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Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit befasst sich mit unterschiedlichen modularen Mehrpunke-
Schaltungstopologien in Niederspannungsanwendungen (< 1kV). In diesem Rahmen
wurden drei neuartige Technologien entwickelt und in ihrer Machbarkeit untersucht: Der
kondensatorbasierte gestufte ,,Exponential Modular Multilevel Converter (EMMC), das
batteriezellenbasierte ,,Battery Modular Multilevel Management System®, welches im Fol-
genden als 3-Schalter-Batteriemodul (BM3)| bezeichnet wird und der kondensatorbasierte
Multilevel-Magnetstimulator. Diese Topologien werden nach einer Darstellung des Stands
der Technik von konventionellen Mehrpunktumrichtern und der historischen Entwick-
lung von Modular Multilevel Converter (MMC) in deren Kontext klassifiziert. Neben der
grundlegenden Funktionsweise wird die Auslegung der aktiven Leistungshalbleiter und der
Energiespeicher fur die untersuchten Stromrichtertopologien dargestellt. Unter Bertick-
sichtigung der unterschiedlichen Anwendungsfille wurden Demonstratoren aufgebaut und
bewertet. Um den Betrieb der Umrichter zu gewihrleisten, wurden entsprechende Rege-
lungsverfahren entwickelt. So wurde fiir den EMMC eine optimierte Regelung erarbeitet,
die dann im Netzparallelbetrieb mit einem [Proportional-Resonant-Regler (PR-Regler)
getestet wurde. Mit dem BM3 wurde die Moglichkeit eines mehrphasigen Betriebs erprobt
und in Bezug auf den Magnetstimulator wurde ein erster lauffihiger Prototyp erstellt.
Abschlieflend wurde ein Vergleich von unterschiedlichen Topologien batteriebasierter
Multilevelumrichter in diversen genormten Fahrzyklen fiir Automobile durchgefiihrt.

Abstract

The presented work deals with different multilevel converter topologies for various low vol-
tage applications (< 1kV). Within the scope of the presented analyses, three novel tech-
nologies were investigated in more detail: the capacitor-based stepped EMMC, the battery
cell-based BM3|and the capacitor-based magnetic stimulator. These are first presented from
a historical perspective and then classified . In addition to their basic functionality, the selec-
tion and design of the power semiconductors and the passive energy storage for the investi-
gated converter topologies is shown. Demonstrators were set up and evaluated, taking into
account the different applications. Control procedures have been developed to ensure the
proper operation of the inverters. For example, an optimum control approach was developed
for the EMMC, which was tested in grid-tied operation utilizing a Proportional-Resonant
controller. The three-phase operation was demonstrated for the BM3, using a resistive load,
and the first stimulation pulses were tested for the presented magnetic stimulator. Further-
more, simulated drive cycles of different battery-based multilevel converters were compared
for a small passenger car.
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1. Einleitung

1.1. Motivation

Die Definition der Leistungselektronik als ,,Schalten, Steuern und Umformen elektrischer
Energie mit elektronischen Mitteln“ deutet schon auf ihre Stellung als Bindeglied zwischen
elektrischer Energietechnik und elektrischer Nachrichtentechnik hin [1]. Fiir diese Umfor-
mung werden neben reaktiven Bauelementen, wie Spulen und Kondensatoren, als zentrale
Elemente der Leistungselektronik Schalter verwendet. Mittels derer kann die Eingangsspan-
nung in Pulse unterteilt werden, die dann von beispielsweise Spulen geglittet werden, was
variable Ausgangsspanungsverliufe ermoglicht. Um den Aufwand fiir die Glittung zu re-
duzieren, konnen mittels entsprechend komplexer Schaltungen, sogenannten Multilevel-
umrichter, auch mehrere Ausgangsspannungen erzielt werden. Der Aufwand dafiir steigt
allerdings stark mit der Anzahl an Stufen. Die Anwendung von modularen Multilevelum-
richtern, die eine beliebige Anzahl an Stufen mittels Duplizierung einer immer gleichen
Grundtopologie und damit ab einer gewissen Stufenzahl den Verzicht auf Spulen ermogli-
chen, ist bisher nur zégerlich in der Niederspannungebene erfolgt, weil die Halbleiterkosten
und -verluste sowie die Komplexitit der Ansteuerung bisher den Nutzen iibersteigen. Der
Einsatz dieser Konzepte war bisher dem Bereich der Hochspannung vorbehalten. Dies hat
sich in den letzten Jahren durch die sprunghafte Entwicklung der Halbleitertechnik und
der deutlich hoheren Rechenleistung grundlegend gedndert, so dass nun ein Innovations-
sprung durch Einsatz von Modularen Multilevelsystemen (MMS) in der Niederspannung
in Form neuer Topologien méglich wird. Gleichzeitig ist der Bedarf an hochleistungsfihiger
Energieumwandlung in der Niederspannung durch die rasche Entwicklung der Elektromo-
bilitdt sprunghaft gestiegen. So kénnen Batterien mit einem MMC ausgestattet werden.
Der Einsatz der Technologie ist aber ebenso in Systemen méglich, die nicht auf Batterien
basieren. Dies ermdglicht es, einen aktiven Filter (EMMC) zu konstruieren, um Netznor-
men zu erfiillen, den Netzfilter zu ersetzen und erneut schweres bzw. teures Kupfer durch
Kondensatoren/Silizium (Si) auszutauschen. Ein weiteres, interessantes Anwendungsgebiet
ist der Einsatz in der Medizintechnik. So kénnen Pulsquellen zur Magnetstimulation efhi-
zienter, leichter und gerduschirmer gebaut werden. Daraus ergeben sich wiederum vollig
neue Anwendungsgebiete, die die Welt verindern konnten.

Die zehn internationalen Publikationen, die im Rahmen dieser Arbeit entstanden, sind in
Anhang A aufgelistet. In Anhang B befindet sich zudem eine Zusammenstellung der vier
entstandenen Patentantrige.
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1.2. Vision

Die Einfiihrung von Modularen Multilevelsystemen in der Elektronik, insbesondere der
Leistungselektronik, konnte zukiinftig zu einer Reduzierung von Emissionen, Kosten und
einer Verbesserung der Ausfallsicherheit fithren. Zudem werden vollkommen neue Behand-
lungsmethoden in der Medizin erméglicht.

Bisher unterscheiden sich die Systeme der Leistungselektronik trotz Wachstums der
Branche mit vielen Marktteilnehmern kaum. Dies gilt sowohl fiir mobile als auch
fiir stationire Anwendungen von Energiespeichern. Ublich ist ein Aufbau aus ei-
nem Batterieblock mit Battery Management System (BMS), einer Leistungselektronik,
die im Wesentlichen ein bidirektionaler Wechselspannungs oder Alternating Current
(AC)-Gleichspannungs oder Direct Current (DC)-Stromrichter ist, und einem {ibergeord-
neten Energiemanagementsystems (EMS), welches vorgibt, wie viel Leistung abgegeben
oder aufgenommen werden soll und im Storungsfall die Netzanbindung trennt. Der
Trend bei der Batterieauswahl geht hierbei zu Akkumulatoren auf Lithium-Basis und ei-
ner Leistungselektronik (grofitenteils 2-Punkt- oder 3-Punkt-Umrichter), die mit hohen
Frequenzen' arbeitet.

In der vorliegenden Arbeit wird mit oben beschriebenem Aufbau gebrochen und so kénnen
Kosten reduziert werden. Bei einem neuartigen Ansatz (BM3) wird die Trennung zwischen
Batterieblock und zentralem Stromrichter aufgehoben. Jede Batteriezelle erhilt ihre eigene
Leistungselektronik und der zentrale Umrichter entfélle. Durch die Verbindung von Ak-
kumulator, BMS| und Leistungselektronik wird das Filter obsolet. Dieser Verbund wird als
Modul bezeichnet. Der Anwender kann hiermit beziiglich der geforderten Spannung, der
benotigten Kapazitit und Leistung individuell skalieren. Das heif$t fiir den Hersteller wie-
derum, weniger Produkte im Portfolio, da — abhingig von der Applikation — mehr oder
weniger gleichartige Module benétigt werden. Weiter fithrt es schneller zu Skaleneffekten
und zu einer vereinfachten Wartung [2]. Zudem wird durch die geringen Spannungen (ca.
3,7 V) die Integration aller Komponenten auf einem Chip erméglicht.

Einen weiteren Ansatz bietet ein neuartiger Umrichter, der EMMC, welcher die alte Auf-
teilung zwischen Umrichter und Batterie beibehilt, jedoch den groflen und schweren Fil-
ter durch Kondensatoren und Halbleiter ersetzt. Das Ausgangssignal wird nicht mehr mit
Pulsweitenmodulation (PWM)) erzeugt, sondern stufenférmig approximiert. Dadurch wer-
den schwere und kostenintensive Kupferkomponenten iiberfliissig. Moglich machen das
Module, die sich im Strompfad auf- und entladen. Die Schalthdufigkeit wird durch die En-
ergiespeicher (Kondensatoren) verringert und dadurch kommt es zu einer geringeren elek-
tromagnetischen’ Belastung. Der Wegfall von schweren Kupferspulen ist gerade bei Anwen-
dungen, bei denen ein mobiles und leichtes Ladegerit benotigt wird, sinnvoll.

'>10 kHz um iiber der akustischen Schwelle zu operieren und geringe Glittungsinduktivititen zu benstigen.
2Schalten von hohen elektrischen Stromen fithre zu einem Stdrfeld, das Elektronik im Umfeld beeinflussen
kann.
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Auch der dritte Ansatz, der medizinische Magnetstimulator, bricht mit dem bisherigen
Aufbau. Magnetstimulatoren basieren ausschliellich auf dem Prinzip des Schwingkreises,
der mit einem Thyristor geziindet wird. Ein modularer Aufbau erméglicht ungeahnte neue
Moglichkeiten der Spannungsform, da es hierbei méglich ist die Spannung stufenférmig zu
approximieren. Es kann fast jede Ausgangsspannung erzeugt werden, nicht wie bisher, nur
sinusférmige Spannungsverliufe. Dies verspricht einen geringeren Energieverbrauch, da ein
schneller hoher Spannungsverlauf niher am eigentlichen Verlauf eines menschlichen Ak-
tionspotentials ist [3]. Zudem konnen durch die Pulsformen unterschiedliche Arten von
Neuronen stimuliert und dadurch neue diagnostische Verfahren erméglicht werden [4].
Denkbar wire hier beispielsweise eine Fritherkennung von neurologischen Erkrankungen.

1.3. Zielsetzung

Ziel dieser Arbeit ist es, unterschiedliche Ansitze und Topologien fiir MMC im Nieder-
spannungsbereich zu evaluieren und anhand von Funktionsmustern dessen postulierte Ei-
genschaften zu beweisen.

Hauptthemenblocke dieser Forschungsarbeit sind:
* Numerische Simulation und Hardwareumsetzung des kondensatorbasierten EMMCs
* Numerische Simulation und Hardwareumsetzung des batteriebasierten BM3s

* Numerische Simulation und Hardwareumsetzung einer medizinischen Hochleis-
tungspulsquelle

1.4. Umfang der Arbeit

Im Rahmen der Dissertation wurden zunichst numerische Simulationen durchgefiihrt, um
verschiedene Topologien zu evaluieren. Auf Basis dieser Ergebnisse wurde die Hardware ent-
worfen, in Betrieb genommen, vermessen und dann wiederum optimiert. Dabei wurde nicht
nur die Leistungselektronik3 , sondern auch die Messschaltungen, die Sicherungsschaltun-
gen und eine isolierte Spannungsversorgung fiir die unterschiedlichen Ansitze entworfen.

Zur Umrichterregelung der unterschiedlichen Technologien wurden neue Regelungsverfah-
ren entwickelt. Die Algorithmen wurden zuerst als numerische Simulationen in der Software
Matlab/Simulink entworfen und getestet.

Fiir die Stromregelung der unterschiedlichen Topologien im Netzparallelbetrieb wurde ein
sogenannter PR-Regler verwendet, der eine hohe Dynamik aufweist und die Moglichkeit
bietet, Oberwellen selektiv zu eliminieren [5], [6].

3In unterschiedlichen Spannungsklassen, Leistungsklassen und mit unterschiedlichen Halbleitermaterialien
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1.5. Aufbau der Arbeit

In Kapitel 1 wurde der Aufbau und die Motivation hinter der vorliegenden Dissertation
dargelegt.

Das darauf folgende Kapitel 2 dient dazu dem Leser das notwendige Wissen iiber elektroni-
sche Bauelemente zu vermitteln. Dazu gehorten Grundlagen von Akkumulatoren, insbeson-
dere Lithium-Ionen-Akkumulatoren. Zudem wird auf deren Beschrinkungen hinsichtlich
Lebensdauer und Sicherheitsmechanismen eingegangen. Nachfolgend wird der Kondensa-
tor niher beschrieben. Anschlieflend werden die neuesten Entwicklungen der Halbleiter-
schalter kurz erliutert. Zuletzt werden Oberwellen und Filterdesign ausfiihrlicher behan-

delt.

Zunichst werden die Grundlagen von neuen und bestehenden Ansitzen in Kapitel 3 dar-
gelegt. Neben der Einordnung in das Feld bereits bekannter Multileveltopologien wird her-
ausgearbeitet, wo und wann in der Literatur die Idee erstmals behandelt wurde.

In Kapitel 4 wird das EMMC-System im Detail erldutert. Hierzu gehort, ein Vergleich der
Regelungen und der Netzbetrieb der Konverter. Abschlieflend wird die Dimensionierung
der Bauteile konkretisiert und es werden praktischen Untersuchungen vorgestellt.

In Kapitel 5 wird die Magnetstimulation und die derzeitige Forschung in diesem Bereich
kurz vorgestellt. Nachfolgend wird der Unterschied der zugrundeliegenden Technologie ge-
geniiber dem Stand der Technik dargelegt und es werden die Messergebnisse prisentiert.

In Kapitel 6 wird das BM3-System vorgestellt. Dabei werden die Anforderungen im Battery
Electric Vehicle oder Batteriebetriebenes Elektrofahrzeug (BEV) kurz erldutert und dann
wird der Aufbau eines MMC mit integrierten Akkumulatoren und Parallelschaltfahigkeit
besprochen. Danach wird der Laboraufbau vorgestellt. Ein Vergleich von unterschiedlichen
Topologien in Fahrzyklen schlief$t dieses Kapitel ab.

Das Fazit in Kapitel 7 hinterfragt die bisherigen Ergebnisse und schligt Erginzungen und
Weiterentwicklungen vor. Die Arbeit schlieft mit einem Ausblick.
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2. Grundlagen

2.1. Eigenschaften grundlegender Elemente

2.1.1. Eigenschaften von Akkumulatoren

Batterien/Akkumulatoren sind elektrische Energiespeicher auf chemischer Basis. Der Be-
griff Batterie ist dabei ein Oberbegriff, der oftmals Energiespeicher bezeichnet, die sich aus
mehreren Teilbatterien zusammensetzen. Ist eine solche Teilbatterie wiederaufladbar, wird
sie auch als Akkumulator (kurz: Akku) bezeichnet. Ein Akkumulator ist somit ein wie-
deraufladbares galvanisches Element. Umgangssprachlich bezeichnen jedoch beide Begriffe
dasselbe Bauelement. In der vorliegenden Arbeit werden neue Technologien zur Kombi-
nation von Leistungselektronik und Akkumulatoren vorgestellt. Diese sind komplexe elek-
trochemische Systeme, deren innere Prozesse heute noch nicht vollstindig verstanden sind.
Dieses Kapitel soll, um ein grundlegendes Verstindnis fiir Lithium-Ionen-Akkumulatoren
herzustellen, aufzeigen, wie diese rechnerisch modelliert werden konnen. Der Fokus liegt
dabei auf Lithium-lonen-Akkumulatoren, da diese fiir die vorliegenden Anwendungen die
sinnvollste Technologie darstellen. Zudem werden Balancing-Methoden und die Alterungs-
mechanismen von Lithium-Zellen beschrieben.

Grundlagen zur Batteriemodellierung

Durch die Batteriemodellierung kénnen innere Batterieparameter, wie beispielsweise
State Of Charge (SOC) oder State Of Health (SOH), anhand der Klemmspannung, des
Klemmstroms, der Temperatur und der duf§eren Messgrofien, abgeschitzt werden. Dieses
Thementfeld ist duflerst komplex, da es sich um ein nichtlineares, elektrochemisches System
handelt. Dabei werden an ein Batteriemodell diverse Anforderungen gestellt; es soll das
Verhalten der Batterie statisch und dynamisch abbilden und die elektrischen Parameter der
Batterie unter verschiedenen Betriebspunkten méglichst genau vorhersagen. Die Prizision
wird zum Teil dadurch verbessert, dass ein thermisches Modell der Batterie integriert wird.
Zusitzlich soll es rechenefhizient sein, um in Echtzeitanwendungen zum Einsatz kommen
zu konnen, und skalierbar sein, um vom Niveau der Zelle bis hin zu einem Gesamtspeicher
Aussagen treffen zu kénnen. Hierbei werden im Wesentlichen drei Arten von Batteriemo-
dellen, unterschieden [7]—[10].

Elektrochemische Batteriemodelle ermoglichen dufSerst prizise Aussagen iiber das Bat-
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terieverhalten, sind aber rechenintensiv, da diese auf gekoppelten partiellen Differenti-
algleichungen beruhen, die tiber zeitliche und 6rtliche Dimensionen betrachtet werden
miissen.

Mathematische Batteriemodelle stellen eine Blackbox dar, die mithilfe hinterlegter Glei-
chungen, z.B. Shepards Gleichung [11], das Verhalten der Batterie nachbilden sollen. Hier-
bei werden elektrochemische Prozesse ignoriert. Dies vereinfacht die Parametrisierung der
Akkumulatoren stark. Zumeist geniigen hierfiir die Datenblattwerte [12]. Die Berechnung
ist somit auch vergleichsweise efhizient, dafiir ist die Prizision der Voraussagen insbesondere
bei dynamischen Prozessen schlechter.

Ersatzschaltbilder (ESB)| zeigen ein gutes Verhiltnis zwischen Rechenaufwand und Prizi-
sion. Auflerdem sind sie fiir Ingenieure der Elektrotechnik anschaulicher und einfacher zu
interpretieren als die Gleichungen der Batteriemodelle. Durch die ESBer konnen Aussagen
tiber die makroskopischen Gréflen (Strom und Spannung, gegebenenfalls auch Temperatur)
getroffen werden. Zudem sind sie in der Lage, die Alterung von Akkumulatoren nachzubil-
den.

