen dieser Arbeit verwendeten Antriebe ist jedoch
nicht eindeutig geklirt. Die Kldrung soll ein Bestandteil dieser Arbeit sein. Einerseits soll die
mit der erweiterten PI-Regelung erreichbare Regelgiite aufgezeigt werden und andererseits sol-
len ihre Grenzen deutlich herausgestellt werden. Es soll angemerkt sein, dass die grundlegende
PI-Regelungsstruktur dabei notwendigerweise durch eine Kombination von diversen Zusatz-
konzepten erweitert wird, so dass von einer optimierten PI-Struktur gesprochen werden kann.

Als zweiter Regelungsansatz soll ein zustandsbasiertes Regelungskonzept dienen. Die Zustands-
regelung und deren Eigenschaften sind in der theoretischen Regelungstechnik und in sehr kom-
plexen Anwendungen, z.B. in chemischen Prozessen, seit langer Zeit bekannt. Im Bereich der
elektrischen Antriebe und Leistungselektronik fand sie bislang jedoch kaum industrielle An-
wendung. Ein Grund dafiir liegt in den guten Eigenschaften der PI-Regelung, die fiir viele
Anwendungen ausreichend sind. Die erhohte Komplexitit der Regelungsstruktur und der Reg-
lerauslegung stellt allerdings einen weiteren Grund dar. Die Untersuchungen in dieser Arbeit
werden jedoch zeigen, dass insbesondere fiir den Einsatz von LCL-Filtern in vielen Féllen ei-
ne verbesserte Regelung notwendig ist. Es wird aus diesem Grund ein zustandsbasiertes Re-
gelungsverfahren entwickelt und untersucht. Dabei wird auch entsprechend der Zielstellung
versucht, die tiblicherweise anspruchsvolle Auslegung der Regelungsparameter auf praktikable
Auslegungsformeln zu reduzieren, um damit die industrielle Verwendbarkeit zu erhShen.

Diese Arbeit ist in mehrere Kapitel unterteilt. Im Anschluss an diese Einleitung wird zunéchst in
Kapitel 3 die Auslegung der verschiedenen Komponenten eines Antriebssystems thematisiert.
Das Ziel ist es dabei, den typischen Wertebereich der relevanten Systemparameter abzustecken.
Fiir den Entwurf der Regelung und die Analyse des Systemverhaltens sind Modelle des Systems
notwendig, die in Kapitel 4 abgeleitet werden. Anschlieend folgen die beiden wesentlichen
Kapitel zu den oben beschriebenen Regelungsverfahren. Die konventionelle PI-Regelung wird
in Kapitel 5 gezeigt und die Darstellung der zustandsbasierten Regelung erfolgt in Kapitel 6.
Abschlieend finden sich in Kapitel 7 eine Zusammenfassung der Arbeit, ein Fazit und ein
Ausblick.

Der Anhang beinhaltet u.a. diverse Randgebiete der Thematik dieser Arbeit. Dazu gehort etwa
die Feldorientierte Regelung der Maschine, die in dieser Arbeit verwendet werden soll und im
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Anhang 9.4 beschrieben wird. Die erzielten Ergebnisse zur netzseitigen Regelung lassen sich
auch auf Teile der maschinenseitigen Regelung extrapolieren, was in dieser Arbeit aber nicht
weiter verfolgt werden soll. Ferner werden einige Ergebnisse zur parasitiren Ddmpfung der
LCL-Filter im Anhang 9.7 dargestellt, die im Rahmen der Untersuchungen zur aktiven Ddmp-
fung der LCL-Resonanz erzielt wurden. Die anderen Kapitel im Anhang zeigen eine Ubersicht
tiber Grenzwerte fiir die Harmonischen in den Netzstromen in Anhang 9.3, die Beschreibung
des Laboraufbaus in Anhang 9.5, die verwendeten Simulationsmodelle in Anhang 9.6 und eini-
ge zusitzliche Simulations- und Messergebnisse in Anhang 9.8. Ferner werden in Anhang 9.1
die Nenndaten und Basisgroflen angegeben und in Anhang 9.2 einige verwendete mathemati-
sche Hilfsmittel dargestellt.

2.4 Ubersicht iiber eigene Veroffentlichungen

Ein Teil der Forschungsergebnisse dieser Arbeit ist bereits in Form von Konferenzbeitragen und
Zeitschriftenartikeln veroffentlicht worden. Es soll an dieser Stelle eine kurze Ubersicht gege-
ben werden, ohne dabei auf Details einzugehen. Auf die relevanten Veroffentlichungen wird
an den entsprechenden Punkten in dieser Arbeit genauer eingegangen. Die Liste der eigenen
Veroffentlichungen wird zusitzlich separat vom Literaturverzeichnis auf Seite 182 dargestellt.

Die konventionelle PI-Regelung wurde in [K2] und [Z1] untersucht. Ferner wurden darin MaB-
nahmen zur aktiven Resonanzdidmpfung betrachtet, die in einer umfassenderen und systema-
tischeren Betrachtung in [Z4] nochmals aufgegriffen wurden. Aktive Resonanzdampfungsan-
sitze basierend auf Riickfithrungen von zusitzlichen ZustandsgroBen wurden in [K6, K7, 72]
thematisiert. Die Untersuchungen dieser aktiven Regelungsansitze fiihrten dann zur Betrach-
tung der zustandsbasierten Regelungen in [KS5,Z3].

Neben der PI-Zustandsregelung wurden in den Untersuchungen zu dieser Arbeit noch weitere
moderne Regelungsansitze betrachtet. Der Konferenzbeitrag [K1] zeigt die flachheitsbasier-
te Regelung einer Asynchronmaschine. Dieses Verfahren wurde dann in [K3] auf den Netz-
pulsstromrichter angewandt. Als besonders zweckmifBig erwies sich eine Kombination aus
zustandsbasierter Regelung mit flachheitsbasierter Vorsteuerung. Die diskrete Sliding-Mode-
Regelung beinhaltet diese zwei Konzepte und wurde in [K4] fiir das L-Filter-basierte System
und in [K10] fiir den Netzpulsstromrichter mit LCL-Filter gezeigt. Des Weiteren wurden Ar-
beiten zur passivititsbasierten Regelung durchgefiihrt und in [K11] prisentiert.

Im Verlauf der Untersuchungen zu dieser Arbeit ergaben sich stets Fragestellungen zur Mo-
dellierung der verschiedenen Komponenten des gesamten Regelungssystems. Die Arbeiten zur
Modellierung der Umrichter und den Verzogerungen im Regelkreis wurden in den genannten
Artikeln zunéchst beildufig und zweckmiBig betrachtet, in [K12] jedoch schwerpunktméifig be-
handelt. Die Modellierung der Netzfilterelemente, speziell der parasitdren Verluste, und der Ein-
fluss auf das dynamische Systemverhalten wurden ebenso untersucht. Zunichst wurde in [Z1]
ein praktischer Modellierungsansatz gezeigt. Spéter wurde ein Beitrag zur physikalischen Be-
trachtungsweise in [K8] geleistet. Zudem wurde an der Ubersicht zu den experimentellen Un-
tersuchungen am Lehrstuhl mitgewirkt [K9].



3  Auslegung der Antriebskomponenten

In diesem Kapitel wird die Auslegung der Komponenten des Antriebs nach Abb. 2.2 (s. Seite
4) bei typischen Anforderungsprofilen gezeigt. Je nach Anwendungsgebiet ergeben sich unter-
schiedliche Anforderungen. Da der Betrieb des Antriebs unter den jeweiligen Anforderungen
nur durch eine geeignete Auslegung der Antriebskomponenten zu gewihrleisten ist, konnen
sich sehr unterschiedliche konkrete Systemparameter ergeben. Das Ziel ist es hier, den typi-
schen Wertebereich der relevanten Systemparameter aufzuzeigen, fiir den die Regelungen in
den folgenden Kapiteln entwickelt und in dem sie untersucht werden.

Die einzelnen Antriebskomponenten iibernehmen verschiedene Aufgaben, die bei der Aus-
legung beriicksichtigt werden miissen. Die Ubertragung der spezifizierten Leistung ist dabei
durch eine ausreichende Stromtragfihigkeit und Spannnungsfestigkeit aller Komponenten des
Leistungsteils zu gewihrleisten. Die Erfiillung der weitergehenden Anforderungen aus Kapi-
tel 2.1.2 ist nur bei geeigneter Auslegung der einzelnen Antriebskomponenten méglich. In den
folgenden Abschnitten soll auf die verschiedenen Aufgaben der einzelnen Komponenten und
deren Auslegung eingegangen werden.

3.1 Zwischenkreiskondensator

Die Aufgabe des Zwischenkreiskondensators ist die Einhaltung der maximalen Abweichung
und Verzerrung der Zwischenkreisspannung auch unter der maximalen spezifizierten Strom-
belastung. Die Einhaltung der maximalen Strombelastung ist dabei in der Auslegung sicherzu-
stellen und durch die Regelung und Steuerung zu gewéhrleisten. Die Zwischenspeicherung von
Energie geht einher mit dieser Aufgabe.

Fiir die Auslegung der Kondensatoren ist die Strombelastung entscheidend, da sie direkt den
Verlauf der Zwischenkreisspannung, aber auch indirekt die Lebensdauer bestimmt. Letztere ist
temperatur- und spannungsabhingig und da der Strom durch den Kondensator die Verluste er-
zeugt, bestimmt dieser im Zusammenspiel mit der Kithlung und Konstruktion die Temperatur
im Kondensator und somit also indirekt die Lebensdauer [22]. Durch geeignete Regelungs- und
Steuerungsverfahren kann die Strombelastung minimiert werden. Dennoch kann sich sowohl im
dynamischen als auch im stationdren Zustand eine Strombelastung ergeben, die im Folgenden
diskutiert werden soll.

Die Kondensatoren werden stationdr im Wesentlichen durch Stromoberschwingungen belastet,

22
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die in Anteile bei der Schaltfrequenz und deren Vielfachen sowie in Anteile im niedrigeren Fre-
quenzbereich unterteilt werden konnen. Erstere sind durch das Schalten der Leistungshalbleiter
bedingt und letztere entstehen z.B. durch Netzspannungsharmonische und -unsymmetrien wie
auch durch verzerrte und unsymmetrische Motorstrome oder aber auch durch Ubermodulation
bzw. spezielle Modulationsverfahren. Durch geeignete Regelungsmafnahmen konnen die nie-
derfrequenten Stromharmonischen reduziert werden und durch Steuerungsmafinahmen wie das
synchronisierte Schalten des maschinen- und netzseitigen Pulsumrichters konnen die Anteile im
Bereich oberhalb der Schaltfrequenz reduziert werden. Es konnen sich im stationdren Zustand
aber unvermeidliche niederfrequente Harmonische ergeben, die durch eine Netzspannungsun-
symmetrie oder -harmonische sowie durch maschinenseitige Oberschwingungen entstehen kon-
nen und sich nicht durch regelungstechnische Mafnahmen verhindern lassen. Im Falle einer
Netzspannungsunsymmetrie kann es je nach Betriebsstrategie zu Leistungsoberschwingungen
mit der doppelten Netzfrequenz kommen [14]. Auch bei Einhaltung der Grenzwerte fiir die
netzseitigen Stromharmonischen wirken sich diese als Belastung fiir den Zwischenkreiskon-
densator aus. Zudem kann die maschinenseitige Leistung in einigen Anwendungen durchaus
gewollt mit Oberschwingungen behaftet sein z.B. bei Kompressorantrieben mit winkelabhéngi-
gem Lastmoment.

Dynamisch kommen Stromtransienten hinzu, die durch das Leistungsungleichgewicht zwischen
Netz- und Motorseite entstehen. Dazu zdhlen zum einen dynamische Vorginge auf der Motor-
seite wie Drehzahlumkehr und schnelle Lastwechsel und zum anderen Spannungseinbriiche
auf der Netzseite. Wihrend die Strombelastung durch von der Maschine hervorgerufene Lei-
stungstransienten durch eine Abstimmung der maschinen- und netzseitigen Regelung reduziert
werden kann, ist der netzseitige Wirkleistungsfluss bei einem Netzspannungseinbruch deutlich
eingeschrénkt. In diesem Fall ist eine Belastung des Zwischenkreiskondensators in vielen Fillen
nicht vermeidbar.

Den verschiedenen Anteilen der Strombelastung kommen bei der Auslegung von Elektrolyt-
kondensatoren und Folienkondensatoren unterschiedliche Bedeutungen zu. Bei Elektrolytkon-
densatoren erfolgt die Auslegung im Wesentlichen nach der Stromverzerrung im Bereich der
Schaltfrequenz und deren Vielfachen. Aufgrund des hohen Ersatzserienwiderstands in diesem
Frequenzbereich sind die Verluste besonders kritisch und werden daher fiir die Auslegung her-
angezogen [22]. Im Allgemeinen muss somit eine Vielzahl von Kondensatoren parallel geschal-
tet um eine ausreichende Stromtragfihigkeit zu erhalten. Die Minimierung des Zwischenkrei-
ses kann bei Elektrolytkondensatoren durch die Reduzierung der Stromkomponenten bei der
Schaltfrequenz erfolgen. Dies kann etwa durch die Synchronisierung der netz- und motorsei-
tigen Umrichter und optimierte PWM-Verfahren erreicht werden. Es soll angemerkt werden,
dass tiblicherweise die Serienschaltung von Kondensatoren notwendig ist, um eine ausreichen-
de Spannungsfestigkeit zu gewihrleisten. Wegen der vergleichsweise hohen Zwischenkreiska-
pazitit ist die Strombelastung im niederen Frequenzbereich und wihrend Leistungstransienten
fiir die Auslegung nicht entscheidend. Deshalb kann iiber die Optimierung der Regelung hierbei
keine wesentliche Reduzierung des Zwischenkreises erlangt werden.

Fiir die Auslegung von Folienkondensatoren ist die Stromverzerrung im Bereich der Schaltfre-
quenz hingegen wegen des deutlich kleineren Ersatzserienwiderstands nicht kritisch [22]. We-
gen der deutlich hoheren Stromtragfihigkeit sind meist weniger Parallelschaltungen notig als
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AbD. 3.1: Modell des Zwischenkreises

bei Elektrolytkondensatoren. Folienkondensatoren weisen an sich bereits geringere Kapazititen
auf als Elektrolytkondensatoren. Insgesamt sind damit meist Zwischenkreise mit deutlich klei-
neren Kapazititen realisierbar. Dadurch erhdhen sich allerdings die Auswirkungen der Strom-
belastung im niederfrequenten Bereich oder bei Leistungstransienten, weshalb die Auslegung
von Folienkondensatoren anhand dieser Anteile erfolgt. Durch die Optimierung der Regelung
konnen eben diese verringert werden, wodurch letztlich eine wesentliche Reduzierung der Zwi-
schenkreiskapazitit erreicht werden kann. Dies ist ein Schwerpunkt dieser Arbeit.

Um die Anforderungen an die maximale Abweichung und Verzerrung der Zwischenkreisspan-
nung unter maximaler dynamischer Strombelastung zu erfiillen, ist eine minimale Zwischen-
kreiskapazitit erforderlich. Die Minimierung der Zwischenkreiskapazitit ist also bei gegebenen
Anforderungen nur durch die Minimierung der maximalen Strombelastung erreichbar.

In der vorliegenden Arbeit erfolgt die Bestimmung der minimalen Kapazitit in Anlehnung an
das weit verbreitete Verfahren aus [42]. Darin wird die maximale Strombelastung wihrend ei-
nes Leistungstransienten bestimmt. In [42] wurde allerdings von der Strombelastung ausge-
gangen, die entsteht, wenn maschinenseitig eine sprunghafte Leistungsumkehr erfolgt und die
netzseitige Regelung mit einer gewissen Verzogerung folgt. Aus dem Verlauf der Leistungsdif-
ferenz kann dann die Strombelastung des Zwischenkreises berechnet werden und daraus eine
minimale Kapazitit. Durch die Abstimmung der netz- und maschinenseitigen Regelung kann
diese Differenz allerdings nahezu eliminiert werden. Deshalb wird hier von der Strombelastung
ausgegangen, die entsteht, wenn die Netzspannung einbricht und netzseitig kein Wirkleistungs-
fluss mehr moglich ist (vgl. Abb. 2.3 auf Seite 8). Wenn von der Moglichkeit abgesehen wird,
in diesem Fall lediglich abzuschalten, dann ergibt Fall c) in Abb. 2.3 den kleinsten Energie-
speicherbedarf. Fiir die anderen Fille ist der Einsatz von Folienkondensatoren kein (fiir Fall a)
oder nur teilweise ein (fiir Fall b) sinnvoller Ansatz, weil aufgrund des hohen Energiebedarfs
Elektrolytkondensatoren besser geeignet sind. Die Verzerrung der Zwischenkreisspannungen
durch Unsymmetrien und Oberschwingungen wird spéter untersucht. Eine noch weiter zu ent-
wickelnde Methodik konnte diese im Entwurf mitberiicksichtigen. Dies wird in dieser Arbeit
jedoch nicht betrachtet.

Fiir die Bestimmung der minimalen Kapazitdt wird das Ersatzschaltbild in Abb. 3.1 zugrunde
gelegt. Aus der Differenz der netzseitigen Leistung P, und der motorseitigen Leistung P, ldsst
sich tiber die Gleichung der Zwischenkreisspannung

dupc P, Py 1 / P, — P,

=ipc,g—Ipcm = ——— —— = UpCc =
dt Upc Upc Cpc upc

dt (3.1)

Cpc-
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Abb. 3.2: Auswertung der minimalen Zwischenkreiskapazitit aus (3.3) fiir ein typisches 400 V-22
kW-Antriebssystem mit Asynchronmaschine. Links: iiber der Momentenanstiegszeit 7,y
und maximalen Spannungsschwankung AUpc .qx. Rechts: liber der Regelungsfrequenz

und je nach maximalem Belastungsprofil die minimale Kapazitit bestimmen. In dieser Arbeit
soll die Belastung nach Fall c) aus Abb. 2.3 verwendet werden. Im Falle des Netzspannungs-
einbruchs kann nach der Detektion des Netzfehlers das Moment nur mit einer begrenzten Rate
heruntergefahren werden, je nach erreichbarer Regelungsdynamik. Fiir die Bestimmung der mi-
nimalen Kapazitit soll an dieser Stelle vereinfachend angenommen werden, dass das Moment
und damit die maschinenseitige Leistung direkt nach Eintreten des Netzfehlers linear herunter-
gefahren wird. Die Zeit vom Eintreten des Netzfehlers bis zu dem Punkt, an dem die Leistung
komplett heruntergefahren ist, soll mit 7,,;, bezeichnet werden. Dann ergibt sich aus (3.1) fol-
gende minimale Kapazitit Cpc i, bestimmen:

Pg,N : Tmin

CDC,min - (3.2)

2 UDC,ref : AUDC,max

Damit ergibt sich die minimale Kapazitéit Cpc i, bezogen auf die Basiskapazitit Cp, (siche (9.3)
im Anhang 9.1):

Coc.min _ I ( Ugn )2 (fg,N) (Tmin) < Upcref ) (33)
Cp Upcref Jc Tc AUpc max '

Die Abbildung 3.2 zeigt die grafische Darstellung der minimalen Kapazitit fiir ein typisches
400 V-22 kW-Antriebssystem mit Asynchronmaschine mit den Nenndaten aus Anhang 9.1.
Es ist zweckmifBig die Momentenanstiegszeit 7,,;, als ein Vielfaches der Regelungsperiode
Tc = 1/ fc auszudriicken. In a) ist die minimale Kapazitit fiir verschiedene Momentenanstiegs-
zeiten und fiir verschiedene Anforderungen hinsichtlich der maximalen Spannungsschwankun-
gen AUpc max dargestellt und in b) liber der verwendeten Regelungsfrequenz. Je nach realisier-
barer Momentenanstiegszeit, Anforderung an die maximale Spannungsschwankung und ver-
wendeter Regelungsfrequenz kann daraus die jeweilige minimale Kapazitit enthnommen wer-
den. Die konkreten Werte werden an den jeweiligen Stellen in dieser Arbeit angegeben.
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Abb. 3.3: Typische Netzfilterkonfigurationen: a) L-Filter und b) LCL-Filter

3.2 Netzfilter

Der Zweck der Gegentaktfilter liegt in erster Linie in der Reduzierung der Schaltharmonischen
im Netzstrom, die durch die pulsweitenmodulierte Ausgangsspannung entstehen, auf durch Vor-
schriften vorgegebene Werte. Des Weiteren soll eine Entkopplung vom Netz gewihrleistet sein,
die das Eindringen von Stromoberschwingungen durch verzerrte Spannungen am Anschlus-
spunkt begrenzt. Letzteres muss durch die Regelung unterstiitzt werden, damit die Filter nicht
zu grof} und dadurch wirtschaftlich und dynamisch problematisch werden.

3.2.1 Auslegungskriterien

Wihrend sich die Auslegung der Filterungscharakteristik beim L-Filter auf einen Parameter
beschrinkt, ergibt sich bei der Auslegung des LCL-Filters ein weiterer Spielraum fiir Optimie-
rungsansitze. Im Folgenden sollen zunéchst die entscheidenden Auslegungskriterien diskutiert
und der typische Wertebereich dargelegt werden, bevor die Auslegung von L- und LCL-Filtern
gezeigt wird.

Das Frequenzverhalten eines Netzfilter kann durch die Ubertragungsfunktion beschrieben wer-
den. Mit U,(s) und I¢(s) als Laplace-Transformierten der Umrichterausgangsspannung bzw. des
Netzstroms ergibt sich die Ubertragungsfunktion des Netzfilters allgemein zu:

Ly(s)
Gp(s) =2 (3.4)
Es wird an dieser Stell die Filterddimpfung a 4p wie folgt eingefiihrt:
arap = —20-log) (|Gr(jo)|) (3.5)

Bei der Auslegung der Filterungscharakteristik ist die geforderte Filterdimpfung im Bereich der
Schaltfrequenz in jedem Fall zu gewéhrleisten. Diese ldsst sich aus den Oberschwingungsantei-
len der erzeugten Umrichterausgangsspannung und den laut Normen zuldssigen Oberschwin-
gungssstromgrenzwerten ableiten. Wie die Beispielrechnung im Anhang 9.3.2 auf Seite 160
zeigt, ergeben sich je nach konkreten Netzanforderungen typischerweise Werte fiir die minima-
le Filterddmpfung ay i, 4p bei der Schaltfrequenz zwischen etwa 30 dB und 60 dB.

Neben der zwingenden Forderung an die Filterdimpfung im Bereich der Schaltfrequenz sind
noch weitere Aspekte bei der Auslegung der Netzfilter zu beriicksichtigen. So lieBen sich prin-
zipiell die Filterungsanforderungen mit beliebig hohen Induktivititen auch mit rein induktiven
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Filter stets erfiillen. Damit sind allerdings auch der Energieinhalt, der auch ein MaB fiir das
Volumen und den Blindleistungsbedarf ist [39], und letztlich die Kosten fiir die Filter verbun-
den. Zudem schlégt sich ein hoher Blindleistungsbedarf in Form von erhthten Grundschwin-
gungsstromen bzw. -spannungen nieder. Bei den Induktivititen entsteht dabei ein lastabhéngiger
Spannungsabfall, der vom Umrichter erbracht werden muss, was entweder eine erhohte Zwi-
schenkreisspannung und/oder geringere Regelreserve nach sich ziehen kann. Bei LCL-Filtern
ist die Blindleistung der Filterkondensatoren nahezu lastunabhingig, da sich deren anliegende
Spannung aus der Netzspannung und der Spannung iiber der netzseitigen Induktivitét ergibt
und deren Amplitude somit nicht stark schwankt. Bei Blindleistungskompensation am Netzan-
schlusspunkt muss der Kondensatorblindstrom vom Umrichter geliefert werden, so dass auch
im lastfreien Betrieb umrichterseitig ein Grundschwingungsstrom fliet und dementsprechend
Verluste auftreten. Aus den genannten Griinden sollten nicht zu groBe Filterelemente verwendet
werden.

Die Entkopplung vom Netz durch die Netzfilter wird wiederum durch grof3e Filter begiinstigt.
Denn die niederfrequenten Stromoberschwingungen werden im Wesentlichen von der verzerr-
ten Netzspannung erzeugt. Damit die Grenzwerte der Stromoberschwingungen eingehalten wer-
den konnen, muss das geregelte Antriebssystem aus Sicht des Netzes bei den entsprechenden
Frequenzen eine ausreichende Impedanz Z4 (w) darstellen, um den Stromfluss zu begrenzen.
Das heilit: Z4(nw,) > Zimm. Den Ausgangspunkt dieser Impedanz stellt das Netzfilter dar.
Wihrend des geregelten Betriebs werden durch das Umrichtersystem zusitzlich Spannungen im
Frequenzbereich unterhalb der Bandbreite der Regelung generiert. Dadurch wird die Impedanz,
mit der das Antriebssystem auf das Netz wirkt, im niederfrequenten Bereich modifiziert. Die
Empfindlichkeit gegeniiber Netzspannungsharmonischen ist demnach ein Zusammenspiel von
Regelung und Netzfilter. Die Anforderungen an die minimale Impedanz ngin bei den Ober-
schwingungsfrequenzen konnen aus den spezifizierten Oberschwingungsgrenzwerten des Netz-
stroms Ig max Und den maximal auftretenden Netzspannungsoberschwingungen Ug max aus [11]
ermittelt werden. Sofern die Grenzwerte aus [43], die dort bei sehr schwachen Netzen und von
allen generatorischen Systemen zu erfiillen sind, angesetzt werden, so ergeben sich:

11|13 [ 17 | 19 | 23 | 25
Uéfmax/U,yN [%] (aus [11]) 350130 2 | 15| 1,515
Igmax/lg,N [%] (aus [43]) 2 2 | 151506106
kain/Zb [%] (berechnet) 150 | 125 | 175 | 150 | 133 | 100 | 250 | 250

Impedanz eines L-Filters: Z; = uw,L

Lunin/ L = Zjg in/ (M @) /Lp (%] | 30 | 18 | 16 | 12| 8 [ 5 [ 11 [ 10

U

A~ N W
A D Q

Tab. 3.1: Anforderungen an die Impedanz des geregelten Antriebssystems Z4 aus Sicht des Netzes
(Z4 in/ Zb = (Ugimar/ Ugn)/Tgmar /To.N)

Wiire das Netzfilter ohne Umrichtersystem am Netz und rein induktiv, so wire der Impedanz-
verlauf linear mit der Frequenz ansteigend und es wire zur Einhaltung aller Grenzwerte eine
hohe relative Induktivitdt von 30 % notig. Da wirtschaftlich und dynamisch vertretbare L-Filter
relative Impedanzen von etwa 5-15 % aufweisen, soll diese Beispielrechnung verdeutlichen,
dass zur Einhaltung der Grenzwerte im niederfrequenten Bereich zwar eine hohe Induktivitit
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von Vorteil, in jedem Fall aber eine geeignete Regelung nétig ist. Die Entkopplung vom Netz
stellt in dieser Arbeit somit keine zwingende Anforderung an die Auslegung der Netzfilter dar,
es sollte jedoch beachtet werden, dass damit Anforderungen an die Regelung verkniipft sind.
Es soll noch angemerkt werden, dass mit hoheren Filterimpedanzen die Robustheit gegeniiber
Schwankungen der Netzimpedanz prinzipiell hoher ist, da der relative Anteil der Netzimpedanz
am dynamischen Verhalten geringer ist.

Ferner beeinflusst die Strombelastung die praktische Auslegung der Filter hinsichtlich der Kern-
form und -groBe und des Kernmaterials [21,44,45]. Neben den Kernverlusten, die durch Wirbel-
strome und Hystereseeffekte entstehen, ist ebenfalls die Sattigungsflussdichte von Bedeutung.
Wihrend letztere stark mit der Grundschwingungsbelastung verkniipft ist, resultieren die Kern-
verluste im Wesentlichen aus der Stromverzerrung im hoheren Frequenzbereich. Eine Reduzie-
rung dieser Stromharmonischen durch hohere Filterparameter verringert somit die Anforderung
an die Kerneigenschaften oder die Verluste und den damit verbundenen Aufwand fiir den Wir-
meabtransport (Kiihlung und Konstruktion). Zudem reduzieren sich natiirlich die Verluste im
Umrichter und im Zwischenkreis, wenn die Stromverzerrungen insgesamt minimiert werden.
Bei LCL-Filtern ist der umrichterseitige Strom auBlerdem je nach Parameterauslegung stirker
verzerrt als der netzseitige, so dass eventuell verschiedene Kernmaterialien verwendet werden
konnen. Héufig kann auch die Streuinduktivitiit eines Transformators als netzseitige Filterin-
duktivitit unterstiitzend oder alleinig genutzt werden [38].

Wie bereits im Rahmen der Entkopplung vom Netz diskutiert, beeinflusst die Wahl der Filterpa-
rameterauslegung letztlich auch die Anforderungen an das Regelungssystem und die erreichba-
re Dynamik, denn der maximale Stromanstieg wird unmittelbar von der Induktivitidt begrenzt.
Hinzukommt, dass bei LCL-Filtern Stabilitdtsprobleme durch die Resonanz entstehen konnen.
Wie die Untersuchungen des Verfassers dieser Arbeit gezeigt haben, hat die Lage der Reso-
nanzfrequenz in Bezug auf die Regelungsfrequenz und Bandbreite der Stromregelungen dabei
einen starken Einfluss [46]. Ein gutes Regelungssystem sollte zwar in der Lage sein diesen
moglicherweise hohen Anforderungen zu geniigen, aber idealerweise kann dieser Einfluss auf
die Regelung bereits beim Systementwurf beriicksichtigt werden.

Es ergibt sich also bei der Auslegung der Parameter der Netzfilter, besonders bei LCL-Filtern,
ein weiter Spielraum fiir Optimierungen, der je nach Anwendung, Leistungsklasse etc. unter-
schiedliche Ergebnisse liefern kann. Auch aus diesem Grund ist es wichtig, dass die Regelung
auf unterschiedliche Systemauslegungen iibertragbar ist. Im Folgenden wird zunéchst die kon-
krete Auslegung des L-Filters und anschlieBend die des LCL-Filters gezeigt. Dabei erfolgt die
Betrachtung der jeweiligen Ddmpfungscharakteristik zweckméBig einphasig und im Frequenz-
bereich ohne Beriicksichtigung der parasitiren Verluste.

3.2.2 L-Filter

Die Ubertragungsfunktion des L-Filters mit der Induktivitiit L r ergibt sich bei Vernachlassigung
jeglicher Verluste zu:

1
L _
Gj(s) = i (3.6)
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Wird nun eine minimale Dampfung ay i, 4 der Harmonischen bei der Schaltfrequenz gefor-
dert, d.h. |G§( fsw)| < —af minap, dann ldsst sich die minimale Induktivitdt Ly, wie folgt
bestimmen:

1

—4f min,dB

27 fo, 107 20

Die Abb. 3.4 zeigt den Betragsfrequenzgang von L-Filtern mit verschiedenen Filterindukti-
vititswerten. Es wird deutlich, dass mit einer typischen Induktivitit von Ly = 10 % L, eine
ausreichende Dampfung der Schaltharmonischen nur fiir hohere Schaltfrequenzen und gerin-
ge Anforderungen an die Filterdimpfung moglich ist. Eine Erhohung der Filterddmpfung kann
nur durch groBere Induktivititen erfolgen. Dies ist hinsichtlich Groe und Kosten der Elemente
ebenso nachteilig wie fiir die maximale Stromanstiegsrate, die fiir die maximale Dynamik von
Bedeutung ist. Selbst mit einer duBerst groen Induktivitdt von 30 % lassen sich hohe Filteran-
forderungen (z.B. - 60 dB) nur bei hohen Schaltfrequenzen iiber 20 kHz erfiillen. Bei kleineren
Schaltfrequenzen und hoheren Anforderungen an die Dimpfung der Schaltharmonischen stel-
len die L-Filter daher nur eine nicht zufriedenstellende Losung dar.

Lf,min = (37)

3.2.3 LCL-Filter

Eine verbesserte Ddmpfung der Harmonischen kann durch Einsatz eines LCL-Filters anstelle
des L-Filters erreicht werden. Bei entsprechender Auslegung stellen die Filterkondensatoren
im Bereich der Schaltfrequenz einen niederohmigen Pfad und im Bereich der Grundfrequenz
einen hochohmigen Pfad dar. Neben der Spezifizierung der Dampfung der Schaltharmonischen
dhnlich wie beim L-Filter sind beim LCL-Filter zwei weitere Parameter auszulegen.

Wie einleitend dargestellt, ergibt sich bei der Auslegung der LCL-Filterparameter ein weiter
Spielraum fiir Optimierungen, der je nach Gewichtung der verschiedenen Aspekte unterschied-
liche Ergebnisse liefern kann, wie auch der Literatur zu entnehmen ist [38—40,47-56]. Haufig
stehen der Energieinhalt und die Grof3e des Filters im Fokus der Optimierung [27,39,40].

In dieser Arbeit ist mit Hinblick auf die Regelung der Zwischenkreisspannung die maximale
Stromanstiegsrate und damit verbunden die Gesamtinduktivitéit Ly = Ly, + L. von besonderem
Interesse. Auch deshalb wird bei der Auslegung in dieser Arbeit zunichst die Gesamtinduktivi-
tat festgelegt, auch wenn im Sinne der Allgemeingiiltigkeit verschiedene Werte betrachtet wer-
den. Durch Festlegung von Ly wird direkt der maximale Grundschwingungsspannungsabfall
tiber dem Filter und indirekt natiirlich auch der Energieinhalt und die Gro8e der Induktivitdten
bestimmt. Die konkrete Auslegung der Drosselspulen geht iiber das Ziel dieser Arbeit hinaus
und wird abgesehen von den Untersuchungen der parasitiren Filterverluste in Kap. 9.7 nicht
weiter betrachtet.

Durch die geforderte Filterddmpfung ay i, 4p bei der Schaltfrequenz und der festgelegten Ge-
samtinduktivitidt Ly ergibt sich eine maximale Resonanzfrequenz @ges max, die aus der Ubertra-
gungsfunktion des LCL-Filters G%CL(S) ermittelt werden kann. Die Ubertragungsfunktion lisst
sich wie folgt darstellen:

Ig (S ) 1 wI%es

GEL(s) = = _ Res 3.8
7o) Uc(s) sLfs®+ o3, G:8)
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Lig+Ly
WRes = LfgL éc (39)
fgtfef

eingefithrt wurde. Um eine hohe Filterwirkung bei der Schaltfrequenz zu erhalten, muss die
Resonanzfrequenz deutlich unterhalb eben dieser gelegt werden. Daher kann die maximale
Resonanzfrequenz unter der Annahme G4“(® >> ges) ~ @,/ (s°Ly) iiber |GY(fo)| =
—af min,ap bestimmt werden zu:

wobei die Resonanzfrequenz

—4f min,dB

O max = (27 fyw) L1072 (3.10)

Neben der Filterkapazitéit bestimmt auch die Aufteilung der Gesamtinduktivitit Ly auf die netz-
und umrichterseitigen Induktivititen L7, und Ly, die Resonanzfrequenz. ZweckmaBig wird da-
her ajc; = Ly./Ly eingefiihrt. Damit ergibt sich die Filterkapazitit aus (3.9) und (3.10) zu:

1

Cr=
! Lf wl%es,max (1 - aLCL) arcr

(3.11)

Aus [27] ist bekannt, dass bei Gleichverteilung der Induktivititswerte auf Netz- und Umrich-
terseite eine minimale Filterkapazitit erreicht wird. Hinsichtlich der Verluste im Umrichter und
Zwischenkreis sowie in der umrichterseitigen Induktivitit selbst ist allerdings eine hthere um-
richterseitige Induktivitit anzustreben, da in diesem Fall auch umrichterseitig weniger Strom-
verzerrungen auftreten. Aus Sicht der Entkopplung vom Netz ist hingegen eher eine grof3ere
netzseitige Induktivitidt anzustreben, wobei dies durch eine entsprechend gute Regelung kom-
pensierbar ist. Typische Werte liegen daher bei a; ¢ =0,5...0,9 [38-40,47,48].

Die Abb. 3.4 zeigt exemplarisch den Betragsfrequenzgang von LCL-Filtern mit verschiedenen
Filterkapazititen. Fiir Frequenzen ausreichend unterhalb der Resonanzfrequenz verhilt sich das
LCL-Filter wie ein L-Filter mit gleicher Gesamtinduktivitit. Durch die Filterkapazitit kommt
es zu einer Resonanz, aber fiir Frequenzen oberhalb der Resonanzfrequenz zu einer deutlich
stirker abfallenden Filtercharakteristik. Aus den Verldufen wird deutlich, dass sich mit einer
relativ kleinen Gesamtinduktivitdt von 10 % fiir weite Bereiche von Schaltfrequenzen je nach
Anforderung an die Filterdimpfung eine ausreichende Dampfung erzielen ldsst. Bei geringen
Schaltfrequenzen ergeben sich bei sehr hohen Anforderungen an die Filterdimpfung jedoch
auch sehr grofle Filterkapazititen. In diesen Féllen sollten Umrichtertopologien mit weniger
Verzerrungen der Ausgangsspannungen in Erwégung gezogen werden. Es soll abschlieend
angemerkt werden, dass sich durch Variation der einzelnen Filterkomponenten die konkrete
Gestalt der Filtercharakteristik feineinstellen ldsst, wobei der charakterische Verlauf im We-
sentlichen erhalten bleibt.

Insgesamt lédsst sich festhalten, dass die konkrete Auslegung des LCL-Filters sehr stark von den
netzseitigen Anforderungen und der konkreten Auslegung des Antriebs abhingt. Die in dieser
Arbeit untersuchten Regelungen sollen daher fiir einen weiten Bereich von konkreten Ausle-
gungen des LCL-Filters untersucht werden. Die konkrete Auslegung wird an den jeweiligen
Stellen angegeben.
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Bode Diagram Bode Diagram

Magnitude (dB)
Magnitude (dB)
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Abb. 3.4: Filtercharakteristika vom L-Filter (links) fiir verschiedene Filterinduktivititen (L;/L, =
10,20,30%) und vom LCL-Filter (rechts) fiir drei verschiedene Filterkapazititen
(Cs/Cp =3,6%;17,5%;55,3%) bei Ly /L, = 10% und arcr = 2/3 (Angaben relativ zur
Basisinduktivitéit L, = 20,4 mH und Basiskapazitit C;, = 489,4uF)

3.3 Pulsumrichter

Fiir die Auslegung der Pulsumrichter sind die Hohe der Strome und Spannungen von grundle-
gender Bedeutung. Diese ergeben sich aus den Bemessungsscheinleistungen und -spannungen,
fiir die ein Antrieb ausgelegt wird. Die netz- und motorseitigen Bemessungsscheinleistungen
konnen durch unterschiedliche Leistungsfaktoren voneinander abweichen. Allerdings werden
aus praktischen Griinden meist — wie auch in dieser Arbeit — die gleichen Pulsumrichter ver-
wendet. In dieser Arbeit wird davon ausgegangen, dass der Antrieb lediglich fiir den Betrieb im
Nennpunkt bemessen ist, d.h. Sp = Sg 5. Ferner wird angenommen, dass die Umrichter zudem
fiir einen Uberstrom von 10 % ausgelegt sind, d.h. Iy = 1, 1-Ss 5/ (v/3U, v). Das bedeutet, dass
der Netzpulsstromrichter im Nennbetrieb entsprechend des maschinenseitigen Leistungsfaktors
neben dem Wirkstrom eine Stromreserve hat, die teilweise bei motorischem Betrieb notwen-
dig ist, um die Verluste im Umrichter zu kompensieren. Auflerdem kann sie zur Kompensation
der Netzfilterblindleistung oder zur stationiren Einspeisung von Blindleistung ins Netz genutzt
werden.

Bei 400 V-Netzen kommen meist 1200 V-Leistungshalbleiter und bei 690 V-Netzen meist 1700
V- Leistungshalbleiter zum Einsatz. Es wird hier ein 400 V-Netz mit 1200 V-Modulen unter-
sucht, wodurch auch die Wahl der Zwischenkreisspannung eingegrenzt wird. Einerseits muss
diese hoher sein als die gleichgerichtete drehstromseitig anliegende Spannung, die sich aus
der Netzspannung und dem Spannungsabfall iiber dem Netzfilter zusammensetzt. Andererseits
darf die Zwischenkreisspannung die maximale Sperrspannung der Halbleiter nicht iibersteigen.
Dabei ist zu beriicksichtigen, dass sich bei den Schaltvorgdngen zusitzliche Spannungen ad-
dieren, die durch parasitire Induktivititen im Kommutierungskreis entstehen. Ferner sind die
Schaltverluste im Umrichter von der Zwischenkreisspannung abhéngig, so dass sie diesbeziig-
lich moglichst niedrig gehalten werden sollte. Allerdings bedeutet eine hohere Zwischenkreis-
spannung eine grolere Regelreserve, was fiir die Regelbarkeit von Vorteil ist. Typischerweise
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liegen die Zwischenkreisspannungen bei 400 V-Antrieben daher etwa zwischen 650 V und 750
V. Fiir diese Arbeit wird eine Zwischenkreisspannung von 700 V gewihlt (Upc y = 700V).

Die Schaltfrequenz der Pulsumrichter wird maB3geblich durch die Schaltverluste begrenzt. Da
bei jeder Schalthandlung Verluste entstehen, steigt die Verlustleistung mit steigender Schaltfre-
quenz. Bei hoheren Grundschwingungsleistungen (einige 100 kW bis einige MW) liegen die
max. Schaltfrequenzen im Bereich von 1-2 kHz. Bei mittleren Leistungen (einige 10 kW bis
zu einigen 100 kW) kann mit hoheren Frequenzen (2 bis 10 kHz) geschaltet werden. Da die
Regelungsfrequenz — damit auch das Verhalten der Regelung insgesamt — von der Schaltfre-
quenz abhingt, werden in dieser Arbeit verschiedene Schaltfrequenzen im Bereich bis 5 kHz
betrachtet.