Grundlegend kann eine Batterie aus einer Spannungsquelle, Spannung der Batterie oder
engl. Open Circuit Voltage (OCV) und einer Impedanz (Zggp) in einer Reihenschaltung
dargestellt werden (vgl. Bild 2.1). Die Spannungsquelle und Impedanz kénnen dabei ab-
hiangig von SOC, Temperatur (17), SOH, Batteriestrom (ipq) etc. sein. Die OCV|ist die
Spannungsquelle im ESB. Dadurch ergibt sich die Batteriespannung (4 g44) aus der Summe
von OCV|und dem Spannungsabfall (uy) iiber Zggp auf Grund des Batteriestroms (i gazt).
Gleichung 2.1 stellt diesen Zusammenhang dar und zeigt, dass upa je nach Stromrich-
tung grofler oder kleiner als OCV | ist [10], [13]], [14]. In diesem Zusammenhang sei auf
die, wihrend dieser Dissertation entstandene Veréffentlichung [10] hingewiesen, die sich
mit unterschiedlichen Maglichkeiten die Akkumulatoren bei Fahrzyklen von Fahrzeugen
nachzubilden, beschiftigt.

UBatt — OCV(SOC’, T) - uZ,ESB(SOca T, iBatt)
OCV(SOC,T) — Zgsp(SOC, T, igaw) * i Batt 2.1)

Zur Modellierung von Akkumulatoren wurde in dieser Dissertation ausschlieSlich das Dop-
pelpolarisationsmodell[14] verwendet. Gegeniiber dem Thevenin-Model [[15] besitzt es ein
weiteres paralleles RC-Netzwerk, um zwischen der Konzentrationspolarisation und der elek-
trochemischen Polarisation separieren zu konnen.

Es besteht dabei aus drei Arten von Bauteilen:

* Die ideale Spannungsquelle OC'V
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Bild 2.1.: Doppelpolarisationsmodell mit zwei RC-Gliedern nach [14]

e Interne Widerstinde, wie der ohmsche Widerstand R; und die Polarisationswider-
stinde R,,, welcher den effektiven Widerstand der elektrochemischen Polarisation
darstellt, und R, als effektiver Widerstand der Konzentrationspolarisation

* Die Kapazititen C), und C)., welche die transienten Antworten des Modells der
elektrochemischenpolarisation, beziehungsweise der Konzentrationspolarisation ab-

bilden.

Upg und uy, sind die jeweiligen Spannungen an den Kapazititen. Dies kann auch als das
Gleichungssystem 2.2 dargestellt werden. [2]

. U 1 Batt
Upg = — L
RpoCra  Cha
Upe Z.Batt (22)

e T TR Ch | Coe
UBatt = ocvV — Upa - Upc - Rz * 1 Batt

Die Genauigkeit der Modelle steigt, sobald mehr parallele RC-Netzwerke hinzugeftigt wer-
den. Gleichzeitig steigt jedoch der Rechenaufwand stark an und weitere RC-Glieder haben
einen immer kleineren Einfluss auf den Modellierungsfehler. Da die Parametrierung auch
einen Aufwand mit sich bringt, ist im jeweiligen Fall ein Kompromiss zu finden [16]. Um
Vorginge in einem Frequenzbereich von tiber 10 kHz darstellen zu kénnen, ist zusitzlich
zu dem bisher vorgestellten Vorgehen eine zusitzliche Induktivitdt notwendig, die in Reihe
zu den RC-Netzwerken liegt und die den Einfluss der Anschlussleitungen sowie der inneren
Kontaktierung der Batterie widerspiegelt.
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Balancing von Akkumulatoren

Akkumulatoren bestehen zur Erhéhung der Nennspannung in der Regel aus mehreren in
Reihe geschalteten Einzelzellen oder Zellblocken. Fertigungs- und alterungsbedingt gibt es
Schwankungen in der Kapazitit und im Innenwiderstand dieser Zellen. Im praktischen
Einsatz fithrt dies ohne zusitzliche Mafinahmen dazu, dass die Zellen unterschiedlich ge-
und entladen werden, wodurch es bei Entladung zu kritischer Tiefentladung und bei Ladung
zu einer Uberladung mit Uberschreiten der Ladeschlussspannung einzelner Zellen kommt.
Dies wird durch eine Balancing-Schaltung verhindert. [17]

Das derzeit am hiufigsten verwendete Balancing ist das sogenannte passive BMS [18]-[20].
Ein Balancing ist notwendig, da die Zellen geringerer Kapazitit bei einer Serienschaltung
vom gleichen Strom durchflossen werden, wie die restlichen Zellen, aber auf Grund ihrer
begrenzten Kapazitit schneller ihre maximale Spannung erreichen. Dies wiirde dazu fiih-
ren, dass der Ladevorgang frither beendet werden miisste, bevor die anderen Zellen geladen
sind. Das passive BMS setzt diese zu viel zugefithrte Energie in einem Lastwiderstand in
Wirme um. Dadurch wird dieser sich iiber viele Zyklen selbst potenzierende Effeke ver-
mieden. Eine effektivere Losung sind aktive BMS. Hier werden ungleiche Ladungsvertei-
lungen durch Verschieben der Ladungstriger zwischen den einzelnen Zellen ausgeglichen.
Hierbei gibt es unterschiedliche Méglichkeiten, dies zu bewerkstelligen: Uber Switched-
Capacitor-Schaltungen, Transformatorschaltungen oder tiber einen DC-Bus mit bidirek-
tionalen Hochtiefsetzstellern. Dies bedeutet aber einen erheblichen Mehraufwand (Bautei-
le/Kosten) und fiihrt lediglich zu einer Reduzierung der Verluste, nicht aber zu einer Elimi-
nierung dieser. Dies ist zum einen auf die zusitzliche Ansteuerungsschaltung zuriickzufiih-
ren, zudem ist der Transfer von Ladungstrigern zwischen Zellen verlustbehaftet. Um sich
einen Uberblick iiber unterschiedliche Schaltungstopologien fiir aktive und passive BMS zu
verschaffen, sei [21] hervorgehoben.

Ein wesentlicher Vorteil der hier vorgestellten batteriebasierten MMC:s, ist die Fihigkeit
diese Balancingverluste zu senken. Beispiele hierfiir sind der Modular Multilevel Series Par-
allel Converter oder Modulare Multilevel Batterie (M2B)(2], [22] und der BM3[23] wel-
cher durch die Anwendung auf Zellebene die Balancingverluste sogar eliminieren kénnte.
Deshalb wird dieses Verfahren, in Anlehnung an oben genannte Balancingverfahren, als
proaktives Balancing bezeichnet.

Alterung von Akkumulatoren auf Grund hoher Spitzen-Stréme

Die in dieser Arbeit vorgestellten batteriebasierten Topologien unterscheiden sich dadurch,
dass auf einen DC-Kondensator verzichtet wird (vgl. Bild 3.19). Konventionelle 2-Level-
Umrichter besitzen diese groflen parallelen Kodensatoren, da davon ausgegangen wird, dass
Akkumulatoren nur mit DC-Strémen belastet werden sollten. Zudem glitten mehrphasige
Stromrichter diese Stromrippel ebenfalls [24]. Interessanterweise beschiftigt sich die derzei-
tige Forschung hauptsichlich mit einer moglichst genauen Modellierung und fiir diese sind
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Frequenzen von pHz bis Hz von Bedeutung, da sich hier die meisten chemischen Effekte
abspielen.

Fiir leistungselektronische Umrichter sind dariiber hinaus die Einfliisse hoher Frequenzen,
auf das Verhalten und insbesondere die Alterung von Akkumulatoren bedeutend [24]. In
einigen Publikationen zu Multilevelumrichtern werden Stromrippel als mégliche Gefahr fiir
Akkumulatoren genannt [25], [26]. Es ist anzunehmen, dass sich Frequenzen tiber 10 kHz
nicht negativ auf die Batteriezellen auswirken, da es hierbei nicht zum Ladungstransfer tiber
Interkalations- oder Deinterkalationsreaktionen oder Diffusion kommt, sondern lediglich
in der Helmholtz-Doppelschicht an den Elektroden Ladungstriger umgeladen werden (ihn-
lich eines Superkondensators). Eine zusitzliche Degradation der Zellen ist dadurch im Ver-
gleich mit kalendarischem Altern nicht zu erwarten.

Die bisher vorgestellten Untersuchungen kommen zu unterschiedlichen Ergebnissen. Nach-
folgend werden diese in Tab. 2.1] dargestellt.

Tabelle 2.1.: Zusammenfassung des derzeitigen Standes der Forschung hinsichtlich des Ein-
flusses der Frequenz der Belastungen auf die Batteriealterung von Lithium-Ionen-

Akkumulatoren
Literatur Erhohte Alterung  Keinen Einfluss auf Batteriealterung
Uno et al. [27] <10Hz > 100kHz
Brand et al. [28] < bh Hz > 400 Hz
Bessman et al. [29] <50 Hz > 100 Hz
Bala et al. [30] - gering erhdhte Temperatur!
Breucker et al. [24] Testaufbau ohne kontrollierte Umgebungstemperatur?

Uddin et al. [31], [32] hohe Frequenzen beeinflussen Impedanz/Kapazitit negativ

! Die Autoren duferten die Vermutung, dass diese Temperaturerhhung eine beschleunigte Alterung
bedingt.

2 Testautbau ist nicht aussagekriftig, da die Umgebungstemperatur eines der Haupteinflussfaktoren
auf die Alterung ist.

In einigen Arbeiten wird die erhhte Alterung als Effekt erhéhter Zelltemperatur und er-
héhtem Ladungsdurchsatzes erklirt, was kongruent mit Arbeiten ist, die Batteriealterung
im Allgemeinen untersuchen.
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2.1.2. Eigenschaften Kondensatoren

In einer Kapazitit wird Energie in Form des elektrischen Feldes gespeichert. Der Strom (),
der durch eine Kapazitit (C) flief§t, hingt von der zeitlichen Anderung der Spannung (dg—tc
ab und kann mit der Formel 2.3 beschrieben werden [33].

dUC
Ic=C- =% 2.
c=0C— (2.3)

Mit immer strenger werdenden Zuverlissigkeitsanforderungen, hervorgerufen durch die
Automotiv-, Luftfahrt- und Energieindustrie, wird das Design des Zwischenkreises mit fol-
genden Herausforderungen konfrontiert:

* Kondensatoren sind herausragende Komponenten in Bezug auf Fehlerraten im Feld-
betrieb von leistungselektronischen Systemen [34], [35]]

¢ Hoher Kostendruck durch Mitbewerber

* Kondensatoren werden in herausfordernden Umgebungen betrieben (z.B. hohe Um-
gebungstemperatur, hohe Luftfeuchtigkeit, etc.) mit immer mehr Einsatzzwecken

* Starke Einschrinkungen hinsichtlich Volumen und thermischer Ausdehnung mit
Trend zu immer hoheren Leistungsdichten [306]

Der Fortschritt bei neuen dielektrischen Materialien und innovativen Fertigungsprozessen
fuhrt zu einer kontinuierlichen Entwicklung von neuen Generationen von Produkten mit
reduzierten Kosten und erhohter Zuverlissigkeit. Hierbei ist der richtige Einsatz genauso
wichtig wie die Umgebungsbedingungen (z.B. Temperatur, Luftfeuchtigkeit, Rippelstrom,
Spannung), die die Zuverlissigkeit der Kondensatoren erheblich beeinflussen konnen.

Kondensatorarten

Fiir den vorgestellten Anwendungsfall sind generell drei Typen von Kondensatoren verfiig-

bar:

* Elektrolyt-Kondensator (ELKO)
* [Folien-Kondensator oder engl. Film-Capacitor (FILM)

* Keramik-Kondensator oder engl. Multilayer Ceramic-Capacitors (CERAMIC)
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Bild 2.2.: Elektrisches Ersatzschaltbild eines nicht-idealen Kondensators

Bild 2.2 zeigt ein Ersatzschaltbild eines nicht-idealen Kondensators. Zusitzlich zu der Ka-
pazitit C' sind der Equivalent Series Resistance (£S5 R), die Equivalent Series Inductance
(ESL), der Isolationswiderstand R, die dielektrischen Verluste 4 und die dielektrische
Absorption Cy berticksichtigt .

Der Verlustfaktor tan(d) ist hierbei niherungsweise mittels des Widerstandes ESR wie
folgt gegeben

tan(d) =w - ESR-C (2.4)
Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass Temperatur, Spannungsstress, Frequenz und

Betriebszeit die Lebensdauer verkiirzen kann . Die Eigenschaften des dielektrischen Ma-

terials begrenzen wesentlich die Leistungsfihigkeit des Kondensators.
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Bild 2.3.: Maximal zulissige Energiedichte fiir unterschiedliche Dielektrika (BOPP: Biaxial Oriented
Polypropylene, bevorzugtes Material fiir FILM tiber 250 V)
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Bild 2.3 zeigt als Potenznetz die relative Permittivitit in Abhingigkeit von der Betriebs-
Feldstirke mit den Energie-Dichte-Grenzen fiir Aluminiumoxid (Al2O3), Polypropylene
(BOPP) und Keramiken (X7R), welche die am hiufigsten genutzten Materialien fiir EL-
KO-, FILM- und CERAMIC-Kondensatoren sind [39]. Dabei fillt auf, dass Al,O5 die
grofite Energiedichte aufgrund der hohen Feldstirke und hohen relativen Permittivitit hat.
Das theoretische Limit ist im Bereich von 10 J/cm® angesiedelt und die bisher verfiigbaren
Kondensatoren erreichen lediglich 2 J/cm?®. Keramikkondensatoren haben eine viel hohere
dielektrische Konstante als beispielsweise ELKO|oder FILM, leiden aber daran, dass sie eine
kleinere zuldssige Feldstirke haben. Dies fithrt dazu, dass sie eine dhnliche Energiedichte
wie FILM | besitzen.

Dabei wird deutlich, dass die drei unterschiedlichen Kondensatorarten unterschiedliche
Vor- und Nachteile besitzen:

ELKO erreichen die hochste Energiedichte und haben die geringsten Kosten pro Joule, be-
sitzen jedoch einen relativ hohen £'S R und eine schlechte Spannungsrippel Vertriglichkeit.
Zudem besteht das Problem der Verdunstung des Elektrolyten.

CERAMIC besitzen hingegen eine kleinere Grofle, einen hohen Frequenzbereich und ei-
ne hohe Betriebstemperatur bis zu 200 °C. Dagegen sprechen die hohen Kosten und die
mechanische Stabilitit [40].

FILM haben hervorragende Eigenschaften fiir Hochspannungs-Anwendungen (d. h. iiber
500 V) in Bezug auf Kosten und E'S R, Kapazitit, Stromrippel und Zuverlissigkeit. Sie ha-
ben allerdings den Nachteil eines grofSen Volumens und einer geringen maximal zuldssigen

Betriebstemperatur.
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Bild 2.4.: Kapazititsnotwendigkeit bei Anwendungen mit niedrigen und hohen Stromrippeln [38]

Die Anwendungen fiir Kondensatoren konnen grundsitzlich in zwei Klassen unterteilt wer-
den: Kondensatoren mit und ohne hohe zulissige Stromrippel. Die Eigenschaft der drei
Kondensatorarten, diesen standzuhalten, wird in Bild 2.4 aufgezeigt. C ist das Kapazitits-
minimum, um die Anforderungen hinsichtlich Spannungswelligkeit einzuhalten. In einer
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Anwendung mit geringen Stromrippeln kann nun ein Kondensator gewihlt werden, der
nicht weniger als C; an Kapazitit besitzt, was auf ELKO| und FILM zutrifft. Wird von ei-
ner Anwendung mit hohen Stromrippeln ausgegangen (z.B. der EMMC), dann kénnte die
Losung mit dem ELKO mit C'y nicht dem Stress durch die Stromrippel standhalten, da sie
ein geringes A /uF besitzen. Hier muss nun die nétige Kapazitit auf Cy mit ELKO oder C
mit FILM erhoht werden. Bei Stromrippeln (d. h. Preis/A) sind die Kosten fiir FILM 1/3
der Kosten von ELKO [41]. Dies impliziert die Mdglichkeit, geringere Kosten und héhere
Leistungsdichte durch ein Design mit FILM zu erreichen, wenn eine hohe Stromrippelbe-
lastung zu erwarten ist, wie es bei elektrischen Fahrzeugen der Fall ist [42].
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2.1.3. Eigenschaften Halbleiter

Die Anforderungen an die Halbleiterbauteile eines MMS unterscheiden sich von de-
nen eines konventionellen Umrichters. Dies hat dazu gefiihrt, dass durch den Erfolg des
Hochspannungs-MMCs, die Entwicklung von Hochspannungs-IGBTs in Richtung ei-
ner niedrigeren Durchlassspannung enorme Fortschritte verzeichnen kann. Dabei wur-
de das Trigerprofil derartig verbessert, dass die Liicke zwischen IGBT- und Integrated
Gate-Commutated Thyristor (IGCT)-Strukturen verringert werden konnte. Untersuchun-
gen haben gezeigt, dass das Potential von IGBTs noch nicht ausgereizt ist [43]]. Der Op-
timierungsprozess wird stetig fortgesetzt, da ein MMC kleinere Schaltfrequenzen beno-
tigt. Die in dieser Arbeit vorgestellten Topologien besitzen dhnliche Anforderungen wie
ein Hochspannungs-MMC| und konnen als eine Erweiterung dieser auf den Niederspan-
nungsbereich gesehen werden. Sowie die Einfithrung von Hochspannungs-MMCs zu einer
Entwicklung von Hochspannungs-IGBTs mit geringeren Durchlassverlusten gefiihrt hat,
konnte die Einfiihrung von Niederspannungs-MMCs mit sich bringen, dass die Entwick-
lung der hier interessanteren Niederspannungs-MOSFETs ebenfalls schnelle Fortschritte
macht.

10° ¢
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102 GaN limait ¥
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Bild 2.5.: Abhingigkeit der maximalen Sperrspannung von unterschiedlichen Halbleitermaterialien:
Si, SiC, GaN und des minimal méglichen physikalischen Durchlasswiderstandes Ron
(44].