3.4 Ansteuerung und Regelungssystem

Das Regelungssystem kann in das netz- und maschinenseitige Regelungssystem unterteilt wer-
den. Bei starker Entkopplung der beider Seiten durch eine ausreichend grofle Zwischenkreiska-
pazitit konnen beide Regelungen auch nahezu unabhiéngig voneinander betrieben werden. Bei
kleinen Zwischenkreiskapazititen sind jedoch die beiden Systeme nicht mehr getrennt vonein-
ander zu betrachten und die Regelungen sollten aufeinander abgestimmt werden, worauf im
Rahmen dieser Arbeit noch genau eingegangen wird. Es wird davon ausgegangen, dass diese
bei einer konstanten Zwischenkreisspannung die maschinenseitigen Spezifikationen hinsicht-
lich der Drehzahl- und Momentendynamik sowie der Momentenverzerrung erfiillen kann. Eine
Anforderung an die netzseitige Regelung, die in dieser Arbeit der Schwerpunkt ist, ist dann,
die Spannungsschwankungen im Zwischenkreis sowohl stationér als auch dynamisch gering
zu halten, um die maschinenseitige Regelung nicht negativ zu beeinflussen. Auf die konkrete
Umsetzung der maschinenseitigen Regelung wird im Anhang ab Seite 163 eingegangen.

Die allgemeine Grundstruktur der netzseitigen Regelung, die in dieser Arbeit verwendet wird,
ist in Abb. 3.5 dargestellt. Die Ansteuerung erfolgt dabei nach einer Pulsweitenmodulation
(PWM). Alle in dieser Arbeit betrachteten Regelungen basieren auf dieser Grundstruktur. Die
unterschiedlichen Regelungsansitze unterscheiden sich allerdings erheblich in der Wahl der
verwendeten Riickfithrgroen und den konkreten Regelungsalgorithmen. Das Grundprinzip der
Struktur aus Abb. 3.5 und die Funktionsweise derjenigen Komponenten, die fiir alle Regelungs-
konzepte in dieser Arbeit gleich sind, sollen an dieser Stelle beschrieben werden. Auf die un-
terschiedlichen Regelungsansitze soll an dieser Stelle nicht eingegangen werden, da sie in den
folgenden Kapiteln ausgiebig dargestellt werden.

Die Vorgaben werden in Form von Sollwerten der Zwischenkreisspannung und der Blindlei-
stung an die Regelungsalgorithmen gegeben. Die Riickfiihrsignale werden zu zwei Zwecken
genutzt: zum einen zur Netzsynchronisierung und zum anderen fiir die Berechnung der Rege-
lungsalgorithmen. Die Netzsynchronisierung erfolgt dabei mittels einer PLL, die den Winkel
der Netzspannung bestimmt. Zu diesem Zweck wird eine ebenfalls in rotierenden Koordinaten
arbeitende PLL mit PI-Element aus [57] verwendet. Der berechnete Winkel der Netzspannung
wird dann zur Orientierung des Koordinatensystems verwendet.
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Abb. 3.5: Grundlegende Struktur des netzseitigen Teils des Regelungssystems
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Abb. 3.6: Symmetrische PWM (links) und asymmetrische PWM (rechts)

Fiir die Berechnung der Regelungsalgorithmen werden verschiedene Zustands- und Ausgangs-
groBen zuriickgefiihrt. Es hiingt von der Art des Netzfilters und des konkreten Regelungsansat-
zes ab, welche Messgroflen tatsidchlich zuriickgefiihrt werden. Generell werden allerdings die
dreiphasigen Zustéinde, die das Netzfilter beschreiben, in rotierende Koordinaten transformiert.
Bei Anwendungen mit L-Filtern sind das lediglich die Umrichterstrome. Bei Anwendungen
mit LCL-Filtern konnen noch die Spannungen iiber den Filterkondensatoren und die netzsei-
tigen Strome hinzukommen. In einigen Fillen werden die Netzspannungen ebenfalls fiir die
Regelung verwendet. Die Transformationen von dreiphasigen Gréen zu Raumzeigern in rotie-
renden Koordinaten und umgekehrt erfolgen entsprechend der Transformationsvorschriften, die
im Anhang 9.2.1 detailliert beschrieben werden. Als Ergebnis liefert die Regelung Sollwerte fiir
die Umrichterausgangsspannungen, die an die Pulsweitenmodulation gegeben werden.

Die PWM kann nach verschiedenen Verfahren erfolgen, wobei fiir die Regelung diejenige Fre-
quenz von entscheidender Bedeutung ist, mit der die Modulationsgrade der Leistungshalbleiter
aktualisiert werden. Die konkrete Wahl der Modulationsfunktion hingegen ist fiir die Regelung
nicht ausschlaggebend. In dieser Arbeit wird eine Grundschwingung mit dritter Oberschwin-
gung verwendet, wobei die Kernergebnisse dieser Arbeit fiir beliebige Modulationsfunktionen
tibertragbar sind. Die Modulationsfunktion wird in jedem Fall mit dem aktuellen Sollwert der
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Ausgangsspannung skaliert und mit einem Dreiecktriger verglichen, woraus sich das charak-
teristische PWM-Pulsmuster der Ansteuersignale ergibt. Dies ist in Abb. 3.6 fiir zwei unter-
schiedliche PWM-Varianten dargestellt. Es kann zwischen symmetrischer und asymmetrischer
PWM unterschieden werden. In Abb. 3.6 ist der Unterschied exemplarisch fiir eine Phase skiz-
ziert. Bei der symmetrischen Variante (Abb. 3.6 links) werden die Referenzspannungen bzw.
Modulationgrade einmal pro Schaltperiode zu Beginn der Periode aktualisiert. Es ergeben sich
dann symmetrische Ausgangsspannungspulse. Bei der asymmetrischen PWM werden die Re-
ferenzspannungen zweimal pro Schaltperiode aktualisiert, so dass die steigenden und fallenden
Flanken der Ansteuersignale unabhingig voneinander gesteuert werden. Es ergeben sich da-
bei meist asymmetrische Ausgangsspannungspulse. Bei der symmetrischen PWM ist die Rege-
lungsfrequenz also begrenzt auf die Schaltfrequenz, wihrend bei der asymmetrischen PWM mit
doppelter Schaltfrequenz geregelt werden kann. Bei gleicher Schaltfrequenz kann daher mit der
asymmetrischen PWM eine deutlich hohere Dynamik erzielt werden. Aus diesem Grund wird
in dieser Arbeit ausschlielich die asymmetrische PWM verwendet. Fiir eine detaillierte Be-
trachtung der PWM-Verfahren soll an dieser Stelle auf [18] verwiesen werden.

Anforderungen

Die wesentliche Aufgabe der netzseitigen Regelung ist es bei vielen Anwendungen, den ma-
schinenseitigen Wirkleistungsverlauf moglichst gut nachzufahren. Bei Abweichungen, vor al-
lem bei transienten Vorgidngen, kommt es zu Schwankungen der Zwischenkreisspannung. Diese
muss jedoch in jedem Betriebspunkt unterhalb einer kritischen Grenze liegen, die sich aus der
Sperrspannung der Leistungshalbleiter und der Kommutierungsspannung iiber den parasitdren
Induktivititen ergibt. Typische Werte liegen etwa bei AUpc jnax = 10 —20% Upc e r [22]. Fer-
ner diirfen die maximalen Strome der Pulsumrichter nicht iiberschritten werden, da es sonst zur
thermischen Zerstorung der Leistungshalbleiter kommen kann. Da die Halbleiterelemente des
Antriebs speziell bei hoheren Leistungen einen erheblichen Kostenfaktor darstellen, werden die
Leistungshalbleiter hdufig so ausgelegt, dass deren Maximaldauerstrome knapp iiberhalb der
Nenn- bzw. Bemessungsstrome liegen. In dieser Arbeit soll ein maximaler Umrichtersstrom
von etwa 110 % des Nennstroms in keinem Betriebspunkt tiberschritten werden, was durch ei-
ne geeignete Regelung zu gewihrleisten ist. Andernfalls muss durch eine Uberstromerkennung
das Abschalten der Umrichter bewirkt werden.

Neben der Wirkleistung ist auch die netzseitige Blindleistung durch den Netzpulsstromrichter
zu regeln. Fiir viele Anwendungen ist eine Steuerung der Blindkomponente des netzseitigen
Stroms zu diesem Zweck ausreichend. In der vorliegenden Arbeit wird dies ebenso durch die
genannte Steuerung realisiert.

Eine weitere Aufgabe der netzseitigen Regelung ist die Unterdriickung niederfrequenter Stro-
moberschwingungen und -unsymmetrien. Die Beispielrechnung zur minimalen Impedanz des
Antriebssystems bei den harmonischen Frequenzen auf Seite 27 (vgl. Tab. 3.1) zeigt, dass bei
vertretbaren Netzfilterinduktivitdten die Einhaltung der Grenzwerte fiir Stromoberschwingun-
gen ohne zusitzliche Filter (wie Resonanzsaugkreise) bei maximaler Netzspannungsverzerrung
nur durch ergiinzende regelungstechnische Mainahmen moglich ist. Dies gilt insbesondere bei
den Frequenzen unterhalb der 13. Oberschwingung, weshalb in dieser Arbeit die regelungs-
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technische Kompensation der Netzspannungsharmonischen bis zur 13. Oberschwingung ange-
strebt und untersucht wird. Diese Einschrinkung wird zusitzlich dadurch bestérkt, dass unter
typischen Bedingungen gerade diese Frequenzen dominieren [58]. Zur Charakterisierung der
Storiibertragung von der Netzspannung U, zum Netzstrom [, wird zunidchst die Storiibertra-
gungsfunktion Gio,,(s) = lI]g ((ss))
dieser Arbeit konnen aus dégn Grenzwerten der Netzspannungs- und Netzstromharmonischen
aus Tab. 3.1 entsprechende Grenzwerte fiir diese Ubertragungsfunktion bei den jeweiligen Fre-
quenzen berechnet werden, die bis zur 13. Oberschwingung zwischen -18,2 dB und -21,1 dB
liegen. Fiir diese Arbeit wird daher vereinfacht ein einheitlicher Grenzwert von -20 dB fiir alle
Frequenzen bis zur 13. Harmonischen angesetzt.

Zudem muss die Regelung eine ausreichende Robustheit gegeniiber Parameterunsicherheiten
aufweisen. Es wird angenommen, dass die aktuelle Netzimpedanz fiir die Regelung mit einer
Unsicherheit von £ 20 % bekannt ist. Als weitere Robustheitsanforderung miissen die Spezi-
fikationen auch bei einer Unsicherheit von + 10 % in allen Parametern der passiven Kompo-
nenten des Antriebs erfiillt werden. Diese Unsicherheiten entstehen hauptsédchlich durch Ferti-
gungstoleranzen und Alterungserscheinungen.

eingefiihrt. Fiir konkrete Auslegungen und Untersuchungen in

3.5 Messsystem

Fiir die Untersuchungen in dieser Arbeit werden alle notwendigen Gré8en als verfiigbar ange-
nommen. Neben der reinen Umwandlung der zu messenden Groen in elektrische Signale sind
speziell bei leistungselektronischen Systemen die Signalfilter und die Abtaststrategie wichtige
Elemente der Bestimmung der Systemgroen. Die Messgroflen der Strome und Spannungen
sind durch das Schalten der Leistungshalbleiter im Bereich der Schaltfrequenz und deren Viel-
fachen verzerrt. Bei symmetrischer PWM sind Schalt- und Regelungsfrequenz identisch, bei
asymmetrischer PWM kann sogar mit doppelter Schaltfrequenz geregelt werden. Die Spek-
tralanteile der Messgroflen liegen somit deutlich im Bereich der Regelungsfrequenz, mit der
herkdmmlich auch abgetastet wird. Durch das Aliasing bei der Abtastung kann es zur erhebli-
chen Reduzierung der Regelgiite kommen.

Fiir Antriebe mit netzseitigem L-Filter und ohne maschinenseitigem LC-Filter sind hiufig le-
diglich die Messung der Netz- und Statorstrome und der Zwischenkreisspannung bzw. der Sta-
torstrome erforderlich. In diesem Fall kann das Aliasing vermieden werden, indem zu den Zeit-
punkten abgetastet wird, in denen Spannungsnullraumzeiger geschaltet sind. Dies ist jeweils zu
Beginn und in der Mitte einer Pulsperiode der Fall, siehe auch Abb. 3.6. Der Strom entspricht
dann dem Grundschwingungswert. Das ist fiir diese Anwendung Stand der Technik.

Das Aliasing-freie Abtasten der im Antrieb gemessenen Spannungen auf der Drehstromseite ist
hingegen problematischer. Aufgrund der endlichen Netzimpedanz ist auch die Netzspannung
am Messpunkt nicht ideal sinusformig, sondern wegen der blockformigen Umricherausgangs-
spannung mit Schaltharmonischen behaftet. Die Netzimpedanz bildet mit dem Netzfilter einen
Spannungsteiler. Der Grad der Verzerrung ist demnach abhingig vom Verhiltnis der Netzimpe-
danz zur Filterimpedanz. Es kommt zum Aliasing, wenn diese Spannung ebenfalls wihrend der
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Umrichterspannungsnullraumzeiger abgetastet wird. Das Verhiltnis der Amplituden der Grund-
schwingung zu denen der Schaltharmonischen ist bei guter Filterung relativ hoch, so dass der
Fehler durch das Aliasing eher gering ist, insbesondere bei starken Netzen mit geringen Netzim-
pedanzen. Ferner wird die Netzspannung meist nicht direkt als Riickfiihrsignal in der Regelung,
sondern nur zur Synchronisierung verwendet. Die PLL ist bei geeigneter Auslegung trotzdem
in der Lage den Winkel der Grundschwingung zu extrahieren. Sobald die Netzspannung auf
die StellgroBe der Regelung gekoppelt wird, sollte dem Aliasing Beachtung geschenkt werden,
besonders bei schwachen Netzen.

Weitaus kritischer kann allerdings die Messung der Spannungen iiber den Filterkapazititen bei
Anwendungen mit LCL-Filtern sein. Je nach LCL-Filterauslegung kénnen diese Spannungen
ebenfalls erheblich verzerrt sein. Deutliche Spektralanteile im Bereich der Schaltfrequenz sind
dann enthalten. Bei Abtastung wihrend der Spannungsnullzeiger kommt es zum Aliasing. So-
bald diese Signale in der Regelung auf die Stellgrofle zuriickgefiihrt werden, kann die Regelgiite
des geschlossenen Regelkreises erheblich reduziert werden. Eine dquidistante Abtastung zu an-
deren Zeitpunkten der Schaltperiode stellt keinen Ausweg dar. Ahnliches gilt fiir die Abtastung
der Zwischenkreisspannung.

Fiir die Anwendung mit LCL-Filtern liefert die Abtastung der Netzstrome wihrend der Null-
raumzeiger ebenfalls leicht aliasing-behaftete Signale. Da diese Strome durch die Verwendung
des LCL-Filters jedoch schon erheblich geglittet sind, ist dieser Effekt vernachléssigbar.

Das Aliasing kann durch zwei prinzipiell unterschiedliche Varianten reduziert werden: analo-
ge und digitale Filterung. Bei analogen Signalfiltern werden die kontinuierlichen Messsignale
vor der Abtastung durch eine analoge Filterschaltung gefiltert. Die gefilterten Signale werden
dann mit der Regelungsfrequenz wéhrend der Spannungsnullraumzeiger abgetastet. Im Falle
der Messung der Spannung iiber den Filterkapazititen zur Dampfung der LCL-Filterresonanz
bedarf es jedoch sehr scharfbandiger Filter um die Schaltharmonischen herauszufiltern ohne
dabei die Signalinformationen im Bereich der Resonanzfrequenz mit herauszufiltern. Wenn mit
unterschiedlichen Schaltfrequenzen gearbeitet wird, so wie in dieser Arbeit, stellen die analo-
gen Filter eine nur unflexible Losung dar.

Bei digitalen Signalfiltern werden die Messgro3en mit einer erhohten Frequenz abgetastet, bei-
spielsweise mit der zehnfachen Schaltfrequenz. Dann werden die Schaltharmonischen aliasing-
frei mit abgetastet und konnen mit digitalen Filtern heraus gefiltert werden. Dies kann flexibel
fiir verschiedene Schaltfrequenzen umgesetzt werden. Voraussetzung dafiir ist eine ausreichen-
de AD-Wandlungsgeschwindigkeit und Prozessorgeschwindigkeit.

In beiden Fiéllen kommt es je nach konkretem Filter zu einer Phasenverschiebung in den Signa-
len, die bei der Synthese und Analyse der Regelung beriicksichtigt werden muss.



4 Modellierung des Antriebs

Fiir die Reglersynthese und theoretische Analysen ist eine mathematische Modellierung des
Systems notwendig. In diesem Kapitel sollen die mathematischen Modelle abgeleitet werden.
Der zugrunde gelegte Regelkreis ist in Abb. 4.1 dargestellt. Er besteht aus der kontinuierlichen
Strecke Gy (s) (Netzfilter und Zwischenkreiskondensator), Abtast- und Haltegliedern 0.-ter
Ordnung (zoh), dem Stellglied Gpwys(z) (Ansteuerung der Leistungshalbleiter), der Regelung
Gr(z) und ggf. einer Messwerterfassung G(z). In den folgenden Abschnitten wird die Model-
lierung der Strecke und des Stellglieds aufgezeigt. Die Modelle der Regler und der Messwert-
filter werden im spédteren Verlauf dieser Arbeit bei Bedarf angegeben.

Der GroBteil der Untersuchungen in dieser Arbeit erfolgt zweckmiBig direkt im diskreten
Laplace-Bereich. Es handelt sich um ein abgetastetes System und die Regelung wird letzt-
lich diskret implementiert. Die Abtast- und Diskretisierungseffekte werden bei dieser Modellie-
rungsweise direkt beriicksichtigt. Zum einen konnten diese Effekte eine Abweichung vom ge-
wiinschten Verhalten bewirken, besonders dann, wenn die gewiinschte Bandbreite des geschlos-
senen Regelkreises in derselben Grofenordnung wie die Abtastfrequenz liegt. Zum anderen
kann es bei komplexeren Regelungsstrukturen durch die Diskretisierung einer kontinuierlichen
Regelung sogar zur Instabilitit kommen [59]. Daher ist nicht das Modell der kontinuierlichen
Strecke Gyy,(s), sondern das diskrete Modell des abgetasteten Systems Gyy(z) von Interesse.
Die Modellierung des Stellglieds erfolgt zweckmiBig direkt im Diskreten.

Fiir die Untersuchungen des Regelverhaltens im Zeitbereich und den Test der Implementierung
mit Matlab/Simulink wurde ein Simulationsmodell verwendet, das im Anhang 9.6 beschrie-
ben wird. Die Modellierung der Maschine wird zusammen mit ihrer Regelung im Anhang 9.4
gezeigt.
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Abb. 4.1: Modell des Regelkreises
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Abb. 4.2: Einphasige Modelle der Netzfilter: a) L-Filter, b) LCL-Filter

4.1 Kontinuierliche Modellierung

4.1.1 Dynamisches Verhalten des L-Filters

Die Abb. 4.2 a) zeigt das einphasige Modell des L-Filters. Es werden damit neben der Induk-
tivitdt der Drosseln auch die Kupferverluste in den Wicklungen beriicksichtigt, nicht aber die
Kernverluste. Letztere werden gesondert im Anhang in Kapitel 9.7.2 ab Seite 171 thematisiert
und sollen an dieser Stelle zunichst vernachlédssigt werden. Ferner sollen Sattigungseffekte und
temperaturbedingte Parameterschwankungen nicht beriicksichtigt werden, so dass konstante Pa-
rameter L und R verwendet werden konnen. Die Filterdynamik der einzelnen Phasen (i = 1,2, 3)
kann dann durch folgende Differentialgleichungen beschrieben werden:
di., (¢ 1 )
%:17'(ugi(t)_uci(t)_Rf'lc,-(t)) 4.1)
Die Raumzeigertransformation in ortsfeste ¢ 3-Koordinaten kann mit der Transformationsvor-
schrift (9.5) im Anhang auf Seite 155 erfolgen. Es ergibt sich:
d . aB (. 1 ap ap ;op
b 0= (PO -u P - R P o) (42)
Die Riicktransformation kann mit (9.7) erfolgen. Die Transformation in mit der Netzkreisfre-
quenz @, rotierende dg-Koordinaten mit (9.11) ergibt:

G0 = 1 (20— 20 Ry 90)) o 200 @3
Es ist erkennbar, dass durch die Transformation in rotierende Koordinaten Verkopplungen ent-
stehen. Diese konnen durch ein Entkopplungsnetzwerk in der Regelung nahezu kompensiert
oder als Storgrofen aufgefasst werden. Daher werden die Verkopplungen nicht beriicksichtigt
und es kann die einphasige Betrachtung erfolgen, da sich fiir d- und q-Komponente die gleiche
Dynamik ergibt. Die Systemdynamik des L-Filters ldsst sich dann einphasig wie folgt darstellen,
wobei die Indices d und g weggelassen werden und die Zeitkonstante des L-Filters Ty = Ly /Ry
eingefiihrt wird:

d—tlc(t) :—Fflc(t)—auc(t)+l7ug(t) (44)
—~— —— ——
AL br dr
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Mit Hinblick auf die spitere Diskretisierung wurden dabei die Systemmatrix Az, der Eingangs-
vektor b 1 und der Storeingangsvektor d ; definiert. In diesem Fall handelt es sich jeweils nur
um skalare Grofen, aber spiter folgen mehrdimensionale Fille. Im Sinne der einheitlichen Be-
trachtungsweise wird daher auch hier von Matrizen und Vektoren gesprochen.

4.1.2 Dynamisches Verhalten des LCL-Filters

Die Abb. 4.2 b) zeigt das einphasige Modell des LCL-Filters. Es werden dabei die gleichen
Annahmen wie bereits beim L-Filter getroffen. Die Filterdynamikgleichungen der einzelnen
Phasen (i = 1,2,3) konnen analog zu den L-Filter-Gleichungen bestimmt werden. Es ergeben
sich die folgenden Differentialgleichungen:

dig, (1) :
dt LIE'(”gi(t)—”Cfi(t)_ng'lgi(t))
dic. )
Qe = L (ueh () —ue,(r) ~ Rpe-ic (1)) 4.5)
ducy, (1) . .
Eiftl = %f'(lgi(t)_lci(t))
Die Raumzeigertransformation in ortsfeste a3-Koordinaten mit (9.5) ergibt:
L) = L (w0 —u 2B )Ry P (1))
$iBW = (w0 —u P~ Reei 2P 0)) (4.6)
Gugo = &(iP0-120

Die Riicktransformation kann mit (9.7) erfolgen. Die Transformation in mit der Netzkreisfre-
quenz @, rotierende dg-Koordinaten mit (9.11) ergibt:

i) = L (w90 —u 9(0) =Ry i 40(6)) = joog-i (1)
Sidae) = (w0 —u 90) ~ Ryei 4(0)) — jeog-i %4(1) (47
Sudey = & (ida)~i d(0)) - jo-u ()

Es ist wiederum erkennbar, dass durch die Transformation in rotierende Koordinaten Verkopp-
lungen entstehen. Diese konnen durch ein geeignetes Entkopplungsnetzwerk in der Regelung
reduziert oder komplett als StorgroBen aufgefasst werden. Dadurch kénnen die Verkopplungen
vernachlidssigt werden und es kann wiederum die einphasige Betrachtung erfolgen. Die System-
dynamik des LCL-Filters ldsst sich dann einphasig folgendermallen darstellen:

Sit) = 7 () —ues ()~ Rpg-ig (1)

Sict) = g (ues(0) ~ucl) = Rpe-ict)
dit ucf(t) = ¢ (ig(t) — ic(t))

(4.8)
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Da die Strome durch die Filterkondensatoren spiter als Riickfiihrgroen dienen sollen, werden
diese hier anstelle der Netzstrome direkt als ZustandsgroBe definiert. Deren Dynamik ist:

d . d .
alcf(t) = @ (ig(t) —ic(t))
R ng> , Ry . 11 1 1
= | === )ic(t) = —icp(t) = | 7+ ) ucp(t) + —uc(t) + —ug(t)
<Lfc Lyg Ly, Lyc  Lyg Ly Lyg *

Letztlich ergibt sich die Systemdynamik des LCL-Filters in Zustandsraumdarstellung:

Rfc 0 1 T
ic(1) Lre Lre ic(7)
d | . _ Ryc  Rpg Ryg Loy
dt lcf(t) - L _E _? - Z‘Fl? lcf(t)
Cc C
ey 1) 2/ fre | [ sl
—_— 0 P 0
Xrcr(?) L fr -
1 Arcr 4.9)
- 0
Lfc |
+ b fuc(t)+| — |ug(t)
L Lyg
fc 0
LoJ  ——
b QLCL
Yrcr

Fiir die Untersuchungen in dieser Arbeit ist die Resonanzfrequenz des LCL-Filters von grofer
Wichtigkeit. Diese lédsst sich nach [38] wie folgt berechnen:

WRes = \/ fe / - \/ + = 27r'fRes (410)

CrLygLye LpgCy LpcCy
In dhnlich Form lésst sich die Anti-Resonanzfrequenz bestimmen [38]:

1
o = —27- fy 4.11)
Ly Cy

Vereinfachtes Modell

Fiir Teile dieser Arbeit soll ein vereinfachtes Modell zum Einsatz kommen, bei dem die Kup-
ferverluste vernachldssigt werden, d.h. Ry = R¢, = 0 Q. In diesem Fall vereinfacht sich (4.9)
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zu
1
. 0 O )
4 ic(1) L. ic(1)
G | dcr@) | = | 00—k Cr |- | icr(t) i
ucy(t) 0 — 0 ucy(t) “@.12)
— Cy
Xrcr(t) A ~~ 4
ALCL,simple
! 0
Ly, |
+ 1 Juc)+ . g (1)
L. e (4.13)
0 X ,
drcr
bLCL,simple o

Mit diesem Modell kann die Diskretisierung symbolisch mit vertretbarem Rechenaufwand er-
folgen. Die Diskretisierung des Modells inklusive der Kupferverluste ist mit erheblich hoherem
Aufwand verbunden.

Erweitertes Modell

Im Gegensatz zum vereinfachten Modell fiir die Reglersynthese kann fiir die Regleranalyse
auch ein erweitertes Modell verwendet werden, das die Eisenverluste der Induktivititen und die
Verluste in den Kondensatoren einschlieit. Die Analyse der Regelung geschieht meist ohnehin
numerisch. Daher kann die aufwindige Diskretisierung ebenfalls numerisch mit Matlab erfol-
gen. Diese erweiterte Modellierung wird ebenfalls gesondert im Rahmen der Untersuchung der
parasitdren Resonanzdampfung im Anhang in Kapitel 9.7.2 ab Seite 171 thematisiert.

4.1.3 Dynamisches Verhalten des Zwischenkreises

Die Abb. 4.3 zeigt das Modell des Zwischenkreises. Die Dynamik der Zwischenkreisspannung
lasst sich darstellen als:

dupc(r)
dt

Cpc = ipcg(t) —ipcm(t) 4.14)
Der Strom ipc , steht im Zusammenhang mit dem Wirkanteil des netzseitigen AC-Stroms. Der
Ausdruck der netzseitigen Leistung wird im Anhang 9.2.3 auf Seite 156 abgeleitet. Bei Ver-
nachléssigung der Verluste im Netzpulsstromrichter kann dieser Zusammenhang iiber die Lei-
stungsbilanz hergestellt werden. Aus der Bilanz der Leistungen

3

upc(t) -ipcg(t) = 5 U ()icq(t) 4.15)
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AbD. 4.3: Modell des Zwischenkreises

ergibt sich:

3
icglt) =5 —“gf; (:C’( ;’) (t) (4.16)

Der maschinenseitige Strom ipc ,, hingt von der Art der Last ab. Haufig wird vereinfacht ein
ohmscher Widerstand als Modell der Last verwendet. Das bedeutet, dass sich der maschinen-
seitige Strom z.B. bei einer Spannungsabsenkung durch Harmonische in der Netzspannung ver-
ringert und den Zwischenkreis weniger belastet. Der Widerstand wirkt sich also ddimpfend aus.
Das spiegelt allerdings nicht das Verhalten einer umrichtergespeisten Maschine wider, welche
sich wie eine Leistungsquelle verhilt [60]. Bei einer Spannungsabsenkung steigt der maschi-
nenseitige Strom, da die Leistung durch die Regelung konstant gehalten wird. Die Belastung
des Zwischenkreises wird also durch die Maschine verstérkt. In dieser Arbeit wird das folgende
Modell der Leistungsquelle verwendet, wonach sich der maschinenseitige Strom aus der aktu-
ellen maschinenseitigen Leistung p,,(¢) und der aktuellen Zwischenkreisspannung upc(t) wie
folgt ergibt:

. Pm(?)
ipcm(t) = “4.17)
DC, ( ) uDC(t)
Mit den Stromen nach (4.16) und (4.17) ergibt sich die folgende Zwischenkreisdynamik:
dupc(t) 3 Higq(t t

dt 2 l/tpc(t) ch(l‘)
Diese nichtlineare Differentialgleichung kann um den Arbeitspunkt herum linearisiert werden.
Dazu werden die folgenden Definitionen eingefiihrt: upc(t) = Upc,o + iipc(t) ig,(t) =I5, 0+
Ig, (1), tg,(t) = Ug, 0+ ilg,(t), pm(t) = Pno+ Pm(t), wobei die GroBen mit dem Index *0’ den
Arbeitspunkt und diejenigen mit *~’ die Abweichungen davon darstellen. Es ergibt sich durch
Anwendung der Taylor-Entwicklung nach [61]:

dﬁDc<l‘> \/§ Ug() - \/g Pyo . —1 »
— )2 280 F )M G () ———— (1) (4.19)
dt 2 Upc.oCoe ca (1) 2 CpeUncoUgo ga(?) CocUpco © m()

.
-~ -~

bpc dpc, dpc,

Dadurch kann folgende lineare Darstellung im Zustandsraum formuliert werden:

diipc(t) — Apciipe(t) +bpe ;cd(t) n [chl dDCz] |: I/N‘gd(t) ] (4.20)
dt N

Pm(1)

Dpc
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wobei Apc = 0 ist, aber fiir die Berechnung der diskreten Zustandsraumdarstellung benotigt
wird.

4.2 Abgetastete Strecke

Die Regelung wird digital auf einem Rechner implementiert und zu dquidistanten Zeitschritten
ausgefiihrt. Fiir die Regelung ist nicht das Verhalten des kontinuierlichen Systems zwischen den
Abtastzeitpunkten sondern nur exakt zu den Abtastzeitpunkten entscheidend. Das kontinuierli-
che System wird daher zu dquidistanten Zeitpunkten abgetastet. Dies entspricht einem Abtast-
Haltevorgang. Die Stellgrofle wird ebenfalls dquidistant neu berechnet und fiir eine Abtastpe-
riode konstant gehalten. Diese Abtast- und Haltevorginge sind deswegen Teile des Systems,
die nicht zu vernachléssigen sind, wenn die schnellste Zustandsdynamik, die im geschlossenen
Regelkreis erreicht werden soll, in der gleichen Groenordnung liegt wie die Abtastfrequenz.

Fiir die Synthese von Regelungen im Zustandsraum werden daher diskrete Zustandsraummodel-
le benétigt. Dabei werden in dieser Arbeit die Modelle der Filter ohne Eisenverluste verwendet,
also nur Induktivititen mit Kupferverlusten und ideale Kapazititen. Die Verwendung der er-
weiterten Modelle fiir den Regelungsentwurf ist nur sinnvoll, wenn die Parameter ausreichend
bekannt sind. Dies ist typischerweise nicht der Fall. Die Berechnung der symbolischen Modelle
ist daher nur fiir die einfachen Modelle notwendig.

Fiir die Analyse der Regelungen kann es allerdings durchaus sinnvoll sein, die erweiterten Mo-
delle zu verwenden, um die Regelgiite und Robustheit zu untersuchen. Die symbolische Berech-
nung der diskreten Modelle ist jedoch deutlich aufwiindiger. Die Analysen werden allerdings
mit numerischen Algorithmen z.B. in Matlab durchgefiihrt, so dass hierfiir auch die Diskreti-
sierung numerisch erfolgen kann.

Fiir die folgenden Modelle werden die Verkopplungen zwischen der d- und g-Achse als Sto-
rung modelliert. Mit dieser Vereinfachung erhélt man fiir die d- und die q-Achse die gleichen
Systemdynamiken und die Modellierung erfolgt nur fiir eine Achse. Das reduziert den Aufwand
fiir die Modellierung und die Reglersynthese erheblich.

4.2.1 Diskrete Systemdarstellung eines abgetasteten kontinuierlichen Sy-
stems

Die Beschreibung eines abgetasteten kontinuierlichen Systems ist in der Grundlagenliteratur
zur Regelungstechnik ausgiebig beschrieben [62-64]. Die folgenden mathematischen Abhand-
lungen sind darin in detaillierterer Form zu finden. Das Modell eines linearen kontinuierlichen
Systems kann allgemein dargestellt werden als (x : ZustandsgroBenvektor, u : Eingangsgrof3en-
vektor, z : Storeingangsgroflenvektor):

x(t)=A-x(t)+B-u(t)+D-z(t) 4.21)

o
=
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Die diskrete Beschreibung des mit der Abtastperiode 7;. abgetasteten kontinuierlichen Systems
als diskrete Zustandsraumdarstellung ist:

x(k+1)=Ag x(k)+Bq-u (k) +Dy -z (k) (4.22)

Zur Vereinfachung wurde dabei die géingige Notation verwendet: x (k- T;) — x (k). Aus den
Matrizen der kontinuierlichen Zustandsraumdarstellung (A, B und D) konnen die diskreten Pen-
dants (A;, By und D,;) berechnet werden:

Ay = eATC
By = (Ale—1).A""B 4.23)
Dy = (Ale—1).4"1.D

Dabei ist I die Einheitsmatrix entsprechender Dimension und ATe die sogenannte Fundamen-
talmatrix, die den Kern der Transformation darstellt. Deren Berechnung kann auf mehreren
Wegen erfolgen. Eine Moglichkeit ist die Approximation durch eine Reihenentwicklung:

AT, A%2.T?

AV.TY
— T _° c c
Ag=rTe =1+ T TR v

+ ... (4.24)

Mit steigender Ordnung v wird das Systemverhalten iiber einen weiteren Frequenzbereich bes-
ser angendhert. Empirisch wurde vom Verfasser dieser Arbeit ermittelt, dass (4.24) bei An-
wendungen mit LCL-Filtern meist erst ab v >> 5 ausreichend gute Ergebnisse liefert. Fiir die
symbolische Berechnung per Hand ist dies nicht zweckméBig, da die Berechnung der Matrizen
dullerst aufwindig wird. Fiir den Regelungsentwurf sind in dieser Arbeit allerdings symbolische
Modelle nétig. Dafiir eignet sich die Berechnung iiber (4.24) aufgrund des Aufwands nicht.
Stattdessen wird die exakte Transformation durchgefiihrt. Dazu wird die Tatsache genutzt, dass
die Fundamentalmatrix iiber die inverse Laplace-Transformation mit der Systemmatrix der kon-
tinuierlichen Systemdarstellung wie folgt verkniipft ist:

Al o—e (sI—A)7! (4.25)

Die Berechnung der inversen Matrix kann mit der Vorschrift in (9.15) im Anhang auf Seite 156
erfolgen. Die Berechnung der Fundamentalmatrix per Hand mit (4.25) kann bei komplizierteren
Modellgleichungen ebenfalls sehr aufwéndig werden, insbesondere bei stark besetzten Matri-
zen. Allerdings werden fiir den Entwurf in dieser Arbeit relativ einfache Modelle mit diinn
besetzten Matrizen verwendet. Beispielsweise werden die Eisenverluste der Induktivitiiten fiir
den Entwurf vernachléssigt. Daher ist die Berechnung per Hand fiir den Entwurf méglich und
auch zweckmaBig. Fiir die numerische Analyse wird die Diskretisierung ebenfalls numerisch
durchgefiihrt und es konnen sehr detaillierte kontinuierliche Modelle verwendet werden.

Es sei darauf hingewiesen, dass die Berechnung der diskreten Steuermatrix B, aus (4.23) die
Invertierung der Matrix A verlangt. Deren Berechnung (siehe (9.15)) ist nur moglich, wenn die
Determinante dieser Matrix ungleich Null ist. Dies ist nicht fiir reine Integratoren gegeben. Um
die diskrete Steuermatrix dieser Systeme dennoch mit (4.23) berechnen zu konnen, wird eine
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Hilfsvariable in die Matrix A eingefiigt, so dass voriibergehend kein reines Integratorverhalten
mehr vorliegt. Die Berechnung der Inversen und somit auch von B; wird dadurch erméglicht.
Die Hilfsvariable wird dann anschlieend wieder zu Null gesetzt. Die Vorgehensweise ist le-
gitim, da es sich um ein rein mathematischen Problem dieser konkreten Invertierungsmethode
handelt und nicht um ein strukturelles Problem des Systems.

4.2.2 Diskrete Modellierung des L-Filters

Die diskrete Systemdynamik 1. Ordnung ergibt sich aus (4.4) mit (4.23) zu:

ic(k+1)= e‘ﬁic(k) + L (e_T? — 1) uc(k) — L <e_T5 — 1) ug (k) (4.26)
Ry Ry

Typischerweise ist die Zeitkonstante 7y wesentlich groBer als die Regelungsperiode Tc, selbst
bei einem relativ hohen Widerstand mit entsprechend kleiner Zeitkonstante 7y und gleichzeitig
groBer Regelungsperiode 7¢. Dann gilt mit sehr guter Ndherung:

e T x~1——= 4.27)

Damit ldsst sich (4.26) vereinfachen zu:

Ic Ic

ic(k—i— 1) = (1 — Tf) ic(k) _L_f uc(k) + l? ug(k) (4.28)
——— - ~~~
ALd bra Dra

Fiir einige Untersuchungen ist die Ubertragungsfunktion hilfreich. Diese kann in exakter Form
aus (4.26) abgeleitet werden:

L(z) 1 e Te/Tr—]

(4.29)

4.2.3 Diskrete Modellierung des LCL-Filters

Fiir den Entwurf mit dem diskreten LCL-Filtermodell wird das vereinfachte Modell aus (4.12)
verwendet. Die diskrete Systemdynamik des LCL-Filters ergibt sich aus (4.12) mit (4.23):

xper(k+1) =Arcra Xpcp (k) +brep g uc(k) +dpep g - ug (k) (4.30)
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mit
i 1 — cos (@ges T¢) sin (Oges T, ]
LfCCf wl%es Lfc WRes
ArcLa = 0  cos(@gresTy) Cr ORes - sin (Wres T¢) (4.31)
Sin (Wges Tz
_ Opres T
_ C; Ores cos (Wres T¢) _
T in (Wges T,
C()I%es Tc + I - — Sln( Res C) b
1 fcCr LfcCr WRes 1
brcra ol L — WRes - Sin (WRes Tt = | b (4.32)
Res™=fc 1 — cos (Wges T¢) bs
Cr
_sin (WRes T:)
1 ‘ Cf DRes d;
dicra 5| @resLyc-sin(OresTe) | = | da (4.33)
wRES Lf(' Lfg 1 — COS (wRes TC) d3
fc
Cy

4.2.4 Diskrete Modellierung des Zwischenkreises

Die diskrete Zwischenkreisdynamik folgt analog aus (4.20):

\/§ Tch.D

3 TUpo - seTUT— | [a

fipc(k+1)=_1 ipclk)+1/2=—22 7 (k)+| ¥ 2CpcUpcolso Tga(k) | (4 34)
~— 2 T

CpcUpco _ c Pm(k)
Apcd —C U
bpc.a N Dc~DCo
Dpca

Fiir einige Untersuchungen ist die Ubertragungsfunktion hilfreich. Diese kann aus (4.34) abge-
leitet werden:

Gocle) = 22D _ 3. _tao_ T @35)

2 UpcoCpc z—1

wobei Upc(z),1.4(z) die Laplace-Transformierten von iipc(k) bzw i 4 (k) sind.

4.3 Rechenverzogerung

Das Modell des Gesamtsystems ist in Abb. 4.1 darstellt und umfasst neben der kontinuierlichen
Strecke und den Abtast- und Haltegliedern u.a. auch das Stellglied. Dieses soll in dieser Ar-
beit als reine Rechenverzogerung modelliert werden. Die Leistungshalbleiter selbst werden als
ideal angenommen. Die Rechenverzogerung beschreibt die Verzogerung zwischen Abtastung
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der Messwerten (nach etwaiger Filterung) und der Aktualisierung der Modulationsindices. Bei
den hier untersuchten Abtaststrategien (siche Abb. 3.6 auf Seite 33) entsteht stets eine Ver-
zogerung um eine halbe Schaltperiode. Im Falle der hier verwendeten asymmetrischen PWM
gleicht dies einer vollstindigen Regelungsperiode und kann durch ein Einheitsverzogerungsele-
ment z~! modelliert werden. Es soll angemerkt sein, dass die Verzogerung bei symmetrischer
PWM mit Abtastung in der Mitte nur einer halbe Regelungsperiode entspricht und z.B. durch
die Mittlung eines Direktdurchgriffs und einer Einheitsverzogerung modelliert werden kann:
(1+z71) /2. Letzteres wurde im Rahmen der Untersuchungen zu dieser Arbeit ebenso the-
matisiert, soll hier aber nicht weiterverfolgt werden. Es soll jedoch weiter erwidhnt werden,
dass das Verhalten des Regelkreises im hoheren Frequenzbereich und dadurch ggf. die LCL-
Resonanzproblematik beeinflusst wird. Fiir eine genauere Untersuchung wird auf [65] verwie-
sen.



S  Konventionelle PI-Regelung

In diesem Kapitel soll die konventionelle spannungsorientierte PI-Regelungsstruktur, die dhn-
lich wie die feldorientierte Regelung von Drehstrommaschinen als Stand der Technik bei her-
kommlichen Netzpulsstromrichtern mit L-Filtern angesehen werden kann, untersucht werden.
Das Ziel ist es, dabei herauszustellen, inwieweit sich dieses Verfahren auch fiir Antriebssyste-
me mit LCL-Filtern und kleinen Zwischenkreiskapazititen eignet und wo die Grenzen dieses
Verfahrens liegen.

Nach einer kurzen Einfithrung in die Grundlagen dieser Regelung wird zunichst in Abschnitt
5.2 anhand eines konventionellen Antriebs mit L-Filter und groer Zwischenkreiskapazitit ge-
zeigt, wie die Regelungskomponenten ausgelegt werden konnen und welches grundlegende Ver-
halten damit erreichbar ist. Es soll dabei auch eine Basis fiir die anschlieBenden Untersuchungen
gelegt werden. Im Anschluss daran wird in Abschnitt 5.3 untersucht, inwieweit sich dieses Ver-
fahren auch fiir Antriebe mit LCL-Filter anwenden ldsst und welche Probleme und Grenzen auf-
tauchen. Es werden zudem Zusatzkonzepte, die im Allgemeinen als aktive Dampfung bekannt
sind, vorgestellt und systematisch untersucht. In dhnlicher Form wird in Abschnitt 5.4 der Ein-
fluss einer reduzierten Zwischenkreiskapazitit und verschiedene Zusatzkonzepte untersucht. In
Abschnitt 5.5 wird das Kapitel mit einer Zusammenfassung und einem Fazit abgeschlossen.

5.1 Grundlagen

Aus den Leistungsgleichungen in dg-Koordinaten (vgl. (9.25) auf Seite 157) geht hervor, dass
bei Orientierung an der Netzspannung die Wirkleistung iiber die d-Stromkomponente und die
Blindleistung iiber die g-Stromkomponente eingestellt werden konnen. Daher wird typischer-
weise eine kaskadierte Regelungsstruktur verwendet. Die grundlegende Struktur ist in Abb. 5.1
dargestellt. Ein duBerer PI-Regler fiir die Zwischenkreisspannung und eine Steuerung der Blind-
leistung bestimmen die Referenzverldufe der Stromkomponenten in rotierenden Koordinaten,
die von den inneren PI-Stromreglern geregelt werden. Fiir viele Anwendungen ist die Steuerung
der Blindleistung ausreichend, da sie sich aus dem Produkt der d-Komponente der Netzspan-
nung und der Blindstromkomponente des Netzstroms ergibt, siche (9.25) auf Seite 157, und
erstere im stationdren Zustand nahezu konstant ist und daher maf3geblich von der Blindstrom-
komponente bestimmt wird. Die Blindleistung konnte ebenfalls geregelt werden, wovon in die-
ser Arbeit allerdings abgesehen wird. Die Struktur aus Abb. 5.1 wird hiufig um verschiedene
ZusatzmaBnahmen erweitert. Die Abb. 5.2 zeigt die erweiterte Struktur der Stromregelung.

48
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Eine gingige und einfache Erweiterung stellt das Entkopplungsnetzwerk dar. Durch die Trans-
formation in rotierende Koordinaten entstehen Verkopplungsterme zwischen den d- und g-
GroBen, vgl. z.B. (4.3) auf Seite 38. Diese werden zwar stationdr von den PI-Reglern kom-
pensiert, aber bei dynamischen Vorgéngen kann es zu deutlichen Verkopplungen kommen. Das
in Abb. 5.2 dargestellte Entkopplungsnetzwerk wirkt diesen Verkopplungen auch dynamisch
entgegen. Die Verwendung der Referenzstrome — anstelle der gemessenen Strome — bewirkt
zudem eine dynamisch bessere Entkopplung, da die Streckenverzogerungen nahezu kompen-
siert werden [66]. Des Weiteren sind die Referenzgro3en im Allgemeinen nicht so sehr verzerrt
und ggf. verrauscht wie die gemessenen Strome.

Weitere gingige Erweiterungen sind die Regler zur Kompensation von niederfrequenten Har-
monischen. Die PI-Regelung ist strukturell bedingt nicht in der Lage die Storungen, die durch
Netzspannungsharmonische und -unsymmetrien erzeugt werden, zu kompensieren, da der Reg-
ler dazu eine unendliche Verstiarkung bei den entsprechenden Frequenzen aufweisen miisste.
Aus diesem Grunde wurden in den vergangenen Jahren von verschiedenen Autoren viele Zu-
satzkonzepte zur Kompensation von Harmonischen und Unsymmetrien entwickelt und verof-
fentlicht. Am weitesten verbreitet ist dabei der Einsatz von resonanten Reglern in rotierenden
Koordinaten, die auf auf die jeweilige Frequenz der zu kompensierenden Harmonischen bzw.
auf die doppelte Netzfrequenz zur Unterdriickung von unsymmetrischen Stromen abgestimmt
sind. Sofern es nicht anders angegeben wird, werden in dieser Arbeit fiir die 2., 6. und 12. Ober-
schwingung resonante Regler in rotierenden Koordinaten verwendet. Die erzielten Ergebnisse
dieser Arbeit lassen sich aber leicht auf die anderen Varianten zur Kompensation der Netzhar-
monischen iibertragen wie etwa resonante Regler in stationdren Koordinaten, PI-Regler in mit
der Frequenz der zu kompensierenden Harmonischen rotierenden Koordinaten oder repetitive
Regler, die sich zwar in der konkreten Realisierung unterscheiden, aber prinzipiell das gleiche
bewirken. In diesem Zusammenhang wird auf die Literatur verwiesen [3,25,67].

Durch das Entkopplungsnetzwerk konnen die d- und g-Stromdynamiken voneinander entkop-
pelt betrachtet werden. Ferner weisen beide dieselbe Dynamik auf und es werden dieselben
PI-Regler verwendet, so dass die Untersuchungen der Stromregelung eindimensional erfolgen
konnen und die Ergebnisse sowohl fiir die d- als auch g-Achse gelten. Daher wird im Folgenden
das eindimensionale diskrete Modell des Regelkreises aus Abb. 5.3 bestehend aus dem Strom-
und dem Zwischenkreisspannungsregelkreis verwendet, wobei die Ergebnisse zur Stromrege-
lung fiir Wirk- und Blindstromkomponente gelten. Darin sind Gg pc(z) und Gg 44(z) die Uber-
tragungsfunktionen der Regler fiir die Zwischenkreisspannung bzw. den Strom. Gg pc(z) und
Gs,44(z) stellen die Ubertragungsfunktionen der Streckendynamik der Zwischenkreisspannung
bzw. des Stroms dar und G pc(z) die des Messwertfilters der Zwischenkreisspannung.

5.2 Regelung eines konventionellen Antriebs

In diesem Abschnitt soll eine Basis fiir die Untersuchungen der regelungstechnischen Probleme,
die durch LCL-Filter und Folienkondensatoren im Zwischenkreis entstehen, geschaffen werden.
Zu diesem Zweck wird die PI-Regelung eines konventionellen Antriebs nach Abb. 5.4 mit einer
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Abb. 5.1: Grundlegende Regelungsstruktur der kaskadierten PI-Regelung mit Stromregelung in ro-
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Abb. 5.2: Erweiterte Struktur der Stromregelung in rotierenden Koordinaten mit Entkopplungsnetz-
werk und Reglern zur Kompensation von Netzspannungsharmonischen und Netzspan-

nungsunsymmetrien
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Abb. 5.3: Diskretes Modell des Regelkreises mit eindimensionaler Betrachtung des unterlagerten
Stromregelkreises
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Abb. 5.4: Konventioneller Antrieb mit L-Filter und aktiver Last (umrichtergespeiste Maschine)

Ly/Ly, 10 % Induktivitit des Netzfilters

Ry/(wpLy) | 10 % Serienwiderstand des Netzfilters
(entspricht bei Ly /Ly = 10%: Ry = 1%Z;)
Cpc/Cp 554 9% | Zwischenkreiskapazitit

Sow 2,5 kHz | Schaltfrequenz

fc 5 kHz Regelungsfrequenz

Tab. 5.1: Standardeinstellung der Systemparameter zur Untersuchung der konventionellen Regelung
eines konventionellen Antriebs (Basisgroen nach Tab. 9.3 auf Seite 154)

groflen Zwischenkreiskapazitit betrachtet. Die umrichtergespeiste Maschine wird dabei verein-
fachend als aktive Last dargestellt. Im Sinne der Allgemeingiiltigkeit der Ergebnisse werden
die jeweilig relevanten Systemparameter in einem typischen Wertebereich variiert. Sofern es
jedoch nicht anders angegeben wird, werden die Systemparameter aus Tab. 5.1 verwendet. Der
Serienwiderstand des Netzfilters wird dabei stets relativ zur Induktivitdt bzw. zu dessen Re-
aktanz variiert. Die Zwischenkreiskapazitit entspricht derjenigen der Elektrolytkondensatoren
des praktischen Aufbaus, die hinsichtlich der Verluste der Schaltharmonischen des Kondensa-
torstroms ausgelegt wurden. Sie ist Vergleich zur minimalen Zwischenkreiskapazitit, die sich
fiir diese Regelungsfrequenz aus (3.3) auf Seite 25 ergibt, um das Sechsfache gréBer und wird
als ausreichend grof3 fiir einen konventionellen Antrieb angenommen.

Es sollen nun die wesentlichen Entwurfskriterien der einzelnen Komponenten diskutiert und der
Einfluss der Auslegung auf die Dynamik, Stabilitidt, Robustheit und das Storverhalten untersucht
werden.



52 Kapitel 5: Konventionelle PI-Regelung

5.2.1 Stromregelung

5.2.1.1 Grundschwingungsregelung

Zunachst wird die Auslegung der PI-Regler der Grundschwingungsregelung betrachtet, die zu-
nichst unabhingig von den resonanten Reglern ist. Die Ubertragungsfunktion des diskreten
PI-Stromreglers mit dem Proportionalverstirkungsfaktor &, 4, und der Integratorzeitkonstanten
T} 44 nach der Diskretisierung mit der Backwards-Euler-Methode lautet [59]:

T,
z <1+ T
z—1

)-1
GR,dq(Z) = kp,dq : (5.1
Mit der Ubertragungsfunktion des L-Filters aus (4.29) auf Seite 45 und der Verzdgerung um
einen Abtastschritt (siche Kap. 4.3) ergibt sich die Ubertragungsfunktion des offenen Regel-
kreises zu:

Godg(2) = Grag(2)-2" - Gsay(2) (5.2)
Z(1+ < >—1 1 1 7TC/Tf_1

= kp dq - Tl’dq ..... e— (53)
’ z—1 Z Rf Z e_TC/Tf

Die Wahl der Reglerparameter k), 4, und 7; 4, bestimmt das Verhalten des geschlossen Regel-
kreises grundlegend. Es gibt verschiedene Auslegungsmethoden wie etwa das Betragsoptimum
oder das symmetrische Optimum [10]. Letzteres weist ein besseres Storverhalten auf, bewirkt
allerdings bei einem FiihrungsgroBensprung ein stirkeres Uberschwingen. Bei Auslegung nach
dem Betragsoptimum hingegen wird ein Fiihrungsgroensprung ebenfalls schnell nachgefiihrt,
allerdings mit geringerem Uberschwingen.

Die Hohe des maximal erlaubten Uberschwingens ergibt sich aus der Stromtragfihigkeit der
Leistungshalbleiter. Bei der Stromregelung eines Netzpulsstromrichters sind die Verkopplungen
und die niederfrequenten Netzspannungsharmonischen und -unsymmetrien die wesentlichen
Storeinfliisse. Die Verkopplungen werden durch das gezeigte Entkopplungsnetzwerk kompen-
siert und zur Reduzierung von Harmonischen werden Zusatzregler verwendet. In dieser Arbeit
sollen die PI-Regler daher in Anlehnung an das Betragsoptimum so ausgelegt werden, dass
Fiihrungsspriinge mit geringem Uberschwingen nachgefiihrt werden:

ko = Ko Rr

PEa— 3 _elelTy

. B Tr 5.4)
Ldg = ele/Tr

Dabei wurde ein Einstellparameter k4, eingefiihrt, mit dem zum einen das dynamische Verhal-
ten fein eingestellt und zum anderen der Einfluss des Proportionalverstiarkungsfaktors anschau-
lich untersucht werden kann. Sofern es nicht anders angegeben wird, werden PI-Stromregler mit
kqq = 1 verwendet. In erster Linie ist das Fithrungsverhalten der Regelung von Interesse. Die
Fiihrungsiibertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises ergibt sich aus (5.2) mit (5.4)
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des geschlossenen Stromregelkreises mit verschiedenen Proportionalverstiarkungsfaktoren
(kag = 1.25,1,0.75), b) Wurzelortskurve

zu einem Verzogerungsglied zweiter Ordnung, dessen Ubertragungsfunktion wie folgt lautet:

_ Go,dq (Z) _ kdq/3
I+ Go,dq(z) Zz —Zt kdq/3

Die Abb. 5.5 (a) zeigt die aus (5.5) berechnete Sprungantwort des geschlossenen Stromregel-
kreises fiir verschiedene Werte des Proportionalitétsfaktors. Mit k;, = 1 wird eine Anregel-
zeit Tg 44 auf 90 % der Sprunghdhe von vier Abtastschritten erreicht und es folgt ein geringes
Uberschwingen von 4 %. Fiir k4, < 3/4 wird ein Uberschwingen génzlich vermieden, aller-
dings steigt die Anregelzeit entsprechend. Mit k;, = 1,25 wird eine schnellere Anregelung
erreicht, allerdings betridgt die Uberschwinghohe bereits 15 %. Mit steigendem Proportional-
verstirkungsfaktor des PI-Reglers wird also eine schnellere Anregelung erreicht, jedoch auch
mit hoherem Uberschwingen. Wird der Verstirkungsfaktor zu hoch gewihlt, dann kann dies
letztlich zur Instabilitit fithren, wie die Wurzelortskurve in Abb. 5.5 b) zeigt. Darin sind die
Pol- und Nullstellen des geschlossenen Regelkreises in Abhingigkeit des Proportionalverstir-
kungsfaktors des PI-Reglers dargestellt. Ausgehend von der Pol- und Nullstellenkonfiguration
des offenen Regelkreises (kg, = 0) wandern ein Pol vom Ursprung und ein Pol von z =1 zu-
néchst entlang der realen Achse, um sich auf etwa halber Strecke zu treffen und ein konjugiert-
komplexes Polpaar zu bilden. Der zweite Pol nahe z = 1 wird durch die Nullstelle des PI-Reglers
wie gewiinscht kompensiert. Die Polstellen des geschlossenen Regelkreises (py2) lassen sich
aus (5.5) fiir kg, > 3 /4 wie folgt berechnen:

pra=1/24j\/key—1/4 (5.6)

In Abb. 5.5 b) sind die Polstellen fiir k;, = 1 besonders hervorgehoben. Ausgehend von dieser
Einstellung kann der Proportionalverstirkungsfaktor um den Faktor kgg jmax = 3 (d.h. kgg max =
9,5 dB) erhoht werden bevor die Stabilititsgrenze erreicht wird. Dieser Faktor wird iiblicher-
weise als Amplitudenreserve oder auch Amplitudenrand bezeichnet und gibt an, inwieweit

Geaq(z) (5.5)
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Abb. 5.6: Bode-Diagramme des offenen Stromregelkreises mit PI-Stromregler fiir verschiedene Pro-
portionalverstirkungsfaktoren (k;, = 1,25;1,0;0,75)

sich die Streckenverstirkung aufgrund von Parametervariation dndern kann, ehe das System
instabil wird [61]. Neben dem Amplitudenrand stellt der Phasenrand — auch Phasenreserve —
genannt, des offenen Regelkreises einen weiteren Robustheitindikator dar, der aus dem Bode-
Diagramm abgelesen werden kann. Die Abb. 5.6 zeigt das Bode-Diagramm des offenen Kreises
fiir verschiedene Proportionalverstirkungsfaktoren. Der Frequenzverlauf ist mit der Regelungs-
frequenz skalierbar und daher auf die Regelungsfrequenz normiert dargestellt. Der Phasenrand
®r.4q gibt den Abstand des Phasengangs zur —180°-Linie bei der Durchtrittsfrequenz an, bei
der der Amplitudengang die O dB-Linie schneidet. Es zeigt sich, dass der Proportionalverstér-
kungsfaktor die Durchtrittsfrequenz verschiebt, aber keinen Einfluss auf den Phasenverlauf hat.
Daher sinkt mit zunehmendem Proportionalverstirkungsfaktor der Phasenrand. Fiir kg, = 1 er-
gibt sich ein Phasenrand von ca. @ 4, = 61°. Ein niedrigerer Phasenrand indiziert neben einer
geringeren Robustheit ebenso ein stirkeres Uberschwingen, wie etwa beim symmetrischen Op-
timum mit Qg 4, = 45° und etwa 40 % Uberschwingwesite [10].

Bei Anderungen der Streckenparameter, die eine Anderung der Streckenverstiarkung um weni-
ger als den Amplitudenrand bewirken, kommt es zwar nicht zur Instabilitit, aber zur Beeinflus-
sung des dynamischen Verhaltens. Beispielsweise sind die Induktivitit und der Widerstand der
Drosseln nicht exakt bekannt und konnen zudem temperaturbedingten Schwankungen unterlie-
gen. Wenn fiir Ly als auch Ry eine Toleranz von £ 10 % angesetzt wird, dann ergibt sich die
Sprungantwort des geschlossenen Stromregelkreises nach Abb. 5.7, wobei Ly und Ry gegenléu-
fig variiert werden, um auch gleichzeitig eine Variation der Streckenzeitkonstanten 7y = L /R
zu bewirken. Wenn die Induktivitit kleiner ist als angenommen, dann erhoht sich die Uber-
schwinghohe auf 8 %. In dem angegebenen Parametertoleranzbereich kann somit bei einem
Sprung vom negativen Bemessungsstrom auf den positiven Bemessungsstrom ein maximaler
Strom von 116 % des Bemessungsstroms auftreten. Die Leistungshalbleiter miissen mindestens
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Abb. 5.7: Einfluss der Variation der Streckenparameter (AL;/AR; = —10%/ + 10%, 0% /

0%,+10%/ — 10 %) auf das Fithrungsverhalten des geschlossenen Stromregelkreises mit
PI-Stromregler (k;, = 1)

fiir diese Stromstédrke ausgelegt sein.

Neben dem Einfluss auf das Fithrungsverhalten, die Stabilitdt und Robustheit ist der Einfluss der
Reglerparameter auf das Storverhalten der Regelung ebenso wichtig. Dabei sind die Harmoni-
schen und Unsymmetrien der Netzspannungen von entscheidender Bedeutung. Die mafgebli-
chen Harmonischen treten typischerweise in mit der Netzspannungsfrequenz rotierenden Ko-
ordinaten bei der 6. und 12. Oberschwingungsfrequenz auf [67—69]. Eine Unsymmetrie duflert
sich darin als 2. Oberschwingung. Es ist also das Ubertragungsverhalten des geschlossenen Re-
gelkreises von der Netzspannung auf den Netzstrom bei den entsprechenden Frequenzen wich-
tig. Die Abb. 5.8 zeigt diese Storempfindlichkeit fiir verschiedene Proportionalverstirkungs-
faktoren (a) und Regelungsfrequenzen (b). In Abb. 5.8 sind ebenfalls typische Grenzwerte der
Stromoberschwingungen nach Tab. 3.1 auf S. 27 zu sehen. Es wird deutlich, dass sowohl mit
einem hoheren Proportionalverstarkungsfaktor als auch mit einer hoheren Regelungsfrequenz
eine zunehmend bessere Unterdriickung der netzseitigen Storeinfliisse erreicht wird. Dennoch
ist die mit vertretbaren Proportionalverstirkungsfaktoren erreichbare Unterdriickung fiir den ge-
zeigten Bereich der Regelungsfrequenzen nicht ausreichend, um die Anforderungen nach Tab.
3.1 zu erfiillen. Der Einsatz von Zusatzreglern zur Kompensation der Harmonischen und Un-
symmetrien ist daher gerade bei schwicheren Netzbedingungen hiufig unumgénglich und wird
im Folgenden beschrieben und analysiert.

5.2.1.2 Oberschwingungsregelung

Die Struktur der Oberschwingungsregelung aus Abb. 5.2 besteht aus einer Parallelschaltung
mehrerer resonanter Regler. Die kontinuierliche Ubertragungsfunktion eines resonanten Reg-
lers, der auf die h-te Oberschwingung ausgelegt ist, lautet wie folgt [23]:

S

Creails) = 0 3 o2
8

(5.7)
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Abb. 5.8: Bode-Diagramme der Storiibertragungsfunktion von der Netzspannung zum Netzstrom

des geschlossenen Stromregelkreises mit PI-Stromregler: a) fiir verschiedene Proportio-
nalverstirkungsfaktoren (kg = 1,25;1;0,75) mit Ly = 10% L;, und fc = 5 kHz, b) fiir
verschiedene Induktivititen (Ls/Ly = 5%;10%; 15 %) mit kg; = 1 und fc = 5 kHz, ¢) fiir
verschiedene Regelungsfrequenzen fc/kHz = 3;5;10 mit kyy = 1 und Ly = 10%L,,
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Das Grundprinzip der resonanten Regelung ist es, dem offenen Regelkreis (G, 4,) €ine un-
endliche Verstidrkung bei der zu kompensierenden Frequenz zu verleihen, wie in Abb. 5.9 ex-
emplarisch fiir einen 300 Hz-Regler dargestellt ist. Auf Abb. 5.9 wird weiter unten genauer
eingegangen. Diese Frequenz kann im geschlossenen Regelkreis dadurch stationér genau ge-
regelt werden und Harmonische dieser Frequenz also ausgeregelt werden. In Abb. 5.9 wurde
ein diskreter Regler verwendet, wobei die Diskretisierung nach der Methode nach Tustin mit
Prewarping durchgefiihrt wurde:

tan(ha,Tc /2) 241

G = k 5.8
Res,h(Z) h h(Dg Z2 +CResZ+1 ( )
_ tan?(hw,Tc/2) — 1
t : 5.9
Tt Ches tan? (hw,Tc/2) + 1 (5.9)

Es bieten sich neben dem Verfahren nach Tustin mit Prewarping noch weitere Diskretisierungen
an, wobei sich die unterschiedlichen Varianten in ihrem Verhalten deutlich unterscheiden kon-
nen. Eine systematische Untersuchung dazu ist in [70] dargestellt. Daraus geht hervor, dass die
Diskretisierung nach Tustin-Methode mit Prewarping um die Resonanzfrequenz hinsichtlich
der Frequenzgenauigkeit als sehr positiv bewertet werden kann. Daher wird dieses Verfahren
fiir diese Arbeit ausgewihlt, auch wenn die Online-Nachfithrung der Parameter an die aktuelle
Netzfrequenz mit etwas mehr Rechenaufwand verbunden ist als bei anderen Diskretisierungen.

Auslegung der resonanten Regler

Die Auslegung der Parameter der resonanten Regler beschrinkt sich im Wesentlichen auf deren
Verstdarkungsfaktoren, da die Frequenzen durch die zu kompensierenden Harmonischen festge-
legt sind. Die Verstdarkung des Reglers bei der Resonanzfrequenz ist unabhiingig vom Verstir-
kungsfaktor stets unendlich. Der Verstiarkungsfaktor bestimmt allerdings die Frequenzselektivi-
tiat — somit die Robustheit gegeniiber Netzfrequenzschwankungen — und die Beeinflussung des
dynamischen Verhaltens der gesamten Stromregelung, siche Abb. 5.9 b). Die Abb. 5.10 a) zeigt
das Bode-Diagramm der Storiibertragungsfunktion von der Netzspannung zum Netzstrom des
geschlossenen Regelkreises mit einem resonanten Regler fiir die sechste Oberschwingung mit
verschiedenen Verstdarkungsfaktoren kg. Mit kg = 0 ist das Storverhalten der reinen PI-Regelung
dargestellt. Durch Einsatz des resonanten Reglers wird die 6. Harmonische geddmpft. Das gilt
theoretisch auch fiir beliebig kleine kg. Fiir sehr kleine k¢ ist die Einschwingdauer des Reglers
zwar grof3, was allerdings keine nennenswerte Schwierigkeit darstellt, da sich die Amplituden
der Netzspannungsharmonischen in der Regel nicht sehr schnell andern. Das Problem ist jedoch
die Frequenzselektivitit der Regler. Kleinste Abweichungen der realen Frequenz von derjeni-
gen der Regler fiithren zu einer endlichen Dampfung. Mit gro3eren k¢ weitet sich der Verlauf des
Frequenzgangs und die Regler werden robuster. Fiir eine gegebene Frequenzschwankungsbreite
und eine geforderte Storunterdriickung kann dann ein optimales kj, bestimmt werden, das diese
Anforderungen erfiillt. Auf der anderen Seite steigt der Einfluss der Regler auf das Verhalten
der gesamten Stromregelung mit steigendem kj,, wie auch die Sprungantworten in Abb. 5.10 b)
verdeutlichen. Aus diesem Grund sollten die Parameter k;, nicht grofer als notig gewéhlt wer-
den. Es soll angemerkt werden, dass die Frequenz der Regler online angepasst werden kann,
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Abb. 5.9: Bode-Diagramme des (diskreten) Stromreglers (P/+Res) und dessen Komponenten fiir

einen festen Verstirkungsfaktor des resonanten Reglers k¢ = —100 (a) und fiir verschie-
dene Verstiarkungsfaktoren ks = —100, —500 (b) (Parameter des PI-Reglers nach (5.4) mit
kdq =1

sofern die reale Frequenz der Netzspannung durch geeignete Verfahren bestimmt wird [33]. In
diesem Fall konnen kleinere kg verwendet werden, da die Abweichung zwischen realer Netz-
frequenz und Reglerfrequenz geringer ist. Dies soll in dieser Arbeit jedoch nicht weiterverfolgt

werden.

Stabilitit

Durch den Einsatz von resonanten Reglern kann es, abgesehen von der gewiinschten Kompen-
sation der Harmonischen, nicht nur zur unerwiinschten Anregung der resonanten Regler bei
transienten Vorgéingen, sondern auch zur Instabilitit kommen. Dies soll ausgehend von der ex-
emplarischen Ubertragungsfunktion des Reglers aus Abb. 5.9 erldutert werden. Der resonante
Regler allein wirkt unterhalb der Resonanzfrequenz wie ein Differentiator und oberhalb wie ein
Integrator. Aufgrund des negativen Verstirkungsfaktors entsteht somit ein Phasensprung von
—90° auf 90°. Bei der Parallelschaltung des PI-Reglers und des resonanten Reglers ergibt sich
die Gesamtiibertragungsfunktion aus der vektoriellen Addition der einzelnen Elemente [71].
Abseits der Resonanzfrequenz dominiert der PI-Regler infolge seiner deutlich hoheren Verstér-
kung das Gesamtverhalten und es ergibt sich in diesem Bereich ein konstanter Amplitudengang
und ein konstanter Phasengang. Bei der Resonanzfrequenz dominiert hingegen der resonante
Regler und bestimmt den Amplituden- und Frequenzgang. Bei den Frequenzen im Ubergangs-
bereich erfolgt ein stetiger Ubergang. Der Gesamtregler zeigt also bei der Resonanzfrequenz
einen Phasensprung um 360°.

Durch den Einsatz eines resonanten Reglers entsteht also zwangsliufig in der Ubertragungs-
funktion des offenen Regelkreises ein zusitzlicher 180°-Durchgang. Die Abb. 5.11 zeigt das
Bode-Diagramm des offenen Regelkreises mit PI-Regler und drei resonanten Reglern (h =
2,6,12). Die Auswertung des Stabilititskriteriums nach Nyquist [72] besagt fiir diese Anwen-
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Abb. 5.10: Einfluss eines resonanten 300 Hz-Reglers mit unterschiedlichen Verstiarkungsfaktoren kg

auf das Verhalten des geschlossenen Regelkreises. Links: Storiibertragungsfunktion von

der Netzspannung zum Netzstrom, rechts: Antwort auf einen Sprung des Referenzstroms

(kgg =1, Ly = 10%, fc =5 kHz)

dung, dass die Anzahl der positiven Durchginge durch die 180°-Linie in dem Frequenzbereich
mit positivem Amplitudengang (> 0 dB) gleich der Anzahl der resonanten Regler sein muss.
Bei einer Resonanzfrequenz unterhalb der Durchtrittsfrequenz ist dies unproblematisch. Bei ei-
ner Resonanzfrequenz oberhalb der Durchtrittsfrequenz muss der 180°-Durchgang ausreichend
innerhalb des Resonanzpeaks liegen wie in Abb. 5.11 b). Da der Abstand zur —180°-Linie
der Grundschwingungsregelung mit steigenden Frequenzen stetig abnimmt, verschiebt sich der
180°-Durchgang im Bereich der Resonanzfrequenz der Regler fiir hohere Frequenzen zuneh-
mend von der Resonanzfrequenz weg hin zu hoheren Frequenzen, was letztlich dazu fiihrt, dass
die 180°-Linie in einem Frequenzbereich mit negativem Amplitudengang (< O dB) durchquert
wird, siehe Abb. 5.11 c). Insgesamt liegt in Abb. 5.11 also ein instabilen Verhalten vor, das
durch den Regler fiir die 12.-te Oberschwingung bedingt ist.

Ein hoherer Verstirkungsfaktor des problematischen resonanten Reglers hilft dabei nicht, auch
wenn dadurch der Bereich > 0 dB in dessen Frequenzbereich groler wird, weil sich der Phasen-
verlauf dann ebenfalls dndert, siche Abb. 5.9. Die Ausweitung des Bereichs mit > 0 dB durch
Erhohung des Verstiarkungsfaktors der Grundschwingungsregelung ist ebenso nicht moglich,
da die resultierende Verschiebung der dominanten Pole entlang der Aste der Wurzelortskurve
(siehe Abb. 5.5) ein stirkeres Uberschwingen oder sogar Instabilitit bewirken wiirde. Es soll
ferner angemerkt werden, dass ein kleinerer Verstiarkungsfaktor der Grundschwingungsrege-
lung bewirkt, dass der Bereich > 0 dB kleiner wird und dadurch ggf. weitere resonante Regler
destabilisiert werden konnen. Denn da der Phasenverlauf gleich bleibt (siehe Abb. 5.6), kann
dadurch der 180°-Durchgang in einem Bereich mit < 0 dB liegen und der Kreis instabil werden.

Eine Erhohung der Regelungsfrequenz und entsprechender Anpassungen der Regelungspara-
meter nach (5.4) bewirkt eine Verschiebung der Durchtrittsfrequenz nach rechts, so dass da-
durch auch resonante Regler mit zunehmend hoheren Resonanzfrequenzen eingesetzt werden
konnen. Neben dieser Moglichkeit existieren jedoch auch weitere Ansétze, bei gleichbleibender
Regelungsfrequenz den Phasenverlauf der einzelnen resonanten Regler durch Modifikationen
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vergroflerte Ausschnitte
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der Regler anzuheben und somit deren Einsatz auch fiir hohere Frequenzen zu ermdglichen [73].
In der Fachliteratur zur Regelung von Oberschwingungen ist dies als delay compensation be-
kannt [70,73]. Mit zunehmender Oberschwingungsfrequenz wird jedoch auch dies schwieriger,
da die benotigte Phasenanhebung steigt (siehe Abb. 5.11) und mit einer Beeintrachtigung der
Gesamtregelgiite einhergeht. Daher gibt es in jedem Fall eine maximale Frequenz der Netz-
spannungsharmonischen, die regelungstechnisch kompensiert werden kann und von der Rege-
lungsfrequenz, Grundschwingungsregelung und den Anforderungen an die Regelgiite abhiingig
ist. Das Storverhalten der Stromregelung ist also im Gegensatz zum Fiihrungsverhalten nicht
mit der Regelungsfrequenz skalierbar.

Es ist fiir die weiteren Untersuchungen dieser Arbeit zusammenfassend festzuhalten: Erstens ist
prinzipiell eine hoher Proportionalverstiarkungsfaktor der Grundschwingungsregelung an sich
schon positiv fiir die Storunterdriickung, obgleich durch die Stabilitdt der dominanten Pole eine
obere Grenze besteht. Zweitens ist im Sinne einer Kompensation der Harmonischen mit Zu-
satzreglern stets ein hohe Verstirkung der Grundschwingungsregelung iiber einen moglich wei-
ten Frequenzbereich anzustreben, da resonante Regler auch mit delay compensation ansonsten
nur sehr eingeschrinkt verwendet werden konnen. Auch bei einer sehr dynamisch ausgelegten
Grundschwingungsregelung begrenzt allerdings die Regelungsfrequenz die maximal mégliche
Frequenz, die kompensiert werden kann.

5.2.2 Zwischenkreisspannungsregelung
Fiir die Auslegung wird wiederum das Modell aus Abb. 5.3 verwendet. Zunichst soll das

Messwertfilter nicht beriicksichtigt werden. Die Ubertragungsfunktion des PI-Reglers mit der
Proportionalverstirkung &, pc und der Integratorzeitkonstanten 77 pc lautet:

Z <1+ TITCC) _1
z—1

Gr,pc(z) = kp.pc- (5.10)
Die Strecke besteht aus dem Zwischenkreis und dem geschlossenen Stromregelkreis. Letzterer
wird fiir die Auslegung des #uBeren Reglers approximiert durch die Ubertragungsfunktion (5.5)
auf Seite 53. Zusammen mit der Ubertragungsfunktion des Zwischenkreises aus (4.35) auf Seite
46 ergibt sich die Ubertragungsfunktion des offenen DC-Regelkreises zu:

T\ _
Z <1+ T1,DC> 1 ' 1/3 \/§ Ug7N Tc l 5.11)
z—1 2?2—z+1/3 '

Gopc(2) = kp.oc 2 UpcrefCpc z—1 z
Im Gegensatz zur Stromregelstrecke besteht die Strecke nicht aus zwei Verzdgerungsgliedern,
sondern aus einem Verzogerungsglied (geschlossener Stromregelkreis) und einem reinen Inte-
grator. Das bedeutet, dass die Kompensation des langsamen (dominanten) Poles wie bei der
Stromregelung hier nicht angewendet werden kann, da sich in dem Fall der PI-Regler in erster
Linie auch selbst kompensieren wiirde, da sowohl die Null- als auch die Polstelle des PI-Regler
bei z =1 ldgen. Daher kommt hier das symmetrische Optimum zum Einsatz. Die Problematik
des Uberschwingens stellt hier kein unmittelbares Problem dar, da die Zwischenkreisspannung
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auf einen konstanten Wert geregelt wird. Zum Start des Systems kann der Referenzverlauf ge-
glittet werden, um das Uberschwingen zu verhindern.

Zudem ist die Filterung der Zwischenkreisspannung insbesondere bei kleinen Kapazititswer-
ten unvermeidlich, da es aufgrund der Schalthandlungen zu Aliasing kommt, wie in Kap. 3.5
beschrieben. Daher muss die Verzogerung durch die Filterung beim Entwurf der Regelung be-
riicksichtigt werden. Nach [10] konnen die PI-Reglerparameter in Abhéngigkeit der Summe der
kleineren Zeitkonstanten im Regelkreis bestimmt werden. Diese wird als 7 bezeichnet und er-
gibt sich aus der Summe der Anregelzeit der Stromregler Tk 4, (hier: 47¢) und der Verzogerung
im Riickfithrzweig (hier 7¢). Es folgt damit:

P \/5 UpcCpc 1
PPC = N3 Uy ape T (5.12)

2
Iipc = apc-Ts

Dabei wurde der Einstellparameter apc eingefiihrt, mit dem das dynamische Verhalten fein ein-
gestellt werden kann. Die Betrachtung der analytischen Form der Ubertragungsfunktionen des
offenen und geschlossenen Regelkreises liefert keine anschauliche Erkldrung fiir das System-
verhalten wie bei der Stromregelung. Insofern wird der Einfluss des Einstellungsfaktors apc
numerisch anhand der Bode-Diagramme mit der obigen Auslegung der Stromregelung nach
(5.4) und kg, = 1 ausgewertet, siche Abb. 5.12.

Die Abb. 5.12 zeigt anhand der Bode-Diagramme des vereinfachten offenen und geschlosse-
nen Regelkreises den Einfluss des Verstirkungsfaktors des PI-Reglers. Den Diagrammen liegt
die Ubertragungsfunktion aus (5.11) mit (5.12) zugrunde. Es ist wiederum erkennbar, dass
ein hoherer Proportionalverstirkungsfaktor (kleineres apc) eine hohere Dynamik mit weite-
rem Uberschwingen und geringerem Phasen- und Amplitudenrand bewirkt. Das Uberschwin-
gen im Fiihrungsgrofensprung ist zwar nicht entscheidend, allerdings reagiert der Regler auch
auf StorgroBen mit entsprechend schwingenden Stromreferenzen. Diese Aussagen konnen in
dhnlicher Form durch Betrachtung des Bode-Diagramms des geschlossenen Regelkreises be-
wiesen werden, vgl. Abb. 5.12 b). Es ist also insgesamt wiederum ein Kompromiss zwischen
der Schnelligkeit der Regelung auf der einen Seite und der Robustheit und dem Uberschwing-
verhalten auf der anderen Seite zu treffen. Sofern nicht anders angemerkt, soll in dieser Arbeit
ein Einstellfaktor von apc = 3 verwendet werden.

5.2.3 Simulations- und Messergebnisse

In diesem Abschnitt werden Simulations- und Messergebnisse zur konventionellen PI-Regelung
eines Netzpulsstromrichters mit L-Filter und groBer Zwischenkreiskapazitit dargestellt. Die Si-
mulationsergebnisse wurden dabei mit dem Simulationsmodell aus Kapitel 9.6 im Anhang auf
S. 170 erzielt. In den Simulationen werden als Netzspannungen ideale Sinusquellen verwendet.
Die Regelung der Maschine wird im Anhang in Kapitel 9.4 ab S. 163 beschrieben. Die Mess-
ergebnisse wurden an dem Laboraufbau aufgenommen, der in Kapitel 9.5 detailliert dargestellt
wird.

Fiir den Netzpulsstromrichter werden fiir die Simulationen die gleichen System- und Rege-
lungsparameter verwendet wie fiir die Messungen. Insbesondere wurden letztere nicht im Labor
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Abb. 5.12: Bode-Diagramm des Zwischenkreisspannungsregelkreises mit unterlagertem, ge-
schlossenem PI-Stromregelkreis (Tgryy = 4 - Tc und Tc = 1/(8 kHz)) fir apc =
2,0;3,0 und 4,0: a) offener Regelkreis und b) geschlossener Regelkreis

N /min~! | 1000 | Drehzahl der Maschine
P, [ kW 10 netzseitige Wirkleistung
Qg /kVA |0 netzseitige Blindleistung

Tab. 5.2: Standardeinstellung des stationiren Betriebspunktes des Antriebs fiir die Untersuchungen
der konventionellen Regelung

manuell fein gestellt. Sofern es nicht anderes angeben wird, werden die Systemparameter aus
Tab. 5.1 verwendet, die auch fiir die theoretischen Untersuchungen verwendet wurden. Die Pa-
rameter der PI-Regler wurden entsprechend den Auslegungsgleichungen (5.4) mit k4, = 1 und
(5.12) mit apc = 3 eingestellt. Die Parameter der Oberschwingungsregelung werden stets ange-
geben. Der Arbeitspunkt des Netzpulsstromrichters ergibt sich durch die Drehzahl der Maschine
und das wirkende Lastmoment. Letzteres wird in den Simulationen direkt vorgegeben und bei
den Messungen durch eine Gleichstrommaschine eingestellt. Sofern es nicht anders angegeben
wird, werden die Messungen im Betriebspunkt nach Tab. 5.2 durchgefiihrt. Das Lastmoment

wird entsprechend eingestellt.

Zunichst soll das Fithrungsverhalten des geschlossenen Regelkreises der Stromregelung veri-
fiziert werden. Die Referenz des Wirkanteils des Netzstroms wird durch den Zwischenkreis-
spannungsregler bestimmt und kann somit nicht frei gewihlt werden. Der Blindanteil hingegen
kann beliebig vorgeben werden und somit zur Untersuchung der Referenzsprungantwort der
Stromregelung variiert werden. Die Abb. 5.13 zeigt die simulierte Antwort der Stromregelung
auf einen Sprung der Blindstromkomponente von -20 A auf +20 A. Diese Sprunghdhe bewirkt
einen Sprung der netzseitigen Blindleistung um etwa 20 kVA. Die Wirkleistung wird wihrend
des Sprungs konstant bei P, = 10 kW gehalten. Die Anstiegszeit auf 90 % der Sprunghdhe liegt
jeweils bei etwa 4-5 Regelungsperioden und das Uberschwingen betriigt jeweils etwa 4 %. Es
kommt wihrend des Sprungs nur zu leichten Verkopplungen zwischen den Stromkomponenten.
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Abb. 5.13: Simulierte Referenzsprungantworten der Stromregelung inklusive resonantem Regler fiir
die 6. Oberschwingung mit fc = 5 kHz: dg-Komponenten des Netzstroms (oben) und der
Umrichterausgangsspannungsreferenz (unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 10
kW, k¢ = —100 V/A)

Die simulierten Verldufe stimmen zudem sehr gut mit den berechneten Verldufen aus Abb. 5.5
auf S. 53 iiberein.

Ferner zeigt die gemessene Sprungantwort der Stromregelung inklusive der resonanten Reg-
ler fiir die 6. Oberschwingung fiir fc = 5 kHz in Abb. 5.14 eine sehr gute Ubereinstimmung
mit den simulierten Verldufen und dem berechneten Verlauf aus Abb. 5.10. Im Gegensatz zur
Simulation ist die Netzspannung bei den Messungen mit Oberschwingungen behaftet, wie das
Spektrum in Abb. 5.15 zeigt. Durch die resonanten Regler werden diese jedoch kompensiert.
Das hat zur Folge, dass die Verldufe der Referenzspannungen in Abb. 5.14 entsprechende Ober-
schwingungen aufweisen.