Auf den ersten Blick erscheinen High-electron-mobility transistor (HEMT), wie |Gallium
Nitride (GaN)| und Silicon Carbide (SiC) nicht als potentielle Halbleiter fiir MMC  inter-
essant. Die Anforderung, hohe Frequenzen zu erreichen, wird bei MMC obsolet. Jedoch
zeigt sich, dass diese dufSerst wertvoll fiir andere Anwendungsgebiete und neuartige inno-
vative und verinderte Topologien im Themenfeld Multilevelumrichter (z.B. EMMC) sein
kénnten. [45]
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Das Verhalten von GaN und SiC ist auf eine hohe atomare Bindungsstirke zuriickzufiih-
ren. Diese fiihrt zu einer hohen Sittigungsgeschwindigkeit der Elektronen und einer hohen
Durchbruchfeldstirke [46]. Elektronische Bauteile mit diesen Materialien zeigen hervor-
ragende Eigenschaften hinsichtlich eines geringen potentiellen Durchlasswiderstands (Bild
2.5 stellt den Durchlasswiderstand in Abhingigkeit von der maximalen Sperrspannung un-
terschiedlicher Halbleitermaterialien dar), geringer Threshold Spannung, Kapazitit und Re-
verse Recovery Charge und vieles mehr. Durch eben diese Eigenschaften ist zu erwarten, dass
es|GaN- und SiC-Bauteilen in den nichsten Jahren gelingen wird, fiir Anwendungen, bei
denen eine hohe Schaltgeschwindigkeit, hohe Leistungsdichte und hohe Effizienz benétigt
wird, die konventionellen Si-Bauteile zu ersetzen [47]. GaN wird bei Anwendungen ver-
wendet, die eine Drain-Source-Spannung von unter 650 V bendotigen, wie etwa kabellose
Energietibertragung, Netzteile (10 kW) und Mikroinvertern, etc. [48] [49] und eben auch
BM3, da hierbei vor allem die reduzierten Kosten und der geringere Durchlasswiderstand
(Ron) im Vergleich zu Si entscheidend sind. SiC hingegen hat seinen Einsatzbereich im
Bereich von 600V bis 1700 V und erlaubt durch seine hohe thermische Leitfihigkeit den
Einsatz in erneuerbaren Energiesystemen (> 10 kW), BEV und noch vielen anderen Anwen-
dungen [50]]. Dabei gibt es eine beachtliche Anzahl an Einsatzgebieten, in denen die drei
Technologien (Si, SiC, GaN) im direkten Wettkampf stehen und eine genaue Analyse der
Vor- und Nachteile notwendig ist. [51]

Innerhalb einer Technologie sind unterschiedliche Schwerpunktverschiebungen zwischen
Durchlass-, Schaltverlusten und Sperrspannung denkbar. Dabei fithren Optimierungen zu
zwei moglichen Spezialisierungen:

e Fall 1: Optimierung hinsichtlich hoher Sperrspannung und kleiner Verluste mit einer
geringen Schaltfrequenz

e Fall 2: Optimierung von Schaltfrequenzen und kleiner Verluste mit kleiner Sperr-
spannung

Ein Beispiel fiir den ersten Fall sind IGCT oder Hochspannungs-IGBTs (6,5 kV). Ein ak-
tuelles Beispiel fiir den zweiten Fall sind die HEMT basierenden GaN 600 V. Dabei stel-
len SiC einen Hybriden dar. Es wird wahrscheinlich nicht moglich sein, beides in einem
SiC-Schalter ohne Kompromisse zu vereinigen. Beide bipolare Strukturen und das Super-
Junction-Konzept haben bei Si-Bauteilen die Durchlassverluste unter das Si-Limit sinken
lassen (siche Bild 2.5). Bislang haben SiC eine schlechte Kanalmobilitit und sind weit vom
unipolaren SiC-Limit entfernt. [45]

Eine weitere Limitierung ist, durch die Tatsache gegeben, dass bei realen Anwendungen
die maximale zulissige Spannungssteilheit dv/dt aus Griinden der Elektromagnetischen
Vertriglichkeit (EMV) begrenzt werden muss. Die Herausforderung dabei ist es, die para-
sitiren Kapazititen zu minimieren, die die Filter tiberbriicken. Aufgrund der sehr hohen
Schaltfrequenzen wirken hier selbst parasitire Kapazititen von Chip zum Modul-Keramik-
Base-Plate stérend. [45] Die Verwendung von niedrigen Spannungen ist vorteilhaft, da da-
durch die einzelnen Halbleiterbausteine dichter gedringt auf einem einzigen Chip integriert
werden kénnen.
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2.2. Stand der Technik Zweipunkt- und
Dreipunktumrichter

2.2.1. Zweipunktumrichter mit Spannungszwischenkreis

Der Zweipunktumrichter ist aktuell die am weitesten verbreitete Stromrichtertopologie fiir
viele Anwendungen wie Antriebe oder Windkraftanlagen [52], [53]]. Eine Kommutierungs-
zelle des Stromrichters, auch Halbbriicke genannt, ist in Bild 2.10a gezeigt. Sie enthilt zwei
aktive Schalter, hier MOSFETs, die invertiert angesteuert werden und zwei antiparallele
Dioden. Uber diese Schaltung kann nun die Spannung einer Phase eines ein- oder mehr-
phasigen Stromrichters erzeugt werden. Mit dem Schaltzustand z € {—1, 1} und der Zwi-
schenkreisspannung (up¢) ergibt sich die Ausgangsspannung ., = 2 - upc/2 gegeniiber
dem Mittelpunkt des Zwischenkreises.

Vorteile der Zweipunkttopologie sind der geringe Bauteilaufwand, im Vergleich zu anderen
PWM-Stromrichtern, sowie einfache Modulation und Fehlerbehandlung. Im Fehlerfall ei-
nes Kurzschlusses ist es moglich, durch eine Pulssperre alle Phasenzweige in einen sicheren
Zustand zu bringen.

Nachteil der Schaltung ist die geringe Stufung bzw. Total Harmonic Distortion (THD) der
Ausgangsspannung im Vergleich zu Mehrpunkttopologien. Um aktuelle Normen einzuhal-
ten, ergibt sich eine entsprechend hohe Schaltfrequenz bzw. ein hoher Filteraufwand [54].
Weiterhin nachteilig ist die Spannungsbeanspruchung der Schalter und Dioden, da diese
tur die volle Zwischenkreisspannung ausgelegt werden miissen. [55]

Je nach Sichtweise des Leistungsflusses verhilt sich der Steller wie ein Tief- oder Hoch-
setzsteller. Die Problematik des Liickens tritt hier nicht auf. Die Polaritit der Spannung ist
bei dieser Schaltungstopologie weiterhin nicht umkehrbar. Der Steller beherrscht also zwei
der vier moglichen Strom-Spannungsquadranten. Er kann als Zwei-Quadranten-Steller be-
zeichnet werden.

Die Schaltung nach Bild 2.6/ mit zwei MOSFETs wird sogar dann eingesetzt, wenn keine
Strom- und Leistungsumkehrung erforderlich ist. MOSFETs sind anders als IGBTs auch
riickwirts leitfihig und zeigen dabei ohmsches Verhalten, ohne den fiir Dioden typischen
Schwellspannungsabfall. Daher wird der Strom bei insgesamt geringerem Spannungsabfall
den Weg durch die MOSFETs und nicht durch die Diode nehmen. Derartige Schaltungen
sind daher, auch wenn keine Riickspeisefihigkeit erforderlich ist, zur Verminderung der
Verluste insbesondere bei kleinen Betriebsspannungen, von wenigen Volt sehr beliebt.

Umschaltungen sind nicht ideal, so dass Strome und Spannungen nicht unverzogert geschal-
tet werden konnen. Selbst bei idealisierten Schaltverhalten der Bauelemente, fithren unver-
meidliche parasitire Induktivititen und Kapazititen der Verbindungen und Zuleitungen zu
einem verinderten Schaltverhalten. Bei Nichtbeachtung dieser Zusammenhinge droht die
Zerstorung der Bauelemente durch Uberschreitung der zulissigen elektrischen Grenzdaten.
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ioc(t)

Upc(t)

Bild 2.6.: Gleichstromsteller fiir beide Strompolarititen (Zwei-Quadranten-Steller), Realisierung
mit IGBTs|und Dioden [56]

Der Zweipunktumrichter wird zumeist mit einer PWM mit zeitkontinuierlichem Sollwert
angesteuert. Fir die Mittelwertmodellierung werden Einfliisse wie Spannungsabfille an
den Halbleiterelementen, Kommutierungsvorginge und Verzugszeiten vernachlissigt. Diese
wirken sich in, mehr oder weniger, groffen Fehlern auf den Mittelwert der Ausgangsspan-
nung aus.

Als Maf§ zur Beurteilung der PWM-Methoden wird der Stromverlauf an einer Induktivitit
(L) mit einer Gegenspannung u(t) verwendet:

L-i(s) = tout(t) — up(t) = 2(t) - Upc — up(t) (2.5)

Dieser Stromverlauf wird mit dem glatten Verlauf des Mittelwertmodells verglichen

L-i(s) =2%(t) - Upc — up(t) (2.6)

Fiir die Abweichung ergibt sich

e()_Ai(t)—Aio_ 8L 1 ft
 Nipee/2 UpcT. L Jo

(2(t) = 2"(¢)) ) Upcdt'e(t)

_ ;f / (2(t) - 2*()dt @7)
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Diese bezogene Stromabweichung ist nun unabhingig von spezifischen Parametern und
kann deshalb als dimensionslose Grof3e zur Beurteilung der PWM-Methode herangezogen
werden. Ein Wert von e(t) = 1 bedeutet, dass die Stromabweichung gleich der maximal
auftretenden Stromschwankung ist. In Bild 2.7 ist ein PWM | basierend auf einem symme-
trischen Dreieckssignal dargestellt. Fiir die Form des Trigersignal gibt es diverse Methoden,
wie z.B. mit fallendem Dreieckssignal oder symmetrischem Dreieckssignal.

1E T T T T T T T T T ]
= — c(t)
= L

N (.51 ZO) |
% Ot I | I | | I | \I/ \I/

1 T T T T T T T T T

= 2t) [
N 0.51 Z0]
=

Nl | I

Bild 2.7.: PWM mit symmetrischem Dreieckssignal bearbeitet nach [56]

Durch die PWM ) wird der gewiinschte Sollwert als Mittelwert der Schaltfunktion realisiert.
Die schaltende Arbeitsweise fiihrt zu Oberschwingungen. Fiir folgende Aspekte sind die
Oberschwingungen von Bedeutung:

¢ Zusitzliche Verluste in Induktivititen

* Geriusche (die vorrangig durch magnetische Elemente im Stromkreis entstehen)
* Verzerrungen bei Audio-Anwendungen

* Anregung von Resonanzen

* Einhaltung von Oberschwingungsgrenzdaten in 6ffentlichen Netzen

* Sicherstellung der EMV zwischen verschiedenen elektrotechnischen Komponenten
und Systemen
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Der THD ist definiert als das Verhiltnis der summierten Leistungen P, aller Oberschwin-
gungen zur Leistung der Grundschwingung P;. Ein Rechtecksignal mit 50 kHz bspw. ent-
hilt eine sinusformige Grundschwingung mit 50 kHz und Oberschwingungen mit dem
3-, 5-, 7-, 9-fachen der Grundfrequenz. Feldgroflen wie Spannungen, Stréome, gehen in
den Bezug quadratisch ein. Fiir ein Spannungssignal ist das Verhiltnis der Effektivwert-
Spannungen dem Energie-Verhiltnis gleichwertig:

S Up
THD(%) = h:;] =100 (2.8)

2
1

2.2.2. Vier-Quadranten-Steller mit Spannungszwischenkreis

Der Vier-Quadranten-Steller (4QS) (vgl. Bild 2.8) ist eine auf dem elementaren Tiefsetz-
steller basierende Umrichterstruktur. Sowohl Ausgangsspannung (U,.,¢) als auch Ausgangs-
strom (I,,;) konnen beide Polarititen annehmen, so dass der Steller sowohl fiir DC- als
auch fur AC-Anwendungen eingesetzt werden kann, z.B.:

Definition der Schaltfunktionen fiir den 4Q)S:

e Stromrichter fiir Gleichstrommotoren, fiir beide Drehrichtungen und motorischer,
sowie generatorischer Betrieb

» Wechselrichter fiir Einphasen-Wechselstrommotoren

* Gleichrichter fiir Einphasen-Wechselspannung (riickspeisefihig)

iD’C(t)
T, T
Jod IKF
S Iout(t)
uDC(t) - iu t(t)
I, Lt '

¢ = JK i

Bild 2.8.: Vier-Quadranten-Steller, Realisierung mit vier IGBT [56]

Definition der Schaltfunktionen, wenn Schalter 717 und T, geschlossen sind, dann ist
z = 1. Wenn hingegen Schalter 715 und 75, geschlossen sind dann ist 2 = —1.
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Damit:
Uout (1) = ;(21 (t) — ZQ(t))UDC(t) (2.9)
upc(t) = ;(z1 (t) = 22(t) Jiout(t) (2.10)

Zur Vereinfachung der Schreibweisen konnen beide Schaltfunktionen 21, 25 zu
2(t) = 1(zl(lt) — 2(t)) (2.11)
2

zusammengefasst werden, die dann die drei Werte z = {—1,0,+1} annehmen kénnen.
Damit lauten die Gleichungen:

Uowt (£) = 2(t) - upc (), i (t) = 2(£) - ipc(t) (2.12)

Die PWM kann komplementir getaktet werden. Steuerungstechnisch ist diese Variante sim-
pel, weshalb sie gelegentlich eingesetzt wird, wenn geringster Aufwand angestrebt wird. Die
komplementire Taktung nutzt aber die Moglichkeiten des Stellers unzureichend aus. Emp-
fehlenswert ist dagegen die versetzte Taktung (interleaving), bei der die Stellbefehle der bei-
den Stringe mit Hilfe zweier gegeneinander um 180° verschobenen Modulationstrigern
erzeugt werden, was allerdings in Bezug auf die Ansteuerung einen etwas hoheren Aufwand
erfordert.

Als Maf8 fiir den Spannungsfehler wird erneut die normierte integrale Abweichung e(t)
verwendet. [560] Die PWM-Frequenz wurde zur besseren Visualisierung zehnmal hoher als
die Grundfrequenz gewihlt. Diese betrigt bei konventionellen Umrichtern 20 kHz.

2.2.3. Dreipunkt-Stromrichter mit Spannungszwischenkreis

Die durchgefiihrten Betrachtungen gelten nun in gleicher Weise fiir andere Dreipunktum-
richter neben dem 4Q)S| Ein Beispiel hierfiir sind die sogenannten Neutral Point Clampeds
(NPCs), welche ebenfalls wie der 4QS| Vorteile gegeniiber Zweipunktumrichtern besitzen.
Hier wire vor allem der resultierende Spannungsfehler' und eine Verringerung der Span-
nungsfestigkeit der Komponenten zu nennen.

!Dies fiihrt zu kleineren Netzfiltern, was eine Einsparung von teurem und schwerem Kupfer bedeutet.
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Bild 2.9.: PWM fiir 4-Quadranten-Steller mit idealen Schaltern, versetzte Taktung der beiden Zwei-
ge bearbeitet nach

(a) 2L (b) NPC (c) TNPC (d) ANPC

[ 1 1

upe/20}( ) OZLTL D )4 L
Z@ |
) L

£ Di/—i

O D D
Bild 2.10.: (a) Zweipunktumrichter (b-d) Unterschiedliche Topologien von Dreipunktumrichtern
(NPCs)
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Das hat dazu gefiihrt, dass die NPCs eine etablierte Topologie im Bereich von Mit-
telspannungsantrieben [58], ist. Dreipunktstromrichter weisen allerdings auch vorteil-

hafte Eigenschaften im Bereich von Niederspannungsanwendungen mit hoher Zwischen-

kreisspannung (z. B. 1,2kV) bzw. hohen Ausgangs- und Schaltfrequenzen auf [54], [60],
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weswegen fiir derartige Anwendungen zunehmend attraktive Halbleitermodule mit NPC
Phasenbausteinen verfligbar werden [61]. Eine Phase eines NPC ist in Bild 2.10b gezeigt.
Es werden vier aktive Schalter eingesetzt, um die Ausgangsspannung zu erzeugen. Es erge-
ben sich die Schaltfunktion z € {1,0, —1} und die Ausgangsspannung e, = 2 - Upc
gegeniiber dem Mittelpunkt M des geteilten Zwischenkreises. Beim NPC gibt es in einer
Phase pro Stromrichtung zwei Kommutierungspfade deren Streuinduktivitit gering gehal-
ten werden muss. [55]

Es werden drei unterschiedliche Topologien fiir NPC diskutiert: der konventionelle NPC,
T-type Neutral Point Clamped (TNPC) und Active Neutral Point Clamped (ANPC). Hin-
sichtlich der Effizienz hat sich der TNPC als vorteilhaft herausgestellt [62]—[64]. Ein Ver-
gleich der Verluste fithrt zu einigen Schwierigkeiten abhingig von den verwendeten Bautei-

len und der Schaltgeschwindigkeit [63].

Zudem hat der konventionelle NPC den Nachteil einer ungleichmifligen Verteilung der
Verluste auf die einzelnen Bauteile. Dies kann mit der ANPC-Topologie verbessert werden.
Dieser hat mehr Freiheitsgrade, welche unterschiedliche PWM-Strategien erméglichen. Da-
durch kann die Belastung aller Bauteile angeglichen werden bei vergleichbaren Verlusten
(65]]. Ein weiterer Vorteil des ANPC ist die Moglichkeit die schnell und langsam schaltenden
Komponenten in allen vier Quadranten zu verwenden was zu Vorteilen im bidirektionalen

Betrieb fiithrt [66].
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3. Prinzipien von Modular Multilevel
Systemen im Vergleich

Nachdem nun die grundlegenden Bauelemente und der Stand der Technik bei Umrichtern
erliutert wurde, soll nun auf MMS niher eingegangen werden. Vorteil eines MMS|ist es, dass
durch die Aufteilung der schaltenden Bauteile die Belastung, der jeder Schalter ausgesetzt
ist, verteilt wird. Diese wird durch die Sperrspannung, den Strom der geleitet wird und
die Anzahl der Schaltaktionen in einer bestimmten Zeit definiert. Zudem bestimmen diese
Parameter die Verluste maf$geblich und damit proportional auch die Bauteiltemperatur. Die
Verluste bestimmen die Effizienz, Lebensdauer und Zuverlissigkeit des Konverters.