Um das fiir den Entwurf und die Analyse verwendete Systemmodell auch am Stabilitidtsrand zu
validieren, wurde der Regelkreis durch Erhohung der Proportionalverstirkung an die Stabili-
tiatsgrenze gebracht. Die mit dem Modell erzielte Wurzelortskurve in Abb. 5.5 auf Seite 53 ldsst
eine maximale Verstérkung von kyg uqr = 3,1 erwarten. Dann liegen die dominanten Pole auf
dem Einheitskreis bei einer Frequenz etwas oberhalb von 0, 15 f¢. Das gemessene Spektrum der
Netzstrome in rotierenden Koordinaten mit dem Proportionalitéitsfaktor kg4, = 3,0 ist in Abb.
5.15 dargestellt. Es ist eine deutliche Schwingung bei 800 Hz erkennbar, was 0.16 f¢ entspricht
und somit sehr nahe am theoretisch erwarteten Wert liegt. Eine weitere Erhohung des Verstir-
kungsfaktors bewirkte schlieBlich das Abschalten aufgrund von Uberstromen. Dieses Ergebnis
validiert das Modell im hoheren Frequenzbereich. Dies ist fiir den weiteren Verlauf der Arbeit
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Abb. 5.14: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung inklusive resonantem Regler
fiir die 6. Oberschwingung mit fc = 5 kHz: dg-Komponenten des Netzstroms (oben)
und der Umrichterausgangsspannungsreferenz (unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1;
P, = 10 kW, kg = —100 V/A)
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Abb. 5.15: Gemessenes Frequenzspektrum der Netzstrome beim Betrieb an der Stabilitdtsgrenze
durch erhohte PI-Proportionalverstirkung (kqy = kqg max = 3,4) (Systemparameter nach
Tab. 5.1; P, = 10 kW / N = 1000 1/min, ks = —100 V/A)

wichtig, da bei Antrieben mit LCL-Filtern die Filterresonanzfrequenz typischerweise in diesem
hoheren Frequenzbereich liegt.

Die Untersuchungen der Verzerrung der Netzstrome werden stationédr bei Nennleistung durch-
gefiihrt. Die Ergebnisse sind in Abb. 5.16 dargestellt. Der Abb. 5.16 a) ist zu entnehmen, dass
in rotierenden Koordinaten die 6. Oberschwingung dominiert. Aus dem diesem Grunde sind
die resonanten Regler fiir die 6. Oberschwingung in rotierenden Koordinaten von entscheiden-
der Bedeutung. Die Ergebnisse zeigen eine deutliche Verbesserung der Verzerrung durch die
resonanten Regler.

Wie die theoretische Abhandlung zeigte, ist der Einsatz von resonanten Reglern durch die Band-
breite der Grundschwingungsregelung begrenzt. Wie anhand der Abb. 5.11 gezeigt wurde, ist
etwa der Einsatz der resonanten Regler fiir die 12. Oberschwingung bei der Regelungsfrequenz
von 5 kHz nicht moglich. Die Verifizierung erfolgte im Betriebspunkt nach Tab. 5.2. Dabei wur-
de zunichst nur der resonante Regler fiir die 6. Oberschwingung verwendet, um im Anschluss
den Regler fiir die 12. Oberschwingung zuzuschalten. Der Verlauf der Netzstrome in Abb. 5.17
a) zeigt die resultierende und erwartete Instabilitit.

Ein weiteres Ergebnis zur Instabilitdt der resonanten Regler ist in Abb. 5.17 b) dargestellt. Es
zeigt den Verlauf der Netzstrome bei Betrieb mit reduziertem Verstdrkungsfaktor der PI-Regler.
Durch diese Reduzierung wird die Bandbreite der Grundschwingungsregelung herabgesetzt, so
dass in diesem Fall bereits der resonante Regler fiir die 6. Oberschwingung zur Instabilitét fiihrt.

Die Dynamik der Zwischenkreisspannungsregelung soll bei maximaler dynamischer Belastung
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Abb. 5.16: Gemessene Frequenzspektren bei Betrieb des Antriebs mit P, = 22 kW ohne und mit re-
sonanten Reglern fiir die 6. Oberschwingung: a) Netzstrome, b) Netzspannung, ¢) Zwi-
schenkreisspannung (Systemparameter nach Tab. 5.1, kg = —100 V/A, Betriebspunkt:
P, =22 kW /N = 1450 1/min
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Abb. 5.17: Messergebnisse zur Instabilitidt der resonanten Regler: a) Zeitverlauf des Netzstroms bei
Zuschalten des resonanten Reglers fiir die 12. Oberschwingung parallel zum Regler fiir
die 6. Oberschwingung, b) Zeitverlauf des Netzstroms bei Zuschalten des resonanten
Reglers fiir die 6. Oberschwingung beim Betrieb mit reduziertem PI-Verstirkungsfaktor
ks = 0,5 (ohne Regler fiir die 12. Oberschwingung) (Systemparameter nach Tab. 5.1,
Betriebspunkt: P, = 0 kW /N = 1000 1/min)
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untersucht werden. Dazu wird die Antwort auf eine maschinenseitige Drehzahlédnderung unter-
sucht. Eine maschinenseitige Drehzahlumkehr bewirkt, dass die Maschine mit maximal mog-
lichem Moment zunidchst abgebremst und dann in die entgegengesetzte Richtung beschleunigt
wird. Erfolgt die Drehzahlumkehr dabei ausgehend vom Nennbetrieb (Nenndrehzahl und Nenn-
moment), so ergibt sich ein sehr schneller Ubergang der Wirkleistung von positiver zu negativer
Nennleistung. Dabei wird der Zwischenkreis maximal belastet und die gesamte Regelung deut-
lich angeregt. Zudem lésst sich dieses Szenario praktisch realisieren. Andere Varianten, um
den Zwischenkreis maximal zu belasten, sind ein maximaler Lastmomentensprung bei Nenn-
drehzahl mit Nennleistung oder ein vollstindiger Netzspannungseinbruch bei Nennleistung. Im
ersten Fall ldsst sich allerdings keine Entlastung durch eine geeignete netzseitige Regelung
schaffen, da der Wirkleistungsfluss ins Netz je nach Art des Einbruchs nur begrenzt moglich ist.
Dieses Szenario wurde in Kapitel 3 fiir die Auslegung der minimalen Zwischenkreiskapazitit
verwendet. Im zweiten Fall hiingt die Belastung der Zwischenkreiskapazitiit hauptsichlich von
der Dynamik der Lastmomentenédnderung, aber auch von der Dynamik der Drehzahlregelung
ab. Ein ideal sprungformiger Verlauf des Lastmoments wiirde zwar eine maximale Belastung
der Mechanik bedeuten, die Belastung des Zwischenkreises hinge aber auch in diesem Fall von
der Dynamik der Drehzahlregelung ab. In der praktischen Realisierung sind in der Riickfithrung
der Drehzahlsignale meist Tiefpassfilter notwendig, um das Rauschen der Inkrementalgeber zu
reduzieren, vgl. Ausfithrungen im Anhang in Kapitel 9.5 ab Seite 166 im Anhang. Diese re-
duzieren die Dynamik des Drehzahlregelkreises deutlich, was sich zwar in einer groeren Ab-
weichung der Drehzahl vom Referenzwert duflern wird, allerdings im Sinne der Belastung des
Zwischenkreises von Vorteil ist, da der Leistungsfluss weicher wird. Des Weiteren sind prakti-
sche Lastmomentprofile meist nicht ideal sprungférmig, so dass die sprungformige Umkehr der
Drehzahlreferenz im Folgenden als maximales Belastungsprofil des Zwischenkreises betrachtet
werden soll.

Die Abb. 5.18 und 5.19 zeigen die simulierten und gemessenen Verldufe der relevanten Grof3en.
Im Sinne der Vollstiandigkeit sind die Verldufe weiterer Gréen im Anhang in Abb. 9.8 und
9.9 auf den Seiten 178 und 179 dargestellt. In den Simulationen wurden keine Tiefpassfilter im
Riickfiihrzweig der Drehzahl verwendet, wodurch eine hohe Dynamik erreicht wurde. Wie be-
reits erwdhnt, sind im praktischen Aufbau allerdings Filter notwendig. Die Regelungsparameter
der maschinenseitigen Regelung wurden entsprechend diesem Filter angepasst, siehe Kap. 9.4
im Anhang auf Seite 163. Die Betrachtung der Drehzahlumkehr ist von der Tiefpassfilterung
der Drehzahlsignale jedoch kaum beeinflusst, da sich das Filter in der Riickfiihrung befindet
und sich die Anderung des Statorstroms zunichst maBgeblich durch den Referenzverlauf der
Drehzahl ergibt, was auch die dargestellten Messungen zeigen. Der Sprung der Drehzahlre-
ferenz bewirkt sowohl in den Simulationen als auch in den Messungen eine sprungformige
Anderung der Referenz des momentenbildenden Statorstroms vom positiven auf den negativen
Maximalwert. Entsprechend der Statorstromregelungsdynamik wird dieser Sprung verzogert
nachgefahren und bewirkt durch die Anderung der maschinenseitigen Leistung eine Erhchung
der Zwischenkreisspannung. Der Zwischenkreisspannungsregler reagiert auf diesen Anstieg mit
einer Anderung der Wirkstromkomponente des netzseitigen Stroms. Durch die verzogerte Ant-
wort der Netzseite kommt es zu einer maximalen Abweichung der Zwischenkreisspannung von
etwa 50 V, also etwa 7 %. Die simulierten Ergebnisse in 5.18 zeigen wiederum eine sehr gute
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Abb. 5.18: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment

Ubereinstimmung mit den gemessenen Ergebnissen, die in Abb. 5.19 dargestellt sind.

Im Anhang in Abb. 9.10 auf Seite 180 ist die Antwort auf einen ideal sprungférmigen Last-
momentensprung von positivem zu negativem Nennmoment bei Nenndrehzahl dargestellt. Die
Simulation zeigt, dass selbst bei diesem extremen Lastmomentensprung und ohne Signalfilter
in der Riickfithrung der Drehzahl keine hohere Abweichungen der Zwischenkreisspannung zu
erwarten sind als bei der hier gezeigten Drehzahlumkehr.

5.3 Einfluss eines LCL-Filters

In diesem Abschnitt werden zunichst die Eigenschaften der konventionellen PI-Regelung bei
Anwendungen mit LCL-Filtern analysiert. Daran anschlieend werden diverse Ansétze zur ak-
tiven Resonanzdampfung als Zusatz zur PI-Regelung untersucht und darauf aufbauend ein Aus-
blick auf weiterfithrende Regelungsansitze gegeben. Dabei wird ausschlieBlich die Stromrege-
lung betrachtet, da das LCL-Filter direkt nur die Stromdynamik beeinflusst. Die Zwischenkreis-
dynamik wird letztlich nur indirekt durch das Verhalten des geschlossenen Stromregelkreises
beeinflusst.
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Abb. 5.19: Gemessene Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment



Kapitel 5: Konventionelle PI-Regelung 71

Im Gegensatz zu einem L-Filter-basierten System konnen bei Systemen mit LCL-Filtern sowohl
der umrichterseitige oder aber auch der netzseitige Strom geregelt werden. In der Literatur kom-
men beide Varianten zum Einsatz, allerdings mit groBerem Anteil fiir den Umrichterstrom. Die
analogen Signale der Stromsensoren werden meist auch fiir eine schnelle Uberstromerkennung
durch analoge Schaltungen im Umrichter verwendet. Da gerade bei mittleren und hoheren Lei-
stungen einzelne Komponenten des LCL-Filters meist nicht in den Umrichter integriert sind,
sondern extern angeschlossen werden, wiirde die Messung der netzseitigen Strome auch extern
angebrachte Stromsensoren bedeuten, und dies je nach Konstruktion des Gesamtsystems u.U.
weiter entfernt. In den meisten Fillen ist die Integration der Stromsensoren in den Umrichter
daher mit weniger Aufwand und auch mit geringeren Signalverzogerungen verbunden. Beli in-
tegrierten Netzfiltern konnen ebenso Netzstromsensoren in den Umrichter integriert werden,
allerdings ist dadurch kein direkter Schutz vor Uberstromen in den Halbleitern moglich. Fiir
die Regelung der Umrichterstrome spricht weiterhin, dass Uberstrome in den Leistungshalblei-
tern durch eine gute Regelung direkt verhindert werden konnen. Dies kann bei Messung des
Netzstroms wiederum nur indirekt erfolgen und speziell bei dynamischen Vorgingen nicht ge-
wihrleistet werden. Auch aus diesem Grund ist die Verwendung der umrichterseitigen Strome
in vielen Anwendungen sinnvoll. Andererseits ermoglicht die Netzstrommessung die genauere
Regelung des Leistungsfaktors am Anschlusspunkt und bietet in einigen Anwendung Vorteile
hinsichtlich der Stabilitit [74]. Auch im Sinne der Allgemeingiiltigkeit wird in dieser Arbeit auf
beide Varianten eingegangen.

Die Untersuchungen der Stromregelung erfolgen anhand des einphasigen, diskreten Modells
des abgetasteten LCL-Filters. Die mathematische Beschreibung wurde ausfiihrlich in Kapitel 4
gezeigt. Es werden neben den Induktivititen und der Kapazitit nur die parasitiren Serienwider-
stande der Spulen beriicksichtigt. Dariiber hinaus entstehen in den Eisenkernen der Spulen je
nach konkreter Ausfithrung zusitzliche Verluste, die der Resonanzddmpfung insbesondere dann
zu Gute kommen, wenn die Resonanz bei hoheren Frequenzen liegt [44]. Dadurch wird die Re-
sonanz bei gleicher Reglerauslegung in der Praxis im Vergleich zu den gezeigten Ergebnissen
je nach Giite der Filterkomponenten etwas besser gedampft sein. Je effizienter sie allerdings
ausgelegt sind, desto geringer wird dieser Effekt. Die Thematik dieser zusétzlichen parasitdren
Déampfung und ihr Einfluss auf das Regelverhalten wird separat im Anhang in Kapitel 9.7 aus-
fiihrlicher erldutert.

Sofern es nicht anders angegeben wird, erfolgen die Untersuchungen in diesem Kapitel mit
einem der Parametersitze aus Tab. 5.3. Die Ergebnisse lassen sich allerdings leicht auf an-
dere Parametersitze iibertragen. Entscheidend im Sinne der Stabilitdt ist das Verhiltnis der
LCL-Resonanzfrequenz zur Regelungsfrequenz, welches im Folgenden als relative Resonanz-
frequenz bezeichnet wird. Entsprechend den Ausfithrungen im Rahmen der Systemauslegung
in Kapitel 3 variiert die relative Resonanzfrequenz je nach Anforderung an die Filterwirkung
typischerweise zwischen etwa 0,4 und 0,15. In dieser Arbeit wird die relative Resonanzfrequenz
durch Variation der Filterkapazitit eingestellt. Zu diesem Zweck konnten allerdings auch andere
LCL-Parameter oder auch die Regelungsfrequenz variiert werden.
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Setting || Cy/UF | Lyo/mH (p.u.) | Lye/mH (p.u.) || fRes/ Sres/ fc
(p-u.) Ryo/mQ (p.u.) | Rye/mQ (p.u.) || kHz | (fc =5 kHz)

I 16,3 0,75 (3,6 %) 2,0 (9,9 %) 1,69 0,14
(3,3 %) | 500,77 %) 60 (0,92 %)

II 32,6 0,75 (3,6 %) 2,0 (9,9 %) 1,19 0,24
(6,6 %) | 500,77 %) 60 (0,92 %)

11 97,8 0,75 (3,6 %) 2,0 (9,9 %) 0,69 0,34
(19,9 %) | 50 (0,77 %) 60 (0,92 %)

Tab. 5.3: LCL-System Parameter

5.3.1 Stabilitit des PI-Stromregelkreises

Das Frequenzverhalten des LCL-Filters wird unterhalb der Resonanzfrequenz im Wesentlichen
durch die Summeninduktivitidt L = Ly, + L. bestimmt, siche Abb. 3.4 auf Seite 31. Die Ausle-
gung der PI-Regler erfolgt daher iiblicherweise unter Vernachldssigung der Filterkapazitit und
daher analog zum L-Filter-basierten System mit der Induktivitit Ly [38], so dass die gleichen
Reglerparameter wie im vorigen Abschnitt verwendet werden, siehe (5.4) auf S. 52. Zur Unter-
suchung der Resonanzproblematik wird in diesem Abschnitt die PI-Stromregelung ohne reso-
nante Zusatzregler zur Kompensation der Oberschwingungen betrachtet. Die Erkenntnisse zur
Oberschwingungsregelung aus Abschnitt 5.2 lassen sich aufgrund des induktiven Verhaltens in
dem Frequenzbereich fiir die meisten Anwendungen auch auf LCL-Filer-basierte Systeme iiber-
tragen und sollen im Sinne der Ubersichtlichkeit dieser Arbeit an dieser Stelle nicht wiederholt
werden.

Eine aussagekriftige Stabilitidtsuntersuchung kann durch Betrachtung der Wurzelortskurve er-
folgen. Dabei werden die Lagen der Pol- und Nullstellen des geschlossenen Regelkreises in
Abhingigkeit eines Parameters dargestellt. Bei stabilen diskreten Systemen miissen alle Po-
le des geschlossenen Regelkreises innerhalb des Einheitskreises liegen [59]. Die Abb. 5.20
und 5.21 zeigen die Wurzelortskurven des Regelkreises mit PI-Regler in Abhingigkeit des PI-
Verstiarkungsfaktors fiir verschiedene relative Resonanzfrequenzen. Abbildung 5.20 zeigt dabei
das Verhalten bei Umrichterstromregelung und Abb. 5.21 bei Netzstromregelung. Wie bereits
einleitend angedeutet, ist erkennbar, dass die Stabilititseigenschaften neben der Position der
Stromsensoren auch entscheidend von der relativen Resonanzfrequenz abhingen. So ist ein sta-
biles System bei der Netzstromregelung nur bei hohen und bei Umrichterstromregelung nur
bei dullerst niedrigen relativen Resonanzfrequenzen moglich. Aber auch in diesen Féllen ist die
Resonanz nur schwach geddampft, wodurch es bei dynamischen Vorgéingen zur deutlichen An-
regung der Resonanz kommt, wie aus den Referenzsprungantworten in Abb. 5.22 ersichtlich
wird. Dies fiihrt neben ungewollten Leistungsoszillationen auch zu einem Uberschreiten des
maximal zulédssigen Stroms.

Die bereits erwédhnten Eisenverluste bewirken, dass die Resonanzpole des offenen Regelkrei-
ses (kqgq = 0) weiter innerhalb des Einheitskreises liegen, vgl. Abb. 9.7 im Anhang auf S. 177.
Das bedeutet, dass auch Teile der Aste der Wurzelortskurve im Bereich der Resonanzfrequenz
innerhalb des Einheitskreises liegen. Eine Moglichkeit zur Stabilisierung kann daher in eini-
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Abb. 5.20: Wurzelortskurven der PI-Umrichterstromregelung ohne zusétzliche Resonanz-
ddmpfungskomponenten und ohne resonante Regler fiir unterschiedliche LCL-
Resonanzfrequenzen: a) fres = 1,69 kHz, b) fr.s = 1,19 kHz und c) fr.s = 0,69 kHz
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Abb. 5.21: Wurzelortskurven der PI-Netzstromregelung ohne zusitzliche Resonanzdampfungskom-
ponenten und ohne resonante Regler fiir unterschiedliche LCL-Resonanzfrequenzen: a)
Jres = 1,69 kHz, b) fres = 1,19 kHz und c) fr.s = 0,69 kHz (fc = 5 kHz)
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Abb. 5.22: Referenzsprungantworten: a) Umrichterstromregelung mit niedriger Resonanzfrequenz
(fres = 0,69 kHz), b) Netzstromregelung mit hoher und mittlerer Resonanzfrequenz
(fres = 1,69 kHz bzw. fr.s = 1,19 kHz) (f¢c = 5 kHz)
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gen Fillen eine deutliche Reduzierung der Proportionalverstirkung des PI-Reglers sein. Dann
werden die Resonanzpole nicht in den Bereich auBerhalb des Einheitskreises verschoben. Dies
bewirkt neben einer nur schwach gedimpften Resonanz jedoch auch eine deutlich verminderte
Dynamik der gesamten Stromregelung, was aus zweierlei Griinden Probleme bewirken kann.
Erstens ist eine langsame Stromregelung im Hinblick auf das Leistungsgleichgewicht des netz-
und maschinenseitigen Umrichters zwecks Entlastung des Zwischenkreiskondensators nach-
teilig. Zweitens erfordert der Einsatz der Oberschwingungsregler eine ausreichende Dynamik
der Grundschwingungsregelung, wie in Kap. 5.2 gezeigt wurde. Zudem verschlechtert sich mit
abnehmender Dynamik generell das Storverhalten der Grundschwingungsregelung.

Es kann also zusammengefasst werden, dass die konventionelle, reine PI-Stromregelung bei
typischen Anforderungen an die Dynamik der Regelung strukturbedingt in den meisten Fillen
nicht zur aktiven Resonanzdimpfung geeignet ist. Daher ist sie fiir die meisten Anwendungen
ohne weitere ZusatzmaBBnahmen zur aktiven Resonanzddmpfung nicht zur Stromregelung von
Netzpulsstromrichtern mit LCL-Filtern geeignet. Im folgenden Abschnitt werden eben diese
Zusatzmalnahmen untersucht.

5.3.2 ZusatzmaBnahmen zur aktiven LCL-Resonanzdampfung

In der Literatur wurden verschiedene ZusatzmaBBnahmen zur aktiven Resonanzddmpfung ver-
offentlicht. Dabei werden meist konkrete Ansétze vorgeschlagen und deren Einsetzbarkeit bei
einer festen LCL-Filterauslegung bewiesen. Wie aber im vorangegangenen Abschnitt gezeigt
wurde, hat das Verhiltnis der Resonanzfrequenz zur Regelungsfrequenz enormen Einfluss auf
das Systemverhalten und die Wirksamkeit der aktiven Dampfung. Es stellt sich also die Fra-
ge, inwieweit die konkreten Ansitze aus den jeweiligen Veroffentlichungen auf andere LCL-
Filterauslegungen iibertragbar sind und ob prinzipiell noch weitere Ansitze sinnvoll sind. Aus
diesen Griinden wurden die Ansitze aus der Literatur als Zusatz zur PI-Stromregelung in den
Untersuchungen zu dieser Arbeit vom Verfasser dieser Arbeit systematisch und tief gehend
analysiert.

Die Literaturrecherche ergibt zunichst, dass die konkrete Gestaltung der aktiven Didmpfung
stark davon abhédngt, welche Systemgrofen als Riickfiihrsignale zur Verfiigung stehen. Die
Spannweite erstreckt dabei von keinerlei weiterer Signale bis hin zur vollstdndigen System-
zustandsinformation. Als Konsequenz wird in dieser Arbeit eine Einteilung der aktiven Reso-
nanzddmpfungsansitze in drei Klassen vorgenommen:

1. Digitale Filter (ohne weitere Riickfithrungen)
2. Riickfithrung einer Zustandsgrofie

3. Riickfiihrung mehrerer Zustandsgroflen

Die Abb. 5.23 zeigt die typischen Regelungsstrukturen. Die aktive Resonanzddmpfung durch
digitale Filter wird ausschlieBlich durch Modifikation der Regelung erreicht. Im Gegensatz dazu
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Abb. 5.23: Regelungsstruktur der PI-Regelung mit aktiver Resonanzddmpfung durch digitale Filter
(a) und Riickfiihrung zusitzlicher Zustandsgrofen (b)

erfordern die Ansitze, die auf zusétzlichen Riickfithrungen basieren, hiufig weitere Messgro-
Ben. In einigen Anwendungen konnen diese aber durchaus bereits zur Verfiigung stehen, auch
wenn diese in erster Linie fiir andere Zwecke genutzt werden. So werden etwa in einigen An-
wendungen die Spannungen an den Filterkondensatoren zum Zweck der Synchronisierung der
Regelung mit dem Netz gemessen [75,76]. Ferner konnen einige benotigte Signale mit anderen
vorhandenen Messsignalen berechnet oder beobachtet werden. Dadurch entstehen in der Regel
allerdings Verzogerungen in der Riickfithrung, deren Auswirkungen auf die Didmpfungscharak-
teristik untersucht werden, aber nicht nicht zwingend kritisch sein miissen.

Sofern der Einsatz weiterer Sensoren zum Zweck der aktiven Dampfung notwendig ist, ist stets
abzuwégen, ob die Einsparungen und Vorteile durch den Verzicht auf eine passive Resonanz-
dimpfung den Aufwand und die Zusatzkosten durch die zusitzlichen Sensoren rechtfertigen. Es
soll dabei angemerkt werden, dass einige Ansitze zur aktiven LCL-Resonanzdimpfung im Ver-
gleich zur passiven Variante weitere Vorteile bringen konnen. Als Beispiel ist die Dimpfung
weiterer Resonanzerscheinungen zu nennen, die durch kapazitive Komponenten (Netzkom-
pensationsanlagen oder Haushalte) sowie Kapazititsbeldge langer Leitungen entstehen kon-
nen [38,75,77].

Die Riickfithrung wird meist, wie in Abb. 5.23 b) dargestellt, auf die Referenzspannung ad-
diert. Es gibt auch Ansitze, bei denen die Riickfiihrung auf den Referenzstrom erfolgt [78, 79].
Dadurch konnen ggf. Vorteile bei transienten Vorgingen hinsichtlich des Stromiiberschwingens
erreicht werden. Andererseits hingt die erzielte Ddmpfungscharakteristik direkt vom verwen-
deten Stromregler und dessen Auslegung ab. Die aktive Ddmpfung durch Riickkopplung auf
die Spannung ist nicht direkt abhiingig vom Stromregler. Allerdings beeinflussen sie sich, da
beide auf die Stromdynamik des LCL-Filters einwirken. In dieser Arbeit soll ausschlieBlich die
Riickkopplung auf die Referenzspannung betrachtet werden.
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Im Folgenden werden die unterschiedlichen Klassen zur aktiven Ddmpfung genauer dargestellt
und untersucht.

5.3.2.1 Dimpfung durch digitale Filter

Die Abb. 5.23 a) zeigt den Ansatz aktiver Resonanzdampfung durch digitale Filter. Die vom PI-
Regler berechneten Sollspannungen werden also gefiltert bevor sie an die PWM weitergeleitet
werden. Das Filter muss dabei auf die Resonanzfrequenz abgestimmt sein. Zu beriicksichtigen
ist dabei allerdings auch die Beeintrichtigung der Dynamik des gesamten Regelkreises.

In den Untersuchungen des Verfassers zu dieser Arbeit wurden verschiedene Filter bis zur zwei-
ten Ordnung zur aktiven Ddmpfung untersucht [46, 80]. Die Ergebnisse werden hier zusam-
mengefasst wiedergegeben, da sie als Grundlage fiir die nachfolgenden Betrachtungen dienen.
In [46] wurde im Rahmen der Umrichterstromregelung ein digitales Filter zweiter Ordnung
untersucht, dessen Pol- und Nullstellen manuell so gewihlt werden, dass die instabilen Wur-
zelortskurvenzweige in den Einheitskreis hinein gezogen werden und somit Stabilitét erreicht
wird, siche Abb. 5.24. Es ist erkennbar, dass die urspriinglich instabilen Pole stabilisiert werden.
Zudem ist anzumerken, dass sich das dominante Polpaar des geschlossenen Regelkreises kaum
verschiebt. Das bedeutet, dass die dominante Dynamik des Regelkreises unverdndert schnell
bleibt.

Mit sinkenden Resonanzfrequenzen riicken die Resonanzpole allerdings niher an das dominan-
te Polpaar des geschlossenen Regelkreises und die Beeinflussung untereinander nimmt zu [46].
Dies schrinkt die Auslegung der digitalen Filter zunehmend ein, da deren Pol- und Nullstel-
len zunehmend néher an die Streckenpole bzw. -nullstellen gelegt werden miissen, damit das
System stabilisiert wird. Dadurch werden die Filter allerdings auch frequenzselektiver, so dass
die ungenaue Kenntnis der Resonanzfrequenz leicht zu Stabilititsproblemen fiihren kann. Die
Robustheit des geschlossenen Regelkreises gegeniiber Parameterunsicherheiten (LCL-Filter-
parameter aber auch Netzimpedanz) ist also umso geringer je niedriger die Resonanzfrequenz
ist. Die Robustheit kann durch eine verminderte Dynamik der gesamten Regelung erhoht wer-
den, da in diesem Fall der Abstand zwischen den Resonanzpolen und dem dominanten Polpaar
wiederum groBer wird und die digitalen Filter etwas robuster eingestellt werden konnen. Wie
bereits hdufiger erwihnt, ist eine verminderte Dynamik im Sinne einer guten Storunterdriickung
und des Leistungsgleichgewichts bei einer schnellen Motorregelung nachteilig. In [80] wird die
Resonanzddmpfung mittels digitaler Filter weitergehend und systematischer mit verschiede-
nen einfacheren Filtertypen untersucht. Die Filter werden hinsichtlich ihrer Dampfungseignung
bei Umrichter- als auch Netzstromregelung fiir verschiedene Resonanzfrequenzen betrachtet.
Es soll an dieser Stelle nur das Fazit daraus gezogen werden, dass eine nahezu unverinderte
dominante Dynamik des geschlossenen Regelkreises nur mit sehr frequenzselektiven digitalen
Filtern moglich ist, die dann allerdings stets empfindlich gegeniiber Schwankungen der Re-
sonanzfrequenz sind. Fiir eine detaillierte Darstellung sei auf [80] verwiesen. In [81] werden
dariiber hinaus Filter hoherer Ordnung eingesetzt, bei denen allerdings die Auslegung deutlich
komplizierter ist. Eine verbesserte Robustheit ldsst sich auch damit nicht erzielen.
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Abb. 5.24: Wurzelortskurve der PI-Umrichterstromregelung ohne aktive Ddmpfung (rot) mit aktiver
Resonanzddampfung durch ein digitales Filter zweiter Ordnung (schwarz)

5.3.2.2 Diampfung durch Riickfiihrung einer Zustandsgrofie

Die aktive Resonanzddmpfung kann ebenso iiber eine Riickfithrung zusitzlicher Systemgrofen
erreicht werden. Die Idee dabei ist, die Informationen iiber die Resonanz direkt aus den Si-
gnalen zu ziehen, anstatt im Vorweg ein digitales Filter auf einen bestimmten Frequenzbereich
abzustimmen. Bei schwankenden Systemparametern kann sich die Resonanzfrequenz dndern
und es kann zu Stabilitdtsproblemen bei den digitalen Filtern kommen. Wenn allerdings eine
Anregung der Resonanz stattfindet, dann enthalten die LCL-Zustandsgrof3en in jedem Fall In-
formationen iiber die Resonanz und deren aktuelle Frequenz, die dann zur Ddmpfung selbiger
verwendet werden konnen. Die Verwendung einer zusitzlichen Riickfithrung verspricht somit
auch bei sich veridndernden Systemparametern eine gute Resonanzdimpfung und somit eine
hohere Robustheit.

Es stellen sich direkt die Fragen, inwieweit sich die einzelnen Zustandsgroen zur Resonanz-
dimpfung eignen und welche Riickfithrdynamiken fiir die unterschiedlichen Groflen gewihlt
werden sollten. In der Literatur wurde bereits eine Reihe von Ansitzen vorgeschlagen und die
Resonanzdidmpfung teilweise untersucht. Wie auch z.B. in [82] geschehen, konnen prinzipi-
ell simtliche verfiigbare Messgroen innerhalb des LCL-Filters fiir die Resonanzdimpfung in
Betracht gezogen werden. Da die Resonanz allerdings durch die Filterkondensatoren entsteht,
sind besonders die Strome im Filterkondensator oder die Spannungen iiber diesen am vielver-
sprechensten. In [48, 76, 83, 84] wurden die Spannungen zur Resonanzdimpfung eingesetzt.
Im Gegensatz dazu konnte die LCL-Resonanz in [85, 86] durch Verwendung der Strome ge-
didmpft werden. Zudem wurde in [78] das sogenannte virtual resistor-Prinzip vorgestellt. Dabei
wird versucht, eine passive Ddmpfung durch reale Widerstdande an verschiedenen Positionen im
LCL-Filter durch die Regelung nachzubilden. Letztlich fiihrt dies wiederum zur Riickfithrung
von zusdtzlichen Systemgrof3en.
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In den genannten Veroffentlichungen werden jeweils konkrete Ansitze gezeigt und anhand ei-
nes LCL-Filters mit fester Auslegung untersucht. Die Ubertragbarkeit auf LCL-Filter mit an-
deren Parametern bleibt dabei erneut offen. Es wurden daher vom Verfasser dieser Arbeit ei-
ne grundlegende Betrachtung der Resonanzddmpfungseigenschaften der potentiellen Riickfiih-
rungsgroflen mit unterschiedlichen Riickfithrungsarten fiir verschiedene relative Resonanzfre-
quenzen durchgefiihrt, deren Ergebnisse in [87] veroffentlicht wurden und hier im Folgenden
in einer an diese Arbeit angepassten Form dargestellt werden. Im Anschluss an die grundle-
gende Betrachtung wird eine detaillierte Analyse der Stromregelung inklusive aller beteiligten
Komponenten durchgefiihrt.

Grundlegende Untersuchung der Dimpfungseigenschaften
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Abb. 5.25: Vereinfachte Modelle zur Untersuchung der Resonanzdimpfungseigenschaften der
Riickfiihrung der Kondensatorspannungen (links) und der Kondensatorstrome (rechts)

Wie aus der Literatur ersichtlich, kann die Resonanzddmpfung durch Riickfiithrung verschiede-
ner Zustandsgrofen erfolgen. Zweckmifig werden entweder die Strome oder die Spannungen
der Filterkondensatoren gewihlt, da sie bei Anregung der Resonanz in jedem Fall Information
dariiber enthalten. Zur Bestimmung der jeweilig notwendigen Riickfiihrcharakteristik kénnen
zunichst die vereinfachten, kontinuierlichen Modelle aus Abb. 5.25 betrachtet werden. Dabei
wird die entsprechende Ubertragungsfunktion des LCL-Filters, Ggéi(s) bzw. Gﬁch (s), mit einer
Riickkopplung iiber verschiedene Dynamikelemente K (s) ohne PI-Regler und Rechenverzoge-
rung betrachtet. Die einzelnen Ubertragungsfunktionen des LCL-Filters lassen sich aus den

Gleichungen aus Kapitel 4.1.2 ableiten:

Ucy(s) 1 1

GYV(s) = - 5.13
LCL( ) Uc(s) LfCCf S2+a)1%es ( )

Gl (5) = (s) _ Ies(s) Uer(s) _ ;- 1 Lol s
Ler UC(S) UCf(S) UC(S) LfCCf S2+wR%es Le sz—i_a)R%es

Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises nach Abb. 5.25 ergibt sich zu

Grei(s)
K(S) —+ GLCL(S)

Ge(s) (5.15)

wobei bei Stromriickfithrung Grcr(s) = Gi‘CfL(s) und bei Spannungsriickfiihrung Gycp(s) =

Ggé{(s) zu verwenden sind. Als Dynamikglieder werden ein Differentiator (K(s) = kg4 ), ein



Kapitel 5: Konventionelle PI-Regelung 79

Integrator (K(s) = kqq/s) und ein Proportionalglied (K(s) = k,q) betrachtet. Die Wurzelorts-
kurven in Abb. 5.26 zeigen, dass bei Riickfiihrung der Kondensatorstrome ausschlieBlich eine
P-Riickriickfiihrung eine Verschiebung der Pole in die linke s-Halbebene und somit die Sta-
bilisierung bewirkt, wie auch in den Ansitzen in [85, 86] verwendet. Da der Strom aus der
Ableitung der Spannung entsteht (Icf(s) = sCrUcy(s)) fiihrt bei der Verwendung der Span-
nung nur eine D-Riickfiihrung zur Ddmpfung der Resonanz. Wie sich weiter unten zeigen wird,
entsteht durch die diskrete Implementierung der Ableitung aus dem idealen D-Glied ein rea-
les D-Glied mit Hochpasscharakter. In [83] wird direkt ein Hochpassfilter angesetzt und die
in [76, 84] verwendeten Lead-Lag-Elemente weisen mit der dort gezeigten Auslegung letztlich
ebenso Hochpassverhalten auf.
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Abb. 5.26: Verlauf der Pole des geschlossenen Regelkreises nach Abb. 5.25 mit verschiedenen
Riickfiihrcharakteristika (D-, P- und I-Verhalten) bei Riickfithrung der Kondensatorspan-
nungen (oben) und Kondensatorstromen (unten) in Abhéngigkeit des jeweiligen Verstir-
kungsfaktors

Prinzipiell sind also eine P-Riickfithrung der Kondensatorstrome und eine D-Riickfiihrung der
Kondensatorspannungen geeignet und werden im Folgenden jeweils als Teil der gesamten Strom-
regelungsstruktur untersucht.

Verhalten der Gesamtstromregelung

Durch die Integration der aktiven Resonanzdimpfung in die gesamte Stromregelung kommt es
zur Wechselwirkung mit der Grundschwingungsregelung, weil beide auf die gleiche Strecken-
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Abb. 5.27: Detaillierte Modelle der gesamten PI-Stromregelung mit aktiver Resonanzddmpfung
durch P-Riickfiihrung des Kondensatorstroms Ic s (a) und durch D-Riickfiihrung der Kon-
densatorspannungen Ucy (b) mit der diskreten Implementierung des Differentiators nach
der Backwards-Euler-Methode [64]
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Abb. 5.28: Einfluss des Verstéirkungsfaktors k;cy bei der Icy-Riickfiihrung auf die Lage der Polstel-
len des geschlossenen Regelkreises bei verschiedenen LCL-Resonanzfrequenzen (fc =
5kHz): a) fres/fc = 1,69 kHz/5 kHz = 0,14; b) fres/fc = 1,19 kHz/5 kHz = 0,24; ¢)
fres/ fc = 0,69 kHz/5 kHz = 0,34
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Abb. 5.29: Einfluss des Verstirkungsfaktors k,cr bei der Ucr-Riickfithrung auf die Lage der Polstel-
len des geschlossenen Regelkreises bei verschiedenen LCL-Resonanzfrequenzen (fc =
5kHz): a) fres/fc = 1,69 kHz/5 kHz = 0,14; b) fres/fc = 1,19 kHz/5 kHz = 0,24; ¢)
fres/ fc = 0,69 kHz/5 kHz = 0, 34
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fRes =1,69 kHz, kin =8

o = 119KHZ k=4 |

o 1 2 3 4 5 6 7 8

t/s x10°

Abb. 5.30: Referenzsprungantworten mit Ic-Riickfithrung fiir verschiedene Resonanzfrequenzen :
Jres = 1,69 kHz und fg.; = 1,19 kHz (fc = 5SkHz)

dynamik wirken. Daher konnen sie nicht voneinander entkoppelt betrachtet werden. Zur Un-
tersuchung dieses Effekts werden die detaillierten Modelle aus Abb. 5.27 verwendet. Dabei
wird die diskrete Implementierung des Differentiators nach der Backwards-Euler-Methode [64]
verwendet, worauf weiter unten genauer eingegangen wird. Im Sinne der Ubersichtlichkeit die-
ser Arbeit werden die aktiven Ddmpfungsansitze im weiteren Verlauf anhand der Umrichter-
stromregelung untersucht. Analoge Untersuchungen konnten auch fiir die Netzstromregelung
durchgefiihrt werden.

Die Auswertung fiir Ic¢-Riickfithrung liefert die Verldufe der Pol- und Nullstellen in Abhén-
gigkeit der Proportionalverstirkung k;cr, die in Abb. 5.28 fiir verschiedene relative Resonanz-
frequenzen dargestellt ist. Es ist erkennbar, dass die Resonanzpole bei hohen Resonanzfrequen-
zen (Teil a)) durch ErhShung von kicr in den Einheitskreis gezogen und somit gedampft wer-
den. Das dominante Polpaar bei den niedrigen Frequenzen wird dabei zu hoheren Frequenzen
mit etwas erhohter Didmpfung verschoben. Dies ist sogar vorteilhaft, da eine schnellere Dy-
namik mit geringerer Uberschwingweite erreicht wird. Ab einem Verstirkungsfaktor von etwa
kicy = 9V /A @ndert sich allerdings der Verlauf drastisch und die Pole werden wieder in Rich-
tung des Einheitskreises verschoben, bevor wiederum Instabilitét eintritt. Die Resonanz lésst
sich bei hohen Resonanzfrequenzen folglich sehr gut dimpfen, wobei sich sogar das Gesamt-
verhalten der Stromregelung verbessern kann. Einerseits verbessert sich mit steigendem k¢ die
Dynamik und Ddmpfung der Resonanz, aber andererseits wird das Messrauschen zunehmend
verstirkt. Da gerade die Strome und Spannungen der Filterkondensatoren durch die Schalthar-
monischen stark verzerrt sind, sollte k;c s nicht hoher als notwendig gewihlt werden.

Mit sinkender Resonanzfrequenz steigt die gegenseitige Beeinflussung der Resonanzpole und
der urspriinglich dominanten Pole. Dies wirkt sich zunehmend negativer auf die Systemstabi-
litdt und die Regelgiite aus. Die Referenzsprungantworten in Abb. 5.30 verdeutlichen ebenso
die zunehmende Anregung der Resonanz mit sinkender Resonanzfrequenz. Bei niedrigen Re-
sonanzfrequenzen wird eine ausreichende Resonanzdimpfung gar unméglich, da die Resonanz-
pole fiir alle k;c s sehr nahe oder aulerhalb des Einheitskreises liegen, sieche Abb. 5.28 c¢).

Die Auswertung der Uc¢-Riickfithrung ldsst im Bereich mittlerer und niedriger Resonanzfre-
quenzen dhnliche Schlussfolgerungen zu, wobei die gegenseitige Beeinflussung der Resonanz-
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Abb. 5.31: Frequenzverhalten verschieden diskretisierter Differentiatoren

pole und der dominanten Pole etwas grofler ist und niedrige Resonanzfrequenzen leicht ge-
dampft werden, siehe Abb. 5.29. Hinzu kommt allerdings, dass bei hohen Resonanzfrequenzen
keine Didmpfung erreicht wird. Die Ursache liegt in der diskreten Implementierung. Die Abb.
5.31 zeigt die Bode-Diagramme verschiedener Implementierung des kontinuierlichen Differen-
tiators. Die Analysen zeigen, dass mit der Implementierung nach Tustin wegen der sehr ho-
hen Verstirkung bei der Nyquist-Frequenz keine Stabilisierung erfolgen kann. Da die Forward-
Euler-Diskretisierung einen impliziten Algorithmus liefert, féllt die Wahl auf die Backwards-
Euler-Methode. Es zeigt sich, dass sich das Verhalten bei Frequenzen knapp unterhalb der
Nyquist-Frequenz einer Proportionalverstiarkung (konstanter Amplitudengang und keine Pha-
senverschiebung) annihert. Wie die Analysen mit dem vereinfachten Modell im kontinuierli-
chen Bereich zeigten, ist mit einer Uc¢-Riickfithrung iiber ein Proportionalglied keine Reso-
nanzddmpfung moglich, siehe Abb. 5.26.

Die Robustheit beider Ansitze gegeniiber Parameterungenauigkeiten ist im Vergleich zur akti-
ven Didmpfung durch digitale Filter deutlich hoher. Denn die auf einer zusitzlichen Riickfiih-
rung basierenden Ansitze sind nicht selektiv auf eine Resonanzfrequenz abgestimmt. Solange
die aktuelle Resonanzfrequenz in dem Frequenzbereich bleibt, in dem der jeweilige Ansatz
prinzipiell anwendbar ist, wie oben beschrieben, funktioniert die Resonanzddmpfung auch wei-
terhin. Es ist hinzuzufiigen, dass sich die Auslegung jeweils auf einen Parameter beschrénkt, der
dann entsprechend der geforderten Robustheit gegeniiber Schwankungen der Resonanzfrequenz
ausgelegt werden kann. Es soll jedoch angemerkt werden, dass eine Anderung der Induktivi-
tatsparameter ebenso das dominante Polpaar verschiebt und es zur iiblichen Verdnderung der
dominanten Dynamik kommt. Dies wurde bereits fiir das System mit L-Filtern anhand der Abb.
5.7 auf S. 55 diskutiert.

Insgesamt ldsst sich zusammenfassen, dass sich die P-Riickfiihrung der Kondensatorstrome
nicht bei niedrigen, allerdings sehr gut bei hoheren bis mittleren relativen Resonanzfrequen-
zen zur Resonanzddmpfung eignet. Die D-Riickfithrung der Kondensatorspannungen ldsst sich
hingegen aufgrund der diskreten Implementierung nicht bei hoheren Resonanzfrequenzen und
ebenso nicht so sehr bei niedrigen Resonanzfrequenzen anwenden. Fiir mittlere Resonanzfre-
quenzen eignet sie sich allerdings ebenso wie die Riickfiithrung der Kondensatorstrome und
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weist gute Robustheitseigenschaften auf. Die Resonanz lésst sich jedoch insbesondere bei nied-
rigen Resonanzfrequenzen und gleichzeitig hohen Anforderungen an die Dynamik der Rege-
lung mit diesen Ansitzen nicht ausreichend dampfen.

5.3.2.3 Ausblick zur Didmpfung durch Riickfithrung mehrerer Zustandsgrofien

Ein kombinierte Riickfithrung beider FilterkondensatorgroBen, also des Stroms Icy und der
Spannung Ucy, sollte verbesserte Resonanzdampfungseigenschaften ermoglichen, da mehr Sy-
steminformation zur Verfiigung steht. Aus den Pol-Nullstellendiagrammen der grundlegenden
Analyse in Abb. 5.26 auf Seite 79 geht hervor, dass die Resonanzpole durch eine P-Riickfiihr-
ung der Spannung in ihrer Frequenz verschoben werden konnen. So konnte ein Ansatz lauten,
mit der P-Riickfiihrung von Ucy die Resonanzfrequenz in den Bereich zu verschieben, in dem
die Resonanz durch eine P-Riickfiihrung von I¢ effektiv genutzt werden kann. Da allerdings
mit I, Icy = Iy — I und Ucy dann die gesamte Information iiber den Zustand des LCL-Filters
zuriickgefiihrt wird, konnen dann auch direkt zustandsbasierte Regelungsverfahren angesetzt
werden. Damit ist die Auslegung der Reglerparameter nach systematischen, bekannten Vorge-
hensweisen ohne manuelles Ausprobieren verschiedener Parameter moglich [88].

5.3.3 Simulations- und Messergebnisse

In diesem Abschnitt werden Simulations- und Messergebnisse zur konventionellen PI-Regelung
eines Netzpulsstromrichters mit LCL-Filter und groBer Zwischenkreiskapazitit in gleicher Wei-
se wie bei einem L-Filter-basierten System in Kapitel 5.2.3 dargestellt. Anstelle des L-Filters
wird ein LCL-Filter verwendet, wobeli einer der Parametersitze aus Tab. 5.3 verwendet wird.

5.3.3.1 PI-Regelung ohne aktive Dimpfung

Die theoretischen Untersuchungen der PI-Regelung ohne zusitzliche aktive Dampfungsmal-
nahmen haben gezeigt, dass diese Regelung sowohl bei Riickfithrung der Umrichterstrome als
auch bei Riickfithrung der Netzstrome fiir viele relative Resonanzfrequenzen zur Instabilitéit
fiihrt oder eine nur ungeniigende Resonanzddmpfung bewirkt, siche Abb. 5.20 bis 5.22. Zur
Validierung dieser Ergebnisse wurden Referenzsprungantworten simuliert und gemessen und
das Verhalten der Stromregelung am Stabilititsrand fiir verschiedene Resonanzfrequenzen un-
tersucht. Durch Variation der Proportionalverstiarkungsfaktoren der PI-Regler konnte der Re-
gelkreis an den Stabilitdtsrand gebracht werden. Im Folgenden sollen die Ergebnisse dargestellt
und diskutiert werden.

Die Stabilitdt der Regelung wurde anhand der Wurzelortskurven in den Abb. 5.20 und 5.21
untersucht. Die Umrichterstromregelung liefert demnach nur bei niedrigen relativen Resonanz-
frequenzen ein stabiles Verhalten. Mit der Standardeinstellung k4, = 1 ist ein stabiler Betrieb
moglich. Allerdings ist die Resonanz nur schwach gedampft, wie die berechnete Sprungantwort
in Abb. 5.22 a) zeigt. Die simulierte Sprungantwort ist in Abb. 5.32 dargestellt und zeigt eine
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gute Ubereinstimmung mit den Berechnungen. Es kommt allerdings zu Verkopplungen zwi-
schen dem Wirk- und dem Blindanteil, die in den Berechnungen vernachlidssigt wurden und
den Abklingvorgang in der g-Komponente etwas beeinflussen. Insgesamt zeigt sich dennoch
eine gute Ubereinstimmung der Aussagen. Die gemessene Sprungantwort mit einer hoheren
absoluten Resonanzfrequenz — allerdings gleichen relativen Resonanzfrequenz — ist in Abb.
5.33 zu sehen und zeigt, dass die Resonanz, wie von den Berechnungen und Simulationen er-
wartet, deutlich angeregt wird. Allerdings klingt die Resonanzschwingung etwas schneller ab,
was auf eine stirkere parasitire Dampfung der Filterelemente aufgrund der hoheren Resonanz-
frequenz zuriickzufiihren ist. Die parasitire Dampfung, vorwiegend durch Eisenverluste, wurde
in den Untersuchungen zu dieser Arbeit detaillierter analysiert und wird im Anhang 9.7 separat
aufgegriffen. Insgesamt lisst sich ein gute Ubereinstimmung mit den Simulationen und Be-
rechnungen festhalten. Durch Erhohung der Proportionalverstiarkungsfaktor der PI-Regler Iédsst
sich der Regelkreis an den Stabilitdtsrand bringen. Die Abb. 5.34 zeigt das Frequenzspektrum
der Umrichterstrome fiir zwei verschiedene Proportionalverstarkungsfaktoren. Es ist erkennbar,
dass durch Erhohung der Verstirkung auf ky; = Kgg max = 1,9 eine Schwingung bei etwa 1,5
kHz entsteht. Dies liegt etwas oberhalb der urspriinglichen Resonanzfrequenz von 1,2 kHz und
entspricht etwa 18 % der Regelungsfrequenz. Die Wurzelortskurve in Abb. 5.20 c¢) verldsst den
Einheitkreis ebenfalls bei einer Frequenz oberhalb von 15 % der Regelungsfrequenz. Damit ist
die Aussagekriftigkeit der theoretischen Analysen bestirkt.

Ahnliche Simulationen und Messungen wurden mit der Netzstromregelung durchgefiihrt. Die
Waurzelortskurven in der Abb. 5.21 zeigen, dass die Regelung des Netzstroms bei hohen und
mittleren relativen Resonanzfrequenzen ein stabiles Verhalten liefert. Die simulierten und ge-
messenen Referenzsprungantworten in Abb. 5.35 bzw. Abb. 5.36 zeigen eine sehr gute Uber-
einstimmung mit den berechneten Verldufen aus Abb. 5.22 b). Dariiber hinaus zeigen die Fre-
quenzspektren in Abb. 5.37, dass durch die Erh6hung der Proportionalverstirkungsfaktoren auf
kag = kagmax = 1,8 eine Schwingung bei etwa 800 Hz (16 % der Regelungsfrequenz) entsteht,
wie aus der Wurzelortskurve in Abb. 5.21 b) erwartet.

5.3.3.2 PI-Regelung mit aktiver Dimpfung

Die theoretischen Untersuchungen zur aktiven Resonanzdimpfung haben gezeigt, dass sich
mittlere relative Resonanzfrequenzen sowohl durch Riickfiihrung der Filterkondensatorstrome
als auch der Filterkondensatorspannungen aktiv dimpfen lassen. Die Wurzelortskurve der Um-
richterstromregelung ohne zusitzliche aktive Ddmpfung aus Abb. 5.20 b) zeigt, dass die Reso-
nanzpole direkt aus dem Einheitskreis geschoben werden. Aufgrund der parasitdren Ddmpfung
der realen Filterelemente verschieben sich die Pole des offenen Kreises weiter in den Einheits-
kreis hinein, vgl. Abb. 9.7 im Anhang auf Seite 177. Dadurch ergibt sich die Moglichkeit, die
Resonanz durch langsames Erhohen der Reglerverstirkung kontrolliert anzuregen um die ak-
tive Ddmpfung zu testen. Die Abb. 5.38 zeigt die Ergebnisse fiir beide Arten der zusétzlichen
Riickfiihrungen. Zum Zeitpunkt t = 0 s wird jeweils die aktive Ddmpfung eingeschaltet. Das
Abklingen der Resonanz ist sehr deutlich erkennbar, auch wenn der Einschwingvorgang bei der
Ucr-Riickfithrung etwas linger dauert. Die Referenzsprungantworten in den Abb. 5.39 und 5.40
zeigen ebenso die Dampfung der Resonanz. Dabei wird sie mit der Uc¢-Riickfiihrung wiederum
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Abb. 5.32: Umrichterstromregelung: Simulierte Referenzsprungantworten der Stromregelung mit
Riickfithrung der umrichterseitigen Strome mit niedriger relativer Resonanzfrequenz
fc/fres = 0,15 (fc = 5 kHz, fges = 0,7 kHz) inklusive resonantem Regler fiir die 6.
Oberschwingung: dq-Komponenten des Umrichterstroms (oben) und der Umrichteraus-
gangsspannungsreferenz (unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW)
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Abb. 5.33: Umrichterstromregelung: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung mit
Riickfiihrung der umrichterseitigen Strome mit niedriger relativer Resonanzfrequenz
Jfc/fres = 0,15 (fc = 8 kHz, fges = 1,2 kHz) inklusive resonantem Regler fiir die 6.
Oberschwingung: dq-Komponenten des Umrichterstroms (oben) und der Umrichteraus-
gangsspannungsreferenz (unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW)
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18| —0— ~4q = Ky max

s -kdq =

iClphase [A]

uLlphase [V]

Abb. 5.34: Umrichterstromregelung: Gemessenes Frequenzspektrum der Umrichterstrome beim Be-
trieb des Netzpulsstromrichters mit niedriger relativer Resonanzfrequenz fc/ fres =
0,15 (fc = 8 kHz, fres = 1,2 kHz) an der Stabilititsgrenze durch erhohte PI-
Proportionalverstirkung (kg = kqgmax = 1,9) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, =0
kW /N = 1000 1/min)
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Abb. 5.35: Netzstromregelung: Simulierte Referenzsprungantworten der Stromregelung mit Riick-
fithrung der netzseitigen Strome mit mittlerer relativer Resonanzfrequenz f¢/ fres = 0,24
(fc =5 kHz, fres = 1,2 kHz) inklusive resonantem Regler fiir die 6. Oberschwingung:
dg-Komponenten des Netzstroms (oben) und der Umrichterausgangsspannungsreferenz
(unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW, N = 1000 1/min)
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Abb. 5.36: Netzstromregelung: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung mit Riick-
fithrung der netzseitigen Strome mit mittlerer relativer Resonanzfrequenz f¢/ fres = 0,24
(fc =5 kHz, fres = 1,2 kHz) inklusive resonantem Regler fiir die 6. Oberschwingung:
dg-Komponenten des Netzstroms (oben) und der Umrichterausgangsspannungsreferenz
(unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW, N = 1000 1/min)
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Abb. 5.37: Netzstromregelung: Gemessenes Frequenzspektrum der Netzstrome beim Betrieb des
Netzpulsstromrichters mit mittlerer relativer Resonanzfrequenz fc/ fres = 0,24 (fc =5
kHz, fres = 1,2 kHz) an der Stabilitdtsgrenze durch erhohte PI-Proportionalverstarkung
(kag = kagmax = 1,8) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW /N = 1000 1/min)

etwas stirker angeregt, was zu einem groBeren Uberschwingen fiihrt.

Abschlielend sollen die Frequenzspektren gezeigt werden, die sich ergeben, wenn die jeweili-
gen Riickfiihrkoeffizienten der aktiven Dampfung soweit erhoht werden, dass die Pole wieder
den Einheitskreis verlassen, vgl. Abb. 5.29 b). Bei der Ic¢-Riickfiihrung wird nach Abb. 5.28
b) eine Schwingung bei etwa 17 % fc erwartet, die sich nach Abb. 5.41 auch ergibt. Bei der
Ucr-Riickfithrung hingegen wird nach Abb. 5.29 b) eine Schwingung mit hoherer Frequenz
erwartet, die sich nach Abb. 5.42 auch ergibt. Es soll dabei angemerkt werden, dass sich die
anderen Pole dabei ebenso verschieben und angeregt werden.
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Abb. 5.38: Einfluss der aktiven Dampfung durch Riickfithrung der Filterkondensatorstrome (a) bzw.
Filterkondensatorspannungen (b): Verlauf der Umrichterstrome (oben) und Parameter
(unten) bei Aktivierung der aktiven Dampfung (fc/ fres = 0,24 (fc =5 kHz, fres = 1,2
kHz), weitere Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 10 kW / N = 1000 1/min)
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Abb. 5.39: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung mit aktiver Dampfung durch
Riickfiihrung der Filterkondensatorstrome inklusive resonantem Regler fiir die 6. Ober-
schwingung: dgq-Komponenten des Umrichterstroms (oben) und der Umrichterausgangs-
spannungsreferenz (unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0kW, N = 1000 1/min)
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Abb. 5.40: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung mit aktiver Didmpfung durch
Riickfiihrung der Filterkondensatorspannungen inklusive resonantem Regler fiir die 6.
Oberschwingung: dq-Komponenten des Umrichterstroms (oben) und der Umrichteraus-
gangsspannungsreferenz (unten) (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW, N = 1000
1/min)

iClphase [A]

Abb. 5.41: Ics-Riickfiihrung: Vergleich der gemessenen Frequenzspektren der Umrichterstro-
me beim Betrieb des Netzpulsstromrichters mit mittlerer relativer Resonanzfrequenz
fc/ fres = 0,24 (fc =5 kHz, fres = 1,2 kHz) ohne aktive Dampfung (kicy = 0 V/A)
und an der Stabilititsgrenze durch zu sehr erhohten Riickfiihrkoeffizienten kicy = —12
V/A (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW / N = 1000 1/min)



Kapitel 5: Konventionelle PI-Regelung 95

iClphase [A]

Abb. 5.42: Ucs-Riickfiihrung: Vergleich der gemessenen Frequenzspektren der Umrichterstro-
me beim Betrieb des Netzpulsstromrichters mit mittlerer relativer Resonanzfrequenz
Jc/fres = 0,24 (fc = 5 kHz, fges = 1,2 kHz) ohne aktive Dimpfung (kucy = 0) und
an der Stabilitdtsgrenze durch zu sehr erhohten Riickfiihrkoeffizienten k,cr = —12 (Sy-
stemparameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW /N = 1000 1/min)
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|:| : abhangig von C,.

Abb. 5.43: Strukturbild des Regelkreises unter Beriicksichtigung der Storungen. Hervorgehobene
Blocke beinhalten den Parameter Cpc.

5.4 [Einfluss einer reduzierten Zwischenkreiskapazitit

In diesem Abschnitt wird der Einfluss der Zwischenkreiskapazitiit auf das Verhalten der Re-
gelung untersucht. Das vollstindige Blockschaltbild des gesamten Regelkreises zeigt sehr an-
schaulich auf, welche Aspekte dabei zu betrachten sind. Unter Beriicksichtigung der Stérungen
ergeben sich aus (4.28) und (4.34) die diskreten Laplace-Gleichungen der Netzstrom- und Zwi-
schenkreisspannungsdynamik:

. 1

I(z) = Lr7—Am (Us(2) = Ue(2)) (5.16)
T 1 V3Ugw V3P R
Upc(z) = Cocz—1 ( \/EUDC,NIC (2) + —\/ZUDC,NUg,N Uy (2) Unc Py (z)) (5.17)

Die Abb. 5.43 zeigt das vollstandige Blockschaltbild des gesamten Regelkreises. Zudem sind
die Blocke hervorgehoben, die den Parameter Cp¢ enthalten. Es ist zum einen erkennbar, dass
der Stromregelkreis von der Zwischenkreiskapazitidt nicht unmittelbar beeinflusst wird. Zum
anderen wird der Einfluss der Zwischenkreiskapazitit auf das Fithrungsverhalten der Zwischen-
kreisspannungsregelung durch die PI-Parameterauslegung nach (5.12) kompensiert. Dies ist
auch der Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises aus (5.11) unter Beriicksichtigung der
Reglerauslegung nach (5.12) zu entnehmen. In den Pfaden von den Storeingéngen P,(z) und
U, (z) zum Ausgang Upc(z) wird Cpe hingegen nicht kompensiert, so dass eine Reduzierung der
Zwischenkreiskapazitit Einfluss auf das Storverhalten ausiibt. Wihrend sich durch das LCL-
Filter insbesondere Stabilitdtsprobleme ergaben, so ist bei Reduzierung der Zwischenkreiska-
pazitit insbesondere das Storverhalten problematisch. Dies soll im Folgenden nidher untersucht
werden.
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5.4.1 Einfluss auf das Storverhalten

Das Verhalten gegeniiber netz- und maschinenseitigen Storeinfliissen wird von der Zwischen-
kreiskapazitit beeinflusst und wird im Folgenden untersucht. Sofern es nicht anders angegeben
wird, werden abgesehen von der Zwischenkreiskapazitit dabei die Parameter nach Tab. 5.1 und
die Regelparameter aus Kapitel 5.2 verwendet. Die Werte der Zwischenkreiskapazitit werden
um die minimale Kapazitit herum variiert, die sich aus (3.3) ergibt.

Einfluss auf maschinenseitige Storeinfliisse

Die Auswertung des vollstindigen Modells des geschlossenen Regelkreises nach Abb. 5.43
liefert die Sprungantworten, die in Abb. 5.44 a) fiir verschiedene Werte der Zwischenkreiska-
pazitit dargestellt sind. Dabei ist eine Sprunghdhe von 2 P, verwendet worden, da sich diese
bei einem Sprung von P, auf —P, ergibt. Es zeigt sich, dass sich fiir alle Zwischenkreiskapa-
zitdten die gleichen Stromverldufe ergeben. Diese Strome bewirken ebenso dhnliche Verlidufe
der Zwischenkreisspannung, allerdings abhéngig von der Zwischenkreiskapazitit mit deutlich
unterschiedlicher Hohe. Bei 100 % C,,;, ergibt sich nach dieser Berechnung eine maximale Ab-
weichung von 350 V und liegt somit weit aulerhalb der Auslegungsgrenzen von =+ 10 %, d.h.
+70 V.

Die Abbildung 5.45 zeigt die simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf
eine Drehzahlumkehr mit vollem Lastmoment mit minimaler Zwischenkreiskapazitét. Der Ver-
gleich mit der Antwort bei groler Zwischenkreiskapazitit aus Abb. 5.18 auf Seite 69 zeigt
wiederum, dass sich abgesehen vom Verlauf der Zwischenkreisspannung keine Unterschiede
ergeben. Die maximale Abweichung vom Referenzwert betrigt in diesem Fall ca. 300 V, al-
so etwas unterhalb des berechneten Wertes, vgl. Abb. 5.44 a). Die maschinenseitige Leistung
andert sich allerdings in den Simulationen auch nicht sprungformig sondern entsprechend der
Stromregelungsdynamik etwas weicher.

Der Vergleich der Simulation mit Messergebnissen wird an dieser Stelle und mit diesem Bela-
stungsprofil nicht gezeigt, da sich der Antrieb aufgrund des rapiden Anstiegs der Zwischenkreis-
spannung sehr schnell abschaltet. Die Abb. 9.11 auf Seite 181 im Anhang zeigt allerdings den
Vergleich der gemessenen und simulierten Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises
bei sehr kleiner Zwischenkreiskapazitit und der konventionellen Regelung fiir einen vergleich-
baren Fall. Die gute Ubereinstimmung der Simulation mit den experimentellen Ergebnissen
wird daraus deutlich.

Die Betragsfrequenzginge der Storiibertragungsfunktionen Upc(z)/Pn(z) und I:(z)/Pn(z) in
Abb. 5.44 b) zeigen zudem, dass sich Oberschwingungen in der maschinenseitigen Leistung
zunehmend auf die Zwischenkreisspannung auswirken. Es soll an dieser Stelle allerdings noch
einmal angemerkt werden, dass die Entstehung ungewollter maschinenseitiger Oberschwingun-
gen hidufig durch geeignete maschinenseitigen Regelungsansitze reduziert werden kann.
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Abb. 5.46: Einfluss der Zwischenkreiskapazitit auf die Sensitivitidt gegeniiber Netzspannungsver-
zerrungen

Einfluss auf netzseitige Storeinfliisse

Die Auswertung des vollstindigen Modells nach Abb. 5.43 des geschlossenen Regelkreises
inklusive der Oberschwingungsregelung fiir verschiedene Werte der Zwischenkreiskapazitit er-
gibt die Betragsfrequenzginge der Storiibertragungsfunktionen Upc(z)/Ug(z) und I.(2) /Uy (z)
in Abb. 5.46. Es ist erkennbar, dass die Zwischenkreiskapazitit nur Einfluss auf die Zwischen-
kreisspannung hat. Die Empfindlichkeit der Stromregelung bleibt unbeeinflusst. Durch den Ein-
satz der netzseitigen Oberschwingungsregelung kann die Empfindlichkeit gegeniiber Netzspan-
nungsverzerrungen auch hinsichtlich der Verzerrungen im Zwischenkreis bei den entsprechen-
den Frequenzen erheblich reduziert werden, so dass dahingehend kein weiterer Optimierungs-
bedarf besteht. Spiter werden Messergebnisse gezeigt, die diese Aussagen bestétigen, siehe
Abb. 5.52.

5.4.2 Erweiterung um StorgroBenkompensation

Die Empfindlichkeit gegeniiber Netzspannungsharmonischen und -unsymmetrien kann wesent-
lich durch entsprechend gute ZusatzmaBnahmen z.B. durch die gezeigten resonanten Regler in-
nerhalb der Stromregelung reduziert werden. Die Schwankungen der Zwischenkreisspannung
entstehen durch ein Ungleichgewicht der netz- und maschinenseitigen Leistungsverldufe und
dem damit verbundenen Stromfluss im Kondensator. Mit geringer werdenden Kapazititen er-
hoht sich bei gleicher Strombelastung die Spannungsschwankung. Eine wesentliche Verbes-
serung kann also durch Abstimmung der netz- und maschinenseitigen Leistungsverldufe er-
reicht werden. In der Literatur existiert eine Vielzahl von Kompensationsmafnahmen, die dar-
auf abzielen, das Leistungsungleichgewicht zu reduzieren. Im Folgenden wird zunichst eine
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Ubersicht gegeben, bevor dann zwei ausgewiihlte Verfahren detaillierter dargestellt und ihre
Implementierung gezeigt wird. Diese werden dann mittels Simulationen und experimentellen
Ergebnissen weiter untersucht.

5.4.2.1 Literaturiibersicht

Die Abb. 5.47 zeigt eine mogliche Klassifizierung des grundlegenden Ansitze der Literatur.
Der Einsatz moderner Verfahren ist nicht Bestandteil dieser Ubersicht, da diese nicht als Zu-
satzmafBnahmen zur konventionellen Regelung gezihlt werden.

Die Ansitze a)—c) haben ein gemeinsames Grundprinzip, unterscheiden sich aber in der konkre-
ten Umsetzung. Thnen ist gemein, dass der maschinenseitige Strom im Zwischenkreis bestimmt
wird und der daraus ableitbare netzseitige AC-Strom auf den Referenzwert der Regelung der
aktiven Stromkomponente vorgesteuert wird. Der Ansatz a) wurde in [42, 60] vorgestellt und
beruht auf der direkten Messung des Stroms im Zwischenkreis. Dies bedarf einerseits eines zu-
sdtzlichen Stromsensors im Zwischenkreis, dessen Platzierung somit relativ aufwindig ist, und
andererseits aufgrund der hohen Schaltanteile einer sehr guten Filterung des Signals. Vor allem
macht es ersteres zu einer unpraktikablen Losung fiir die meisten Anwendungen. Der Strom
wird daher in den Ansitzen b) und c) indirekt iiber Signale der maschinenseitigen Regelung
bestimmt. In [89-91] wurden dazu Messgro8en verwendet, siehe Abb. 5.47 b), und in [91,92]
ReferenzgroBen, sieche Abb.5.47 c). Zudem existieren Varianten, bei denen fiir einige Gréen
gemessene Signale und fiir andere Referenzsignale verwendet werden. Dabei ist insbesondere
die Verwendung der Referenzstrome entscheidend. Der wesentliche Nachteil der Verwendung
der MessgroBen ist die Zeitverzogerung durch die netzseitige Regelung, da die Referenzstrome
nur mit der Anregelzeit der Stromregelung nachgefahren werden konnen, wodurch es dyna-
misch zu einer deutlichen Leistungsdifferenz kommen kann. AuBlerdem sind die Messgroen
eher mit zusdtzlichen Storungen behaftet, die sich dann negativ auf die netzseitige Regelung
auswirken konnten. Im Gegensatz dazu kann das Leistungsgleichgewicht durch Verwendung
der Referenzsignale und gleiche Auslegung der netz- und maschinenseitigen Regelungsdyna-
mik besser erreicht werden, da die Verzogerungen dann auf beide Seiten gleich sind. Es kommt
dabei lediglich zur Belastung des Zwischenkreises, wenn der Storgrolenkompensationsterm
fehlerhaft ist und/oder sich die Regelungsdynamik beiderseits unterscheidet etwa durch Para-
metervariationen [93]. Wird die Maschine z.B. nach einer U/f-Kennlinie gesteuert betrieben, so
existiert allerdings keine Stromregelung und der Einsatz dieser Variante ist problematisch.

Eine andere Moglichkeit die Verzdgerung der netzseitigen Stromregelung zu umgehen wurde
in [94,95] in Abb. 5.47 d) gezeigt. Der aktuelle Storkompensationsstrom wird durch Differen-
tiation in eine entsprechende Spannung umgerechnet und direkt auf die Referenzausgangsspan-
nung addiert. Der entscheidende Nachteil dieses Ansatzes liegt darin, dass nicht mehr direkt
gewihrleistet werden kann, dass es auch bei dynamischen Vorgingen netzseitig nicht zu Uber-
stromen kommt. Dies kann bei den anderen Ansitzen durch eine Begrenzung der letztlichen
Stromreferenz und geeigneter Auslegung der Stromregelung immer gewihrleistet werden. Auf-
grund der moglicherweise steigenden Empfindlichkeit gegeniiber hoherfrequenten Storungen
muss die Implementierung der Ableitung mit einer Grenzfrequenz geschehen. Die Wahl der
Grenzfrequenz wird dabei neben der Empfindlichkeit auch die Effektivitit dieser Losung mit-
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Abb. 5.47: Konzepte zur Kompensation des Leistungsungleichgewichts als Zusatz zur konventionel-
len Regelung des Netzpulsstromrichters
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bestimmen.

Letztlich gibt es ebenso Ansitze, die nicht auf Informationen des maschinenseitigen Regelungs-
systems beruhen. Die Idee ist es, den Regler der Zwischenkreisspannung so schnell wie moglich
zu machen. Typischerweise geschieht dies durch Einsatz eines PID-Reglers als Erweiterung des
PI-Reglers, siche Abb. 5.47 e). Der D-Anteil bestimmt aus der Ableitung der Zwischenkreis-
spannung eine entsprechende Referenzstromkomponente, die sich zum Ausgang des PI-Teils
des Reglers hinzu addiert. Dies kann also auch so interpretiert werden, dass der D-Anteil, zu-
mindest im dynamischen Fall, den aktuellen Storstrom der Maschinenseite, der ja zu einer An-
derung der Zwischenkreisspannung fiihrt, zu bestimmen versucht, damit die Netzseite moglichst
schnell nachziehen kann. Fiir den Fall, dass die maschinenseitigen Signale nicht vorhanden sind,
kann dies eine gute Losung darstellen. Im anderen Fall konnen besser direkt die Signale des
maschinenseitigen Regelungssystems zur Kompensation verwendet werden. Ferner bestimmt
wiederum die konkrete Implementierung des D-Anteils und dessen Grenzfrequenz die Effek-
tivitdt und auch die Empfindlichkeit gegeniiber Messstorungen. Die notwendige Filterung der
Zwischenkreisspannung vermindert auBerdem die Effektivitit dieser Kompensationsstrategie.

5.4.2.2 Implementierung ausgewihlter Verfahren

In den Untersuchungen des Verfassers dieser Arbeit wurden zwei Ansétze ausgewdhlt, imple-
mentiert und analysiert. Zunédchst wird der Ansatz b) aus Abb. 5.47 verwendet, wobei die aktu-
elle Leistung mittels der Komponenten der Statorspannungen und -strome wie folgt bestimmt
wird:

Prst(k) = 5 (usa(k)isq(k)+usq(k)isq(k))

3
3 5.18
- % (uScLRef(k_ 1)isq(k) + usg rer(k — l)igq(k)) (5.18)

-Est

Diese geschitzte Leistung wird mithilfe der Netzspannung zu einem Kompensationsstrom i, ,

umgewandelt, der zum Ausgang des PI-Reglers der Zwischenkreisspannung addiert wird:

Es PE" 3MSdRef k= 1)isa (k) + usq.rer (k= 1)isq (k) 519
=5 T (5.19)

Dabei wurde nicht die aktuelle Netzspannung, sondern ihr Nennwert verwendet, da die reale
Netzspannung hédufig durch Harmonische verzerrt ist, wodurch sich die Verzerrungen im netz-
seitigen Strom unnétig verstidrken konnten.

Als zweiter Ansatz wurde c) aus Abb. 5.47 verwendet. Die mechanische Leistung p,,.c, ldsst
sich durch die Drehzahl n und dem erzeugten Moment m wie folgt schreiben:

Pmech(k) = 2mn(k)m(k) (5.20)

Ferner ldsst sich das Moment als Produkt vom Rotorfluss ¥, und momentenbildendem Stator-
strom ig, mit einigen Maschinenparametern darstellen:

mk) = %‘PRd(k)qu(k) (5.21)
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wobei vereinfachend eine Maschinenkonstante p = (3Z,L;)/(20(L; + L, )) eingefiihrt wurde
(siehe Tab. 9.8 auf Seite 165 fiir Definitionen der maschinenseitigen Parameter). Die maschi-
nenseitige Referenzleistung wird daher wie folgt bestimmt:

2wy

pRel (k) = n(k)Pra re s (k)isq rer (k) (5.22)

Analog zu (5.19) ergibt sich der Kompensationsstrom:
pRel (k 227U k)
[Ref U RG Re f . _
C(fmp \/g Ug v \/7 @Ug . n(k)lSq,Rej (k) (5.23)

5.4.2.3 Simulations- und Messergebnisse

Die Abb. 5.48 und 5.49 zeigen die simulierten Antworten auf ideale Lastmomentenspriinge
vom positiven zum negativen Nennmoment bei Nenndrehzahl fiir die zwei ausgewihlten Stor-
groBenkompensationsverfahren. Dieses Belastungsszenario wurde gewihlt, da sich ein sehr dy-
namischer, aber auch ausreichend weicher, Verlauf des momentenbildenden Stroms, des Mo-
ments und letztlich auch der maschinenseitigen Leistung ergibt. Dieser Verlauf ermoglicht in
Kombination mit einer kleinen Netzfilterinduktivitit den Betrieb des Stromregelungssystems
des Netzpulsstromrichters im linearen Bereich, d.h. die Referenzen der Ausgangsspannungen
bleiben unterhalb der Grenze von Upc/ v/3. In diesem Fall lassen sich die charakteristischen
Eigenschaften beider Methoden anschaulich darstellen. Aufgrund der geringen Filterwirkung
der kleinen Induktivitét ergeben sich zwar sehr hohe Anteile der Schaltharmonischen, aber dies
ist fiir den Vergleich an dieser Stelle nicht entscheidend.

Die maschinenseitigen Signalverldufe sind in beiden Fillen gleich. Die Antworten unterschei-
den sich in der Antwort des netzseitigen Systems. Es ist erkennbar, dass mit der Kompensation
durch die Referenzleistung pf,ff eine schnellere Reaktion der Referenz des netzseitigen Stroms
erfolgt und der aktuelle Strom daher auch schneller folgen kann. Dadurch sinkt die Belastung
des Zwischenkreises und somit auch die Abweichung der Zwischenkreisspannungen deutlich.
Im Vergleich ergibt sich durch die Kompensation mittels der aktuellen Leistung p,, . die drei-
fache Abweichung von 60 V. Durch die Verwendung von Referenzsignalen anstelle der aktu-
ellen Messwerte, ist das Kompensationssignal in der praktischen Anwendung zudem weniger
storungsbehaftet. Aus diesen Griinden wird im weiteren Verlauf die Kompensation mittels der
ReferenzgroBen verwendet.

Wihrend der Vergleich der zwei Kompensationsmethoden mit einer du8erst kleinen Netzfilter-
induktivitit erfolgte, soll nun das Verhalten mit realen Auslegungen mit maximaler dynamischer
Belastung des Antriebs untersucht werden um zu zeigen, dass auch unter diesen Bedingungen
gute Ergebnisse erzielt werden. Die Antwort ist in Abb. 5.50 dargestellt und zeigt, dass der
Verlauf des momentenbildenden Stroms is, wegen der sprungformigen Anderung der Referenz
sehr dynamisch ist. Die Referenz des netzseitigen Stroms ic,; reagiert entsprechend schnell.
Aufgrund der Induktivitdt und der durch die Zwischenkreisspannung begrenzten Spannungs-
stellmoglichkeit folgt der aktuelle Strom der Referenz allerdings langsamer, so dass es zu einer
starkeren Abweichung in der Zwischenkreisspannung von etwa 80 V kommt. In Anbetracht
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Abb. 5.48: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf einen idealen Lastmo-
mentensprung von motorischem auf generatorischen Betrieb bei Nenndrehzahl und mit
minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc =401 F) und Vorsteuerung der geschitzten ak-
tuellen maschinenseitigen Leistung nach (5.19) mit Ly = 5% L,

der Tatsache, dass die maschinenseitige Leistungsumkehr von positiver zu negativer Nennlei-
stung innerhalb von 5 Regelungsperioden (hier also 1 ms) erfolgt, ist diese Abweichung von
etwa 11 % als worst-case-Wert als gering einzustufen. Netzseitig ist durch regelungstechni-
sche Massnahmen keine weitere Verbesserung herbeizufiihren, da die Regelung direkt in die
Spannungsbegrenzung geht und es dadurch zu einem Leistungsungleichgewicht kommt. Allen-
falls eine Reduzierung der Netzfilterinduktivitit konnte die Abweichung in der Zwischenkreis-
spannung verringern. Alternativ kann natiirlich die maschinenseitige Dynamik etwas reduziert
werden. Die gemessenen Verliufe zu diesem Szenario in Abb. 5.51 zeigen eine gute Uber-
einstimmung mit den simulierten Verldufen, wobei die Verlaufe iiber eine lingeren Zeitdauer

dargestellt sind.

Die Abb. 5.52 zeigt die gemessenen Frequenzspektren bei Nennbetrieb mit und ohne Ober-
schwingungsregelung. Es zeigt sich eine deutliche Reduzierung der Netzspannungsharmoni-
schen. Der Verzerrungsgehalt ist insgesamt als sehr gut zu bewerten.
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Abb. 5.49: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf einen idealen Lastmo-
mentensprung von motorischen auf generatorischen Betrieb bei Nenndrehzahl und mit
minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401 F) und Vorsteuerung der Referenz der
maschinenseitigen Leistung nach (5.23) mit Ly = 5% L,
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Abb. 5.50: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine Drehzahlumkehr

mit vollem Lastmoment bei minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401y F) und Vor-
steuerung der Referenz der maschinenseitigen Leistung nach (5.23) mit Ly = 10% L,
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Abb. 5.51: Gemessene Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment bei minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401uF) und Vor-
steuerung der Referenz der maschinenseitigen Leistung nach (5.23) mit Ly = 2mH =

9,7%L,
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Abb. 5.52: Gemessene Frequenzspektren bei Betrieb des Antriebs mit 22 kW ohne und mit reso-
nanten Reglern fiir die 6. Oberschwingung minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc =
401uF): a) Netzstrome, b) Netzspannung und ¢) Zwischenkreisspannung (Ly = 2mH =
9,7% Ly,, weitere Systemparameter nach Tab. 5.1, Betriebspunkt: P, = 22 kW, N = 1500
1/min)
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5.5 Zusammenfassung und Fazit

In diesem Kapitel wurde die konventionelle PI-Regelung unter Beriicksichtigung diverser Zu-
satzkonzepte untersucht. Dabei wurde zunéchst ein konventioneller Antrieb betrachtet, um ein
grundlegendes Verstindnis zu generieren. Im Anschluss daran wurden separat die Einfliisse
eines LCL-Filters und einer geringen Zwischenkreiskapazitit untersucht.

Der erste Abschnitt zeigte den Entwurf der konventionellen Regelung und die Untersuchung
der Eigenschaften bei der Anwendung mit einem konventionellem Antrieb mit netzseitigem L-
Filter. Es zeigt sich dabei, dass sich eine schnelle Dynamik in der Stromregelung und in der
Regelung der Zwischenkreisspannung erzielen lidsst. Hinzu kommt, dass gute Robustheitsei-
genschaften nachgewiesen werden konnten. Prinzipiell kann die Dynamik der Stromregelung
auch reduziert werden, um die Robustheit weiter zu erhohen. Fiir den Fall, dass hohe Anforde-
rungen an die Dynamik der Momentenregelung der Maschinenregelung gestellt werden — z.B.
im Sinne einer schnellen Drehzahlregelung — bedarf es aus diesem Grund ebenso einer hohen
Bandbreite der netzseitigen Stromregelung, um dem geforderten Leistungsverlauf hinreichend
schnell zu folgen. Andernfalls kiime es zu stiarkeren Spannungsschwankungen im Zwischen-
kreis. Ein weiteres Argument fiir eine moglichst hohe Bandbreite der Stromregelung liegt in
der Unterdriickung der niederfrequenten Oberschwingungen. Diese ldsst sich zwar ohnehin nur
mittels einer zusitzlichen Oberschwingungsregelung erreichen. Es wurde jedoch gezeigt, dass
die Grundschwingungsstromregelung zu diesem Zweck eine ausreichend hohe Bandbreite auf-
weisen muss, um Stabilitdtsprobleme zu vermeiden.

Im zweiten Abschnitt wurden die Eigenschaften der PI-Regelung bei Anwendung bei LCL-
Filter-basierten Antrieben untersucht. Bei hohen Anforderungen an Dynamik und Robustheit
kann mit der PI-Regelung meist keine ausreichende Stabilitét erreicht werden. Entscheidend
ist in diesem Zusammenhang das Verhiltnis der Resonanzfrequenz und Regelungsfrequenz,
welches von der LCL-Filterauslegung abhédngt. Verbesserte Regelungseigenschaften konnen
durch verschiedene zusitzliche aktive DidmpfungsmaBBnahmen erreicht werden, wobei deren
Einsetzbarkeit aus verschiedenen Griinden wiederum beschrinkt ist. Insbesondere bei niedri-
geren LCL-Resonanzfrequenzen (relativ zur Regelungsfrequenz) ist eine ausreichende Stabili-
sierung bei gleichzeitig hohen Anforderungen an die Dynamik der Stromregelung nicht mehr
erreichbar. Die Riickfithrung mehrerer ZustandsgroBen zum Zweck der aktiven Dampfung er-
scheint als vielversprechende Alternative. Die Auslegung der Riickfithrungsparameter wird da-
bei jedoch deutlich komplexer und die entkoppelte Auslegung der PI-Regelung und aktiven
Dampfung ist kritisch zu betrachten, da sich beide Komponenten zunehmend beeinflussen. Als
Losungsmoglichkeit werden zustandsbasierte Regelungsverfahren mit systematischen Ausle-
gungsmethoden angesehen, die im folgenden Kapitel thematisiert werden sollen.