Ein weiterer Vorteil ist, dass bei durch MMS|erzeugte Signalformen eine geringere harmoni-
sche Verzerrung entsteht. Hierbei dient eine zweistufige Alternative als Referenz. Dies fiihrt
zu einer Reduzierung der passiven Komponenten im Ausgangsfilter und erhoht potentiell

die Bandbreite und Genauigkeit des Umrichters [67].

Trotz dieser Fihigkeiten werden MMS  in der Industrie selten eingesetzt. Sicherlich ist die
Tatsache, dass MMS gegeniiber anderen Systemen oft teurer und komplexer zu entwickeln
sind, ein Grund hierfiir. Eine Ausnahme sind Anwendungen, bei denen aufgrund der hohen

Leistung bereits viele Schaltbausteine notwendig sind. Dies ist zum Beispiel bei Hochvolt-
Gleichstrom oder engl. High-Voltage Direct Current (HVDC)-Systemen der Fall [68].

3.1. Historische Entwicklung von Multilevelsystemen

In den 60er Jahren wurde es durch das Aufkommen von Halbleiterschaltern mit Ausschalt-
funktionalitit (z.B. IGBT, MOSFET) méglich spannungsgefiihrte Stromrichter oder engl.
Voltage Source Converter (VSC) aufzubauen, die bisherigen Schalter ohne diese Funkti-
on (z.B. Thyratronen, Quecksilberdampfgleichrichtern, Thyristoren) wurden weitestgehend
obsolet. In der Folge etablierten sich Umrichter, die unabhingig vom Wechselstromnetz be-
trieben werden konnten und zudem eine erhohte Steuerbarkeit sowie ein besseres Verhalten

hinsichtlich Oberschwingungen besitzen. [69]

Der NPC und die Capacitor Clamped bzw. Flying Capacitor Topologien (FC) waren die
ersten kommerziell eingesetzten Mehrpunktumrichter. Diese werden bis heute im Mittel-
spannungsbereich oder fiir Hochleistungs-Motoranwendungen im Industriebereich, selte-
ner im Hochspannungsbereich, genutzt. Bei diesen Topologien miissen aufgrund der zu-
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meist niedrigen Anzahl an Spannungsstufenl, mehrere Halbleiterschalter direkt in Reihe
geschaltet werden, um die bendtigte Spannungsfestigkeit zu erreichen. [69]

Die Anfinge der MMS sind in den Bemithungen begriindet, hohere Spannungen als die
Sperrspannung eines einzelnen Halbleiterschalters zu transformieren. Dafiir wurden meh-
rere Spannungsquellen iiber ein Schalternetzwerk seriell geschaltet oder tiberbriickt. Durch
eine Patentrecherche konnte Dudin zudem die Entwicklung der einzelnen Topologien her-
ausarbeiten, welche in Bild 3.1 dargestellt werden. [70]

(a) 1963 (b) 1963 (c) 1969 (d) 1975 (e) 1980 (f) 1992
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Bild 3.1.: Historische Entwicklung von Grundprinzipien zur Erzeugung stufenférmiger Spannungen
mit Relevanz fiir diese Arbeit (c) Vollbriicken MMS vgl. Kapitel 3.5.2, (d) NPC, (g) M2B,
(h) BM3 vgl. Kapitel 3.6.3, (i) EMMC vgl. Kapitel 3.5.1 erweitert nach [70]

Bei den Schaltungen in Bild 3.1a und b von 1963 konnte die Spannung tiber den Schalter
nicht durch die Spannungsquellen begrenzt werden. Die zumeist verwendeten Kondensa-
toren miissen durch entsprechende Regelalgorithmen in einem sinnvollen Spannungsband

gehalten werden. Bild 3.1c und d zeigen Ausfithrungen der NPC und Bild 3.1f des FC.

'Eine Erweiterung auf mehrere Stufen ist zuweilen sehr aufwendig, da sich die Komplexitit dabei erheblich

erhoht.
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Die Schaltungen in Bild 3.1c und e sind dabei besonders hervorzuheben, da diese erstmals
aus identischen Modulen (modular) zusammengesetzt wurden. Dadurch ist es moglich, den
Umrichter flexibel auf neue Anforderungen anzupassen. Sie gelten als Begriinder der Familie
der MMC. Charakteristisch fiir diese Umrichtertoplogie ist es, dass die Anzahl an Ausgangs-
spannungslevel mit der Anzahl an eingesetzten Modulen skaliert. Hierdurch wird der Auf-
bau durch immer wiederkehrende Elemente vereinfacht [71]], [72]. Diese sind dazu in der
Lage, bidirektional DC- und AC-Spannungen umzurichten, dreiphasige Netze zu speisen
und Wechselspannungsnetze unterschiedlicher Frequenz miteinander zu koppeln.

Anhand dieser historischen Aufstellung, lassen sich die in dieser Thesis behandelten Topo-
logien eingruppieren. In Kapitel 3.5.1| wird auf den EMMC (vgl. Bild 3.1i) eingegangen,
der Aufgrund seiner abgestuften Submodulspannungslevel, Ahnlichkeiten mit dem FC (vgl.
Bild 3.1f) zeigt. Ein gravierender Unterschied ist jedoch die Spannungsversorgung der Sub-
module und damit die Dimensionierung der Kondensatoren hinsichtlich deren Kapazitit.
Der FC lidt seine Kondensatoren durch die Erzeugung eines Potentialunterschiedes. Wo-
hingegen der EMMC durch schnelle Umpolungen, mit oder entgegen der Laststromrich-
tung, seiner Kondensatoren auf dem gewiinschten Spannungslevel hilt. Eine detailliertere
Beschreibung der Funktionsweise findet sich ihn Kapitel 3.5.1. Weiter verwendet der FC ge-
geniiber dem EMMC Halb- statt Vollbriicken und ist daher nicht in der Lage die Ausgangs-
spannung zu ethéhen. Dadurch besitzt der FC weniger Freiheitsgrade bei der Erzeugung der
Ausgangsspannungsstufen. Aufbauend darauf wird der ebenfalls auf Kondensatoren basie-
rende Ansatz des Magnetstimulators fiir die Medizintechnik in Kap. 3.5.2 erldutert, der auf
Bild 3.1c, dem Vollbriicken-MMC griindet. Bei den batteriebasierten MMS| erweitert der
Ansatz des M2B (vgl. Bild 3.1g) den Vollbriicken-MMC (vgl. Bild 3.1c) um die Moglich-
keit des Parallelschaltens von Energiespeichern. Aquivalent hierzu erginze der BM3| (vgl.
Bild 3.1h) den Halbbriicken-MMC (vgl. Bild 3.1¢) um diese Funktion. Eine detailliertere
Erklirung hierzu findet sich in Kapitel 3.6.2 und 3.6.3.
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3.2. MMC fiir Hochspannungsanwendungen

Derzeit wird die Forschung und Entwicklung von Multilevelschaltungen zu einem grofien
Teil von den steigenden Leistungsanforderungen an die Stromrichter angetrieben, begleitet
von den begrenzten Sperrspannungen der Halbleiterchips. Aufgrund dessen hat der MMC
fiur Hochspannung eine wegweisende Funktion innerhalb der MMS.

Bild 3.2/ zeigt den grundsitzlichen Unterschied zwischen einem PWM-basierten System,
zumeist eine Briickenschaltung aus 6-Schaltern (B6)-Umrichter fiir drei Phasen, und einem

MMC.

B6 MMC

DC

— oo — o4

Bild 3.2.: Aufbau eines PWM (B6)- und MMC-Systems mit zwei Multilevelarmen (positiv und ne-
gativ). Dabei ersetzt ein Multilevelarm einen Arm des BO-Systems und ein Kistchen des
Multilevelsystems reprisentiert eine Halb- oder Vollbriicke.

Jeder der sechs Schalter eines PWM-Systems, die fiir eine dreiphasige DC/AC-
Systemkopplung benétigt werden, wird bei einem MMC durch eine Vielzahl von einzelnen
Modulen abgebildet, die jeweils tiber einen Kondensator als Energiespeicher verfiigen. Statt
wie bei PWM-Systemen, die DC-Spannung iiber mehrere Schalter synchron einschalten,
dass lediglich im Zeitmittel eine Wechselspannung dargestellt wird, wird beim MMC die
Sinusspannung durch Aufbau einzelner Stufen angenihert (siche Bild 3.3).

PWM-Modulation Multilevel-Modulation

= -]:. R | 1
t t

Bild 3.3.: Vergleich der Ausgangsspannung (blau) eines PWM- und MMC-Systems mit Sollspan-

nung in griin
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Die Vorteile dieses Ansatzes liegen im geringeren Filteraufwand, der geringeren Schalt-
hiufigkeit pro Submodul bei niedrigeren Einzelmodulspannungen, sowie der grund-
sitzlichen Bidirektionalitit des Systems. Trotz der hohen Anzahl an Modulen kénnen
Hochspannungs-Gleichstrom-Ubertragungs (HGUs)-Systeme damit deutlich kompakter
realisiert werden, da die bei bisherigen Losungen benétigten Filteranlagen reduziert werden
konnen. Gleichzeitig bietet das System Vorteile fiir den Aufbau zukiinftiger Schutzeinrich-
tungen.

Die Fihigkeiten von MMCs wurden in den letzten Jahren fiir immer mehr neue Anwendun-
gen diskutiert, so z.B. fiir grofle Antriebe oder Hochspannungs-Netzverbindungen [73]—
[78]]. Fiir HVDC-Anwendungen sind MMCs der Stand der Technik [78]—[80]. Zudem

entstehen immer mehr Ansitze im Niederspannungs-Bereich 78], [81].

Eine Eigenschaft von MMC:s ist ihre gleiche Implementierung von sogenannten Submodu-
len. Diese 2-terminal Schaltzellen bestehen aus einer internen DC-Speicherkapazitit. Abs-
trahiert betrachtet, kann ein MMC in drei unterschiedliche Layer unterteilt werden:

Upper Layer: Hauptschaltung
Medium Layer: Submodul
Lower Layer: Halbleiterschalter

Verglichen mit einem konventionellen VSC, ist der ,Medium Layer neu. Durch diesen
ist es moglich, die Anforderungen an das Gesamtsystem von denen der Schalter/Halblei-
ter zu entkoppeln. Dabei bildet das Gesamtsystem zumeist einen AC/DC-Konverter (mit
DC-Bus) und teilweise einen AC/AC-Konverter (Matrix-Konverter) [82]. Das Besondere
hierbei ist, dass die Submodule (mit zwei Anschlussterminals) keine Energieversorgung be-
notigen. Sie bendtigen nur eine Kapazitit als Energiespeicher, die sich wie eine kontrollierte
Spannungsquelle verhilt. Der gesamte Energiespeicheraufwand ist grofier als der bei einem
konventionellen, mehrphasigen Konverter. Dieser Sachverhalt stellt einen der grundlegen-
den Nachteile eines MMCs dar und entsteht durch das Konzept der verteilten Kapazititen.
Es gibt Ansitze, diesen Nachteil abzumildern. Jedoch werden hierfiir hohere Investitionen
in die Halbleiter und eine verbesserte Regelung notwendig [82]—[84]. Eine Moglichkeit ist
es, die Submodule als Vollbriicken auszufiihren [45].
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Aus industrieller und technischer Sicht lassen sich die wichtigsten Punkte des MMC-
Konzepts fiir Hochspannung folgendermaflen zusammenfassen:

* Die Submodule sind mit zwei Anschlusspunkten ausgefithrt und simpel aufgebaut.
* Es besteht kein Bedarf, die Submodule mit Energie zu versorgen.

* Commutation Loops, welche wichtig fiir ein hochfrequentes Schalten sind, kénnen
im Submodul optimiert werden.

Zudem hat ein MMC gegeniiber VSC oder Multilevel-VSC Vorteile, die zunichst irritie-
rend wirken mégen:

* Der interne Armstrom (i,(t)) des Konverters wird nicht unterbrochen. Er fliefSt kon-
tinuierlich. Zudem kénnen diese durch den Konverterregler eingestellt werden.

* Streuinduktivititen und zusitzliche Spulen (L,) stellen kein Problem dar. Sie sind
bis zu einem bestimmten Niveau sogar von Vorteil, da sie Kreisstrome mit hoher
Frequenz blockieren.

* Esist nicht linger notwendig, auf der DC-Seite eine Kapazitit vorzusehen. Dies stellt
einen essentiellen Fortschritt bei Umrichtern dar.

* Die DC-Bus-Spannung wird durch den Konverterregler kontrolliert und kann
schnell und direket eingestellt werden. Genauso verhilt es sich mit der Multilevel-
spannung auf der AC-Seite.

Die beiden letzten Punkte ermdéglichen eine bessere und schnellere Kontrolle der Werte
auf der DC-Seite und des damit direkt zusammenhingenden realen Energieflusses. Zudem
konnen Fehlerfille auf sichere Art und Weise beeinflusst werden, beispielsweise ein Kurz-
schluss auf der DC-Bus Seite. Die neuen Freiheitsgrade sind sehr niitzlich, werden aber oft
iibersehen, da konventionelle Umrichter diese nicht bieten [71], [85]. [45]
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3.3. Herausforderungen
Niederspannungsanwendungen

Aufbauend auf dem groflen Erfolg des MMC bei Hochspannungs-Anwendungen, wur-
den in dieser Thesis Topologien untersucht und entwickelt, die die Vorteile des MMC
fur Niederspannungsanwendungen erschlieffen sollen. Eine exakte Umsetzung des
Hochspannungs-MMC-Ansatzes fiir Niederspannungs-Anwendungen ist aufgrund der
hohen Submodulanzahl méglich, aber nicht zu empfehlen. Dies beruht zum einem auf
dem komplexen Aufbau der MMC der einen positiven und negativen Arm benotigt, aber
auch an der relativ hohen Modulanzahl.

Durch die Anwendung der Multileveltechnik im Niederspannungs Bereich werden neue
Denkansitze méglich. Im Gegensatz zur Hochspannungs-Technik werden hier neue Frei-
heitsgrade erdffnet. Durch die neuen Gegebenheiten konnen nun einzelne Module des Mul-
tilevelumrichters unterschiedliche Spannungen besitzen, zudem wird ein Parallelschalten
einfacher. Auflerdem kénnen die Kondensatoren durch Akkumulatoren ersetzt werden. Dies
macht die Energiespeicher zu Quellen. Dadurch wird die Komplexitit des Systems halbiert,
der Umrichter besitzt nur noch eine Schnittstelle zur Aufenwelt und nicht mehr einen Ein-
und einen Ausgang.

Diese drei neuen Dimensionen — variable Modulspannung, Parallelschalten von Modulen
und Ersatz der Kondensatoren durch Akkumulatoren — existieren bei Hochspannungssys-
temen nicht. Dadurch werden die in dieser Doktorarbeit untersuchten Méglichkeiten, erst
sichtbar.

3.4. Oberwellen und Filterdesign

Nachdem in den vorangegangenen Kapiteln der aktuelle Stand der Technik, die Zweipunkt-
und Dreipunktumrichter (z.B. NPC) vorgestellt wurden, soll nun einer der gravierendsten
Vorteile von MMS explizit erldutert werden. Der geringe Netzfilteraufwand bei Operation
am Stromnetz. Bei der Netzanbindung eines elektrischen Gerites gilt die DIN EN 50160
[86]. Die Einhaltung dieser Norm wird leichter, je ofter ein konventioneller Zweipunkt-
umrichter schaltet oder umso geringer die Stufenhéhe von Multilevelumrichtern ist. Die
Oberwellen und somit auch der THD sinken zusammen mit der Stufenhéhe, da das vor-
gegebene Sinussignal des Stromnetzes besser approximiert werden kann. Dies soll anhand
von Beispielen niher erldutert werden. So ergibt sich bei einem MMS| auf Zellebene, also
mit ca. 3,5V an einer Last von 10 Q und 0,1 mH, ein THD von 0,43 % im Ausgangsstrom.
Dieser Wert liegt weit unterhalb der DIN EN 50160 und es wire denkbar, ohne Filter di-
rekt am Netz zu agieren. Wenn von einer Modulspannung von 48 V ausgegangen wird,
was einer Seriellverschaltung von ca. 12 Zellen entspricht, verschlechtert sich der THD
auf 6,1 %. Verglichen mit dem Wert, den ein Dreipunktmrichter in Blockkommutierung
erreicht (THD 27,2 %) ist dies eine erhebliche Verbesserung. Zur Visualisierung der Ver-
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besserung der Spannungs- bzw. Stromqualitit gegeniiber konventionellen Umrichtern dient
Bild 3.4. MMS fiihren somit zu kleineren oder obsoleten Netzfiltern und dies wiederum zu
geringeren Kosten/Verlusten sowie einem kleineren Bauvolumen des Gesamtverbundes aus
Batterie, Umrichter und Filter. Die Firma Solar Edge hat bereits als erster Hersteller diese
Idee kommerziell umgesetzt [87].

In Kapitel 2.2.1 wurde die Abweichung e(t) fiir Zwei- und Dreilevelumrichter durchge-
fithrt. Die Spannung der Umrichter wird auf die Bezugsspannung? Up normiert

Ug =4V (3.1)

Ein Zweilevelumrichter (2L) hat unten eine Zwischenkreisspannung von Uy, = 400 V.
Wird diese Spannung halbiert um einen Dreilevelumrichter’ (3L) zu erhalten, ist die Stu-
fenhohe Uy, = 200V, bezogen auf die gleiche Gesamtspannung von 400 V. Dabei ist zu
beachten, dass es bei diesen Umrichtern notwendig ist, die Ausgangsspannung mit PWM
zu approximieren. Um den Vorteil der Multileveltopologien zu visualisieren, wurde ein 18-
Levelumrichter (18L) und ein 200-Levelumrichter (200L) gewihlt.

Damit ergeben sich folgende Werte im per-unit-System (pu)

400V
U2L,pu = T = 100 pu
B

200V
B
48V
Us
4V
U200L,pu = Ui = lpu
B

Ustpu = = 50pu (3.2)

UlSL,pu = =12 pu

In Bild 3.4 oben ist die Anndherung eines 18-Levelumrichters (12 pu) an den Sollsinus dar-
gestellt. Diese wird jedoch von einem 200-Levelumrichter (1 pu), Bild 3.4 mittig tibertrof-
fen. Dadurch wird die Abweichung e(t) weiter verringert. Um einen Vergleich zu konven-
tionellen Umrichtern zu erméglichen, wurden die Abweichungen fiir den Zwei- (vgl. Bild
2.7) und Dreilevelumrichter (vgl. Bild 2.9) ebenfalls dargestellt. Diese konnen jedoch durch
eine schnellere PWM-Frequenz verbessert werden. Hier wurde zur Visualisierung bei Zwei-
und Dreilevelumrichtern eine zehnmal héhere PWM-Frequenz als die Grundschwingung
des Sollsinuses gewihlt.

’Diese wird auf eine mogliche Batteriespannung gesetzt. Die Spannung einer Batterie variiert je nach Zell-
chemie und Ladezustand.
3Eine ausfiihrliche Erliuterung der unterschiedlichen Dreilevelumrichtern wurde in Kap. 2.2.1 durchge-

fiihrt.
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Bild 3.4.: (oben) Anniherung eines Sinus mit 18 Leveln (mitte) Anniherung eines Sinus mit 200
Leveln (unten) Abweichung vom Sollsinus z(¢)* fiir Zweilevelumrichter mit 100 pu, Drei-
levelumrichter mit 50 pu und Multilevelumrichter mit 12 pu und 4 pu. Der Filteraufwand
sinkt mit Abnahme der Abweichung vom Sollsignal und Zunahme der Level.

Um die Netznormen zu erfiillen wird konventionell ein Netzfilter eingesetzt. Dieser dient
zur Glittung des PWM)| von Umrichtern aber auch zum Schutz der Schaltung. Fiir einen
Anwendungsfall (z.B. BEV), der hohe Frequenzen bei kleinem Bauvolumen vorsieht, wird
hiufig als Netzfilter ein sogenannter LCL-Filter gewihlt, siche Bild 3.5.

L L, |i,
-
f
K MEC
LCL-Filter

Bild 3.5.: Vereinfachte Darstellung eines LCL-Filters als Ausgangsfilter eines Stromrichters
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3.5. Neue kondensatorbasierte MMC fiir
Niederspannungsanwendungen

3.5.1. Konzept des EMMC

Das Ziel des EMMC ist es, die Vorteile eines MMC fiir Hochspannung in die Nieder-
spannung zu transferieren. Hierzu wird dhnlich wie in [88], durch eine Verkettung von
Vollbriicken mit Kondensatoren ein aktiver Filter aufgebaut. Dabei wird die bisher iibli-
che Struktur einer festen Versorgungsspannung aus einer DC-Quelle (z.B. Blockbatterie)
beibehalten und mit einem Grundschaltmodul verbunden. Die feine Spannungsabstufung
im AC-Kreis ergibt sich durch zusitzliche Submodule, die eine unterschiedliche, exponen-
tiell abgestufte Schaltspannung aufweisen, ausgehend von der Grundspannung Upe. Mit
einer entsprechenden Schaltlogik (niheres hierzu in Kap. 4.1) zur Ladung und Entladung
der Submodule, ldsst sich eine Vielzahl von Spannungsstufen mit einer geringen Anzahl an

Modulen erreichen (siehe Bild 3.1).
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Bild 3.6.: (a) Prinzipskizze des EMMC mit den méoglichen Schaltzustinden abhingig von Upc [89)]
(b) EMMC mit beispielhaftem 400 V-Hauptmodul und 3 Submodulen [89]

Dieser Ansatz setzt auf einer vorgegebenen DC-Spannung aus einer klassischen Blockbat-
terie auf. Wihrend beim MMC oder M2B| fiir eine Halbierung der Stufenhohe eine Ver-
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Modul Zustinde
8 fach 8§ 8 8 8 8 8 8 8
4 fach 4 4 4 4 4 4 4 4
2 fach 2 2 2 2 2 2 2 2
1 fach 1 1 1 1 1 1 1 1
Summe 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15

Tabelle 3.1.: Einfachste Schaltfolge der Module zur Bildung einer Treppenfunktion mit idealen
Spannungsquellen (kein Spannungsausgleich).

doppelung der gesamten Modulanzahl erforderlich ist, gelingt dies beim EMMC mit nur
einem einzigen zusitzlichen Modul pro Phase.

Das System kann grundsitzlich fiir Antrieb und Ladung mit unterschiedlicher Modulzahl
betrieben werden und sowohl DC/AC- als auch DC/DC-Verbindungen bidirektional auf-
bauen. Damit sollen fiir einen Transfer des Multilevelansatzes auf Niedervolt-Anwendungen
Kosten und Komplexitit reduziert werden. Die Idee besteht insbesondere darin, ein Haupt-
modul zum Schalten der kompletten DC-Spannung, wie sie aus einer Blockbatterie mit
z.B. 400V bereitgestellt wird, mit kondensatorbasierten Zusatzmodulen zu kombinieren.
Die Spannungsstufen dieser Submodule sind jeweils in Zweierpotenzen abgestuft.

In Bild 3.6b ist ein einphasiges System mit einem 400 V-Modul und drei Submodulen dar-
gestellt, die eine Spannungsabstufung von 200V, 100 V und 50 V aufweisen.

Mit der gezeigten Konfiguration ist es nun moglich, einen Ausgangsspannungsverlauf mit
einer Stufenhéhe von 50 V abzubilden. Die Hohe der einzelnen méglichen Stufen entspricht
der Spannung des kleinsten Submoduls. Dies ist fiir den Fall geladener Kondensatoren (Po-
sitivfall) unmittelbar verstidndlich, da dhnlich dem Dualsystem einzelne Kondensatorspan-
nungen addiert bzw. seriell geschaltet werden (vgl. Bild 3.1). Diejenigen Module, welche
mit ihren Teilspannungen oder Spannungsbeitrigen fiir den Aufbau der gewiinschten Aus-
gangsspannung bendtigt werden, miissen dafiir in den aktiven Betrieb geschaltet werden
(dargestellt durch eine Zahl). Die nicht benétigten Module sind im Bypass-Betrieb, sodass
insgesamt die gewiinschte Ausgangsspannung erzielt wird.

Grundsitzlich sind fiir den Positivfall Spannungen bis zur doppelten Hauptmodulspan-
nung, abziiglich der kleinsten Zusatzmodulspannung, in unserem Fall (800-50)V =750V,
abbildbar. Zur Ausgabe negativer Spannungen werden die in Bild 3.6b| dargestellten
Vierquadranten-Module invertiert betrieben, das heifSt mit —Uy, —Uy/2 etc. Das System
verfiigt durch Variation der Stufenbreite tiber eine hohe Flexibilitit bei der Anniherung an
unterschiedliche Kurvenformen, inklusive der Sinusfunktion.

Im realistischen Fall einer begrenzten Kondensatorkapazitit, wird die Kondensatorspan-
nung der einzelnen Module durch Entladung regelmiflig die Grenzen eines vorgegebe-
nen Toleranzbandes (z.B. =1 V) iiberschreiten. Das Nachladen einzelner Submodule erfolgt
dann durch eine invertierte Zuschaltung; der Laststrom lddt nun das oder die entsprechen-
den Submodule, gleichzeitig wird die Gesamtspannung um die Kondensatorspannung re-
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Modul Ladez. Zustinde
8-fach  konst. 8 8 8 8 8 8 8 8
4-fach + 4 -4 4 -4 4 -4 4 -4
2-fach + 2 -2 2 -2 2 202 2
1-fach + 1 -1 1 -1 1 -1 1 -1
Summe 012 3 4 5 6 7 8 7 6 5 4 3 2 1

Tabelle 3.2.: Schaltfolge der Module zur Abbildung einer Treppenfunktion mit Ladungsausgleich

der Kondensatoren im Lade- und Entladebetrieb mit neutralem Start.

Modul Ladez. Zustinde
8-fach  konst. 8 8 8 8 8 8 8 8
4-fach + 4 4 4 -4 4 -4 4 -4
2-fach - 2002 -2 2 -2 2 -2 2
1-fach - -1 1 -1 1 -1 1 -1
Summe 0o 1 2 3 4 5 6 7 8 7 6 5 4 3 2

Tabelle 3.3.: Schaltfolge der Module zur Abbildung einer Treppenfunktion mit Ladungsausgleich
der Kondensatoren im Lade- und Entladebetrieb mit negativen Start von SM3/SM4
und anschliefendem Ausgleich.

duziert. Wichtig dabei ist, dass es weiterhin grundsitzlich moglich ist, jede Stufenspannung
auch bei beliebigem Ladezustand der einzelnen Submodule darzustellen. In Tab. 3.2 und
3.3 sind der positive An- und Abstieg der Spannungen beispielhaft fiir zwei unterschiedli-
che Ausgangszustinde der einzelnen Kondensatorladungen dargestellt, wobei vereinfachend
davon ausgegangen wird, dass die Lade- und Entladezeit der Kondensatoren jeweils eine
Stufendauer betrigt.

Die erste Abfolge (vgl. Tab. 3.2) beginnt mit geladenen Kondensatoren (Ladezustand jeweils
»+°). Bei der zweiten Abfolge sind die Kondensatoren der Zusatzmodule SM 3 (2 fach) und
SM4 (1 fach) zu Beginn nicht ausreichend geladen (Ladezustand jeweils ,,-“) und miissen
beim ersten Einsatz anti-seriell und damit invertiert in den Pfad geschaltet werden. In der
zeitlichen Abfolge der einzelnen Schaltzustinde ist der abwechselnde Einsatz der Zusatz-
module im Lade- und Entladebetrieb zu erkennen, dabei kann das Hauptmodul bei Bedarf
jederzeit positiv zugeschaltet werden.

Im Gegensatz zum Positivfall ist nun allerdings als Maximalspannung nicht mehr in jedem
Fall ein Uberschreiten der Grundmodulspannung von 400 V méglich. Wie in Tabelle 3.3
gezeigt wird, ist die maximale Ausgangsspannung auf die Hauptmodulspannung (8-fach)
begrenzt.

Grundsitzlich konnen durch den invertierten Betrieb die Kapazititen der Module erheb-
lich reduziert werden, weil innerhalb einer Spannungsstufe nacheinander unterschiedliche
Zustinde geschaltet werden konnen, die jeweils zur gleichen Ausgangsspannung fiihren.
Damit kénnen die Ladungs- bzw. Spannungszustinde aller Modulkondensatoren zu jedem
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Zeitpunkt austariert werden. In Bild 3.7a/ist beispielhaft der Detailverlauf fiir die ersten bei-
den Spannungsstufen, 50 V und 100 V, mit jeweils vier unterschiedlichen Schaltzustinden

dargestellt.

Innerhalb der einzelnen Schaltzustinde kommt es dabei sowohl durch Entladung positiv
geschalteter, als auch durch Ladung negativ geschalteter Kondensatoren, zu einem fortlau-

fenden Spannungsabfall.
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Bild 3.7.: (@) EMMC - Unterschiedliche Schaltzustinde um Spannung zu halten: (oben) Konverter-
ausgang (unten) Schaltzustinde der Module (b) EMMC - Ausgabe einer DC-Spannung;:
(oben) Konverterausgang (unten) Schaltzustinde der Module

Da die Dauer jeder Spannungsstufe bei dieser Schaltungstopologie systembedingt nicht be-
grenzt ist, kann damit grundsitzlich auch die Approximation einer DC-Ausgangsspannung
im Rahmen der gegebenen Stufenh6hen erméoglicht werden. Das bedeutet, dass die erfor-
derlichen Kapazititen der Modulkondensatoren unabhingig von der Ausgangsfrequenz des
Stromrichters sind und nur die Haufigkeit des Wechsels der Schaltzustinde bestimmen. Da-
mit sind z.B. hohe Anfahrdrehmomente der Maschine ohne weiteres méglich. Im Gegensatz
dazu muss bei derzeitigen MMC die Modulkapazitit der Stufendauer bzw. der Frequenz
der angegebenen Drehspannung angepasst werden. In Bild 3.7b wird eine entsprechende
Schaltfolge fiir eine konstante Ausgangsspannung von 3 dargestellt. Dies entspricht 150V,
bei einer Modulspannung von 50V des kleinsten Submoduls. Der gezackte Verlauf ist in
der Auf- und Entladung der Kondensatoren begriindet.
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Bild 3.8.: (a) Spannungslevel () relativ zur Anzahl der seriellen Module (V) (b) Spannungs-THD
(TH D) relativ zu der Anzahl der seriellen Module (V)

Die Vorteile eines MMC fithren bei Niederspannungs-Anwendungen dazu, dass es moglich
ist die Stufenanzahl zu steigern. Der EMMC bietet die Moglichkeit die Stufenanzahl mit der
Modulanzahl exponentiell zu erhéhen. Durch die Vollbriicken des EMMCs konnen nun die
Oberschwingungen kompensiert werden. Dies steht im Gegensatz zu fritheren Versuchen
mit derartigen Umrichtern, die Amplitude der Grundschwingung zu erhéhen. Durch den
Verzicht, auf die Méglichkeit, die Wirkleistung zu erhéhen, kann mithilfe des EMMC ein
leistungsfihiger, aktiver Filter konstruiert werden. Die Grofe der Modulkapazititen ist nicht
linger von der langsameren Stromschwingung abhingig. Die Schaltfrequenz der Vollbriicke
ist hingegen die bestimmende Eigenschaft. Dies fiihrt zu einer optimierbaren Reduktion der
Speicherkapazititen. Hierzu miissen unterschiedliche Faktoren beriicksichtigt werden, unter
anderem Geriduschentwicklung, Verluste im Kondensator/Halbleiter und die Qualitit der
Ausgangsspannung (THD). Bei der Anwendung als Multiportumrichter [90], [91], eines
Umrichters mit unterschiedlichen Ausgangsspannungen (z.B. 800V DC, 320V AC, 12V
DC, 1,6 V DC), sind zusitzliche Parameter zu berticksichtigen.

Signifikant bestimmt die Anzahl der Vollbriicken, die Qualitit der Ausgangsspannung. Bild
3.8a stellt die Ausgangslevel (/) relativ zu der Anzahl der seriellen Module (V) eines EMMCs
und eines Vollbriicken-MMC:s dar. Bei dieser Betrachtung wurde die Entladung der Kon-
densatoren nicht beriicksichtigt. Um die Ausgangslevel (I) vergleichen zu kénnen, wurden
diese fiir einen MMC folgendermaflen berechnet

hivce =N +1 (3.3)
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und fiir einen EMMC
levve = 2V + 1 (3.4)

Fiir einen Konverter mit 4 Modulen pro Phase (N = 4) ist die Anzahl der moglichen
Ausgangslevel fiir einen MMC lynvc = 5. Wohingegen der EMMC Ipyvvic = 17 erreiche.
Dies beeinflusst ohne PWM|den THD)|der Spannung, wie in Bild 3.8b dargestellt. Fiir diese
Betrachtung wurden die Kapazititen als konstante Spannungsquellen angenommen. Die
Schaltlevel des Umrichters wurden durch die Methode des Nearest Level Control (NLC)
[92], [93] bestimmt. Aus Bild 3.8b ist ersichtlich, dass der Spannungs-THD des EMMC
mit einer minimalen Modulspannung von 50 V und vier Modulen 4,84 % entspricht. Das
bedeutet, dass ein EMMC mit vier Modulen theoretisch die Netznormen erfiillt und direkt
an das Netz angeschlossen werden kénnte. [2]
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3.5.2. Konzept des MMC Magnetstimulators

Dieses Kapitel liefert einen kurzen Uberblick iiber die grundlegende Funktionsweise des
Magnetstimulators und dessen Einsatzméglichkeiten und Entwicklungspotentiale.

Entwicklungsgeschichte der Magnetstimulation

1896 fiihrte der Arzt und Physiker Arséne d’Arsonval die erste erfolgreiche transkrani-
elle Magnetstimulation durch. Er nutzte Starkstromspulen, die den Kopf des Probanden
vollstindig umschlossen und somit diesen unspezifisch stimulieren. Die Probanden sahen
flackernde Lichterscheinungen und erlebten Kreislaufstorungen. Im nachfolgenden Bild
3.9a ist Silvanus Thompson dargestellt, wie er 1910 die Ergebnisse bestitigte.

1985 gelang es Anthony Barker an der Universitit von Sheffield, durch Fortschritte in
der Leistungselektronik zur Schaltung sehr hoher Stréme und durch bezahlbare Halbleiter-
elemente, eine gezieltere Stimulation durchzuftihren.

1988 wurde die Technik der repetitiven Transkranielle Magnetstimulation (rTMYS)
von der kanadischen Firma Cadwell vorgestellt .

Bild 3.9.: (a) Silvanus Thompson im Selbstversuch (b) Anthony Barkers erster klinischer Einsatz

04

Grundlagen der magnetischen Stimulation

Die Stimulation erfolgt zumeist tiber eine Spule, mit deren Hilfe das Magnetfeld in das zu
stimulierende Gewebe eingebracht werden kann. Die magnetische Stimulation von Nerven-
und Muskelgewebe beruht auf dem physikalischen Prinzip der elektromagnetischen Induk-
tion. Dabei wird das Behandlungsteil (Spule) von bis zu 8000 A fiir die Dauer von 200 -
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400 ps gespeist. Der durch die Spule flielende Strom erschafft ein transientes Magnetfeld,
das im Zielgewebe auf Grund des Induktionsgesetztes eine Spannung U,g = —%2 mit dem
magnetischen Fluss ® = B - A erzeugt. Dadurch wird ein zeitlich verinderliches Magnet-
feld erzeugt, welches bis zu 2 Tesla erreichen kann. Dieses durchdringt ungehemmt Haut
und Knochen. Dabei sind Strome dieser Groflenordnung erforderlich, um im Gewebe die
benétigte Feldstirke von ca. 300 V//m zu erzeugen [95]. Die Wirkung ist aufgrund der in-
duktiven Kopplung zwischen Spule und Gewebe, die durch Luft begrenzt ist*, derart gering,

dass eine hohe Leistung notwendig ist.