Im dritten Abschnitt konnte gezeigt werden, dass die reine PI-Regelungsstruktur bei geringen
Zwischenkreiskapazititen bei transienten maschinenseitigen Vorgingen nicht mehr zufrieden-
stellende Ergebnisse liefern kann. Es konnte jedoch auch verdeutlicht werden, dass diverse Zu-
satzkonzepte existieren, mit denen auch wihrend extremen Leistungsspriingen die Zwischen-
kreisspannung gut geregelt werden kann. Dazu wurde auf eine Literaturiibersicht verwiesen
und anschlieBend zwei ausgewihlte Ansédtze untersucht. Beiden ist gemein, dass in der netzsei-
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tigen Regelung Information iiber die maschinenseitige Leistung verarbeitet wird. Dabei stellte
sich heraus, dass die Verwendung des Referenzverlaufs der maschinenseitigen Leistung gegen-
iber der aktuellen, gemessenen Leistung die bessere Alternative darstellt. Ferner stellen die
niederfrequenten Oberschwingungen bei Verwendung einer Oberschwingungsregelung keine
Probleme dar, da sie ausreichend unterdriickt werden. Es soll abschlieBend erwidhnt werden,
dass alle regelungstechnischen Losungen zur Reduzierung des Stromflusses im Zwischenkreis-
kondensator wihrend transienter Vorgédnge auf der Maschinenseite versagen, wenn das System
netzseitig in die Strom- oder Spannungsbegrenzung geht, wihrend sich die maschinenseitige
Leistung weiterhin dndern kann.

Insgesamt lassen sich die in Kapitel 2.2 definierten Ziele mit der konventionellen PI-Regelung
nicht erreichen. Die Verwendung verschiedener Zusatzmaflnahmen wie Oberschwingungsreg-
ler, aktive Dampfung und Vorsteuerung der maschinenseitigen Leistung verbessern das Be-
triebsverhalten fiir einen Bereich von Systemauslegungen zwar enorm, fiithren jedoch nicht zu
universell anwendbaren Losungen.



6 Zustandsbasierte Regelung

Wie das vorangegange Kapitel zeigte, ist die konventionelle Regelung auch mit diversen Zu-
satzkonzepten nicht immer fiir die Anwendung bei Antrieben mit LCL-Filtern und kleiner
Zwischenkreiskapazitit geeignet. Insbesondere lassen sich die Ziele aus Kapitel 2.2 hinsicht-
lich der aktiven Resonanzddmpfung des LCL-Filters bei gleichzeitig guter Unterdriickung von
niederfrequenten Harmonischen und ausreichender Robustheit gegeniiber Parameterungenau-
igkeiten damit nicht erreichen. Es soll daher in dieser Arbeit ein verbessertes Regelungskon-
zept entwickelt und untersucht werden. Die zustandsbasierten Regelungsverfahren versprechen
aufgrund ihrer groen Vielfalt in der Gestaltung der Dynamik des geschlossenen Regelkreises
deutliche Vorteile gegeniiber der konventionellen Regelung. Zunéchst wird im Folgenden ei-
ne Ubersicht iiber potentiell geeignete Ansitze gegeben und deren Eigenschaften diskutiert. Es
wird darauf basierend eine Auswahl eines Regelungskonzeptes getroffen. Der Entwurf dieser
Regelung wird anschliefend vorgestellt, bevor dann die Analyse der relevanten Einflussfaktoren
erfolgt. Die erzielten Ergebnisse werden letztlich mithilfe von Simulations- und Messergebnis-
sen verifiziert.

6.1 Ubersicht und Auswahl eines modernen Regelungsansat-
zZes

Im vorangegangen Kapitel konnten aus den Untersuchungen der konventionellen Regelung mit
ihren Zusatzkonzepten die kritischen Anforderungen an eine geeignete Regelung herausgestellt
werden. Die aktive Resonanzdampfung des LCL-Filters stellt eine anspruchsvolle Anforderung
dar. Aus zweierlei Griinden muss dies bei gleichzeitig hohen dynamischen Anforderungen ge-
wihrleistet werden. Erstens entsteht diese Anforderung durch die kleine Zwischenkreiskapazi-
tit, die eine schnelle Regelungsdynamik verlangt, um Leistungsdnderungen moglichst schnell
nachzufahren und dadurch den Zwischenkreiskondensator zu entlasten. Zweitens muss eine
ausreichende Unterdriickung von Harmonischen gewihrleistet werden und dies verlangt eben-
so nach einer ausreichend schnellen Stromregelung. Es zeigte sich, dass dies fiir unterschied-
liche Auslegungen des LCL-Filters aus Griinden der Robustheit nur mit einer Regelung mit
Riickfiihrung mehrerer Zustandsgroen erfolgen kann. Aus diesem Grund soll in jedem Fall ein
zustandsbasierter Regelungsansatz fiir die Stromregelung zum Einsatz kommen.

Prinzipiell eignen sich die zwei Ansitze, die in Abb. 6.1 dargestellt sind. Die erste Varian-
te ist eine kaskadierte Regelung mit duBBerem Regelkreis fiir die Zwischenkreisspannung und

111
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unterlagertem zustandsbasierten Stromregelkreis. Dadurch kann ein schnelles Stromregelungs-
verhalten mit gleichzeitig guter Ddmpfung der LCL-Resonanz erreicht werden. Wegen der ge-
ringen Zwischenkreiskapazitit muss jedoch die Regelung der Zwischenkreisspannung selbst
auch sehr dynamisch erfolgen. Die Zusatzkonzepte, die im vorigen Kapitel vorgestellt wurden
und auf maschinenseitigen Signalen basieren, bieten allerdings sehr gute Moglichkeiten zur
hochdynamischen Regelung, wie in Kap. 5.4 gezeigt werden konnte.

Eine alternative Variante ist im zweiten Teil der Abb. 6.1 dargestellt. Die zustandsbasierte Re-
gelung ermoglicht prinzipiell ebenso die direkte Regelung der Zwischenkreisspannung und der
Blindleistung ohne unterlagerte Stromregelkreise. Durch den Wegfall der Kaskade entfillt theo-
retisch die Verzogerung der inneren Stromregelkreise, aber da die Zwischenkreisspannung letzt-
lich nur durch Strome beeinflusst werden kann, wiirde dies vergleichsweise hohe Strome erfor-
dern. Dies fiihrt direkt zum wesentlichen Problem dieser Regelungsstruktur. Die Strome stellen
hierbei nur interne Zustandsgréen dar, die nicht mehr direkt regelbar bzw. begrenzbar sind. In
Umrichtersystemen sind neben den Spannungen jedoch gerade die Strome die kritischen Gro-
Ben, die sehr schnell zur Zerstorung der Leistungshalbleiter fithren konnen. Im Gegensatz dazu
kann bei einer kaskadierten Regelung immer der Referenzwert der Strome begrenzt werden, um
mit einer geeigneten Stromregelung Uberstrome zu vermeiden. Ferner bietet eine kaskadierte
Regelung immer Vorteile hinsichtlich des Storverhaltens, da die Stdrungen nicht erst durch die
gesamte Strecke laufen miissen und stattdessen niher an der Quelle kompensiert werden kon-
nen [10]. Aus diesen Griinden wird der nicht-kaskadierte Regelungsansatz in dieser Arbeit nicht
weiterverfolgt.

Fiir die zustandsbasierte Stromregelung ergeben sich ebenfalls eine Vielzahl von moglichen An-
sitzen. Die Abb. 6.2 zeigt eine Ubersicht iiber verschiedene Ansitze. Der Kern der klassischen
Zustandsregelung ist die Riickfiihrung des gesamten Zustandsvektors x iiber einen Riickfiihr-
vektor I_cT, siche Abb. 6.2 a). Da es sich dabei um P-Riickfiihrungen handelt, kann es ohne
Erweiterungen zu stationidren Abweichungen kommen. Durch Vorfilter kann die Referenz ent-
sprechend angepasst werden, um diese Abweichung zu kompensieren [63,96]. Wegen der Pa-
rameterempfindlichkeit dieser Filter kommen hiufig Integratoren zur Eliminierung der Abwei-
chung zum Einsatz [96]. Dynamisch vorteilhafter ist allerdings der Einsatz von PI-Elementen
statt einfacher Integratoren, da durch den P-Anteil ein schneller Pfad — oder anders ausgedriickt
eine zusitzliche Nullstelle zur Kompensation einer langsamen Streckenpolstelle — zur Verfii-
gung gestellt wird [96].

Eine weitere Erhohung der Systemdynamik kann durch den Einsatz einer dynamischen Vor-
steuerung erfolgen, siche Abb. 6.2 b). Fiir diese Ausfiihrung stellt die flachheitsbasierte Rege-
lung eine michtige Methode dar. In [97] wurde dieser Ansatz im Rahmen der Sliding-Mode-
Regelung untersucht. Im Rahmen der Untersuchungen zu dieser Arbeit wurde eben dieser An-
satz fiir die Regelung des Netzpulsstromrichters angewendet und untersucht. In [98] wurde zu-
néchst das grundlegende Konzept anhand eines L-Filter-basierten Systems vorgestellt. In [99]
wurde dieses Konzept erweitert und auf das LCL-Filter-basierte System angewendet. In beiden
Veroftentlichungen konnte die sehr hohe Dynamik unter Beweis gestellt werden.

Als weitere Alternative soll die Passivitidtsbasierte Regelung genannt werden, die in Abb. 6.2
c) dargestellt ist. Die Idee der dieser Regelung ist die Stabilisierung von Systemen durch Auf-
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Abb. 6.1: Zustandsbasierte Regelungsstrukturen: a) kaskadierte Regelung und b) direkte Regelung
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zwingen eines passiven Charakters [100]. Daher bietet sie sich geradezu fiir die Regelung mit
LCL-Filter an. Nach bestem Wissen des Autors wurde zu Beginn der Untersuchungen zu die-
ser Arbeit keine Anwendung dieses Verfahrens auf LCL-Filter-basierte Systeme veroffentlicht.
Aus diesen Griinden wurde dieses Verfahren fiir die Untersuchungen zu dieser Arbeit ausge-
wihlt. In [101] wurden Ergebnisse zu diesem Verfahren veroffentlicht, die die prinzipielle Eig-
nung darstellen. Neben der prinzipiellen Anwendbarkeit offenbarte sich aber, dass es sich um
einen erweiterten Proportionalregler mit zusétzlichen Entkopplungskomponenten handelt, der
aufgrund von stationdren Abweichungen um einen Integrator erweitert werden musste. Es re-
sultiert im Wesentlichen ein PI-Regler mit einer zusétzlichen Riickfiihrung der Spannung iiber
den Filterkondensatoren. Dadurch ergeben sich die in Kap. 5.3 aufgezeigten Einschrinkungen
hinsichtlich der Stabilisierung bei verschiedenen Resonanzfrequenzen. Aus diesem Grund wird
die Passivitétsbasierte Regelung in dieser Arbeit nicht weiterverfolgt.

Fiir diese Arbeit wird der Ansatz aus Abb. 6.2 a) ausgewihlt. Die grundlegende Idee des kon-
kreten Konzeptes ist es, dem netzseitigen Teil des Antriebs durch die Zustandsriickfithrung eine
Dynamik aufzuzwingen, die derjenigen der Maschinenseite gleich ist. Ferner wird der Refe-
renzverlauf der maschinenseitigen Leistung entsprechend der Gleichung (5.23) auf den Refe-
renzstrom addiert (vgl. Seite 103). Dadurch erhalten beide Seiten des Antriebs die gleichen
Referenzverldufe der Leistung und reagieren auch mit LCL-Filter mit der gleichen Dynamik,
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Abb. 6.3: Struktur der zustandsbasierten Stromregelung

so dass der Zwischenkreiskondensator entlastet wird. Der Zwischenkreis muss dann nur noch
die Anteile der Leistungsdifferenz aufnehmen, die sich durch Nichtidealitdten ergeben wie z.B.
Parameterunsicherheiten, Strom- oder Spannungsbegrenzungen oder nicht-dominante Dynami-
kanteile.

6.2 Entwurf der Regelung

In diesem Abschnitt soll der Entwurf der zustandsbasierten Stromregelung nach Abb. 6.3 darge-
legt werden. Das Ziel des Entwurfs ist die Bestimmung der Reglerparameter in der Art, dass die
gewiinschte Dynamik des geschlossenen Regelkreises erreicht wird. Der Entwurf der Regelung
kann dabei in zwei Schritte unterteilt werden:

1. Spezifizierung der gewiinschten Dynamik des geschlossenen Regelkreises in Form einer
Pol- und Nullstellenkonfiguration

2. Berechnung der Reglerparameter

Wiihrend der erste Schritt das Verstiindnis des Systemverhaltens erfordert, ist der zweite Teil die
Losung eines rein mathematischen Problems unter Beriicksichtigung der Strecken- und Reg-
lermodelle. Bevor auf diese beide Entwurfsschritte eingegangen wird, soll das dem Entwurf
zugrunde gelegte Streckenmodell veranschaulicht werden.

6.2.1 Modell fiir den Entwurf der Regelung

Fiir den Entwurf der Zustandsregelung wird ein Zustandsraummodell der Strecke benotigt, de-
ren Komponenten in Kapitel 4 detailliert abgeleitet wurden.
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Die Modellierung fiir den Entwurf der Regelungen erfolgt dabei ohne Beriicksichtigung etwai-
ger Messwertfilter in den Riickfithrungen der Filterkondensatorstrome und -spannungen. Die
Systemordnung wiirde sich andernfalls erhohen und zudem wire ohne Weiteres keine vollstin-
dige Zustandsriickfiihrung mehr moglich, da die ungefilterten Messgroflen nicht verfiigbar sind.
Im Gegensatz zur vollstindigen Zustandsriickfithrung gestaltet sich der Entwurf der Regelun-
gen bei Riickfithrung eines reduzierten Zustandsvektors deutlich komplexer. In dieser Arbeit
wird davon ausgegangen, dass alle Zustandsgroen des LCL-Filters direkt bekannt sind. Der
Einfluss etwaiger Dynamikglieder in einzelnen Riickfithrungszweigen wird spéter im Rahmen
der Analyse der Regelungen untersucht und vorab so weit wie moglich bei der Auslegung der
Reglerparameter beriicksichtigt.

Die Untersuchungen des Verfassers dieser Arbeit haben ergeben, dass die symbolische, also
nicht numerische, Bestimmung der Riickfiihrkoeffizienten bei Beriicksichtigung der parasitér-
en Verluste enorm aufwindig ist und keine praktikablen Ausdriicke mehr liefert. Im Gegensatz
dazu werden praktikable Ausdriicke erreicht, wenn selbige vernachlédssigt werden. Es wird sich
spater zeigen, dass der Fehler durch diese Vereinfachung keine nennenswerte Reduzierung der
Regelgiite mit sich zieht. Unter Vernachlédssigung aller Verluste ergibt sich das diskrete Zu-
standsraummodell der Strecke inklusive der Rechenverzégerung zu:

ic(k—|— 1) 0
icr (k1) 1 s 4| O sk ©6.1)
ucf(k—l— 1) d _( ) 0 C( )
uc(k+ 1) 1
v g VA
x(k+1) by
mit
i 1 — cos (@ges T;) sin (@ges T¢) b i
Ly Cy 0f,, L fc Opes
Ailys — 0 C?S (wRes Tc) Cf WRes * SiN (a)Res Tc) by (6.2)
M cos (a) T) b
Cf ORes Res L ¢ 3
| 0 0 0 0 |

wobei by, by und b3 in (4.31) auf Seite 46 definiert sind.

6.2.2 Pol- und Nullstellenplatzierung

Der erste Schritt beim Entwurf der PI-Zustandsregelung mit Polvorgabe ist die Spezifizierung
der gewiinschten Pol- und Nullstellenkonfiguration. Es soll hier angemerkt werden, dass die
Streckennullstellen nicht durch eine Riickfithrung verschoben werden konnen [102]. Allerdings
weist der PI-Regler eine Nullstelle auf, die frei gewéhlt werden kann. Die Gesamtstruktur be-
steht abgesehen von den Zustandsriickfithrungen aus dem PI-Regler und der Strecke (siehe Abb.
6.3), so dass insgesamt fiinf Polstellen platziert werden miissen. Es sind also sechs Parameter
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Abb. 6.4: Schematische Platzierung der Pol- und Nullstellen: a) PI-Regelung eines L-Filter-Systems
bzw. einer Maschine und b) PI-Zustandsregelung eines LCL-Filter-Systems mit zwei Va-
rianten der Polplatzierung

frei wihlbar und es ergibt sich somit ein weiter Raum fiir Optimierungen. In dieser Arbeit wird
der Ansatz verfolgt, ein dominantes Polpaar zu erzeugen, das die Dynamik des geschlossenen
Regelkreises wesentlich bestimmt, und den Einfluss der restlichen Pole zu minimieren oder zu-
mindest gering zu halten. Zu diesem Zweck wird ein dominantes Polpaar entsprechend der Re-
gelung auf der Maschinenseite gewihlt. Damit wird bezweckt, dass netz- und maschinenseitig
die gleiche Dynamik erreicht wird und bei Vorsteuerung der maschinenseitigen Referenzgréen
die dynamische Strombelastung des Zwischenkreises reduziert wird.

Die Abb. 6.4 a) zeigt schematisch das Pol-Nullstellen-Diagramm des geschlossenen Regel-
kreises eines L-Filter-basierten Netzpulsstromrichters. Mit der Maschinenseite kann aufgrund
gleicher Streckenstruktur mit der gleichen Reglerauslegung (vgl. Kap. 9.4) die gleiche Pol-
Nullstellenkonfiguration erzeugt werden. Daher werden drei der gewiinschten Pole und die
Nullstelle entsprechend der Regelung eines L-Filter-basierten Systems gewihlt, siehe Abb. 6.4
(rechts). Diese Strategie kann fiir beliebige maschinenseitige PI-Reglerauslegungen angesetzt
werden.

Es bleibt die Platzierung der zwei resonanten Polstellen. Die Stabilitdtsbedingung verlangt in
jedem Falle deren Platzierung innerhalb des Einheitskreises. Der Einfluss eines (stabilen) konju-
giert komplexen Polpaares auf das dynamische Verhalten eines Systems wird durch die Damp-
fung und Frequenz der Polstellen aber auch durch das Residuum bestimmt [72] (darin Kapitel
6). Wird ein ungeddmpftes Polpaar, das also auf dem Einheitskreis liegt, durch einen Einheits-
sprung angeregt, so ergibt sich eine ungeddmpfte Schwingung entsprechender Frequenz, wo-
bei das Residuum die Amplitude der Schwingung darstellt. Bei gedimpften Polen klingt diese
Schwingung entsprechend des Dadmpfungskoeffizienten ab. Der Einfluss des Polpaares auf die
Dynamik des Gesamtsystems kann daher einerseits durch eine ausreichende Dampfung der Po-
le reduziert werden, aber andererseits noch stirker durch die Reduzierung des Residuums, da
dann idealerweise eine nur sehr kleine bzw. keine Resonanzschwingung entsteht. Die Hohe des
Residuums eines Pols hingt direkt von dessen Abstand zu den iibrigen Pol- und Nullstellen des
Regelkreises ab [72]. Es reduziert sich mit kleineren Entfernungen zu Nullstellen und durch
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grofere Entfernungen zu den anderen Polstellen. Liegt eine Polstelle sehr nahe an einer Null-
stelle, so kompensieren sie sich und man spricht von einer Pol-Nullstellenkompensation. Es soll
hier angemerkt sein, das dies ebenso bei der standardmifigen Auslegung eines PI-Reglers ge-
nutzt wird, vgl. Kapitel 5. Als Konsequenz daraus lassen sich nun verschiedene Strategien zur
Platzierungen der LCL-Resonanzpole ableiten, die im Folgenden diskutiert werden sollen.

Eine mogliche Strategie konnte also sein, die Resonanzpole in die Nihe der resonanten Null-
stellen zu verschieben. Dieser Strategie ist in Abb. 6.4 b) dargestellt und als "1" gekennzeichnet.
Dabei muss allerdings ein gewisser Restabstand eingehalten werden, um eine ausreichende Ro-
bustheit gegeniiber Parameterschwankungen zu gewihrleisten. Diese Strategie ist auch mit einer
Anndherung der Pole an das eigentlich dominante Polpaar verbunden, wodurch der Einfluss der
Resonanz wiederum etwas steigt, insbesondere bei niedrigen relativen Resonanzfrequenzen.
Um den Einfluss der Resonanzpole gerade bei niedrigen Resonanzfrequenzen zu verringern,
kann es ebenso ein Ansatz sein, die Resonanzpole zu hoheren Frequenzen mit stiarkerer Damp-
fung zu verschieben. Diese Strategie ist ebenfalls in Abb. 6.4 b) dargestellt und als "2" gekenn-
zeichnet. In diesem Fall wird zwar der Abstand zu den niederfrequenten Polen groBer, aber
auch gleichzeitig der zu den Nullstellen, die sich nicht verschieben lassen. Dadurch kommt es
in der Sprungantwort stets zu einem groflen Einschwingen, das zwar bei sehr hoher Didmpfung
sehr schnell abklingt, aber immer zu einem hohen einmaligen Einschwingvorgang fiihrt. Im
Folgenden wird daher die Strategie "1" weiterverfolgt.

Die konkrete Platzierung der gewiinschten Pol- und Nullstellen orientiert sich also zunichst
an denjenigen der maschinenseitigen PI-Stromregelung und somit auch an der netzseitigen PI-
Stromregelung mit L-Filter. Sie konnen in dieser Arbeit aus (5.6) auf Seite 53 bzw. Abb. 5.5
abgelesen werden. Es werden demnach folgende gewiinschte Pol- und Nullstellen festgelegt:

pY = =€ T/l (6.3)

p% = 1/2%j\/kag—1/4 (6.4)

Dabei sind pj 5 die dominanten Polstellen und kg4, der Einstellfaktor der maschinenseitigen PI-
Regler bzw. des L-Filter-basierten Systems. Die nicht-dominanten Polstellen p) 5 werden in die
Néhe der LCL-Nullstellen gelegt:

_pw..Llh i fi_pr2.fo
pis=e iR VTS (6.5)

wobei fy die Frequenz der LCL-Nullstellen aus (4.11) ist und DXS der Dampfungskoeffizi-
ent der gewiinschten Pollage ist. Die Frequenz der Resonanzpole sollte im Sinne einer guten
Robustheit gegeniiber Parameterschwankungen etwas oberhalb derjenigen der Nullstellen lie-
gen. Die konkrete Wahl des Dampfungskoeffizienten stellt einen Kompromiss zwischen Re-
sonanzddmpfung und Robustheit dar. Bei D5 = 0 wire im Idealfall durch eine exakte Pol-
Nullstellenkompensation eine ideale Resonanzddmpfung erreicht. Da die Streckenparameter al-
lerdings nicht exakt bekannt sind, muss D}y s > DZf’:j" gewihlt werden, damit es bei Variation der
Streckenpol- und -nullstellen nicht zur Verschiebung auBerhalb des Einheitskreises und infolge-
dessen zur Instabilitit kommt. Gerade bei niedrigen Resonanzfrequenzen steigt jedoch das Re-
siduum der Resonanzpole durch kiirzere Entfernungen zum dominanten Polpaar, so dass in die-

sem Fall der Zwang zur nahen Platzierung an der Polstelle groBer wird, d.h D} 5 < DI (fRes)-
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Die letztendliche Wahl der Didmpfung Dy s hiingt hiernach sowohl von den Anforderungen an
die Robustheit und Resonanzdampfung als auch von der Auslegung des dominanten Polpaares,
und somit indirekt von der Auslegung der maschinenseitigen Regelung, ab. In den Untersu-
chungen des Verfassers zu dieser Arbeit ergab sich eine Ddmpfung von Dy 5 = 0,1 allgemein
als guter Kompromiss hinsichtlich der gewiéhlten Anforderungen. Es soll abschlieBend noch an-
gemerkt werden, dass die Ddmpfung auch abhingig von der LCL-Resonanzfrequenz gestaltet
werden konnte. Davon soll in dieser Arbeit allerdings abgesehen werden.

6.2.3 Berechnung der Reglerparameter

Der zweite Schritt beim Entwurf der PI-Zustandsregelung mit Polvorgabe ist die Berechnung
passender Reglerparameter, die die Streckenpole in die gewiinschten Positionen verschiebt. Zu
diesem Zweck muss das gewiinschte Verhalten des geschlossenen Regelkreises in Zusammen-
hang mit dem Modell aus Abb. 6.3 gebracht werden, um daraus die Riickfiihrkoeffizienten in
Abhingigkeit der Streckenparameter und der spezifizierten Pol- und Nullstellen berechnen zu
konnen. In dieser Arbeit wird die Ubertragungsfunktion in Polynomdarstellung einerseits in Ab-
hingigkeit der gewiinschten Pol- und Nullstellen und andererseits in Abhédngigkeit der Strecken-
und Reglerparameter bestimmt. Durch Koeffizientenvergleich ergeben sich dann die Reglerpa-
rameter.

Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises aus Abb. 6.3 kann wie folgt berech-
net werden:

1.(z) Gpi(z2) Grp(2)
Gelz) = = 6.6
o Ieref(z)  Gpi(z) Grp(2) +1 (6.6)
mit
Gro(z) = ¢ (2l = [A)" ~b "k T]) 6.7)
2+ (T /Traq—1

Gor(2) = kpay ‘Z/ o : (6.8)

Die Ubertragungsfunktion aus (6.6) kann in die folgende Form gebracht werden:
Gulz) = (z—2z21) (z—22) (z—23) 6.9)

asz> + a7t + a3 +ar? +ajz+ag

Die Koeffizienten a; (i € [0...5]) enthalten dabei die Strecken- und Reglerparameter. Die Null-
stellen z5 3 stellen diejenigen des LCL-Filters dar und z; die des PI-Reglers. Es soll hier ange-
merkt werden, dass die Berechnung der Nennerkoeffizienten je nach Modellkomplexitit deut-
lich unterschiedlich aufwindig ist. Wie bereits erwihnt, fithrt die Beriicksichtigung der Filter-
verluste zu sehr unhandlichen Ausdriicken, so dass fiir die Berechnung ideale LCL-Filterele-
mente (Lfg,Lyc,Cy) angenommen werden. In diesem Fall ergeben sich praktikable Ausdriicke,
deren Verwendung zu guten Ergebnissen fiihrt, wie sich zeigen wird.



120 Kapitel 6: Zustandsbasierte Regelung

Auf der anderen Seite kann die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises durch
die gewiinschten Pol- und Nullstellen wie folgt dargestellt werden:

(o) = ko- (z—2Y) - (z—22) - (z—23) 6.10)

(z=pY)-(z=p3) o (2= p5)
Durch den Faktor ko wird darin die stationdre Verstirkung so angepasst, dass Gl (z=1) =1
erreicht wird. Durch Umformung lésst sich (6.10) umformen in:

(e—2}) (z—22) - (z—23)
al?+ayt+ay 3 +ay?+ayz! +af

(6.11)

HOE

Die Koeffizienten a}” (i € [0...5]) enthalten dabei die gewiinschten Polstellen.

Die Integratorzeitkonstante wird durch die Zeitkonstante des PI-Reglers bestimmt und folgt
durch Vergleich der Nullstellen z; und zY’
T.
Tragg=—— 6.12
Ldg 1— Z‘iv ( )
Der Vergleich der Nennerkoeffizienten a; mit a;” liefert die fiinf weiteren Reglerparameter in
Abhiingigkeit der Systemparameter (L., L, Cr und Tc) und der gewihlten Pol- und Nullstel-
len, vgl. (9.27) auf Seite 158.

6.3 Theoretische Analyse der Regelung

Die im vorangegangenen Abschnitt entworfene Regelung soll in diesem Abschnitt analysiert
werden. Verschiedene Einflussgroflen sollen betrachtet werden. Zunichst soll der Einfluss der
Resonanzfrequenz relativ zur Regelungsfrequenz untersucht werden. Ebenso soll die Robustheit
gegeniiber Parameterschwankungen und der Einfluss von Verzogerungen in den Riickfithrungen
untersucht werden. Abschliefend wird die Empfindlichkeit gegeniiber verzerrten Netzspannun-
gen analysiert.

Fiir die Analysen werden detaillierte Modelle der Strecke inklusive der Serienwiderstinde der
LCL-Filterelemente verwendet. Der Aufwand zur symbolischen Diskretisierung der detaillier-
ten LCL-Filtermodell ist sehr hoch und der Nutzen eher gering. Fiir die Analyse erfolgt die
Umwandlung der kontinuierlichen Modelle in diskrete Modelle der abgetasteten Strecke des-
halb numerisch, vgl. Kapitel 4. Sofern es nicht anders angegeben wird, erfolgen die Unter-
suchungen in diesem Kapitel mit einem der Parametersitze aus Tab. 5.3. Die Parameter der
Regelung werden nach (9.27) auf Seite 158 und (5.12) auf Seite 62 mit apc = 3 ausgelegt.

6.3.1 Einfluss der Resonanzfrequenz

In Abb. 6.5 sind die Pol-Nullstellen-Diagramme bzw. Referenzsprungantworten des geschlos-
sen Regelkreises fiir verschiedene Resonanzfrequenzen dargestellt. Die Abweichungen der er-
zielten Pol- und Nullstellen zu den gewiinschten entstehen durch die Serienwiderstidnde, die
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beim Entwurf vernachlissigt wurden. Es zeigt sich, dass diese keinen erheblichen Einfluss auf
die Lage der Pol- und Nullstellen haben. Fiir alle betrachteten Resonanzfrequenzen ist eine
schnelle Nachfiithrung des Sprungs mit guter Resonanzdidmpfung zu sehen. Mit sinkender Re-
sonanzfrequenz wird die Resonanz zunehmend stérker, allerdings in jedem Fall vertretbar, ange-
regt. Die Resonanz kann also auch bei duflerst niedrigen Resonanzfrequenzen und gleichzeitig
schnellen Sprungantworten sehr gut geddmpft werden. Die vollstdndige Eliminierung der Rege-
labweichung wird erst nach etwa einer Netzperiode erreicht. Dies ist dadurch bedingt, dass die
Serienwiderstinde bei der Berechnung der Reglerparameter vernachléssigt wurden und somit
die Systempolstelle nahe z = 1 nicht ideal kompensiert wird. Ein Toleranzband von =+ 3 % wird
allerdings in jedem Fall sehr schnell erreicht. Wie spiter auch in Kapitel 6.4 nochmal aufgegrif-
fen wird, kann diese Abweichung durch Einbeziehen der Serienwiderstédnde bei der Berechnung
der Regelparameter vermieden werden. Mit der gezeigten Reglerauslegung wird die Regelab-
weichung allerdings schnell vom duleren Regler kompensiert, so dass dies praktisch keinerlei
Probleme darstellt.

6.3.2 Robustheit gegeniiber Parametervariationen

Fiir die Analyse der Robustheit gegeniiber Parameterschwankungen wird fiir die netzseitige
Gesamtinduktivitit Lz, ein Schwankungsbereich von £220% und fiir die umrichterseitige Filter-
induktivitét L. und die Filterkapazitit Cr jeweils :=10% angesetzt. Dabei bildet die Netzinduk-
tivitdt zusammen mit der netzseitigen Filterinduktivitdt den Parameter Ly,. Die angegebenen
Variationsbereiche resultieren dann daraus, dass fiir alle direkten Filterelemente eine Parame-
terungenauigkeit von +10% angegeben ist und die Netzimpedanz als mit einer Genauigkeit
von +20% bekannt angenommen wird. An dieser Stelle sollen die ungiinstigsten Kombinatio-
nen von Parametervariationen betrachtet werden. Die Resonanzfrequenz des LCL-Filters (siehe
(4.10) auf Seite 40) ldsst sich durch eine Umwandlung wie folgt darstellen:

1 1
a) = 6. 13
'Res \/ Lfg Cf + Lfc Cf ( )

Daraus wird ersichtlich, dass sich die Resonanzfrequenz am stérksten @ndert, wenn sich die drei
LCL-Parameter gleichsinnig dndern. Gleiches gilt fiir die Anti-Resonanzfrequenz der Nullstel-
len, vgl. (4.11) auf Seite 40. Im niederfrequenten Frequenzbereich verhilt sich das LCL-Filter
wie ein L-Filter und dessen Zeitkonstante L /R r dndert sich am stérksten, wenn sich L und Ry
gegensinnig dndern. Zur Visualisierung der Effekte durch die Parametervariationen wird eine
Hilfsvariable A, € {-1..1} eingefiihrt, die die Variationen der verschiedenen Parameter gleich-
miBig skaliert und im Folgenden Unsicherheitsgrad genannt wird:

Lyg = Lfgnom (1+0,2-4p)
Lfc = Lfc,nom (I—I—O,l -Ap)
Cr = Crpuom - (14+0,1-Ap) (6.14)
Rre = Rygnom (1-0,2-Ap)
Ric = Rpcnom (1-0,1-A,)

Die Abb. 6.6 zeigt den Einfluss der Parametervariationen auf das dynamische Verhalten des
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Abb. 6.5: Pol-Nullstellen-Diagramme (links) und Referenzsprungantworten des geschlossenen Re-
gelkreises (rechts) fiir verschiedene Resonanzfrequenzen: a) hohe Resonanzfrequenz
Jfres = 1,7 kHz, b) mittlere Resonanzfrequenz fg.; = 1,2 kHz, c) niedrige Resonanzfre-
quenz fres = 0,69 kHz (Daten nach Tab. 5.3 auf S. 72). Vergleichssprungantworten fiir
System mit L-Filter mit Ly = L7, + L
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Abb. 6.6: Einfluss der Parametervariationen auf das dynamische Verhalten des geschlossenen Re-
gelkreises fiir A, = —1,0,1 nach Definition (6.14) auf Seite 121 (nominale LCL-
Resonanzfrequenz: fg.; = 1,2 kHz). Links: Pol-Nullstellen-Diagramm (x: Polplatzierung
fiir die Reglerauslegung, x: erreichte Pollagen des Regelkreises in Abhingigkeit von A)),
rechts: Referenzsprungantworten in Abhiingigkeit von A,

geschlossenen Regelkreises. Das Pol-Nullstellen-Diagramm zeigt die Wanderung der Pol- und
Nullstellen in Abhéngigkeit des Unsicherheitsgrades A,. Zum einen ist die typische Wande-
rung der dominanten Dynamikpolstellen erkennbar, die hauptsichlich durch die Anderung der
Induktivitdten hervorgerufen wird. Dieser Effekt tritt auch bei L-Filter-basierten Systemen auf,
wenn die Reglerparameter nicht an die aktuellen Parameter adaptiert werden, vgl. Abb. 5.5 auf
Seite 53. Zum anderen wird auch die Wanderung des resonanten Pol-Nullstellenpaares deut-
lich. Die Systemstabilitit ist jedoch auch in diesem recht grolen Variationsbereich gegeben.
Die Referenzsprungantworten in Abb. 6.6 zeigen, dass auch in den ungiinstigsten Féllen ein
akzeptables Einschwingverhalten erreicht wird.

6.3.3 Verzogerungen in der Riickfithrung

Wie in Kapitel 3.5 beschrieben, kann es durch das einmalige Abtasten pro Regelungsperiode zu
Aliasing-Effekten kommen, die je nach Verzerrungsgrad der Signale gefiltert werden miissen.
Unabhiéngig davon, ob dies digital mit schneller abgetasteten Signalen oder analog geschieht,
entstehen Verzogerungen in der Riickfiihrung, die sich auf die Systemdynamik auswirken. Da-
von sind insbesondere die Filterkondensatorspannungen betroffen. Die Abb. 6.7 zeigt den Ein-
fluss einer Verzogerung um einen halben Abtastschritt im Riickfiihrzweig der Filterkondensa-
torspannung, die durch 0.5 - (14 z~!) modelliert wird, bei verschiedenen Resonanzfrequenzen.
Ein Pol-Nullstellenpaar nahe des Ursprungs entsteht durch die zusitzliche Verzogerung. Da-
durch werden die Polstellen geringfiigig von ihrer vorherigen Lage verdringt, was sich zum
Einen in einer etwas geringeren Bandbreite duflert. Auf die Resonanzdampfung hat es keinen
bzw. geringen Einfluss und dann auch mehr bei hohen bzw. niedrigen Resonanzfrequenzen.
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Abb. 6.7: Einfluss eines Anti-Aliasing-Filters in der Riickfiihrung der Filterkondensatorspannung
auf die Lage der Pol-und Nullstellen des geschlossenen Regelkreises fiir verschiedene
Resonanzfrequenzen: hohe Resonanzfrequenz fg.; = 1,7 (links oben) kHz, mittlere Re-
sonanzfrequenz fg.s = 1,2 kHz (rechts oben) und niedrige Resonanzfrequenz fg.; = 0,69
kHz (unten)

6.4 Zusatzkonzepte und weitere Modifikationsmoglichkeiten

6.4.1 Einsatz von Reglern zur Kompensation von Oberschwingungen

Das bewihrte Konzept der Kompensation von Harmonischen mittels resonanter Regler kann
nach Kapitel 5.2 immer dann eingesetzt werden, wenn eine ausreichende Bandbreite der Grund-
schwingungsregelung vorhanden ist. Mit der gezeigten Regelung wird auch bei sehr niedrigen
Resonanzfrequenzen eine hohe Dynamik erreicht, wodurch der Einsatz von resonanten Reglern
ermoglicht wird. Wie auch bei der konventionellen Regelung nach Abb. 5.2 auf Seite 50 wird
eine Oberschwingungsregelung mit resonanten Reglern zur Kompensation der 2., 6. und 12.
Harmonischen in rotierenden Koordinaten parallel zum PI-Element verwendet, wobei nicht die
Regelabweichung, sondern nur der gemessene Strom auf den resonanten Regler zuriickgefiihrt
wird, damit dieser nicht unnotig von Referenzspriingen angeregt wird.

Die in Kapitel 5.2 erlangten Erkenntnisse zur Oberschwingungsregelung konnen auf diese An-
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Abb. 6.8: Kompensation des Effektes durch Aliasing

wendung iibertragen werden und miissen an dieser nicht erneut aufgefiihrt werden. Daher wird
die Verbesserung des Storverhaltens in spiteren Anschnitten mittels Simulationen und experi-
mentellen Ergebnissen verifiziert.

6.4.2 Modifizierung der Polplatzierung bei Verzogerungen in der Riick-
filhrung

Der Effekt, dass das dominante Polpaar durch eine Verzdgerung in der Riickfiihrung in den
Pol-Nullstellen-Diagrammen etwas verschoben wird (sieche Abb. 6.7), kann durch eine Ver-
schiebung der gewiinschten Position in die entgegengesetzte Richtung kompensiert werden. Da
die Beeinflussung ohnehin nicht sehr grof ist, soll diese modifizierte Pol-Nullstellenplatzierung
nicht weiterverfolgt werden.

6.4.3 Numerische Berechnung der Regelungsparameter

Das Ziel, iibersichtliche symbolische Ausdriicke fiir die Regelungsparameter zu erhalten, ist
nur durch Verwendung eines vereinfachten Systemmodells zu erreichen. Die gezeigte Berech-
nung der Regelungsparameter erfolgte daher unter Vernachldssigung séamtlicher Verluste. Die
erzielten Ergebnisse zeigen, dass durch die ohmschen Anteile Abweichungen vom erwarteten
Verlauf entstehen, die allerdings nicht problematisch sind. Nichtsdestotrotz konnten die Abwei-
chungen weiter reduziert werden, wenn die Verluste mit in die Berechnung der Regelungspa-
rameter einflieBen wiirden. Die Uniibersichtlichkeit der symbolischen Ergebnisse verlangt aber
nach einer numerischen Losung, so dass die Berechnung fiir alle moglichen Kombinationen von
Systemparametern durchgefiihrt werden miisste. Aus diesem Grunde wird dieser Ansatz nicht
weiterverfolgt. Fiir Anwendungen mit nur sehr wenigen Kombinationsmoglichkeiten der ein-
zelnen Systemparameter stellt diese Methode allerdings eine gute Alternative zur symbolischen
Losung dar.
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Abb. 6.9: Simulierte Referenzsprungantworten der Stromregelung mit mittlerer relativer Resonanz-
frequenz fc/ fres = 0,24 (fc = 5 kHz, fg.s = 1,2 kHz): dg-Komponenten des Umrichter-
stroms (oben) und der Umrichterausgangsspannungsreferenz (unten). (Systemparameter
nach Tab. 5.1; P, = 0 kW.)

6.5 Simulations- und Messergebnisse

In diesem Abschnitt werden Simulations- und Messergebnisse gezeigt und diskutiert. Sofern
es nicht anders angegeben wird, erfolgen die Untersuchungen in diesem Kapitel mit einem
der Parametersitze aus Tab. 5.3. Die Parameter der Regelung werden nach (9.27) auf Seite
158 und (5.12) auf Seite 62 mit apc = 3 ausgelegt. Die PI-Zustandsregelung wurde um die
schon bekannten resonanten Regler zur Eliminierung der Oberschwingungen erweitert. Deren
Parameter werden wie bei der konventionellen PI-Regelung ausgelegt und haben somit kaum
Einfluss auf die dynamischen Vorginge, werden aber stets angegeben.

6.5.1 Stromregelung

In diesem Abschnitt werden Ergebnisse zur Stromregelung gezeigt. Dabei wurde eine grof3e
Zwischenkreiskapazitidt von Cpc = 2710 uF verwendet um mdogliche Effekte einer stark ver-
zerrten Zwischenkreisspannung auszuschlieen. Die Abb. 6.9 und 6.10 zeigen die simulierten
und gemessenen Referenzsprungantworten mit einer mittleren relativen Resonanzfrequenz. Es
ergibt sich eine gute Ubereinstimmung untereinander und auch mit den berechneten Verlidufen
aus Abb. 6.5 auf Seite 122.
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Abb. 6.10: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung mit mittlerer relativer Reso-
nanzfrequenz fc/ fres = 0,24 (fc = 5 kHz, fres = 1,2 kHz): dg-Komponenten des Um-
richterstroms (oben) und der Umrichterausgangsspannungsreferenz (unten). (Systempa-
rameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW.)
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Abb. 6.11: Gemessene Frequenzspektren der Umrichterstome (oben), der Netzstrome (mitte) und
der Netzspannung (unten) beim Betrieb des Netzpulsstromrichters mit mittlerer relativer
Resonanzfrequenz fc/fres = 0.24 (fc = 5 kHz, fges = 1.2 kHz) bei Nennleistung mit
und ohne resonante Regler (Systemparameter nach Tab. 5.1; P, =22 kW / N = 1450
1/min)

Die Notwendigkeit von Oberschwingungsreglern wird aus den gemessenen Frequenzspektren
in Abb. 6.11 ersichtlich. Ohne Zusatzregler ergeben sich deutliche Stromanteile bei der 5. und 7.
Oberschwingung. Durch die hohe Bandbreite der Regelung ist aber der Einsatz von resonanten
Reglern fiir die 6. Oberschwingung in rotierenden Koordinaten moglich. Deren Einsatz redu-
ziert die Verzerrung deutlich. Die Abb. 6.12 und 6.13 zeigen die simulierten und gemessenen
Referenzsprungantworten mit einer niedrigen relativen Resonanzfrequenz. Es ergibt sich auch
hier eine gute Ubereinstimmung untereinander und mit den berechneten Verldufen aus Abb. 6.5
auf Seite 122.
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Abb. 6.12: Simulierte Referenzsprungantworten der Stromregelung mit niedriger relativer Reso-
nanzfrequenz fc/ fres = 0,14 (fc = 5 kHz, fres = 0,7 kHz): dg-Komponenten des Um-
richterstroms (oben) und der Umrichterausgangsspannungsreferenz (unten) (Systempa-
rameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW)
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Abb. 6.13: Gemessene Referenzsprungantworten der Stromregelung mit niedriger relativer Reso-
nanzfrequenz fc/ fres = 0,14 (fc = 8 kHz, fres = 1,2 kHz): dq-Komponenten des Um-
richterstroms (oben) und der Umrichterausgangsspannungsreferenz (unten) (Systempa-
rameter nach Tab. 5.1; P, = 0 kW)
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6.5.2 Gesamtregelung mit kleiner Zwischenkreiskapazitit

Das Verhalten des gesamten Antriebs mit verschiedenen LCL-Filtern und minimaler Zwischen-
kreiskapazitit soll zunédchst simulativ anhand einer dynamischen Belastung durch einen idealen
Lastmomentensprung erfolgen. Dabei wird zudem eine reduzierte umrichterseitige Induktivitit
verwendet, damit das netzseitige System nicht in die Spannungsbegrenzung gelangt und cha-
rakteristische Eigenschaften herausgestellt werden konnen. Im Anschluss daran werden Ergeb-
nisse mit den Filterauslegungen aus den theoretischen Untersuchungen bei Drehzahlspriingen
mit maximaler Belastung des Zwischenkreises gezeigt und diskutiert.

Die Abb. 6.14-6.16 zeigen die Ergebnisse fiir eine niedrige, eine mittlere und eine hohe Reso-
nanzfrequenz. Es ist erkennbar, dass die LCL-Resonanz in allen Fillen sehr gut geddmpft ist
und sehr dhnliche Verlaufe entstehen. Fiir den Fall einer hohen Resonanzfrequenz ergeben sich
nahezu in allen netzseitigen GroBen Harmonische der 6. Oberschwingung, die auf das Aliasing
zuriickzufiihren sind. Die Dynamik der Regelung der Zwischenkreisspannung ist aber ausrei-
chend, um die maximale Abweichung unter etwa 4 % zu halten, was als sehr gut einzuschitzen
1st.

Fiir den Fall der maximalen dynamischen Belastung durch eine sprungformigen Anderung der
Drehzahlreferenz ergibt sich der Verlauf in Abb. 6.17. Das netzseitige System bleibt fiir einen
langeren Zeitraum in der Spannungsbegrenzung und dies bewirkt eine hohere maximale Ab-
weichung der Zwischenkreisspannung von etwa 60 V, also 8,5 %. Die Abb. 6.18 zeigt das
entsprechende Messergebnis. Es ist eine gute Ubereinstimmung mit dem simulierten Verlauf zu
erkennen.

Die Abb. 6.19 zeigt anhand der Frequenzspektren verschiedener Signale den sehr niedrigen
Verzerrungsgehalt der relevanten GroBen im stationdren Zustand.
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Abb. 6.14: Niedrige Resonanzfrequenz: Simulierte Antwort des Antriebs auf einen idealen Lastmo-
mentensprung von motorischem auf generatorischen Betrieb bei Nenndrehzahl und mit
minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401 uF) und Vorsteuerung der Referenz der
maschinenseitigen Leistung nach Gleichung (5.23) auf Seite 103 mit L. = 1 mH
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Abb. 6.15: Mittlere Resonanzfrequenz: Simulierte Antwort des Antriebs auf einen idealen Lastmo-
mentensprung von motorischem auf generatorischen Betrieb bei Nenndrehzahl und mit
minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401 uF) und Vorsteuerung der Referenz der
maschinenseitigen Leistung nach Gleichung (5.23) auf Seite 103 mit L. = 1 mH
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Abb. 6.16: Hohe Resonanzfrequenz: Simulierte Antwort des Antriebs auf einen idealen Lastmo-
mentensprung von motorischem auf generatorischen Betrieb bei Nenndrehzahl und mit
minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401 uF) und Vorsteuerung der Referenz der
maschinenseitigen Leistung nach Gleichung (5.23) auf Seite 103 mit (Ly. = 1 mH

C; = 16,3 uF)
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Abb. 6.17: Mittlere Resonanzfrequenz: Simulierte Antwort des Antriebs auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment bei minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 401 uF) und Vor-
steuerung der Referenz der maschinenseitigen Leistung nach Gleichung (5.23) auf Seite
103 (Ly. = 1 mH, Cy = 48,9 uF)
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Abb. 6.18: Mittlere Resonanzfrequenz: Gemessene Antwort des Antriebs auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment bei minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 270 uF) und Vor-
steuerung der Referenz der maschinenseitigen Leistung nach Gleichung (5.23) auf Seite
103
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Abb. 6.19: Mittlere Resonanzfrequenz: Gemessene Frequenzspektren der Umrichterstrome, Netz-
strome und Netzspannung einer Phase bei minimaler Zwischenkreiskapazitit (Cpc =
270 uF) und mittlerer LCL-Resonanzfrequenz und Vorsteuerung der Referenz der ma-
schinenseitigen Leistung nach Gleichung (5.23) auf Seite 103 (P, = 22 kW, N = 1450
1/rnin, Lfc = 1mH, Cf = 48,9[.LF)
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6.6 Zusammenfassung und Fazit

In diesem Kapitel wurde fiir Antriebe mit LCL-Filtern und kleinen Zwischenkreiskapazititen
ein zustandsbasiertes Regelungskonzept entwickelt, das sich fiir einen sehr weiten Bereich von
typischen Systemauslegungen eignet.

Zunichst wurde eine Ubersicht iiber verschiedene Regelungsverfahren gegeben und eines davon
ausgewdhlt. Als Konzept wurde eine Kombination dieses Verfahrens, angewandt zur Stromre-
gelung, mit einer bekannten Methode zur Beherrschung der Zwischenkreisspannung insbeson-
dere wihrend transienter Leistungsvorginge mit kleinen Zwischenkreiskapazititen verwendet.
Die Stromregelung wird durch den gewihlten zustandsbasierten Regelungsansatz in die Lage
versetzt, das dynamische Verhalten des geschlossenen Stromregelkreises der Maschinenseite
nachzubilden. Der Sollverlauf der maschinenseitigen Wirkleistung ist bekannt und kann eben-
falls in die Referenzwerte der netzseitigen Regelung integriert werden, d.h. beide Seiten er-
halten im Wesentlichen den gleichen Referenzverlauf der Leistung. Da beide Seiten mit der
gleichen Dynamik dieser Referenz folgen, ergibt sich eine minimale Belastung des Zwischen-
kreiskondensators, was bei geringen Kapazititen von enormer Wichtigkeit ist. Der Zwischen-
kreisspannungsregler muss dann nur noch die Anteile der Leistungsdifferenz kompensieren, die
sich durch Nichtidealitéiten ergeben.

Im Anschluss an die Entwicklung des beschriebenen Konzeptes wurden alle relevanten Kompo-
nenten der Regelung ausgelegt. Dabei wurde angestrebt, moglichst praktikable Ausdriicke zur
Bestimmung der Reglerkoeffizienten zu entwickeln, um die spitere industrielle Akzeptanz zu
erhohen. Zu diesem Zweck erfolgte der Entwurf der netzseitigen Regelung nach dem Prinzip
der Polvorgabe. Die Regelung wurde anschliefend ausgiebig analysiert. Dazu wurden neben
theoretischen Ausfiihrungen verschiedene Simulationen und experimentelle Untersuchungen
durchgefiihrt.

Es wurden sehr gute Ergebnisse fiir einen weiten Bereich von typischen Systemauslegungen er-
zielt. Es wurde dabei ein typischer Bereich fiir das Verhiltnis von LCL-Resonanzfrequenz zur
Regelungsfrequenz betrachtet. Auch bei sehr schnellen Regelungsdynamiken konnte die gute
Resonanzddmpfung erreicht werden. Insgesamt betrachtet wurde ebenso bei duflerst dynami-
schen Maschinenvorgéingen ein sehr gutes Leistungsgleichgewicht zwischen Maschinen- und
Netzseite erreicht. Zudem wurde die gute Unterdriickung der niederfrequenten Harmonischen
und Robustheit verifiziert und verschiedene EinflussgroBen untersucht. Ferner lieBen sich durch
den Entwurf mittels Polvorgabe praktikable Ausdriicke zur Bestimmung der Reglerkoeffizien-
ten ableiten. Insgesamt konnten mit dem gezeigten Konzept die Ziele aus Kapitel 2.2 erreicht
werden.



7 Zusammenfassung, Fazit und Ausblick

7.1 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wurden umrichtergespeiste Antriebe mit netzseitigen LCL-Filtern und kleiner
Zwischenkreiskapazitit untersucht. Der Schwerpunkt der Arbeit lag dabei auf den regelungs-
technischen Losungen der durch die optimierten passiven Elemente entstehenden Problemati-
ken unter Betrachtung realer Netzbedingungen. Ferner wurden in dieser Arbeit die Auslegung
der relevanten Systemkomponenten untersucht, um den typischen Wertebereich der wesentli-
chen Parameter abzustecken, und die Modellierung des Antriebssystems aufgegriffen.

In Kapitel 2 wird zunichst in die Thematik eingefiihrt und ein Uberblick zum Stand der Technik
und Ansitze zur Optimierung von Antrieben gegeben. Es zeigt sich, dass die Weiterentwicklung
von Antrieben nahezu alle Systemkomponenten umfasst. Der Schwerpunkt dieser Arbeit wurde
auf die Regelung des Netzpulsstromrichters mit optimierten passiven Bauelementen gelegt.

In Kapitel 3 wurde die Auslegung der wesentlichen Komponenten mit dem Ziel dargestellt, den
typischen Wertebereich der relevanten Systemparameter aufzuzeigen, fiir den die Regelungen
anschlieend untersucht werden sollten. Dabei sind in dieser Arbeit natiirlich die Auslegung
des Zwischenkreiskondensators und des Netzfilters von entscheidender Bedeutung. Folienkon-
densatoren bieten gegeniiber herkommlich verwendeten Elektrolytkondensatoren Vorteile hin-
sichtlich der Spannungsfestigkeit und Stromtragfihigkeit und ermoglichen somit einen kom-
pakteren Aufbau mit einer hoheren Lebensdauer. Auf der anderen Seite weisen sie eine ge-
ringere Kapazitit auf. Wihrend Elektrolytkondensatoren aus Griinden der Verluste meist nach
den stationdren Stromanteilen im Bereich der Schaltfrequenz ausgelegt werden miissen, konnen
Folienkondensatoren nach der Belastung wihrend transienter Vorgénge ausgelegt werden. Die
Belastung des Zwischenkreises hiingt sehr stark von den anwendungsbezogenen Anforderungen
beziiglich der Speicherfihigkeit der Kondensatoren ab. Die Frage ist letztlich, wie viel Energie
der Zwischenkreis iiber welchen Zeitraum aufnehmen bzw. abgeben kdnnen muss und wie weit
sich die Zwischenkreisspannung dabei dndern darf. Es wurden in dieser Arbeit verschiedene
Belastungsszenarien definiert und eines davon fiir die Auslegung herangezogen. Die Auslegung
der Netzfilter ist wiederum entscheidend von den anwendungsbezogenen Anforderungen ab-
hingig. Haufig werden Grenzwerte fiir die Stromverzerrungen im Bereich der Schaltfrequenz
vorgegeben. Bei einer gegebenen Schaltungstopologie und Ansteuermethode konnen anhand
der bekannten Verzerrungen in der Ausgangsspannung des Umrichters minimale Filteranforde-
rungen abgeleitet werden. Es bestehen bei den LCL-Filtern weitere Freiheitsgrade. Es wurden
in dieser Arbeit mogliche Auslegungskriterien diskutiert und letztlich eine Auslegungsvariante
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dargeboten. Es ergeben sich je nach Anforderung an die Filterdimpfung bei der Schaltfrequenz
verschiedene Parameter.

Als Grundlage fiir den Entwurf und die Analyse der Regelungen wurde in Kapitel 4 die Mo-
dellierung des Systems gezeigt. Da es sich bei dem untersuchten System um ein abgetastetes
System mit diskreter Regelung handelt, wurden diskrete Modelle abgeleitet. Die Modellierung
im diskreten Bereich schlieB3t den Effekt der Abtastung also direkt mit ein. Ferner erlaubt es die
exakte Modellierung der diskreten Regelalgorithmen. Bei einer Modellierung im kontinuierli-
chen Bereich miissten der Abtasteffekt nachgebildet und wichtiger noch ein kontinuierliches
Pendant der diskreten Regelung gefunden werden. Letzteres wird immer mit einer Abweichung
verbunden sein, die je nach Art und Komplexitit der Regelung zu erheblich unterschiedlichen
Ergebnissen fiihren kann. Fiir diese Arbeit hat sich die diskrete Modellierung bewéhrt.

Es wurden im Wesentlichen zwei unterschiedliche Regelungsverfahren angesetzt und unter-
sucht. Zundchst wird in Kapitel 5 die konventionelle kaskadierte PI-Regelung herangezogen.
Dieses Verfahren ist seit langer Zeit im industriellen Einsatz und vielen Anwendern als Stand
der Technik bekannt. Bei konventionellen Antrieben, d.h. Antriebe mit gro3en Kapazititen und
rein induktiven Netzfiltern, liefert dieses Verfahren meist ausreichende Ergebnisse. Daneben
existieren mehrere Zusatzkonzepte zur Erweiterung der PI-Regelung, mit denen eine verbes-
serte Regelgiite erreicht werden kann. Die Eignung dieser Regelung fiir die im Rahmen dieser
Arbeit verwendeten Antriebe war in der Literatur vorab jedoch nicht eindeutig geklirt. Ferner
erfolgte die Untersuchung der meist notwendigen Zusatzmafinahmen in der Literatur nur fiir
konkrete, einzelne Systemauslegungen. Die Eignung der MaBBnahmen, insbesondere zur akti-
ven Dimpfung der LCL-Filterresonanz, iiber einen weiten Bereich von Systemparametern war
unklar.

Es konnte die mit der erweiterten PI-Regelung erreichbare Regelgiite aufgezeigt werden. Dabei
wurde zunichst ein konventioneller Antrieb mit groer Zwischenkreiskapazitit und induktivem
Netzfilter untersucht. Grundlegende Eigenschaften und Grenzen konnten herausgestellt werden,
speziell die Notwendigkeit von Zusatzreglern zur Unterdriickung von niederfrequenten Harmo-
nischen.

Im anschlieBenden Schritt wurde der Einfluss von LCL-Filtern auf die Systemdynamik mit PI-
Regelung untersucht. Die wesentliche Problematik ergibt sich aus Resonanz des LCL-Filters.
Es wurde zunichst gezeigt, dass die PI-Regelung durchaus in der Lage sein kann das System
zu stabilisieren. In dieser Arbeit konnte jedoch ebenso herausgestellt werden, dass dies mit der
PI-Regelung jedoch in den meisten Fillen nicht moglich ist. Als entscheidender Faktor konn-
te das Verhiltnis von LCL-Resonanzfrequenz zur Regelungsfrequenz herausgehoben werden.
Des Weiteren konnen entweder die umrichterseitigen oder die netzseitigen Strome im LCL-
Filter geregelt werden, wobei sich wiederum unterschiedliche Dynamikeigenschaften ergeben.
Verschiedene Zusatzkonzepte zur aktiven Resonanzddmpfung wurden systematisch untersucht,
hier mit dem Ergebnis, dass es keine generell einsetzbare Variante gibt, die bei gleichzeitig
hohen Anforderungen an Dynamik und Robustheit eine geniigende Dimpfung der Resonanz
gewihrleistet. Es wurde deutlich, dass dies nur durch die Riickfithrung mehrerer Zustandsgro-
Ben moglich ist. Dies fiihrt zwangsldufig zur zustandsbasierten Regelung. In einem spiteren
Kapitel der vorliegenden Arbeit wurde sich mit diesem Regelungsverfahren intensiv auseinan-
der gesetzt.
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AbschlieBend wurde der Einfluss einer reduzierten Zwischenkreiskapazitit auf die PI-Regel-
ung untersucht. Die bedeutsamste Problematik stellt die Strombelastung des Zwischenkreises
bei transienten Vorgingen mit sehr schnellen Wechseln des Arbeitspunktes dar, die sich aus
dem Ungleichgewicht der maschinen- und netzseitigen Leistungen ergibt. Es wurden verschie-
dene Szenarien mit maximaler Belastung des Zwischenkreises diskutiert. Zunichst wurde eine
Ubersicht zu den Zusatzregelungskonzepten in der Literatur gegeben. Fiir zwei ausgewihlte
Methoden wurden tiefer gehende Untersuchungen durchgefiihrt. Es zeigte sich, dass mit der
Vorsteuerung des Verlaufs der Referenzleistung der maschinenseitigen Regelung auf die netz-
seitige Regelung bei Abstimmung der Regelungsdynamik beider Seiten ein gute Methode zur
Reduzierung der Strombelastung des Zwischenkreises existiert.

Insgesamt konnte gezeigt werden, dass die hohen Anforderungen an Dynamik, Robustheit und
Unterdriickung der niederfrequenten Harmonischen mit der PI-Regelung auch mit Zusatzkon-
zepten nicht fiir den gesamten typischen Bereich von Systemparametern erfiillt werden konnen.

Aufgrund der Ergebnisse aus den Untersuchungen der konventionellen Regelung wurde als
zweiter Regelungsansatz ein zustandsbasiertes Konzept ausgewihlt. Zunichst erfolgte in Kapi-
tel 6 eine Diskussion moglicher Ansitze sowie die Auswahl eines Ansatzes. Die grundlegende
Idee des ausgewihlten Konzeptes ist es, dem netzseitigen Teil des Antriebs durch die Zustands-
riickfiihrung eine Dynamik aufzuzwingen, die derjenigen der Maschinenseite gleich ist. Ferner
wird der Referenzverlauf der maschinenseitigen Leistung auf den Referenzstrom vorgesteuert.
Dadurch erhalten beide Seiten des Antriebs die gleichen Referenzverldaufe der Leistung und
reagieren mit der gleichen Dynamik, so dass der Zwischenkreiskondensator entlastet wird. Der
Zwischenkreis muss dann nur noch die Anteile der Leistungsdifferenz aufnehmen, die sich
durch Nichtidealititen ergeben wie z.B. Parameterunsicherheiten, Strom- oder Spannungsbe-
grenzungen, nicht-dominante Dynamikanteile oder nicht-modellierte Streckendynamiken.

Der Entwurf der netzseitigen Regelung basiert auf dem Prinzip der Polvorgabe. Mit dieser Art
der Reglerauslegung lieBen sich praktikable Ausdriicke zur Bestimmung der Reglerkoeffizi-
enten ableiten. Eine geeignete Platzierung der Systempole konnte ebenfalls gefunden werden,
die sich auf beliebige Systemauslegungen und Anwendungen mit anderen dynamischen An-
forderungen anwenden ldsst. Es wurden sehr gute Ergebnisse fiir einen weiten Bereich von
Systemauslegungen erzielt. Auch bei sehr schnellen Regelungsdynamiken konnte die gute Re-
sonanzdidmpfung und selbst bei dulerst dynamischen Maschinenvorgédngen ein sehr gutes Lei-
stungsgleichgewicht zwischen Maschinen- und Netzseite erreicht werden. Zudem konnten gute
Eigenschaften hinsichtlich der Unterdriickung der niederfrequenten Harmonischen und Robust-
heit gegeniiber verschiedener Einflussgroflen verifiziert werden.

7.2 Fazit

Es wurde ein zustandsbasiertes Regelungskonzept fiir den Netzpulsstromrichter mit LCL-Filter
und kleiner Zwischenkreiskapazitit entwickelt, das sich durch eine sehr gute Dynamik mit
gleichzeitig sehr guten Stabilitéts- und Robustheitseigenschaften auszeichnet. Dabei wurde ge-
zeigt, dass die konkreten Systemauslegungen enormen Einfluss auf das Regelverhalten der
Strecke ausiiben und konventionelle Ansitze auch mit verschiedenen Zusatzkonzepten nicht
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universell fiir alle typischen Systemauslegungen einsetzbar sind. Im Gegensatz dazu ist die in
dieser Arbeit entwickelte Regelung fiir einen sehr weiten Bereich von Systemauslegungen und
somit fiir ein breites Spektrum an Anwendungen einsetzbar. So konnen sie etwa im Bereich
regenerativer Energien und dezentraler Energieversorgung wie auch in industriellen Motoran-
trieben oder speziellen Anwendungen wie z.B. aktiven Netzfiltern verwendet werden. Hinzu
kommt ein moglicher Einsatz auch in schwachen Netzen mit stark verzerrten Netzspannun-
gen und hohen Netzimpedanzen. Die Reglerauslegung kann automatisch mittels der relevanten
Systemparameter erfolgen.

7.3 Ausblick

In dieser Arbeit wurde ein zustandsbasiertes Regelungskonzept entwickelt und untersucht. Auch
wenn dessen gute Eigenschaften dabei bewiesen werden konnte, so sind fiir zukiinftige Unter-
suchungen weitere Optimierungsmoglichkeiten denkbar, die an dieser Stelle kurz dargestellt
werden sollen.

Im Sinne der Reduzierung der Systemkosten und Erhohung der Zuverldssigkeit konnten ein-
zelne Messgroflen durch den Einsatz von Beobachtern anstelle von Sensoren bestimmt werden.
Es existieren dazu gingige Verfahren wie Luenberger-Beobachter oder Kalman-Filter [103].
Der Einfluss der Beobachter in der Riickfiihrung auf die Regelungseigenschaften der gezeig-
ten Regelung sollte dann untersucht werden und moglicherweise durch eine Modifikation im
Regelungsentwurf kompensiert werden.

Ein weiterer interessanter Aspekt wire die Identifizierung der Streckenparameter auf der Netz-
seite. Auf der Maschinenseite ist dies seit langer Zeit im Einsatz, hdufig wihrend der Inbetrieb-
nahme. In der Literatur wurden bereits verschiedene Varianten zur Identifizierung der Netzim-
pedanz vorgeschlagen. Deren Entwicklung ist allerdings noch nicht so weit fortgeschritten wie
auf der Maschinenseite. In einem ersten Schritt konnte allerdings schon eine Optimierung der
in dieser Arbeit gezeigten Regelung erfolgen, indem die Maschinenparameter, die sich wéh-
rend des Betriebs z.B. temperaturbedingt dndern konnen, online identifiziert werden. Durch
Adaption der Regelungsparameter an die aktuellen Systemparameter kann die Variation der
maschinenseitigen Regelungsdynamik verringert werden. Dadurch konnte bei dem gezeigten
Regelungsansatz, der auf moglichst gleicher Regelungsdynamik auf beiden Seiten basiert, die
Belastung des Zwischenkreises weiter reduziert werden. In einem weiteren Schritt konnte dies
analog fiir die Netzseite geschehen.

Hinsichtlich der zustandsbasierten Regelung selbst sind verschiedene Ansédtze zur Weiterent-
wicklung zu nennen. Dem gezeigten Ansatz zur Auslegung der zustandsbasierten Regelung
liegt das Verfahren der Polvorgabe zu Grunde. Aufgrund der vereinfachten Modelle zur Bestim-
mung der Regelungsparameter kommt es zu Abweichungen der erreichten Polstellen von den
gewiinschten Positionen. Aus den Analysen mit detaillierteren Modellen konnen diese bestimmt
werden. Sind die Abweichungen bekannt, so konnte man die gewiinschten Polstellen etwas
anders platzieren, so dass die letztlich erreichten Polstellen an den urspriinglich gewiinschten
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Stellen liegen. Moglicherweise sind génzlich andere Prinzipien zur Platzierung der Polstellen
vorteilhafter, insbesondere bei Anwendungen von Netzpulsstromrichtern ohne Motor.

AuBerdem konnte die Bestimmung der Regelungsparameter numerisch mit sehr detaillierten
Modellen erfolgen um eine exaktere Polplatzierung zu erreichen. Dies miisste allerdings fiir
unterschiedliche Systemauslegungen separat erfolgen. Sofern die numerische Bestimmung der
Regelungsparameter angestrebt wird, konnte der Regelungsentwurf mithilfe der Entwurfsver-
fahren der optimalen Regelung erfolgen, d.h. durch Losung eines Integralkriteriums z.B. mittels
Losung einer Riccati-Gleichung [5, 104]. Hierbei miissten allerdings geeignete Ansitze fiir die
Wahl der sogenannten Gewichtungsmatrizen gefunden werden, die letztlich das Verhalten des
geschlossenen Regelkreises bestimmen.

Ein integriertes Regelungskonzept fiir den Netzpulsstromrichter ohne die iibliche Kaskadie-
rung von inneren Stromregelkreisen und dullerer Regelung der Zwischenkreisspannung konnte
weitere dynamische Vorteile bringen. Aufgrund der Erkenntnisse dieser Arbeit sind dazu zu-
standsbasierte Verfahren notwendig. Neben der grundlegenden Auslegung der Regelung, z.B.
Polvorgabe, wird dabei die Handhabung der Begrenzung interner Zustandsgréfen ein zu 16-
sendes Problem darstellen. Zu diesem Zweck konnten Trajektorienfolgeregelungen erfolgver-
sprechend sein [105]. In diesem Zusammenhang erscheint auch der Einsatz anderer Regelungs-
verfahren wie der Sliding-Mode-Regelung, Flachheitsbasierten Regelung, Passivititsbasierten
Regelung oder auch pridiktiven Regelung sinnvoll. Im Rahmen der Untersuchungen zu dieser
hier vorgestellten Arbeit hat sich speziell die Sliding-Mode-Regelung mit einer flachheitsba-
sierter Vorsteuerung als aussichtsreicher Ansatz ergeben [98,99].

Eine weiterer Ansatz konnte ein integriertes Gesamtregelungskonzept sein, bei dem die Rege-
lung der Maschine und der Netzseite integriert betrachtet wird. Dabei konnten evtl. gleichméBi-
gere Regelungsvorginge erreicht werden. Es konnten z.B. auch aus den bekannten Strom- und
Spannungsbegrenzungen die Regelreserven der einen Seite in der Regelung der anderen Seite
beriicksichtigt werden.
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9 Anhang

9.1 Nenndaten und Basisgrofien

Nenndaten

In dieser Arbeit wird fiir konkrete Untersuchungen ein 22-kW-Asynchronmaschinenantrieb
am 400 V-Netz verwendet. Die Nenndaten der Maschine sind dem Typenschild der Maschi-
ne entnommen und in Tab. 9.1 dargestellt. Im Nennbetrieb soll netzseitig keine Blindleistung
aufgenommen oder abgegeben werden, d.h im Nennpunkt entspricht die Netzscheinleistung
der Netzwirkleistung: S, y = P, . Daraus lassen sich unter der Annahme eines Umrichterwir-
kungsgrades von TNges v = Psn/Pyn = 97% aus den Werten aus Tab. 9.1 die Nenndaten des
Netzpulsstromrichters ableiten, die in Tab. 9.2 dargestellt sind.

Basisgrofien

Als Grundlage zur Berechnung der BasisgroBBen dienen die Netzspannung und Netzscheinlei-
stung im Nennpunkt: U, y und S, . Bei Kompensation der Blindleistung am Anschlusspunkt
(cos(¢g n) = 1) ergibt sich die netzseitige Nennscheinleistung S, v aus der motorseitigen Nenn-
wirkleistung Psy und dem Wirkungsgrad des Antriebs Ngesy = Psn /Pg7N. Die motorseitige
Wirkleistung ldsst sich aus dem Statornennstrom Is y, der Statornennspannung Usg y und dem
statorseitigen Nennleistungsfaktor cos(@s y) bestimmen: Pgy = V3 Usn Is ncos(@s n). Unter

Py Mech. Nennleistung | 22 kW

Usn Nennstatorspannung | 400 V

Isn Nennstatorstrom 41 A

Ny Nenndrehzahl 1460 min~!

p Polpaarzahl 2

Ws N Nennstatorfrequenz | 2250 Hz

cos(@s n) | Nennleistungsfaktor | 0,84
Gewicht 130 kg
Schutzart IP55

Tab. 9.1: Nenndaten der Asynchronmaschine. Hersteller: Siemens
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Se.N Nennscheinleistung (netzseitig) | 24.6 kW
Uy N Nennnetzspannung 400V

Iy N Nennnetzstrom 355 A
cos(¢g ) | Nennleistungsfaktor (netzseitig) | 1

Wy N Nennnetzkreisfrequenz 2750 Hz

Tab. 9.2: Nenndaten des Netzpulsstromrichters

Beriicksichtigung des Wirkungsgrads ergibt sich die netzseitige Nennscheinleistung zu:

cos(¢s.n)

ges,N

Sen = V3UsnIsy (9.1)
Mit der netzseitigen Nennscheinleistung S, 5y und Nennnetzspannung U, y wird zunichst die
Basisimpedanz Z;, des Antriebs definiert als:

2
_ Ug,N

Zp = (9.2)

Sg,N

Daraus lassen sich nun unter Verwendung der Netzfrequenz als Basisfrequenz @, = m, y die
Basisinduktivitidt L;, und Basiskapazitit Cj, ableiten:

Zp
L, = —

Do 9.3)
C, =

wg,NZb

Die Tab. 9.3 fasst die Definitionen der BasisgroBen zusammen und zeigt die konkrete Auswer-
tung fiir den 22-kW-Antrieb unter der Verwendung der Nenndaten aus Tab. 9.1 und 9.2.

allgemein | 22 kW-400 V-Antrieb
Z, | U g% N/SeN 6,5Q Basisimpedanz
Ly | Zp/wgn 20,7 mH Basisinduktivitit
Cp | 1/(wgnZp) 489,4uF Basiskapazitit

Tab. 9.3: Basisgroen und Auswertung unter der Verwendung der Nenndaten des 22-kW-Antriebs
aus Tab. 9.1 und 9.2
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9.2 Mathematische Hilfsmittel

9.2.1 Koordinatentransformationen

Die Transformation von dreiphasigen Stromen und Spannungen in zweidimensionale Raum-
zeiger ist im Bereich der Regelung elektrischer Maschinen und von leistungselektronischen
Systemen seit langer Zeit bekannt. Diese Thematik wird ausgiebig in der Grundlagenliteratur
dargestellt [4, 10] und soll hier nur der Vollstindigkeit halber angegeben werden. Fiir detaillier-
tere Abhandlungen wird auf die Literatur verwiesen.

(a,b,c)-(a, B)-Transformation

Wegen der linearen Abhiéngigkeit der WechselgroBen bei Dreiphasensystemen ohne Neutrallei-
ter konnen diese als ein zweidimensionaler Raumzeiger dargestellt werden. Die Transformation
der drei GroBen (x4, xp, %) in einem Dreiphasensystem (a, b, ¢) in einen Raumzeiger (xq,xg) in
einem stationiren zweidimensionalen Koordinatensystem (o, 3) kann wie folgt geschehen:

X, 5 = Xo +jxg=c- (xa+xb-ej1200 —|—xc-e_j1200> 94)

mit einer beliebigen Konstante c¢. Mit ¢ = \/m ergibt sich eine leistungsinvariante Transfor-
mation [4]. Mit ¢ = 2/3 hingegen wird eine amplitudeninvariante Transformation durchgefiihrt.
In diesem Fall weisen die Raumzeiger eine Linge auf, die dem Spitzenwert der dreiphasigen
WechselgroBen entspricht. Die amplitudeninvariante Transformation wird in dieser Arbeit ver-
wendet. In Komponentenschreibweise ergibt sich:

2

Yo = 3 (xg—0,5- [xp+xc]) (9.5)
1
xg = el (xp — x¢) (9.6)
Die Riicktransformation erfolgt iiber:
Xg = Xg 9.7)
x, = 0,5 (—xa v \/§xﬁ> 9.8)
xp = 0,5 (v~ V3xp) 9.9)

(o, B)-(d, q)-Transformation

Der Raumzeiger in stationdren o, B-Koordinaten kann durch eine Rotation in ein beliebig mit
der Kreisfrequenz @y, rotierendes Koordinatensystem transformiert werden:

— ‘x ) el om0 — .o~ 194 (9.10)

= af = af
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In Komponentenschreibweise ergibt sich:

Xg = Xqcos(Paq) +xg sin(Pag) (9.11)
Xg = —Xasin(Paq) +xp cos(Paq) (9.12)

Die Riicktransformation erfolgt iiber:

Xi = Xqcos(Pag) —xp sin(Paq) (9.13)
Xg = XgSin(QPaq) +xpcos(dqy) (9.14)

Es kommt wihrend des Betriebs zu einer Verzogerung zwischen Abtastung und Aktualisierung
der Modulationsgrade von einer Regelungsperiode T¢, siehe auch Abb. 3.6 auf Seite 33. In
dieser Zeit dreht sich das Drehspannungssystem entsprechend der Netzfrequenz @, weiter. Da-
her erfolgt die Riicktransformation tiblicherweise und auch in dieser Arbeit mit einem Winkel
04 (1) + o, - Tc zwecks Kompensation dieser Verzogerung.

9.2.2 Berechnung einer inversen Matrix

Ist M eine Matrix, so kann die Berechung der inversen Matrix wie folgt durchgefiihrt werden:

1 ~

M= mT 1
det(M) " ©.15)

Dabei ist M die zu M gehorige Koeffizientenmatrix, deren Eintriige 7 ;j in der i-ten Zeile und
j-ten Spalte sich wie folgt berechnen lassen:

;= (—1)" det(M;;) (9.16)

Zu jedem Eintrag 7i;; wird die Determinante einer Hilfsmatrix M;; berechnet, die aus der ur-
spriinglichen Matrix M durch Streichen der i-ten Zeile und j-ten Spalte hervorgeht.

9.2.3 Leistungen

Die dreiphasigen Netzspannungen u,, und die netzseitigen Umrichterstrome i, (i = 1,2,3) las-
sen sich mittels der Transformation in (9.4) in Raumzeiger in stationédren o 3-Koordinaten trans-
formieren. Die Darstellung mit Linge und Winkellage ergibt:

u gﬁ = el 9.17)
i = el (9.18)

Dabei ist ¢; die Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung. Die netzseitige Wirklei-
stung P, ergibt sich aus den Spitzenwerten der Strome und Spannungen sowie dem Leistungs-
faktor cos(¢y):

_y B e _3, af ; ap*
=3¢ cos(¢,)_2Re{u i 0 } 9.19)
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Analog ergibt sich die Blindleistung:

3 *
Q=2 -Im{u oap ; ap } (9.20)
In Komponentenschreibweise ergeben sich:

Po = 5+ (tguica +ugyicy) 9.21)

O = 5 (g ey +utgyicy ) 9.22)

N LI W

Analog ergibt sich in rotierenden dq-Koordinaten:

3 : :
P = 5 (ugd ley T U, lcq) (9.23)

[\SJIROSE V)

Q = = (—ugyic, +ug,ic,) (9.24)

Wird das dg-Koordinatensystem am Raumzeiger der Netzspannung orientiert, so ist ug, = 0 und
es folgt:

3

Pe = 5 iyl (9.25)
3.
Qg = —5 Ugle, (9.26)

9.2.4 Regelungsparameter der Zustandsregelung

Die Parameter der Zustandsregelung aus Kap. 6 sind in (9.27) angegeben:
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L
Tesin(wrxTe) (wlzeCfoccos(wach) —cos(WrT.)—wxCrLsc+1) .
(WAT.CyLye—wrTo+sin(wrTe)) (P} py Py by —(—pY Py Y — (P P+ (P} +p5) Py )Py )pY)—1)
+((=p} Py PY—(PY PP HDY) PY ) PPy DY (PY+PY ) PY+(PY 405 +1% ) Y ) P J+2cos(wrTe)+2)
(W%TCCfoC—ZWRchos(wR]})—l—Zw%]}CfoCcos(wRY})+3sin(wRTc) —wRTC>
(P Py Py Py PY) (P} Py — (=P =Py ) DY+ (P} +PY +PY) PP iP5 +ps+py ) pY ) —2—4cos(wiTe))
(4w§eTCCfoccos(wRTC)2+2w?€TCCfoccos(wRTc)fw?eTCCfoC74wRTCcos(wRTC)2
—2wRrT.cos(WRT.)+wrTo+5sin(wrTy)) ((—p’f —py—p5—py —pg’)—i-ZCos(wRTC)—i—Z)

kicp=1/4

wrCrLyge
—2w3CfLsccos(WRT.+wicos(wrT, ) *CrL pAwiCrLs—1+2cos(wr T, )—cos(wrT.)?)
(—W%TCCfoc+WRTC+sin(wRTC)+2W%Y}Cfoccos(wRTc) —2wgT.cos(wgrT,))
(PY P Ps Py PS—((PY P5HPY+Py ) P H Py +p5+py ) Py H P +p5+p5+pY ) Py )—2—4cos(WrT,)))
— (4W%Y}CfoCcos(wRTc.)272w13eTchLchos(wRTC) fw?eE-Cfocf4wRchos(wRTc)2
+2wrTecos(WRT:)+wr T +sin(wrTe)) (—(py +p5 +p5+p) +p¥)+2cos(wrT.)+2)
—(WRTeCrLye—wrTetsin(wTe) (Y P P P —(pY Py Py —(pY Y +(P1+5 ) PPy ) py)-1)
=PV Py Py —(PY Py HPYHD3 ) Py ) Py —(PY PSP +PY ) Py H P+ +pY ) Pl ) p§ H2c0s(WR T, )+2))

kycr=1/4
uCf / Tc(

(9.27)
L} Cywi
(—1+cos(wgT.))(—1+wxCrLs) T ks
(= (P Py P Py PY)+(PY Py PSPy +P% Py Py Py +p2 i Y Py +p5 Py Py PY+DP5 Py PS P5)
—(pY' Py PY+py Py Py+py P PPy P Py +0Y Y Py Py pips Py Py +ps Py pY+pY P P+ Py pY)
+(pY Py +P5 Py P Py +0y Py Py Py +Py Py +p5 Py +P5 Py +p5 Py 5 i) +1)
—(+pY+py+r5+pPy+py)

kp=1/2

_ Crlicg

212k (W Cp L pcos(wvpeTe)—cos(wp Te)—wg-CpLye )
(1+Tckr)(PY 5 P Py P ) —((PY P PY Py +(+1Y Py P5+(PY Py +(PY+PY)PY )Py )ps ) —1)
—(1=Tekp) [(=p} Py Py — (P} P5+(PY+PY )PPy — (P} Py +(PY +P3) Py +(PY +P5+PY )Py )pY)
+2cos(wrT)+2]
(= 14+2Tckr) ((PY Py HEPT+PY ) Py H P +P5 408 ) Py H Py +py+p5+p) ) ps ) —2—4cos(wrT:))
H— 3Tk ) (— (PP AP Py +p8 JH2cos(Wr T, )42)

kic

kuc=2cos(Wres T ) +2—pY —py —p§ —py —p2
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9.3 Grenzwerte fiir die Harmonischen in den Netzstromen

In diesem Kapitel soll zunéchst in Abschnitt 9.3.1 eine Ubersicht zu Grenzwerte der Netzstrom-
verzerrungen aus verschiedenen Quellen gegeben werden. Das Ziel ist es dabei, den typischen
Bereich an Anforderungen darzulegen, der in dieser Arbeit betrachtet werden soll. Im Zusam-
menspiel mit der vom Umrichter erzeugten Spannungsverzerrung, die sich aus der konkreten
Umrichtertopologie ergibt, werden in Abschnitt 9.3.2 Richtwerte fiir die Auslegung der Netz-
filter bestimmt.

9.3.1 Grenzwerte fiir Oberschwingungen in den Netzstromen

Fiir das Niederspannungsnetz stellt die Normenreihe IEC 61000-3-x, auf die sich die Netzan-
schlussbedingungen [106] beziehen, Grenzwerte fiir die Stromoberschwingungen bis zur 40.
Oberschwingung bereit. Ebenso werden in den Recommended Practices and Requirements for
Harmonic Control in Electrical Power Systems [43] vom IEEE Grenzwerte fiir Stromober-
schwingungen vorgegeben, allerdings auch iiber die 40. Oberschwingung hinausgehend.

Die technischen Anschlussbedingungen fiir den Anschluss an das Mittelspannungsnetz vom
Bundesverband der Energie- und Wasserwirtschaft (BDEW) [107] und der Transmission Co-
de 2007 vom Verband der Netzbetreiber (VDN) [15] beziehen sich in diesem Zusammenhang
auf die bereits erwédhnten technischen Regeln zur Beurteilung von Netzriickwirkungen aus [13].
Als Ergédnzungen zu den technischen Anschlussbedingungen an das Nieder-, Mittel-, Hoch- und
Hochstspannungsnetz [15, 106, 107] gelten ergénzend Richtlinien bzw. Leitfaden fiir Energieer-
zeugungsanlagen fiir die entsprechenden Spannungsklassen [108—110].