Um diesen Zusammenhang zu erkliren, kann das Kabelmodell herangezogen werden. Die-
ses wiederum leitet sich aus der Tatsache ab, dass ein zeitverinderliches Magnetfeld laut der
2. Maxwellschen Gleichung, ein elektrisches Feld erzeugt:

0B
Dies fiihrt zur sogenannten Kabelgleichung:
0*V ov
Moo -7 -V = t .
502 T V f(z,t) (3.6)

Wenn das Axon depolarisiert werden soll, muss f(z, t) negativ sein. Zur Hyperpolarisation
muss f(x,t) hingegen positiv sein [96]. Dabei beschreiben die Membranlingskonstante A
und die Membranzeitkonstante 7 das Verhalten des Neurons. Im Fall der Magnetstimula-
tion liegt eine Stimulation von auflen vor. Hier kann f(z,t) folgendermaflen beschrieben
werden:

,OF,
oz

Flt) = A — 2R, E, (3.7)

Dabei steht der erste Term fiir die Depolarisation eines Nervs durch ein elektrisches Feld E,
das in die axiale Richtung des Nervs zeigt und der zweite fiir den Membranwiderstand R,,,.
Hier wird nur dann ein Aktionspotential ausgeldst, wenn das elektrische Feld tiber dem Ort
verinderlich ist. Also muss entweder die Feldamplitude entlang des Nervs unterschiedlich

4Dies kann am Beispiel eines Transformators mit Luftkern erklirt werden. Hierbei entspricht die Stimu-
lationsspule der Induktivitit der Primirseite und die Nervenbahnen der Sekundirseite. Die Primirseite
ist jedoch aufgrund der nétigen hohen Stromtragfihigkeit und der Gewichtsbeschrinkung zur manuellen
Anwendung auf wenige Windungen beschrinkt. Die Sekundirseite besteht aus den Axonen die im besten
Fall als Viertel-Windungen betrachtet werden kénnen. Aus dieser suboptimalen Kopplung ergeben sich
die hohen notwendigen Leistungen.
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sein oder der Nerv in einem homogenen Magnetfeld gebogen sein, um eine Spannung zu
induzieren. Dieser Zusammenhang ist in Bild 3.10 grafisch dargestellt.
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Bild 3.10.: Riumliche Relationen zwischen Axon und elektrischen Feld [97]

Eine weitere Theorie wurde an der Universitit in Toronto entwickelt [98]. Hierbei bendtigt
die Aktivierungsfunktion a(x,t) nur Wissen iiber das induzierte elektrische Feld E. Die
Aktivierungsfunktion ist der negative Ortsgradient des elektrischen Feldes:

OF,
a(z,t) = — e — 2R, B, (3.8)

Das induzierte elektrische Feld E ist der negative Ortsgradient des elektrischen Stromes:

oI,
E, = e (3.9

Anders dargestellt, ist also die Aktivierungsfunktion a(z,t) Ortsgradient zweiter Ordnung
des elektrischen Stromes I [99].

oI,

G(.T, t) = _82517

(3.10)

Durch die starken Magnetfelder, die durch die Magnetstimulation eingeprigt werden, ent-
steht ein Strom im Gewebe und das zugehorige elektrische Feld E. Diese beeinflussen wie-
derum die Aktivierungsfunktion a(z, t). Da sich das Magnetfeld jedoch mit zunehmendem
Abstand der Spule exponentiell verringert, muss die Stimulation méglichst nah am zu sti-
mulierenden Gewebe geschehen.

Dabei wird der Reiz durch die Dentriten registriert und ins Soma (Zellkorper) geleitet.
Dort findet die Verarbeitung mit Gewichtungen und Summen statt. Im Falle des Auslsens
eines Aktionspotentials wird dieses in Form eines natiirlichen elektrischen Pulses entlang
des Axons bis hin zu den Dentriten geleitet [97]. Der Verlauf kann anhand von Bild 3.11a
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nachvollzogen werden. Einen Einblick in den zeitlichen Verlauf eines Aktionspotentials gibt

Bild 3.11b.
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Bild 3.11.: (a) Aufbau eines Axons: Das Aktionspotential wandert von den Dendriten zum Zellkor-
per, wobei die Ravierschen Schniirrringe fiir eine bessere Signaliibertragung sorgen [97].
(b) Durch die Offnung der Ionenkanile entsteht der zeitliche Verlauf des Aktionspoten-
tials [97].

Methoden der magnetischen Stimulation

Transkranielle Magnetstimulation (TMS)

Dieser Begriff kommt aus dem lateinischen und bedeutet: durch den intakten Schidel. Hier-
bei wird ausgenutzt, dass der magnetische Widerstand der Schideldecke sehr niedrig ist. Das
Magnetfeld der Spule erreicht praktisch ungeschwicht das Gehirn und kann dort sowohl
diagnostisch als auch therapeutisch eingesetzt werden.

Speziell bei der TMS ist es notwendig, kleinste Strukturen auf der Oberfliche des Gehirns
zuverlissig und reproduzierbar zu reizen. Durch eine ungenaue Stimulation wiirde das um-
liegende Nervengewebe ebenfalls gereizt. Dabei kommt es neben geeigneten Spulen beson-
ders auf die genaue Dosierung der abgegeben Energie an.

Schwankt die abgegebene Feldenergie von Puls zu Puls leicht, dann hat dies eine starke
Auswirkung auf die Stimulation. Die Grofle des sogenannten hot spot bestimmt dabei das
gereizte Areal und deren Schwankung beeinflusst die Varianz der Versuchsergebnisse. So-
fern diese erkannt wird, muss sie mit groflem statistischen Aufwand und einer wiederholten
Abtastung der fokussierten Areale korrigiert werden.

Das nachfolgende Bild 3.12b verdeutlicht grafisch den Zusammenhang der abgegebenen
Energie des Gerites und des hot spots. Zu schen ist der schwarz eingefirbte Kernbereich
welcher dem gewiinschten Zielareal (hier: 12 mm Durchmesser) entspricht. Die weiteren
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Linien visualisieren den Flichenzuwachs des stimulierten Areals bei einem Intensitdtssprung
von +1, 8 %. Somit entspricht der graue Bereich dem hot spots bei einem Intensititsfehler
von +5, 4 % gegeniiber dem angestrebten Sollwert. [97]

Hinsichtlich des Designs haben Gomez et. al interessante Erkenntnisse beziiglich moglicher
neuer Spulenformen geliefert. Diese ermdglichen, bei gleichbleibender Leistungselektronik,
im Vergleich zu konventionellen Spulen, eine bis zu fiinffach héhere Energie an einer Stelle
zu applizieren. [100]

repetitiven Periphere Magnetstimulation (rPMS)

Eine Stimulation mit raschen und regelmifSigen aufeinander folgenden Einzelstimuli, wird
als rTMS bzw. rPMS bezeichnet. Die Impulsfrequenz betrigt hierbei zwischen einem 1 Hz
und bis zu 100 Hz. Dies birgt den Vorteil, dass durch Modulation der Frequenz hemmende
(niederfrequente rTMS) oder aktivierende (hochfrequente rTMS) Effekte auf die Nerven-
aktivititen erzielt werden konnen [94]. Bei einer Pulsfrequenz von 20 bis 30 Pulsen pro
Sekunde kommt es bei einer Reizung der Innervationszone eines Muskels zu einer unwill-
kiirlichen Kontrahierung. Bei der Anwendung an der Arm- und Beinmuskulatur wird dies
als Periphere Magnetstimulation (PMS) bezeichnet. Hierzu gehért auch die Stimulation der
Spinalnerven, die im Wirbelkanal der Wirbelsiule verlaufen.

Gefahren der magnetischen Stimulation

Umfangreiche klinische Untersuchungen wurden zu grundlegenden Risikoaspekten, wie
der Energietibertragung ins Gewebe, der Beeinflussung von Vitalparametern, struktu-
rellen Gewebeverinderungen sowie mechanischer und akustischer Effekte, durchgefiihrt.
Absolute Kontraindikationen sind elektronische Implantate, intrakranielle Metallpartikel
oder epileptische Anfille in der Vorgeschichte. Nebenwirkungen treten bei der Einzelpuls-
Magnetstimulation nach derzeitigem Wissenstand nicht auf. Bei der Repetitiven Magnet-
stimulation sind hingegen mehrere bekannt. [94]

Epileptischer Anfall

In Folge der Stimulation kann ein epileptischer Anfall auftreten. Hierbei fithren Summati-
onseffekte zu einem Zustand intrakortikaler Erregungsausbreitung, sodass auch bei gesun-
den Menschen ein sekundir generalisierter Anfall ausgelost werden kann. Seit Einfithrung
der Wassermann Sicherheitsrichtlinien® sind keinerlei Vorfille mehr bekannt.

Kopfschmerz/Migrine
Im Rahmen der Stimulation kénnen voriibergehende Kopfschmerzen bzw. die Verstirkung
bereits bestehender Kopfschmerzsymptome auftreten.

Lirmgefihrdung

Wihrend der Entladung der Magnetspule kénnen bis zu 160 dB Schalldruckspitzen entste-
hen. Hier ist besonders bei repetitive PMS ein Gehorschutz fiir den Patienten oder Proban-
den ratsam.

SErliuterungen in Kapitel 3.5.2
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Richtlinien der magnetischen Stimulation

Im Juni 1996 wurden aufgrund von sieben Anfillen durch die Behandlung mit der rTMS,
bei einem internationalen Treffen von Wissenschaftlern und Praktikern Richtlinien fiir die
magnetischen Stimulation festgelegt. Laut diesen sogenannten Sicherheitsrichtlinien nach
Wassermann werden die Magnetfeldintensititen anhand von Einzelreizen an die Motor-
schwelle® des jeweiligen Patienten angepasst. Erst bei Identifikation dieser Schwelle und
somit der benatigten Intensitit wird repetitiv gepulst. [101]

Anwendungen der magnetischen Stimulation

Die Magnetstimulation wurde bereits in einer Vielzahl von klinischen Studien auf ihre
Wirksamkeit tiberpriift. Derzeit wird sie zur Diagnose, in therapeutischen Fragestellungen
und in der Forschung angewendet.

Diagnostische Anwendungen

Der Effekt einer TMS auf den motorischen Kortex wird in einer peripheren Muskelzu-
ckung sichtbar. Zur Erfassung dieser werden die Ableitungen der entstehenden elektrischen
Potenziale verwendet. Diese werden als Motorisch Evozierte Potenziale (MEP) bezeichnet.

Durch eine verinderte MEP) zeichnen sich Erkrankungen des Gehirns und des Riicken-
markes aus, wie z.B. Multiple Sklerose (MS). Ebenso von diagnostischem Interesse ist die
Verinderung von Reizschwellen bei verschiedenen neurologischen Erkrankungen, wie z.B.
Migrine oder Epilepsie. Die Einnahme von Psychopharmaka oder Drogen kann ebenfalls
anhand der verinderten Reizschwelle festgestellt werden.

Ein weiterer wichtiger diagnostischer Einsatz ist das Intra-Operative Monitoring (IOM).
Dieses wird vor allem in der Notfallmedizin und Unfallchirurgie eingesetzt. Hierbei werden
mit der PMS an der Wirbelsiule, die Spinalnerven angeregt, die geschiitzt im Wirbelkanal
verlaufen. Dadurch kann eine Funktionsdiagnose beriihrungslos entlang der Wirbelsiule
des Patienten erfolgen.

Therapeutische Anwendungen

Die [TMS) befindet sich noch in ihrem Anfangsstadium, was die Therapie von neurolo-
gischen Erkrankungen und deren wissenschaftliche Evaluation betrifft. Dabei bietet aber
vor allem die rTMS therapeutische Moglichkeiten. Denn diese erméglicht speziell die
Modulation der Stimulationsfrequenzen im Bereich von einem bis typischerweise 30 Hz,
um selektive Gehirnbereiche zu hemmen oder zu aktivieren.

Bei einigen Krankheiten wird ebenfalls die Magnetbehandlung vorgeschlagen:
Neurologische Krankheitsbilder

* Apoplex (Schlaganfall)

®Ist eine Messgrofle an der sich Arten der Stimulation orientieren, da sie bei Muskeln oft direkt messbar ist.
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* Epilepsie
* Morbus Parkinson

¢ Neuromodulatorische Effekte

Psychiatrische Krankheitsbilder

* Therapieresistente Depression

Posttraumatische Belastungsstérung
* Zwangsstorung

¢ Manien

Tinnitus

Bild 3.12.: (a) Anwendung einer rTMS mit Doppelspule (b) Stimulation der Gehirnoberfliche
mit 20 mm Abstand zum Zentrum der Behandlungsspule abhingig von der Energieab-
gabe des Gerites. Schwarz: Zielbereich; Weitere Linien: Intensititssteigerung im Gerite-
output um + 1,8 % [97]

Anwendungen in der Forschung

Die rTMS wird als neurophysiologisches Forschungsinstrument verwendet. Die Fihig-
keit der Magnetstimulation, sowohl exzitatorisch (erregend), aber auch inhibitorisch (hem-
mend) auf die jeweilige Kortexregion zu wirken, ermdglicht eine riumlich und zeitlich sehr
genaue voriibergehende Hemmung der Funktion selektiver Hirnregionen. Durch die Inter-
ferenz der rTMS mit der Hirnfunktion lisst sich die spezifische Bedeutung des stimulierten

Kortexareals fiir eine funktionelle Aufgabe zuordnen [102].

Bei der Kognitionsforschung, ist vor allem die Mdglichkeit einer kurzfristigen Stérung einer
kleinen Hirnregion von wissenschaftlichem Interesse, um deren physiologische Funktion zu



3.5. Neue kondensatorbasierte MMC fiir Niederspannungsanwendungen 59

untersuchen. So kann mit der Magnetstimulation tiber dem motorischen Kortex eine Mus-
kelzuckung ausgeldst werden, sowie tiber der Sehrinde Phosphene (kiinstliche Lichtwahr-
nehmungen), aber auch Skotome (Teilausfille des Sichtfeldes) erzeugt werden. Die rTMS
von Hirnregionen, die fiir unsere Sprache zustindig sind, kann fiir einige Minuten zur Ver-
schlechterung der sprachlichen Ausdrucksfihigkeit der Probanden fithren. Zudem wurde
eine Verbesserung des Tastsinns wihrend der rTMS des dazugehorigen Gehirnareals festge-
stellt. Das Magnetfeld rekrutiert offenbar zusitzliche Nervenzellen im Gehirn fiir bestimmte
Finger, z.B. konnte im Zeigefinger die Tastfahigkeit um 15% erhoht werden. Dieser Effekt
konnte noch zwei Stunden nach der Stimulation gemessen werden. [103)]

Limitierende Faktoren bei der Magnetstimulation

Spulenerwirmung

Der Leiter der Stimulationsspule erwirmt sich bedingt durch die ohmschen Stromwirme-
verluste, die wihrend des Stimulationspulses im Leitermaterial erzeugt werden. Dies fithrt
zu einer Erwidrmung der Behandlungsspule mit jedem Puls. Dabei wird durch Vorschriften
definiert, dass die Erwirmung der Oberflichentemperatur der Spule nicht hoher als 41 °C
sein darf. Bei Erreichen dieser Schwelle wird in der Praxis die Pulsabgabe blockiert, um einer
weiteren Erwdrmung der Behandlungsspule vorzubeugen [97].

Dadurch wird die Aufheizung der Stimulationsspule zum limitierenden Faktor in Sachen
maximaler Dauer einer Sitzung sowie bei der Wiederholungsrate der Stromspule [104].
Dem kann durch eine Optimierung der Stimulationspulse entgegen gewirkt werden, da
die Verluste durch Py = R - I? die Spulenerwirmung bestimmen.

Erwirmung der Pulsquelle

Die Erwirmung der Elektronik fillt um einiges geringer aus als die der Spule, da diese
sich auf mehrere Bauteile verteilt. Nichtsdestotrotz wird im repetitiven Anwendungsfall eine
aktive Kiihlung benétigt. Der neueartige Aufbau der Leistungselektronik nach Kap. 3.5.2
mit anderen Pulsformen, wird zu einer Verringerung der Warmeentwicklung fithren.

Funktionsweise konventioneller Magnetstimulatoren

Klassischerweise wird bei der Magnetstimulation zwischen mono- und biphasischer sinus-
oder kosinusférmigen Pulsformen unterschieden. Dabei weist die monophasische Stimula-
tion eine deutliche Polaritit auf, da ihre Spulenspannung nur wenig in die Gegenrichtung
schwingt. Diese Impulse sind daher positiv oder negativ. Eine biphasische Stimulation dn-
dert hingegen ihre Polaritit wihrend eines Impulses. Beide Pulsformen wurden im nachfol-
genden Bild grafisch dargestellt. Der Vorteil des biphasischen Pulses liegt darin, dass bis zu
80 % der Pulsenergie wieder in den Pulskondensator zuriickgespeist werden kann. Dadurch
sinkt der Energieverbrauch des Gerites.

Bei der repetitiven Stimulation werden Frequenzen von bis zu 100 Hz eingesetzt. Daher
wird hierbei zumeist die biphasische Stimulationsform verwendet [105].
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Bild 3.13.: (a) Monophasischer Impuls (nur positiv) [106] (b) Biphasischer Impuls (positiv und ne-
gativ) [106]

Der Grofsteil der derzeit verwendeten Gerite erzeugt sinusformige Stromverldufe, was durch
den Aufbau als LC-Schwingkreis bedingt ist. Hierbei wird ein Pulskondensator durch ei-
nen Leistungshalbleiter mit der Stimulationsspule kurzgeschlossen. Durch zwei anti-parallel
geschaltete Thyristoren gemif$ Bild 3.14a ist es dariiber hinaus moglich, eine biphasische
Halbwelle zu erzeugen. Hierzu wird nach dem Durchlaufen der ersten halben Sinuswelle
die zweite Hilfte erst mit einem zeitlichen Versatz aktiviert (sieche Bild 3.14b).
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Bild 3.14.: (a) Skizze eines Magnetstimulators mit biphasischen Stromimpulsen [95] (b) Biphasi-
scher Stimulationspuls [95]

Historisch gesechen sind diese biphasischen Gerite aus den Monophasischen entstanden,
welche tiber einen Leistungswiderstand hinter der Freilaufdiode parallel zur Spule die Ener-
gie in der Spule abbauen. Dadurch entspricht der Spannungsverlauf niherungsweise einer
Kosinusfunktion bis zum Nulldurchgang der Spannung, was wiederum einer Viertelwel-
le entspricht. Darauthin fingt die Diode am Nulldurchgang der Spannung an zu leiten
und begrenzt, bestimmt durch die Grofle des Widerstandes, das Ausklingen von Spannung
und Strom in Gegenrichtung. Da bei diesem Vorgehen simtliche Energie im Kondensa-
tor verbraucht wird, entstehen grofle Verluste und ein repetitiver Einsatz ist nicht méglich.

Monophasische Pulse sind in Bild 3.15a gestrichelt dargestellt.