Die Grenzwerte fiir die Oberschwingungen werden meist relativ zum Nennstrom /,, angegeben
und hingen neben dem Verhiltnis der Netzkurzschlussscheinleistung S; zur Nennscheinleistung
S» auch meist von der Ordnung u der Oberschwingung ab.

Es lassen sich in [111], Teil 12 fiir Antriebe mit Eingangsstromen (pro Phase) zwischen 15 A
und 75 A und in [43] Tabellen fiir Stromgrenzwerte finden. In [111], Teil 12 werden fiir sym-
metrische Systeme individuelle Grenzwerte nur fiir die wesentlichen Harmonischen bis zur 13.
Oberschwingung angegeben. Die Gesamtverzerrung bis zur 40. Oberschwingung wird durch
Angaben von Grenzwerten fiir die total harmonic distortion (THD) und die partial weigthed
harmonic distortion (PWHD) abgedeckt. In [13] werden die Grenzwerte fiir die u-te Ober-
schwingung (I, max) Wie folgt angegeben:

Ly S
LI p /10004 25 (9.28)
In SN

Dabei sind fiir Erzeuger und Verbraucher unterschiedliche Proportionalititsfaktoren p, zu be-
riicksichtigen, vgl. Tab 9.4. Die Auswertung von Glg. (9.28) mit Tab. 9.4 ergibt Tab. 9.5.
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u 31 5 7011 | 13|17 | 19 | >19
pu (Verbraucher) 6| 15|10 5 4 12 11,5 1
pu (Erzeugungsanlagen) | 3 | 75| 5 | 25| 2 1 10,75 | 0,5

Tab. 9.4: Proportionalititsfaktor p,, fiir die Oberschwingungen nach (9.28) aus [13]

Sk/Sn Is/l, | L/l, | In/l, | Iis/L, | hi/l, | Lo/l | Ii/1, (1> 19)
20 (Erzeug.) 36% | 2,2% 1,1% | 09% | 0,45% | 0,3 % 0,2%
20 (Verbr.) 6,7% | 44% | 2,2 % 1.8% | 09% | 0,7 % 0,5%
200 (Erzeug.) 10,5% | 7,1 % 3,5 % 2.8 % 14% | 1,1 % 0,7%
200 (Verbr.) 21% | 141 % | 7,1 % 5,7 % 2.8% | 2,1 % 1,4%
1000 (Erzeug.) | 23,5% | 15,8 % | 7,9 % 6,3 % 3,2% 3,5% 1,6%
1000 (Verbr.) 47% | 31,6 % | 158 % | 12,7% | 6,3% | 4,7% 3,2%

Tab. 9.5: Auswertung der Grenzwerte fiir Stromoberschwingungen nach (9.28) aus [13]

Aus den Tabellen aus [108—110] ldsst sich zudem fiir die maximalen Stromoberschwingungen
oberhalb der 40. folgende Formel ableiten:

Limar  0312% S,

Iy Lo Sy

(9.29)

Dabei ist anzumerken, dass in [109, 110] die Stromoberschwingungen, die durch die bereits
vorhandenen Netzspannungsoberschwingungen entstehen, nicht der Erzeugungsanlage zuge-
schrieben werden und hier nicht weiter beriicksichtigt werden. Fiir den Bereich der Schalthar-
monischen stellt die Abb. 9.1 die Anforderungen der verschiedenen Normen und Bedingungen
dar.

Fiir die Grenzwerte der Stromoberschwingungen im Bereich der Schaltfrequenz werden in die-
ser Arbeit vereinfacht drei charakteristische Grenzwerte gewéhlt, die neben sehr starken Netzbe-
dingungen auch mittlere und schwache Netze abdecken sollen, vgl. Tab. 9.6. Prinzipiell konnen
bei starken Netzen hohere Stromverzerrungen erlaubt werden, da bei einer kleinen Netzim-
pedanz entsprechend weniger Spannungsverzerrungen entstehen. Bei schwachen Netzen mit
hoherer Netzimpedanz miissen die Stromverzerrungen stirker begrenzt werden.

9.3.2 Beispielrechnung zur Netzfilterauslegung

In diesem Abschnitt sollen Richtwerte fiir die Auslegung der Netzfilter abgeleitet werden. Die
Methodik orientiert sich dabei an [39].

Unter der Annahme, dass reine Wirkleistung eingespeist wird und iiber dem Netzfilter etwa
10 % Spannung abfallen, ergibt sich bei der 2-Stufen-Topologie mit einer Zwischenkreisspan-
nung von 700 V und einem 400 V-Netz bei der Sinus-Dreieck-Modulation ein Modulations-
grad von etwa 0,8. Nach [39] kann die max. Harmonische zu 24 % der Netzspannung berech-
net werden, d.h.: Uc y max = 0.24 2/3- U, n. Bei der Sinus-Dreieck-Modulation mit dritter
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Abb. 9.1: Grenzwerte fiir Netzstromharmonische im Bereich der Schaltfrequenz: S /S, = 19 (oben),
Sk/S, = 200 (Mitte), Sx/S, = 1001 (unten)

Oberschwingung ergibt sich zwar ein etwas kleineres Uc ; max, flir die Auslegung wird jedoch
Uc ymax = 0.24\/% -U, v verwendet, so dass eine kleine Reserve bleibt. Mit den geforderten
Grenzwerten fiir die Stromoberschwingungen aus Tab. 9.6 ergeben sich fiir die unterschiedli-
chen Netzverhiltnisse die drei Werte fiir die Filterdampfung in Tab. 9.7. Eine analoge Berech-
nung kann fiir andere Umrichtertopologien wie z.B. Dreistufenumrichter durchgefiihrt werden.
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Sk/Se.N 1000 200 20
(starkes Netz) | (mittleres Netz) | (schwaches Netz)
Ly max/In [%0] (U > 40) 3 0,5 0,15

Tab. 9.6: Charakteristische Grenzwerte I, /1, fiir die maximalen Stromoberschwingungen bei der
Schaltfrequenz fiir unterschiedliche Netzkurzschlussleistungen

Si/Sen 1000 200 20
(starkes Netz) | (mittleres Netz) | (schwaches Netz)
aﬁmimdg 34 50 60

Tab. 9.7: Charakteristische Grenzwerte a in 4p fiir die minimale Filterdimpfung bei der Schaltfre-
quenz fiir unterschiedliche Netzkurzschlussleistungen



Anhang 9: Feldorientierte Regelung der Asynchronmaschine 163

9.4 Feldorientierte Regelung der Asynchronmaschine

Es konnen unterschiedliche Arten von Maschinen eingesetzt werden. Am weitesten verbreitet
sind Asynchronmaschinen mit Kurzschlussldufer und Synchronmaschinen mit Permanenterre-
gung. Die Feldorientierte Regelung ist das giingige Mittel bei Antrieben mit hoheren Anforde-
rungen an die Dynamik und Genauigkeit [8—10]. Daneben gibt es die Steuerverfahren wie etwa
die U/f-Steuerung, die wegen der einfacheren Realisierung bei Antrieben mit geringen Anforde-
rungen zum Einsatz kommen. In dieser Arbeit wird eine Asynchronmaschine mit dynamischer
feldorientierter Regelung verwendet, mit der die Drehzahl und der Fluss der Maschine nahe-
zu unabhingig voneinander geregelt werden konnen. Da der Schwerpunkt dieser Arbeit auf
der netzseitigen Regelung liegt und die maschinenseitige Regelung einer Asynchronmaschine
in vielen Punkten analog zur netzseitigen Regelung ist, sollen lediglich die Grundziige der ma-
schinenseitigen Regelung dargelegt werden. Im Folgenden sollen die fiir diese Arbeit relevanten
Teile dargestellt werden. Es existiert eine umfangreiche Grundlagenliteratur zu dieser Thema-
tik, auf die an dieser Stelle fiir weiterfiihrende Darstellungen verwiesen werden soll [8—10].

Die Abbildung 9.2 zeigt die verwendete Regelungsstruktur, die analog zur netzseitigen Rege-
lung aufgebaut ist, vgl. Abb. 3.5 auf Seite 33. Es ist eine kaskadierte Regelung, mit der in der
duBeren Schleife die Drehzahl und der Fluss geregelt wird. Unterlagert sind Stromregelkreise,
die den momentbildenden bzw. flussbildenden Strom regeln. Die Orientierung des Koordinaten-
systems, in dem die Stromsignale verarbeitet werden, am Rotorfluss ermoglicht die getrennte
Regelung der Drehzahl und des Flusses. Dies ist analog zur getrennten Regelung der Wirk-
und Blindleistung auf der Netzseite zu sehen. Im Gegensatz zur PLL auf der Netzseite erfolgt
die Bestimmmung des fiir die Rotation des Koordinatensystems notwendigen Winkels des Ro-
torflusses iiblicherweise mithilfe eines Modells der Maschine [2]. Zudem wird aus den Strom-
und Drehzahlsignalen der aktuelle Rotorfluss ermittelt. Auch wenn die sensorlose Regelung
weit verbreitet ist, soll die Drehzahl der Maschine in dieser Arbeit gemessen werden, siehe
Kapitel 9.5. Die pulstormigen Ausgangssignale des Inkrementalgeber erfordern den Einsatz
von Tiefpassfiltern in der Riickfithrung der Drehzahl, die natiirlich Einfluss auf die erreichbare
Dynamik der Drehzahlregelung haben und bei der Auslegung der Regelungsparameter beriick-
sichtigt werden miissen. Durch die Rotation des Koordinatensystems kommt es, analog zur
spannungsorientierten Regelung der Netzseite, zu Verkopplungen zwischen dem momentbil-
denden und dem flussbildenden Strom. Ahnlich dem Entkopplungsnetzwerk der netzseitigen
Regelung kann auch hier eine Entkopplung durchgefiihrt werden. Da die Verkopplungen kurz-
zeitig wie StorgroBen wirken und in der Zeit von den PI-Reglern kompensiert werden, kommen
sie hier im Sinne der Einfachheit nicht zum Einsatz. Ebenso wird auf MaBBnahmen zur Redu-
zierung der Stromoberschwingungen durch Zusatzregelung dhnlich den resonanten Reglern auf
der Netzseite verzichtet. Es soll hierfiir auf die Literatur verwiesen werden [10,112].

Es kommen also je ein PI-Regler fiir die Drehzahl- und Flussregelung sowie je ein PI-Regler fiir
die Regelung des momentenbildenden bzw. flussbildenden Stroms zum Einsatz. Die Implemen-
tierung erfolgt dabei analog zur netzseitigen Regelung. Die Auslegung der Regelungsparameter
erfolgt — ebenso analog zur netzseitigen Regelung — durch Betrachtung des Streckenmodells.
Aufgrund der Analogie zur Auslegung der PI-Regler auf der Netzseite werden hier lediglich die
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maschinenseitiges Regelungssystem

PI-Strom- dq Sollspannung
Q > > N
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- A A
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Abb. 9.2: Struktur der feldorientierten Regelung der Asynchronmaschine

Regelungsparameter angegeben. Fiir die Stromregler ergeben sich analog zu (5.4) auf Seite 52:

2. -1
Lok g ( LR R ) 9.30)

kpagm = = —Trdgm=
p,aq,m 3 Te > L,aq,m GLSL% oL

Die Parameter des Flussreglers werden in Anlehnung an das Betragsoptimum wie folgt ausge-
legt:

oL L
3 2LR TP TR,

kp v (9.31)

Die Parameter des Drehzahlreglers fiir die Simulationen werden in Anlehnung an das symme-
trische Optimum wie folgt ausgelegt:

1 ®-L, . )
1 TSm — 9327, 9.32
3 3-Zy LyWranTc' " ©-32)

G

Dabei wird der Nennwert des Rotorflusses bendtigt, der sich aus Tab. 9.1 zu ygy v = 1.044Wb

ergibt. In den Simulationen ist das Drehzahlsignal direkt verfiigbar und wird nicht tiefpassge-

filtert. Daher werden in den experimentellen Untersuchungen andere Parameter der Drehzahl-
regelung verwendet:

kbor = ksim /20; Taber = 20 - T74" (9.33)

In den Simulationen wird also eine schnellere Dynamik der Drehzahlregelung erreicht. Dies

ist fiir die Ergebnisse in dieser Arbeit nicht weiter problematisch. Die konkreten Parameter der

Maschine wurden durch ein Identifizierungsverfahren ermittelt und sind in Tab. 9.8 dargestellt.

Mit dieser Reglerauslegung wird wie auf der Netzseite eine geringe Stromanregelzeit von etwa
4-5 Regelungperioden mit geringem Uberschwingen (etwa 4 %) erreicht, siehe z.B. Abb. 5.13
auf Seite 64 ff. Da der momentenbildende Strom proportional zum Moment ist und sich die
Drehzahl innerhalb dieser Zeitdauer aufgrund der Massentrigheit nicht merklich dndern kann,
folgt die Leistung mit gleicher Dynamik.
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Parameter Symbol Wert
Statorwiderstand R, 163 mQ
Statorstreuinduktivitit Lo 0,92 mH
Rotorwiderstand R, 111.3 mQ
Rotorstreuinduktivitét Ly 1,27 mH
Hauptinduktivitit Ly 33.18 mH
Tragheitsmoment ® 0.25 kg m?
Polpaarzahl Zy 2
Streuziffer c 1—(L3)/(Ls-Ly)

Tab. 9.8: Parameter der Asynchronmaschine

In dieser Arbeit werden die Analysen der Regelung der Zwischenkreisspannung im transien-
ten Zustand mit sehr dynamischen Belastungsszenarien durchgefiihrt. Dafiir werden moglichst
dynamische Anderungen der maschinenseitigen Leistung erzeugt, wobei prinzipiell zwei Vari-
anten moglich sind. In beiden Fillen wird die Maschine zunéchst bei Nenndrehzahl mit Nenn-
moment betrieben. Im ersten Fall wird eine sprungformige Anderung der Drehzahlreferenz auf
die negative Nenndrehzahl vorgegeben. Dies bewirkt bei der Reglerauslegung nach (9.33), dass
die Maschine mit maximal moglichem Moment gebremst wird. Es ergibt sich also eine sprung-
formige Anderung der Leistungsreferenz, die entsprechend der Dynamik der Stromregelung
nachgefahren wird. Dieses Belastungsprofil ldsst sich auch in den experimentellen Untersu-
chungen realisieren. Im zweiten Fall wird eine sprungformige Anderung des Lastmoments auf
den negativen Nennwert erzeugt. Da dies in erster Linie eine Abweichung der Drehzahl von der
Referenz erzeugt, hingt es von der Dynamik der Drehzahlregelung ab, wie schnell das erzeugte
Moment dem Lastmoment folgt. Es ergeben sich weichere Leistungsverldufe als im ersten Fall,
weil die Dynamik der Drehzahlregelung als du3ere Regelschleife langsamer ist als diejenige der
Stromregelung. Weiterhin reduziert das Tiefpassfilter in der Riickfiihrung des Drehzahlsignals
die Regelungsdynamik weiter. Es kommt hinzu, dass sich in den experimentellen Untersuchun-
gen keine ideal sprungférmigen Lastmomentinderungen erzeugen lassen.

Die zwei diskutierten Belastungsszenarien werden in dieser Arbeit verwendet. Die Drehzahl-
dnderung wird dabei als Profil mit maximal dynamischer Belastung verwendet. Die Anderung
des Lastmoments wird an vereinzelten Stellen - ausschlieBlich in den Simulationen - genutzt,
um das Verhalten bei weicheren Belastungsprofilen zu untersuchen.
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9.5 Laboraufbau fiir experimentelle Untersuchungen

Fiir die experimentellen Untersuchungen der Regelungsverfahren wurde in Eigenarbeit ein 22
kW-Versuchsantriebsstand entwickelt und aufgebaut, der es ermoglicht, die Netzpulsstrom-
richterregelung auch mit einer dynamischen und sowohl motorischen als auch generatorischen
Last zu untersuchen. Eine Ubersicht iiber den prinzipiellen Aufbau ist in Abb. 9.3 dargestellt.
Er besteht aus einem Frequenzumrichter, den dazugehdrigen Mess-, Steuer-, Regelungs- und
Schutzeinrichtungen, einem Maschinensatz und einem netzgefiihrten Stromrichter. Der Fre-
quenzumrichter besteht aus dem Netzpulsstromrichter mit Spannungszwischenkreis und dem
maschinenseitigen Umrichter, der eine Asynchronmaschine mit Kéfiglaufer speist. Diese wird
durch eine fremderregte Gleichstrommaschine belastet, die iiber einen netzgefiihrten Strom-
richter Simoreg von Siemens gespeist wird. Dessen Steuerung erfolgt separat zur Steuerung
des Frequenzumrichters. Der netzgefiihrte Stromrichter enthilt neben der Hardware auch die
entsprechende Software zur Regelung auf extern vorgegebene Sollwerte, die hier iiber die DA-
Wandler des dSPACE-Systems vorgegeben werden. Im Folgenden soll eine Darstellung der
einzelnen Komponenten erfolgen.

Fiir das Netzfilter wird umrichterseitig eine Drossel der Firma Ismet mit Schnittbandkern ver-
wendet. Netzseitig wird eine Drossel der Firma Trafobau Pirna, ebenfalls mit Schnittbandkern,
verwendet. Mithilfe verschiedener Anzapfungen der Wicklungen kdnnen durch Variation der
verwendeten Windungszahlen die Induktivititen dieser beiden Drossel variiert werden. Als Fil-
terkondensatoren wurden Metallpapierkondensatoren B25351 von Siemens verwendet. Durch
Parallelschaltung meherer Komponenten wurde die Gesamtkapazitit variiert. Als Zwischen-
kreiskondensatoren kommen Folienkondensatoren von Icar zum Einsatz (Typ: LNK-P2X-70-
110). Fiir die Untersuchungen mit groBBer Kapazitit im Zwischenkreis werden zusétzlich Elek-
trolytkondensatoren von EPCOS (Typ: B43456-A5228-M) parallel geschaltet.

2338V/50Hz

Frequenz- w .
umrichter 7 <> _e Simoreg

Schnittstelle

dSpace QZI% PC

Abb. 9.3: Prinzipieller Aufbau des Versuchsantriebsstands
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9.5.1 Hardware zur Regelung, Ansteuerung und Messwertaufnahme

Fiir die Messwertaufnahme, Regelung und Ansteuerung des Frequenzumrichters wird das mo-
dulare DS1106-System von dSPACE als Hauptbestandteil genutzt. Die Programmierung er-
folgt tiber einen PC. Als Peripheriekarten stehen eine AD-Wandlerkarte DS2004, eine DA-
Wandlerkarte DS2101, eine Digital Waveform Output-Karte DS5101 und eine Incremental En-
coder Interface-Karte DS3001 als Drehgeberschnittstelle zur Verfiigung. Als Schnittstelle zwi-
schen dem Leistungsteil und dem dSPACE- System dienen weitere elektronische Schaltungen
zur Erzeugung der Steuersignale sowie zur Erfassung und Umwandlung von Mess- und Fehler-
signalen, die teilweise selbst oder am Lehrstuhl entwickelt wurden.

Messwerterfassung:

Die zu messenden Strome werden mit LEM-Wandlern (Typ: HAL 50-S, Genauigkeit: 1 %,
Bandbreite: 50 kHz) gemessen, die ein dem Strom proportionales Spannungssignal erzeugen.
Zu messende Spannungen werden iiber einen sehr hochohmigen Spannungsteiler auf ein Signal
zwischen £ 10 V herunter geteilt. Die AD-Wandlung der Signale geschieht mit der DS2004-
Karte von dSPACE. Es stehen 16 parallele 16 Bit-Wandler zur Verfiigung mit einer maximalen
Wandlungszeit von 800 ns. Das Auslesen der AD-Wandler erfolgt iiber den Realtime-Workshop.

Die Lageerfassung des Rotors der Maschine erfolgt iiber einen Lagegeber. Um die Drehzahl der
Maschine zu erhalten, werden die Signale des Lagegebers mit der DS3001 Encoder Interface-
Karte von dSPACE eingelesen und mit dem Realtime-Workshop weiterverarbeitet. Dies liefert
den Winkel des Rotors und durch die Differenzbildung ergibt sich die Drehzahl. Beim Null-
durchgang kommt es durch den Sprung von 27 auf 0 zu einem Peak, der eliminiert wird. Dazu
wird zu diesem Zeitpunkt zum kleinen Winkelwert 27t addiert. Die Differenzbildung liefert dann
ein peak-freies Signal. Wegen der begrenzten Auflosung des Gebers wird das (peak-befreite) Si-
gnal zusitzlich tiefpassgefiltert.

Regelung:

Die Regelung wird auf der Hauptprozessorkarte DS1006 implementiert, die Bestandteil des
modularen dSPACE-Systems DS1006 ist. Die Programmierung erfolgt auf einem PC {iiber die
Software von dSPACE und Matlab/Simulink. Mit dem Realtime-Workshop lassen sich die Re-
gelungen in Simulink erzeugen. In dieser Arbeit werden die iiberwiegend in C programmierten
Regelalgorithmen iiber s-functions in das Simulink-Modell eingebunden. Dabei werden die-
selben C-Codes wie in den Simulationen verwendet. Dadurch wird eine hdufige Quelle unter-
schiedlichen Verhaltens in der Simulation und im Labor eliminiert.

Die Betriebsfiihrung und Darstellung von internen Variablen der Regelung erfolgt iiber die Soft-
ware Control Desk von dSPACE. Es konnen die Sollwerte vorgegeben werden und Daten ange-
zeigt und gespeichert werden.

Ansteuerung:

Fir die Implementierung der PWM auf dem dSPACE-System stehen fiir die symmetrische
PWM Standardanwendungen aus der Bibliothek zur Verfiigung, die als Blocke in das Simulink-
Modell eingebunden werden konnen. Fiir die asymmetrische PWM, die in dieser verwendet
wird, sind solche Anwendungen nicht vorhanden und miissen daher selbst programmiert wer-
den. Die DS5001-Karte erlaubt die Erzeugung nahezu beliebiger Signale.
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Die von der Regelung berechneten Leitdauern/Modulationsindices der drei Phasen werden auf
der DS5101-Digital-Output-Waveform-Karte von dSPACE in entsprechende pulsweitenmodu-
lierte digitale Gate-Ansteuersignale umgewandelt. Auf einer am Lehrstuhl entwickelten Platine
werden diese Signale zunédchst mit Fehlersignalen (siehe Abschnitt Schutzeinrichtungen) ver-
kniipft und per Lichtwellenleiter an die Treiberkarten der IGBTs gesendet. Als Treiber kommen
kommerzielle Treiberkarten von Alstom zum Einsatz. Fiir den Netzpulsstromrichter und den
motorseitigen Umrichter kommen die gleichen Systeme zum Einsatz.

9.5.2 Schutzeinrichtungen

Neben den 63 A-Sicherungsautomaten werden netzseitig noch vergleichsweise schnelle Lei-
stungshalbleitersicherungen verwendet. Zudem werden die Umrichterstromsignale der LEM-
Wandler sowohl netzseitig als auch motorseitig dafiir genutzt, mit einer analogen Schaltung
einen Uberstromsignal zu erzeugen. Im Fehlerfall werden dann die IGBTs gesperrt. Wihrend
im Fehlerfall der Maschine der Netzpulsstromrichter nicht abgeschaltet werden muss, sollte die
Maschine abgeschaltet werden bei Austreten des Netzpulsstromrichters. Ebenso wird ein Feh-
lersignal generiert, wenn die Zwischenkreisspannung den Wert von 800 V iiberschreitet. Ober-
halb von 840 V wird zudem ein Bremschopper aktiviert. Ferner ist eine Ucg-Fehlererkennung
auf den Treiberplatinen integriert, die bei zu hoher Kollektor-Emitter-Spannung die Leistungs-
halbleiter 6ffnet. Im Wesentlichen dient diese zur Detektion von sehr groen Stromen durch
Kurzschliisse. Allerdings kommt es auch zum Ausldsen durch fehlerhafte Regelungen. Dies ist
insbesondere bei der Inbetriebnahme hilfreich. Innerhalb des Regelalgorithmus werden eben-
falls Uberstrome und -spannungen detektiert, um die Pulsung abzuschalten. Dadurch werden
die Leistungshalbleiter im stationiren Zustand vor Uberlastung geschiitzt.

9.5.3 Maschinensatz und Gleichstromsteller

Der Maschinensatz besteht aus einer Asynchronmaschine mit Kéfiglaufer und einer fremder-
regten Gleichstrommaschine, die iiber eine starre Welle gekoppelt sind. Die Nenndaten der
Asynchronmaschine sind bereits in Tab. 9.1 auf Seite 153 und die der Gleichstrommaschine in
9.9 gegeben.

Die Asynchronmaschine wird iiber den Frequenzumrichter mit Spannungszwischenkreis ge-
speist und iiber das dSPACE-System geregelt. Die Gleichstrommaschine wird iiber den Gleich-
stromsteller SIMOREG der Firma Siemens gespeist und geregelt. Die Asynchronmaschine wird
drehzahlgeregelt und die Gleichstrommaschine momentengeregelt betrieben. Die Feldorientier-
te Regelung der Asynchronmaschine wird im Anhang 9.4 gezeigt. Uber die DA-Wandler des
dSPACE-Systems wird das Sollmoment der Gleichstrommaschine an den Gleichstromsteller
gegeben.
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Pggnn | mech. Leistung 37 kW
Uan Nennankerspannung | 400 V
Ny Nenndrehzahl 1320 min~!

Tab. 9.9: Nenndaten der Gleichstrommaschine. Hersteller: Siemens
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9.6 Simulationsmodelle

Das Simulink-Simulationsmodell besteht im wesentlichen aus dem Leistungsteil, dem Rege-
lungssystem und der PWM. Der Leistungsteil wird in dem Programm PLECS nachgebildet, das
in Simulink eingebunden werden kann. Das bedeutet, dass die Netzspannungsquellen, Filter-
und Netzimpedanzen, die 3-phasigen IGBT-Briicken, der Zwischenkreiskondensator und die
Asynchronmaschine aus der PLECS-Bibliothek entnommen werden. Gesteuert wird dieser Block
durch die IGBT-Ansteuersignale, Netzspannungs- und Lastmomentverldufe.

Der Leistungsteil wird mit einer variablen Simulationsschrittweite ausgefiihrt. Das Simulati-
onsprogramm bestimmt sich dabei zu jedem Simulationsschritt eine optimale Schrittweite, die
jedoch in jedem Fall unter 1 u-Sekunde liegt, d.h. dieser Block wird quasi-kontinuierlich ausge-
fiihrt. Messgroflen wie Spannungen und Strome werden herausgefiihrt und fiir die Riickfithrung
mit der Regelungsfrequenz zu Beginn und in der Mitte der Schaltperiode abgetastet, vgl. Abb.
3.6 auf Seite 33, und an das Regelungssystem gegeben. Die Regelung ist in C programmiert
und wegen der Ubersichtlichkeit in diversen Simulink-Funktionen (s-functions) implementiert,
sie werden sequentiell aber alle im selben Simulationsschritt ausgefiihrt. Somit erfolgen in ei-
nem Simulationsschritt die Abtastung und die Berechnung der neuen Modulationsgrade. Um
die Verzogerung entsprechend Abb. 3.6 zu realisieren, werden die Ausginge der Regelung um
eine Regelungsperiode verzogert. Die PWM erfolgt dann einfach durch Vergleich der Modula-
tionsfunktion mit einem Dreiecktrédger. Die so erzeugten Ansteuersignale werden anschlieend
an den Leistungsteil gegeben. Die Verldufe der Netzspannungsquellen und des Lastmoments
werden direkt vorgegeben.
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Ly, Induktivitdt der netzseitigen Filterdrossel 850 uH
Rye ohmscher DC-Widerstand der netzseitigen Filterdrossel 50 mQ
L¢. Induktivitit der umrichterseitigen Filterdrossel 900 uH
Ry. ohmscher DC-Widerstand der umrichterseitigen Filterdrossel 50 mQ
Cr  Kapazitit des Filterkondensators 32 uF

Tab. 9.10: Parameter des LCL-Filters zur messtechnischen Bestimmung des Frequenzgangs

9.7 Parasitire Dampfung der Resonanz des LCL-Filters

In den experimentellen Untersuchungen des Verfassers zeigte sich, dass die LCL-Filter-Re-
sonanz praktisch stirker geddmpft ist, als von den theoretischen und simulativen Untersuchun-
gen erwartet. Aus diesem Grund wurden Messungen der Frequenzginge der verwendeten LCL-
Filter (siehe Kap. 9.5) aufgenommen, deren Ergebnisse in Abschnitt 9.7.1 dargestellt werden
sollen. Die Modelle der Netzfilter werden darauf basierend in Abschnitt 9.7.2 erweitert. Letzt-
lich wird in Abschnitt 9.7.3 der Einfluss auf das Verhalten des geregelten Systems untersucht.

Teilergebnisse dieser Untersuchungen wurden bereits in [44] verdffentlicht. Zudem wurde in
[44] eine tiefer gehende theoretische Betrachtung dieser Thematik vorgestellt, die hier nicht
aufgegriffen werden soll, da sie zu einem groBen Teil von den anderen beteiligten Autoren ent-
wickelt wurde. In dieser Arbeit steht der Einfluss auf das Regelverhalten und die dahingehend
zweckmiBige Modellierung im Vordergrund.

9.7.1 Messung des Frequenzgangs des LCL-Filters

Zur messtechnischen Bestimmung der Frequenzgiinge der Netzfilter wurde ein schnelltaktender
Umrichter verwendet, der Grundschwingungstrome bis zu 10 kHz erzeugen kann, der im Rah-
men eines anderen Projektes am Lehrstuhl entwickelt wurde [113]. Fiir die Messungen wer-
den die Netzfilter vom Netz und vom Antriebsumrichter getrennt. Die netzseitigen Anschliisse
werden kurzgeschlossen und von den umrichterseitigen Anschliissen werden mit dem spezi-
ellen Umrichter Grundschwingungsstrome einer festen Grundschwingungsfrequenz in das Fil-
ter eingespeist. Die sich ergebenden Grundschwingungskomponenten der verschiedenen LCL-
Filterstrome und -spannungen werden gemessen. Aus dem Verhiltnis der Strome zur Spannung
lisst sich das Ubertragungsverhalten bei der jeweiligen Messfrequenz ermitteln. Diese Messung
wird iiber den relevanten Frequenzbereich durchgefiihrt.

In Abb. 9.4 sind die Frequenzginge dargestellt. Die Auswertung des einfachen Modells aus
Kapitel 4 mit den Daten aus Tab. 9.10 ist ebenso dargestellt. Der gemessene Resonanzpeak ist
erkennbar geringer.

9.7.2 Erweiterung der Modellierung

In diesem Abschnitt soll die mathematische Modellierung der Netzfilter um die zusitzlichen
Verluste erweitert werden. Ein erweitertes Modell der Filterdrosseln erhélt man durch Beriick-
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Abb. 9.4: Frequenzginge des LCL-Filters: Messwerte und berechnete Verldufe mit dem Standard-
modell aus (4.9) auf Seite 40 und dem erweiterten Modell aus Abschnitt 9.7.2. Die Mo-
delle wurden mit den Daten aus Tab. 9.10 auf Seite 171 und den angegebenen Werten
ausgewertet.
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sichtigung der Eisenverluste, die mit zunehmender Frequenz steigen. Dies ldsst sich analog
zu Eisenverlusten in elektrischen Maschinen durch einen Widerstand parallel zur Induktivitit
modellieren [114]. Die Verluste in den Kapazititen lassen sich durch Serienwiderstdnde model-
lieren.

9.7.2.1 Erweitertes Modell des L-Filters

Die Abb. 9.5 zeigt das erweiterte Modell einer Induktivitit. Die Systemdynamik des L-Filters
wird dabei nicht mehr direkt durch i., sondern durch ié. beschrieben. Es lisst sich unter Beriick-
sichtigung der Eisenverluste schreiben als:

d_,t Rf 1 /(s 1 1

_l - —— .l —_— —

dt ¢ Lf]_|_R_f ¢ Lf1_|_ﬁ
RrE

RFE

(uc(t) —ug(r)) (9.34)

Die Ausgangsgrof3e ist nun allerdings nicht der Strom durch die Induktivitét, sondern der Strom
i., der sich als Summe aus dem Strom durch die Induktivitit und dem Strom durch den Wider-
stand Rrg ergibt. Letzterer ldsst sich wie folgt schreiben:

1

irE() = 5 (1 (1) — uc (1) — Ryic(t)) (9.35)

Damit ldsst sich die folgende Ausgangsgleichung ableiten:

N Rrg 1
lc(l')——m'lc(f)—m'(uc(t)—ug(t)) (936)

9.7.2.2 Erweitertes Zustandsraummodell des LCL-Filters

Die Abb. 9.6 zeigt das erweitere Modell des LCL-Filters. Analog zu (9.34) konnen die Dif-
ferentialgleichungen der einzelnen ZustandgroBen (iig,u’cf,i’c) aufgestellt werden. Aus diesem
System aus Differentialgleichungen lésst sich dann folgendes Zustandsraummodell ableiten:

iy(t) ann aip a3 [ () by bi2

d| ; ug(t)

a ic(t) | = a1 ax axn| |ict) | + [b2a bx ue(?) (9.37)
g ¢ (1) az1 azy asz] [ug(t) b3i b

Um die messbaren Grossen (ig,ucy,ic) des Modells als Ausgangsgrolen zu bekommen, muss
die folgende Ausgangsgleichung verwendet werden:

ig(t) cii cin cs| [ () di do (1)
ic(t) | = |car e el | ic(t) | + |da dn [ui(t)] (9.38)
ey (1) c31 32 c33) |Ues(t) d31 d3

Dieses System kann dann fiir die Analyse der Regelung verwendet werden. In Abb. 9.4 sind
die mit dem erweiterten Modell berechneten Frequenzgénge mit unterschiedlichen Parametern
dargestellt. Unter Beriicksichtigung von Rrg ¢ = 60Q, Rpg . = 400Q und Rcy = 220mQ zeigt
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Abb. 9.5: Einphasige Modelle des L-Filters. Standardmodell (links) und erweitertes Modell inklusi-
ve Eisenverluste (rechts)
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Abb. 9.6: Einphasiges Ersatzschaltbild des LCL-Filters inklusive der Eisen- und Kupferverluste

sich eine wesentlich bessere Ubereinstimmung mit dem gemessenen Verlauf. Die notwendigen
zusatzlichen Parameter, die die Verluste beschreiben, wurden in dieser Arbeit manuell so be-
stimmt, dass sich eine gute Ubereinstimmung mit den gemessenen Frequenzverliufen ergibt.
In [44] wurde ein Ansatz zur Berechnung dieser Parameter mittels Daten aus dem Datenblatt
der Bauelemente vorgestellt.

Werden die Eisenverluste und Verluste in den Filterkondensatoren vernachlissigt, so ergeben
sich die idealisierten Modelle nach (4.9) auf Seite 40. Dazu muss der Grenzwert fiir Rrg ¢, RFE ¢
— oo mit Rcy = 0 bestimmt werden.
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air =

apn =

ai =

az

(
(
(
) ( Rye+R Re/\ 1
an = (— 1fC. Sy )1_ab (9.39)
(
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(

azz =
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C
azp = | -1+ apn — 6122) —
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b 1 1
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mit folgenden Abkiirzungen:

L
ciy = 1+ i6111
RFE g
c Lye
12 ap
RrE g
c Lyg
13 ap
RrE g
Lyc
) = as
RFrE ¢ (9.41)
cn = 1+ Lye ax
RrE ¢
€3 = Lpe as
RFE ¢
31 = Rcy(ern—ca)
2 = Rcp(crip—c22)

c33 = Rcp(ciz—c3)+1

L.
di = /8 b1
RFE g
dy = 5
2= 5 12
FE.g
Lfc
RleE,c
fe
dy = ba
RrE ¢

d31 = Rcy(dy —dan)
d3» = Rcy(dip—dn)

. _ RCfoC
RrEcLferpg
p el
RrEgLfcrpe
R e, (9.43)
rpg = l1+——+-——
RﬁE’g 1§{E7g
rpc — 1+i+i

Rrec  RrEc

9.7.3 Auswirkungen der zusitzlichen Verluste auf das Regelverhalten

In diesem Abschnitt soll gezeigt werden, welchen Einfluss die zusitzlichen Verluste im Netzfil-
ter auf das Regelverhalten des Systems haben. Die Abb. 9.7 zeigt den Einfluss der Verluste auf
die Wurzelortskurven exemplarisch anhand der konventionellen PI-Regelung des Umrichter-
stroms. Zu Vergleichszwecken sind die Ergebnisse mit dem Standardmodell aus Abb. 5.20 auf
Seite 73 hier erneut dargestellt. Erwartungsgemif zeigt sich, dass sich die Resonanzpole des
offenen Regelkreises und somit auch die entsprechenden Aste der Wurzelortskurve durch die
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Abb. 9.7: Einfluss der parasitiren Verluste auf die Wurzelortskurven der PI-Regelung des Um-
richterstroms. Oben: Standardmodell (Rrg ¢ = Rrg  — o und Rcy = 0 mQ), unten: erwei-
tertes Modell (Rrg o = 60 Q, Rrg . = 400 Q, Rcy = 220 mQ2). Die Modelle sind jeweils
mit den angegebenen Parametern und denjenigen erstellt, die zur Erstellung von Abb. 5.20
auf Seite 73 verwendet wurden.

zusitzlichen Verluste weiter in den Einheitskreis verschieben. Fiir den geschlossenen Regelkreis
bedeutet dies, dass das System fiir einen weiteren Bereich von Proportionalverstiarkungsfakto-
ren stabil ist. Dies macht es z.B. moglich, die aktiven Dampfungsverfahren sehr anschaulich —
wie in Kapitel 5.3 — zu testen, indem die reine PI-Regelung an den Stabilitdtsrand gebracht wird
und dann die aktive Dampfung dazugeschaltet wird.

Insgesamt bewirken die parasitidren Verluste der Netzfilter folglich eine bessere Ddmpfung der
LCL-Resonanz. Dies dufert sich natiirlich nicht nur in einem etwas hoheren Amplitudenrand
der reinen PI-Regelung, sondern auch in einer starkeren Ddmpfung der Resonanz wéhrend tran-
sienten Vorgdngen, was durch den Vergleich vieler Simulationsergebnisse mit den experimen-
tellen Ergebnissen zu den verschiedenen Stromregelungsverfahren sichtbar wird. Trotzdem sind
aktive Resonanzdampfungsverfahren von hohem Interesse, da die Verluste im Sinne einer gu-
ten Effizienz des Umrichtersystems natiirlich durch verlustarme Filterelemente so gering wie
wirtschaftlich vertretbar gehalten werden. Ferner ist die erhohte Dampfung héufig nicht ausrei-
chend, wie auch die experimentellen Ergebnisse in dieser Arbeit zeigen.
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Abb. 9.8: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment: Verlauf der dq-Grofen

9.8 Weitere Simulations- und Messergebnisse

Die Abb. 9.8 und 9.9 zeigen die detaillierten Darstellungen der Antworten der konventionellen
PI-Regelung auf eine Drehzahlumkehr mit vollem Lastmoment aus Abb. 5.18 und 5.19 auf den

Seiten 69 und 70.

Die Abb. 9.10 zeigt eine simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine
ideal-sprungformige Lastmomentenumkehr als Ergédnzung zu den Untersuchungen in Kapitel
5.2.

Die Abb. 9.11 zeigt den Vergleich der gemessenen und simulierten Antwort des Zwischenkreis-
spannungsregelkreises auf eine Drehzahldnderung (300 1/min auf O 1/min) ohne Lastmoment
bei sehr kleiner Zwischenkreiskapazitiit (Cpc = 270 iF). Es zeigt eine sehr gute Ubereinstim-
mung zwischen Simulation und Messung. Der Betriebspunkt und das Belastungsszenario wurde
so gewihlt, dass die Zwischenkreisspannung unterhalb der Abschaltgrenze bleibt.
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Abb. 9.9: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine Drehzahlumkehr
mit vollem Lastmoment: Verlauf der Phasengréen
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Abb. 9.10: Simulierte Antwort des Zwischenkreisspannungsregelkreises auf eine ideal-

sprungformige Lastmomentenumkehr: Verlauf der dq-Grofien




Anhang 9: Weitere Simulations- und Messergebnisse 181

Grid side signals Motor side signals
780
—— U
760 : be 1000
“““ u -
DC,Ref (=
> _ =
> 740 E N
8 720 I T R s ol
b
700 z
-1000
680
12 122 124 126 128 13 132 12 122 124 126 128 13 132
10 60
—cd 40 'sq
L3 AR EEREELEERTRPR SPPPRPIRY IPRROR icaretl |
Cd,Ref 'Sq,Ref
< <
=<
o )
- = -20
-5
-40
T i i i i i _0l—i i i i ; ;
12 122 124 126 128 13 132 12 122 124 126 128 13 132
400 400
> 200 > 200
< <
Z o Z o '
30 :(f)
-200f = Yca -200 Usq
uCq _“5q
-400 ~400
12 122 124 126 128 13 132 12 122 124 126 128 13 132
t/s ts
Grid side signals Motor side signals
1000}
-
£
€
= 0
4
Z
z
-1000
0 002 004 006 008 01
60 :
20l _TSq
e N IR
M L Sq,Ref
<
=<
> 0
n
= 20
-40
_1ob—i i i i i i _60L1 r . s . :
0 002 004 006 008 01 0 002 004 006 008 01
a00f a00f
> 200f > 200f
< <
| gy T
) Z  of [
30 3(/)
~200H = Ycq -200f Usg
qu _uSq
-400 -400
0 002 004 006 008 0.1 0 002 004 006 008 01
t/s t/s

Abb. 9.11: Vergleich von Messung (unten) und Simulation (oben): Antwort des Zwischenkreisspan-
nungsregelkreises auf eine Drehzahldnderung (300 1/min auf O 1/min) ohne Lastmoment
bei sehr kleiner Zwischenkreiskapazitit (Cpc = 270 UF)
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