Die rechteckigen (Spannungs-)Pulse wie in Bild 3.15a dargestellt, bieten einige Vortei-
le [107], [108]. Der Spulenstrom hat eine dreieckige Form, was durch das Anwachsen
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der Spannung bis zum Abschalten der Spannungsquelle begriindet ist. Darauthin ver-
ringert sich der Strom langsam wieder. Diese controllable-pulse-parameter Transkranielle
Magnetstimulation (cIMS) kann die Parameter Phasenzahl, -polaritit, -dauer und -
amplitude der Spannungspulse variieren. Dabei sind Pulsweiten von 5 - 200 ;s moglich.
Dies fithrt gegeniiber konventionellen monophasischen (78 — 82 %) und biphasischen
(55 — 57 %) Pulsen zu einer Reduzierung des Energieverbrauchs. Ebenso verringert sich die
Spulenautheizung um 15 — 33 % bzw. um 31 — 41 % bei einer Amplitude und Pulsweite,
die weniger als 1,7 % bzw. 1,0 % schwankt. [108]]

Interessant ist hierbei, dass bei handelstiblichen Stimulatoren nur die Amplitude verindert
werden kann. Im Falle der quasi-rechteckigen Impulse kann auch die Pulsweite variiert wer-

den. [107] Die Pulsform bleibt hingegen gleich.
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Bild 3.15.: (a) Darstellung von monophasischen Pulsen (gestrichtelt) und quasi-rechteckigen Pulsen.
(oben) Spulenstrom I, (mittig) induziertes elektrisches Feld E, (unten) Membranpot-
entzial der Neuronen V;;, (Zeitkonstante der Membran = 150 s). (b) Lokale Pulsoptima
bei unterschiedlichen Pulsmaxima (simuliert). Die einheitenlosen Verlustwerte betragen

bei 1960 V' 272 und bei 4800 V' 214, bei einer Maximalspannung von 990 V' 334. [104]

Dennoch zeigt das Membranpotential in Bild 3.15a (unten) erhebliche Unterschiede zum
tatsichlichen Aktionspotential in Bild 3.11b. Es kann davon ausgegangen werden, dass die
Form des Aktionspotentials evolutionir optimiert wurde und somit die bestmdgliche Va-
riante darstellt. Daraus resultiert, dass ein kiinstlich erzeugtes Aktionspotential moglichst
diese Form erreichen sollte. Das gelingt durch eine Optimierung des Spulenstroms. Diese
Annahme wird durch Simulationsergebnisse gestiitzt [104], die dem Kurvenverlauf in Bild
3.15b/entsprechen. Durch eine kiirzere Pulsdauer und hohere Spannungen kénnen Verluste
reduziert werden kénnen.

Dies ist ein Zwischenschritt zu frei konfigurierbaren Pulsformen. Die bisher vorgestellten
neuartigen Magnetstimulatoren ermdglichen lediglich variable Pulsdauern und Pulshéhen
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(3], [107], [108]. Jedoch werden einige Vorteile bei einer vollstindig variablen Pulsquelle
prognostiziert:

* Moglichkeit der Anregung von unterschiedlichen Gehirnarealen fiir Therapieansitze

unterschiedlicher Krankheitsbilder [4]

Personalisieren von Behandlungen durch Closed-Loop-Stimulation [4]

Hohere Energieeffizienz und damit Bau von kompakteren Geriten [3]

Justierbarkeit der Annehmlichkeit der Behandlung [109]

Verbesserung von Neuronenmodellen [110]

Um diese Vorteile nutzen zu kénnen, muss die Pulsquelle mehr Flexibilitit und eine bessere
Steuerung des Pulses erméglichen. Dies ist nur méglich, indem einige Konventionen hin-
sichtlich der Elektronik bisheriger Magnetstimulatorgerite aufgegeben werden, etwa lang-
same Hochleistungsschalter und ein oszillierendes Design. Ermoglichen kann dies eine mo-
dulare Topologie, basierend auf mehreren schnell schaltenden Leistungsmodulen, die jede
Pulsform darstellen konnen [[110]. Im Kontrast zu konventionellen monophasischen Puls-
quellen ermoglicht das modulare Design eine hoch effiziente beliebige Pulsform, bei der der
tiberwiegende Teil der Energie fiir den nichsten Impuls genutzt werden kann [111], [112].
Dadurch wire es auch moglich, monophasische Pulse mit einer hohen Wiederholungsrate
abzugeben [110]. Es wurde gezeigt, dass diese scheinbar die Leistungsfihigsten und Effek-
tivsten sind [104], [110]. Der im Rahmen dieser Dissertation aufgebaute Magnetstimulator
ist leistungsfihig genug, um eine Nervenstimulation auszulsen, und zeigt zugleich die er-
hofften Einsparungen.

Funktionsweise MMC-Magnetstimulator

Der neue Ansatz setzt sich aus MOSFET-Vollbriicken mit Kondensatoren als Energiespei-
cher zusammen. Zunichst wurde die Modulspannung auf maximal 200 V festgelegt. Somit
kann mit 10 Modulen ein Stimulationsimpuls mit einer Ausgangsspannung von 2000 V er-
zeugt werden, wie es in bisherigen Magnetstimulatoren als Betriebsspannung Verwendung
findet [112].



3.5. Neue kondensatorbasierte MMC fiir Niederspannungsanwendungen 63

o e e D | R e e e

Uarpra | Ue, |, == | Upgra

b D | R e

Bild 3.16.: Schematische Zeichnung des neuartigen Konzeptes als Vollbriicke mit vier Schaltern, die
durch sechs parallele MOSFET; fiir eine hohe Stromtragfihigkeit optimiert sind, und ein
Kondensator als Energiespeicher.

Jedes Modul besteht aus 4 Schaltergruppen. Diese Schalter werden mit Alpha High (AH),
Beta High (BH), Alpha Low (AL) und Beta Low (BL) bezeichnet und stellen zwei Halb-
briicken, Alpha und Beta mit jeweils einem High und Low Schalter, dar. Ein Kondensator
(C},) und die Logik (logic) sind weitere Bestandteile der Module. Die vier Schalter bilden
eine Vollbriicke (vgl. Bild 3.22), was das positive und negative Schalten oder Uberbriicken
der Ausginge (ALPHA, BETA) dieses Moduls erlaubt. Eine detaillierte Beschreibung
der moglichen Zustinde wurde in Kapitel 2.2.1 durchgefiihrt. Dabei wird die Kondensa-
torspannung Uc 1, entsprechend dem Schaltzustand s, auf die Ausginge angelegt. Somit
ist die Ausgangsspannung U,, eines Moduls entweder +U¢,, -U¢, oder 0. Durch Schalten
von AH und BL, kann der positive Zustand erreicht werden. AL und BH erzeugen einge-
schaltet eine negative Spannung am Ausgang. AH| gleichzeitig mit BH| oder AL gleichzeitig
mit BL iiberbriicken das Modul und erzeugen einen Kurzschluss zwischen den Anschliissen
ALPHA und BET A. Signifikant bestimmt die Anzahl der Vollbriicken, die Qualitit der
Ausgangsspannung. Die Ausgangslevel des MMC-Magnetstimulators (Iyvic—Magnet) kon-
nen relativ zu der Anzahl der seriellen Module (V), folgendermaflen berechnet

Ivvic—Magnet = 2- N + 1 (3.11)

Die Logik ermittelt aus der Schaltanforderung die notwendigen Steuersignale fiir die ver-
schiedenen Schalter der Vollbriicke. [113]
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Bild 3.17.: Nachbau eines konventionellen Magnetstimulatorpulses (Ugoy) in Cosinusform mit
Spannungsstufen durch einen Multilevelstimulator, mit unterschiedlichen Stufenhéhen
(Kondensatorspannung). Es werden Pulse mit fstim, = 30 Hz abgegeben, die jeweils
Tyuis = 312 ps lang sind, wie es bei TMS-Behandlungen tiblich ist. Je kleiner die Stu-
fenhohe desto besser kann der Stromverlauf approximiert werden. Es konnen aber auch
andere Signalformen erzeugt werden.

Um die Schalter (MOSFETs) nicht zu beschidigen miissen diese, bei hohen Ausgangsstro-
men (ca. fcoil = 5600 A) synchronisiert werden. Durch Parallelschalten der MOSFETs
kann der Strom auf mehrere Schalter aufgeteilt werden. Um die notige Impuls Stromtrag-
fahigkeit zu erhalten wurden 6 parallel geschaltete MOSFETs als einen logischen Schal-
ter in der Vollbriicke verwendet. Dadurch versechsfacht sich die Stromtragfihigkeit des
Moduls. Die 6 MOSFETs eines Schalters wurden iber einen Schaltkreis, einen Complex
Programmable Logic Device (CPLD), synchronisiert. Zudem wird eine Schaltzeitpunkt-
synchronisierung iiber Lichtwellenleiter durchgefiihrt.
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Bild 3.18.: Verschaltung von N Vollbriicken zu einem MMC-Magnestimulator mit Behandlungs-
spule, bestehend aus Spuleninduktivitit (L¢e;;) und Spulenwiderstand (Rco;;). Die An-
zahl der Module (/V) kann variiert werden, da ein modularer Ansatz gewihlt wurde. Die
Versorgung {iber ein externes DC-Ladegerit wurde beispielhaft fiir Submodul 1 (SM1)
aufgezeigt.

Aus diesen einzelnen Vollbriickenmodulen kann nun ein vollwertiger Stimulator aufgebaut
werden. Die Verschaltung der Module ist dabei beispielhaft in Bild 3.18| aufgezeigt. Auch
hier ist es ebenso wie bei Umrichtern, fiir die Halbleiter (z.B. MOSFET), sinnvoll, még-
lichst kleine Spannungen zu verwenden. Zur weiteren Visualisierung des Multilevel-Prinzips
dient Bild 3.17. Ein konventioneller Magnetstimulator der mit einer Spulenspannung von
Ui = 1150 V und einem Strom durch die Behandlungsspule von I.ou = 5600 A betrie-
ben wird, besitzt eine Behandlungsspule mit einem Innenwiderstand von R.,; = 10 mS2
und einer Induktivitit von L.,; = 10 pH. Der abgegebene Spannungspuls hat die Form
eines Cosinuses mit einer Periodendauer von T),,;s = 312 ps. Der Schwingkreis aus Spei-
cherkondensator C' und Behandlungsspule erzeugt eine Ausgangsspannung U,,; mit der
Form eines Cosinusses der zu einem Stromverlauf durch die Spule in Sinusform fiihrt. Die
Umsetzung und Ergebnisse des Magnetstimulators werden in Kapitel 5 niher erliutert.
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3.6. Neue batteriebasierte MMC fiir
Niederspannungsanwendungen

Die grundsitzliche Idee, Wechselspannungsverliufe nicht iiber ein PWM-System, sondern
in Form einer fein granulierten Stufenfunktion mit Kondensatoren zu erzeugen, wurde in
dieser Arbeit bereits genauer im Kapitel 3 diskutiert. Ebenfalls wurde in diesem Abschnitt
die Entstehungsgeschichte vorgestellt. Nun soll niher auf die batteriebasierten MMCs ein-
gegangen werden. Sie vereinfachen die Ansteuerung der kondensatorbasierten MMC, da
keine Kondensatoren gebalanced werden miissen. Sie haben dennoch die gleichen Vorteile
wie diese und sind somit auch bei niedrigen Spannungen und insbesondere fiir die Elektro-
mobilitit attraktiv. Im mobilen Bereich kénnen Antriebs- und Ladefunktionalitit integriert
und mit geringem Filteraufwand bereitgestellt werden. Allerdings erscheint es fiir einen ziel-
fuhrenden Einsatz notwendig, neue Topologien hinsichtlich ihrer Modulzahl und damit
Kosten und Komplexitit zu untersuchen. Denkbare Anwendungsgebiete der Multilevelto-
pologien sind Stationire Energiespeicher und Elektromobilitit.

Konventionelle Batteriespeichersysteme (stationdr oder mobil) bestehen im Wesentlichen
aus einem Hochspannungs-Batteriepack, einem BMS und einem bidirektionalen Batterie-
umrichter bzw. mehreren unidirektionalen Umrichtern, um verschiedene Ein- und Aus-
gangsspannungen abbilden zu kénnen (vgl. Bild 3.19). Diese Komponenten werden je nach
Anwendungsfall entworfen und dimensioniert. Aus Wirkungsgradgriinden werden in Elek-
trofahrzeugen in der Regel Hochspannungs-Batteriesysteme verwendet. Hohe Spannungen
ermdglichen bei gleicher Leistung geringere Stréme, wodurch die Verluste im System ver-
ringert werden und diinnere Leistungskabel zum Einsatz kommen kénnen. Diese Batterie-
systeme liefern an der Anschlussklemme zumeist Gleichspannungen zwischen 400 V und
600 V. Insbesondere in der Elektromobilitit werden hohere Spannungen diskutiert. Diese
hohen Spannungen fithren zu erhohten Sicherheitsanforderungen, die bei Produktion und
Betrieb beachtet werden miissen und zusitzliche Kosten verursachen.

-— |pc/ac DC/ACIH DC/D(

Bild 3.19.: Konventioneller Aufbau der Elektronik in einem Elektrofahrzeug mit Akkumulator,
DC/AC-(B6), DC/DC-Wandler, Zwischenkreiskondensator und verschiedene Strom-
richter fiir unterschiedliche Anwendungen. Das BMS ist eine zusitzlich notwendige
Komponente mit dazugehoriger Verkabelung.

In konventionellen Kompaktspeichern (400 V) miissen bei diesen hohen Ausgangsspannun-
gen mehr als 100 Batteriezellen in Reihe geschaltet werden (die Spannung der einzelnen
Lithium-Ionen-Zellen addieren sich). Dabei ist problematisch, dass die Zelleigenschaften
variieren. In einer Reihenschaltung sind simtliche Zellen vom gleichen Strom durchflossen.
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Somit bestimmt die schwichste Zelle mit der geringsten Kapazitit sowohl das Lade- und
Entladeverhalten, als auch die Gesamtkapazitit des gesamten Zellverbundes. Durch die-
se Eigenschaft wird ein BMS notwendig, welches diesem Problem entgegenwirkt. Niheres
hierzu folgt in Kap. 2.1.1.

Der klassische Aufbau eines Systems mit Batteriespeicher, Umrichter und elektrischer
Last/Versorgung ist in Bild 3.19 dargestellt. Am Beispiel fillt auf, dass vom Batteriespeicher-
system — links im Bild — iber einen DC-Bus der Stromrichter fiir den Motor angeschlossen
ist. Dabei ist ein gesonderter Umrichter fiir jeden vorgesehenen Ladestandard (z.B. einpha-
sig'AC, dreiphasig/AC, DC mit verschiedenen Spannungen) notwendig. Der Wechselrich-
ter ist oft als Chopper oder als Briickenschaltung (i.d.R. ein- oder dreiphasig, abhingig vom
Verbraucher) konzipiert, d. h. er lisst die konstante Ausgangsspannung des Batteriespeichers
nur fiir eine bestimmte Dauer einer Periode am Verbraucher anliegen. So wird ein verinder-
barer Mittelwert der Spannung am Ausgang des Wechselrichters bereitgestellt. Diese Art der
Erzeugung der erforderlichen Wechselspannung nennt man PWM der Ausgangsspannung
(siche dazu Bild 2.7). Die Periode ergibt sich dabei aus der Grundfrequenz des Choppers,
welche oft um 20 kHz oder hoher liegt. Das Netz oder die elektrische Maschine sieht also
Spannungspulse relativ hoher Frequenzen und variierender Linge (PWM), wobei Netzfilter
bzw. die baulich bedingte Induktivitit der elektrischen Maschine, diese gepulste Spannung
glitten. Uber das Verhiltnis von ,An“ zu ,,Aus“ entstehen somit die resultierenden Span-
nungsniveaus als Mittelwert der PWM.

Auf dieser Technologie basieren der Grof3teil der heutigen Umrichter. Diese wurde zudem
seit ihrer Einfithrung vor tiber 80 Jahren nicht mehr verindert. Die Entwicklung von re-
chenstarken Mikrocontrollern und Fortschritte in der Halbleitertechnik, erméglichen nun
jedoch alternative Topologien.

Zwei der attraktivsten Losungen (M2B/und BM3) werden in dieser Arbeit niher untersucht
und der M2B|wird in Kap. 6.3/ mit anderen Méglichkeiten fiir den Anwendungszweck der
Elektromobilitit verglichen. Bevor niher auf die beiden Topologien eingegangen wird, soll
ein kurzer Vergleich dem Leser den Einstieg erleichtern. Beide Ansitze bieten die Moglich-
keit, Akkumulatoren zur Verlustreduzierung parallel zu schalten, was zwingend erforderlich
ist, um mit anderen Umrichtern konkurrieren zu konnen [114], [115]. Jedoch unterschei-
den sie sich darin, wie die Ausgangsspannung bereitgestellt wird. Beim M2B| besteht die
Maoglichkeit, Module positiv und negativ zuzuschalten (3-Punke-Umrichter). Diese Mog-
lichkeit besitzt der BM3| nicht, jedoch geht dies beim M2B| mit einer erhohten Schalter-
anzahl einher. Durch die dadurch reduzierten Komponenten besteht die Moglichkeit, den
BM3 auf Batteriezellebene zu realisieren.

Der Batteriespeicher wird in das Stromrichtersystem integriert. Der Aufbau eines Batterie-
speichers aus einzelnen Modulen wird dazu genutzt, die Kondensatoren der Multilevelmo-
dule durch jeweils ein Batteriemodul zu ersetzen. Mit dieser integrierten Topologie entfillt
der DC-Zwischenkreis. Die Anzahl der notwendigen Multilevelmodule wird damit gegen-
tiber dem MMC halbiert. Weiterhin konnen die Kondensatoren der MMC entfallen oder
zumindest die Kapazititen reduziert werden. In diesen Systemen werden die einzelnen Bat-
teriemodule je nach Spannungsanforderung verschaltet. Die beiden Topologien M2B und
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BM3 bieten zudem zur Reduzierung der Batterieverluste eine dynamische Parallelschaltung.
In Bild 3.20 wird gezeigt wie die ersten vier Spannungstufen durch die Parallelschaltung von
Modulen mit 4 Modulen geschehen kann.
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Bild 3.20.: Funktionsprinzip der dynamischen Seriell-Parallel-Verschaltung bei einer Stufenspan-
nung und Modulen auf Batteriezellebene

Bei beiden Systemen ist die Ausfallsicherheit der Akkumulatoren durch den redundanten
Aufbau erhéht und es kommt zu Synergieeffekten im Hardwareaufbau durch Vereinfachung
des bereits vorhandenen BMS. Grund hierfiir ist, dass nur noch auf Modulebene’ und nicht
mehr global tiber den gesamten Speicherblock gebalanced werden muss.

3.6.1. Vergleich mit konventionellen Systemen

Eigenschaften eines MM C-basierten Batterieumrichters gegeniiber der konventionellen B6-
Briicke mit statisch verbundenen Batteriespeicher sind:

Flexibel, da Energiespeicher unterschiedlichen Alterungszustands/Grofle/ Leistungs-
fihigkeit und Zellentechnologie verwendet werden kénnen.

* Erweiterbar, da nachtriglich zusitzliche Module hinzugeftigt werden kénnen.

Redundant, da das System auch bei Ausfall einzelner Module weiter betrieben werden

kann.

Effizient,
— da das System, insbesondere auch im Teillastbereich geringere Verluste erzeugt,

— da die einzelnen Teilmodule, entsprechend ihrer Leistungsfihigkeit eingesetzt
werden konnen und

’Dies bedeutet bei einer Reduzierung der Modulspannung auf Batteriezellspannung, dass kein zusitzliches
BMS|notwendig ist.
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— da die Systemverluste durch Parallelbetrieb von Modulen, soweit die Modul-
charakteristik dies erlaubt, reduziert werden.

Erhohte Ausfallsicherheit

Durch die Méglichkeit der dynamischen Uberbriickung jedes Moduls, kann im Falle eines
Ausfalls einer Zelle, diese tiberbriickt werden. Da hierdurch allerdings die Anzahl der seriel-
len Module sinkt, muss die Anwendung mit niedrigerer Spannung weiter betrieben werden
(BEV) oder die Anzahl der Module muss grofSer gewihlt werden (stationirer Energiespei-
cher mit grofler Kapazitit). Durch die Versorgung, des fiir die Uberbrﬁckung notwendigen
Schalters mit der nichsten Zelle beim BM3, ist selbst bei Zellausfall keine externe Span-
nungsversorgung notwendig (vgl. Kap. 6.1.1).

Maximale Kapazitait jeder Zelle nutzbar

Mit einer geeigneten Regelung kann jede Zelle in einem Strang beliebig ent- und geladen
werden, was eine Ausnutzung der maximalen Kapazitit jeder Zelle erméoglicht. Da damit
die schwichste Zelle den Ladezustand bestimmt, erhoht sich die Gesamtkapazitit des Spei-
chers. Gerade bei stationdren Energiespeichern ist oft eine maximale Nutzung der Kapazitit
jeder Zelle tiber die gesamte Lebensdauer der Zelle gewiinscht. Durch die Méglichkeiten
der Uberbrflckung schwacher Module, konnen auch Zellen mit deutlich unterschiedlicher
Kapazitit in einem System eingesetzt werden. Das End of Life (EOL) tritt damit erst bei
einer niedrigeren Endkapazitit ein, theoretisch erst bei Null. Die Dringlichkeit eines Zell-
austauschs sinkt, da das System auch ohne das ausgefallene Modul weiter arbeiten kann. In
Anwendungen als Traktionsbatterie kann somit auch die Lebensdauer des Fahrzeugs gestei-
gert werden.

Kein BMS notwendig

Traditionelle Batteriespeicher benétigen meist ein BMS, um die Ladezustinde der fest ver-
bundenen Batteriezellen in einem seriellen Batteriestrang auszugleichen. Gingige Systeme
arbeiten dabei meist passiv, die tiberschiissige Energie zu voller Zellen wird in Widerstinden
in Wirme umgesetzt. Systeme mit aktivem Ladungsausgleich sind dagegen sehr aufwendig
und teuer. Der BM3|kann vollstindig auf ein BMS verzichten und der M2B verringert den
Aufwand, durch die dynamische Verschaltung ist die Funktionalitit intrinsisch. Wird ein
Sinussignal ausgegeben, werden in den unteren Bereichen der Sinushalbwelle ohnehin alle
Module parallel verbunden, sodass ein Ladungsausgleich stattfindet. Zudem kénnen durch
geeignete Regelung weitere Mafinahmen getroffen werden, um alle Zellen gleichmiflig zu
belasten [2].
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Verminderung der Batterieverluste

Im Gegensatz zu einem statisch verbundenen Batteriespeicher, gilt fiir ein BM 3| System kei-
ne fest vorgegebene Anzahl an parallelen und seriellen Zellen. Wird also wenig Spannung
benatigt, so kann das System mehrere Zellen und damit auch deren Innenwiderstinde R;
parallel verbinden, wodurch die Verluste im Batteriespeicher (ppqs:) um das ny-fache sin-
ken, wobei n,, der Anzahl der parallel geschalteten Zellen entspricht. Das schont die Zellen,
verringert die Temperatur im Speicher und erhéht die nutzbare Energiemenge.

2 Rz
PBatt = a1t © —
P

(3.12)

Geringere THD und Maschinenverluste

Durch die stufenformige Annidherung an ein Sinussignal sinkt, je nach Modulspannung,
im Vergleich zur PWM der B6-Briicke der THD. Eine geringere THD  verringert die durch
Oberwellen erzeugten Verluste und erhoht die Lebensdauer einer angeschlossenen Drehfeld-
maschine [116] [117]. Das Ausmafd der Gerduschentwicklung wird ebenfalls stark durch
die Oberwellen, besonders im Betrieb mit einem Zweipunktumrichter, beeinflusst [117].
Zusitzlich sorgt die bessere Anniherung der Kurvenform durch Erhéhung der EMYV fiir
weniger Storungen in Signalleitungen.

Dynamische Zellkonfiguration

Wihrend bei einem konventionellen Energiespeicher die Konfiguration der Zellen bei der
Auslegung des Systems festgelegt und anschlieflend fest verschweif$t werden, kann in einem
BM3-System die Konfiguration dynamisch festgelegt werden. Beispielsweise sind bei vielen
elektrischen Fahrzeugen eine nicht erhebliche Anzahl der Zellen seriell verbunden, um eine
hohe Endgeschwindigkeit zu erreichen [9]. Dabei muss aufgrund der Platzbeschrinkung
des Packages auf parallele Zellen verzichtet werden, was wiederum das Drehmoment ein-
schrinkt. Grundsitzlich ist dabei in der Auslegung ein Kompromiss zwischen verfiigbarer
Spannung und Strom zu erreichen, welcher durch die Motorauslegung gelenkt werden kann.
Bei einem BM3-Umrichter ist dieser Kompromiss nicht notwendig, die Konfiguration kann
dem Anwendungsfall im Betrieb angepasst werden. Vergleichbar mit einem elektrischen Ge-
triebe.

Modularitat

Durch die Kozeptionierung der Module sind der Anzahl der Zellen pro Strang theoretisch
keine Grenzen gesetzt. Bei richtiger Auslegung aller Komponenten kénnen ohne Weiteres
beliebig viele Module verbunden werden, nur die Software muss fiir die Anzahl der Module
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konfiguriert werden. Begrenzend wirken hierbei lediglich die Auslastung des Kommunika-
tionsbusses und die Stromtragfahigkeit der S; Schalter jedes Moduls.

Schutzkleinspannung

An den Ausgangsklemmen eines statisch verbundenen Batteriespeichers liegt selbst im Ru-
hezustand die volle Spannung aller Zellen an. Im Falle von elektrischen Fahrzeugen oft bis zu
800 V. Datfiir ist eigens geschultes Personal und fiir hohe Spannungen ausgelegtes Werkzeug
notwendig. Ein BM3-System hat bei deaktivierten Schaltern maximal eine Spannung, die
einer Zellspannung entspricht (z.B. Ug,, = 3,7V), in jedem Falle aber unter der Schutz-
kleinspannung von 60 V. Das spart Werkzeug und Personalkosten und erhéht die Sicherheit
bei der Handhabung der Systeme.

Ausgabe und Verarbeitung beliebiger Spannungsformen

Der BM3 kann prinzipiell beliebige Spannungsformen sowohl generieren, als auch verarbei-
ten, z.B. im Ladefall. Das ermdglicht zum einen einen einfachen Betrieb von elektrischen
Maschinen mit Ubermodulationsverfahren und zum anderen, kann das System mit jeder
beliebigen Gleich- und Wechselspannungsquelle geladen werden, solange dessen maximale
Spannung nicht die des Umrichters tibersteigt. Bei elektrischen Fahrzeugen entfallen damit
alle an Bord verbauten Ladegerite und damit Gewicht, Kosten und Bauraum.

Schaltungsaufwand

Im Vergleich zu einem klassischen Inverter mit sechs Schaltern (B6), sind fiir einen BM3
Umrichter deutlich mehr Schalter, Treiber und Logikbausteine notwendig. Das erhoht den
Schaltungsaufwand. Dieser relativiert sich jedoch durch die mogliche Integration auf einen

Mikrochip.

Bendétigte Rechenleistung

Aufgrund der Vielzahl von Schaltern und méglichen Zustinden, benétigt ein BM3-
Umrichter mehr Rechenleistung als beispielsweise ein B6-Umrichter. Die PWM fiir Letz-
teren kann auch durch einfache Analogschaltungen erzeugt werden, wohingegen bei dem
in dieser Arbeit besprochenen Umrichtern, kompliziertere Berechnungen notwendig sind

[118] [23].
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AC-Motor

AC-Netz DC-Laden

Bild 3.21.: Aufbau der Elektronik in einem Elektrofahrzeug mit M2B und keinem weiteren Strom-
richter fiir unterschiedliche Anwendungen. Das BMS ist eine zusitzliche Funktionalitit
und benétigt ebenfalls extra Komponenten in den Modulen. Die einzelnen Module zu-
einander bendtigen nicht linger ein Master-BMS.

3.6.2. Vollbriicken mit Parallelschaltméglichkeit (M2B oder
MMSPC)

Das Konzept des M2B| besteht aus Grundmodulen die jeweils aus 9 MOSFETs bestehen
und in Bild 3.22 abgebildet sind. Die 5 zusitzlichen Schalter (GH, GL, DH, DL, SB) —
im Gegensatz zu einer konventionellen Vollbriicke (4 Schalter) — erméglichen es ein Mo-
dul zu anderen parallel zu schalten und einzelne Module aus dem Modulverbund (mit SB)
auszuschlief§en. Dies wird im Positiven wie auch im Negativen um die x-Achse (0 V) durch-
gefiihrt. Sowohl bei einer Ausgangsspannung von +Ujpoqu als auch bei —Upoa; konnen
alle — mit der Konsequenz geringerer ohmscher Verluste in der Batterie — Module parallel
geschaltet werden. Bei niedriger Ausgangsspannung konnen mehr Module parallelgeschaltet
werden, um den Stromfluss in den einzelnen Modulen zu verringern.

Zur Versorgung von dreiphasigen Verbrauchern wird eine Konfiguration wie in Bild 3.21
aufgebaut. Es wird fiir jede Phase eine Anzahl an Modulen in Serie geschaltet. Aufgrund
der bidirektionalen Funktionalitit des M2B| ist es nun mdoglich, sowohl Verbraucher wie
elektrische Motoren, als auch Quellen wie das/ AC-Stromnetz oder DC-Powerbanks, direkt
anzuschliefen. Durch die Moglichkeit beliebige Spannungsformen auszugeben, ist es dem
M2B moglich, sich auf beliebige Quellen zu synchronisieren. Ein BMS| wird auf Modu-
lebene benotigt, da die darin enthaltenen Batteriezellen fest verbunden sind. Jedoch kann
auf ein sogenanntes Master-BMS verzichtet werden. Dieses wird bei konventionellen Syste-
men bendtigt, um die einzelnen Module untereinander ebenfalls auszugleichen. Bei einem
MMC:-basierten Aufbau kann dies durch eine Modifikation der Schaltabfolge bewerkstelligt

werden.
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Bild 3.22.: Modulaufbau des M2B mit 9 Schaltern und 4 Terminals zum Verbinden mehrerer Mo-
dule. Die Spannungsquelle B;, in den Vollbriicken wird von Batteriezellen in einem Bat-
teriemodule, mit der Modulspannung (Ugas,y), gebildet.

Einen beispielhaft, rot hervorgehobenen Schaltzustand von vier Modulen mit teilweiser se-
rieller und paralleler Verschaltung der Module, zeigt Bild 3.23. Diese Verbindungen kénnen
im Laufe eines Sinusses modifiziert werden, um die einzelnen Stufen darzustellen.

Module 1 Module 2 Module 3 Module 4

jE | | ||£||§L
'i%@@tﬁfhﬂﬁ@@$%ﬁ%@%z@H

Bild 3.23.: M2B| Funktionsprinzip der dynamischen Seriell-Parallel-Verschaltung am Beispiel von 4
Modulen. Dabei ist Modul 1 seriell zu Modul 2, Modul 2 parallel zu Modul 4 und Modul
3 iiberbriicke.

Dabei zeigt Bild 3.23, wie es mit Hilfe des Schalters SB moglich ist, das Modul 3 aus dem
Modulverbund auszuschlieflen. Zudem wird dargestellt, wie eine serielle Modulverbindung
(Modul 1 zu Modul 2) und eine parallele Modulverbindung (Modul 2 zu Modul 4) be-
werkstelligt werden kann. Diese zwischenzeitlich patentrechtlich geschiitzte Moglichkeit der
parallelen Verschaltung bringt gegeniiber rein seriellen Systemen insbesondere bei niedrigen
Spannungen sowie einem sichtbar von 1 abweichenden cos ¢ eine deutliche Reduzierung
der Batterie- sowie MOSFET-Durchlassverluste bei annihernd unverinderten Schaltver-
lusten mit sich. In Kap. 6.3 sind die Auswirkungen der Anderungen in unterschiedlichen

Fahrzyklen fiir Fahrzeuge niher dargestellt.

Uber eine zentrale Steuerung und einen Kommunikationsbus erhalten die einzelnen Module
ihre Stellsignale; die zentrale Steuerung koordiniert die Module untereinander und regelt
diese auf die Last bezichungsweise das Netz ein. Fiir nihere Informationen zum M2B|sei auf
die Dissertation von A. Singer [2] verwiesen, die sich ausschlieSlich mit diesem beschiftigte.
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Kondensatormodul zur PWM-Modulierung

Fiir die Anbindung eines solchen M2B Systems an ein 3-phasiges Versorgungsnetz ist es
sinnvoll, die verbleibende Stufenhdhe des M2B| weiter zu glitten, da die fiir dieses Sys-
tem vorgeschlagene Modulspannung 48 V entspricht. Dafiir werden die Stufen mit einem
PWM-Signal mit anschliefender Filterung tiberlagert. Um die Schalthiufigkeit fur die Bat-
teriemodule auf die Stufenbildung zu beschrinken, wird zur PWM-Bildung ein zusitzliches
Kondensatormodul pro Phasenarm integriert, welches den gleichen Aufbau (vgl. Bild 3.22)
wie ein Batteriemodul besitzt, jedoch einen Kondensator als Energiespeicher verwendet.
Dieses wird dann zur Auskopplung der Niederspannungsversorgung genutzt. Bild |3.24 zeigt
die Wirkung dieses Moduls. Der Ansatz wurde fiir ein M2B-System entwickelt, kann jedoch
in modifizierter Form auch zur Leistungsauskoppelung bei einem BM3-System verwendet
werden.
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LV-Supply Module
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Bild 3.24.: Wirkung des Kondensatormoduls (LV-Supply Module) auf die Ausgangsspannung (Con-
verter Arm Output) des Gesamtsystems. Die Zielspannung (Reference Voltage) wird bes-
ser angenihert, als es nur tiber die Batteriemodule (Battery Output) moglich wire.

Der Kondensator wird dabei entweder seriell, antiseriell oder im Bypass so betrieben, dass
sich gemittelt das Niveau der Spannungsvorgabe des Sinusreferenzsignals ergibt. Um die
Kondensatorspannung im Mittel konstant zu halten, werden zwei unterschiedliche Schalt-
moglichkeiten genutzt (siche Bild 3.25):

In der Variante ,,Upper Step“ wird das Kondensatormodul antiseriell betrieben. Damit re-
duziert es die Stufenspannung und lidt sich iiber den Laststrom. In der Variante ,Lower
Step® wird der Kondensator seriell betrieben, erhoht die Spannung und entladt sich tiber
den Laststrom. Auf diese Weise kann der Ladungszustand des Kondensators stindig aus-
tariert werden. Da die Gesamtspannung des Kondensatormoduls relativ gering sein darf,
konnen verlustarme MOSFETs zum Einsatz kommen. Dies erméglicht wiederum den Ein-
satz hoher Schaltfrequenzen und einer kleineren Kondensatorkapazitit.
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Bild 3.25.: Zwei Schaltvarianten fiir Laden (gelb) und Entladen (rot) des Kondensatormoduls um
den Ladezustand des Kondensators konstant zu halten. Die Zielspannung (Reference Vol-
tage) wird am besten durch die Batteriemodule (Battery Output) angenihert. Durch das
PWM des Kondensatormoduls ist dies aber auch bei den anderen beiden Battery Output
moglich.

Kondensatormodul zur DC-Leistungsauskopplung

Das Kondensatormodul kann in seiner Funktionalitit iiber einen PYWM-Betrieb hinaus er-
weitert werden. Grundsitzlich kann dem Kondensator Leistung entnommen werden, wo-
bei die ausgekoppelte Ausgangsspannung mittels eines DC/DC-Wandlers angepasst und
gleichzeitig potentialgetrennt werden kann. Diese Leistungsentnahme setzt eine entspre-
chende fortlaufende Ladung des Kondensators voraus, was im vorhergehend beschriebe-
nen PWM-Betrieb eine entsprechende Leistungsabgabe des Stromrichtersystems mit ent-
sprechendem Laststrom voraussetzt. Bei niedrigem oder fehlendem Laststrom erfordert die
Leistungsauskopplung eine zusitzliche Betriebsweise des Kondensatormoduls. Fiir diesen
Fall ist es notwendig, die Energie zur Leistungsauskopplung den Batteriemodulen direkt zu
entnehmen. Dazu wird das Kondensatormodul mit einem oder mehreren Batteriemodulen
parallel geschaltet. Die Batteriemodule gleichen diese Energieentnahme und die gegebenen-
falls daraus resultierende Anderung des SOC durch proaktives Balancing in Folge aus. Als
Konsequenz ist es allerdings notwendig, das Kondensatormodul mit einer mittleren Span-
nung, die derjenigen eines Batteriemoduls entspricht, zu betreiben.

Diese Leistungsauskopplung stellt insbesondere fiir den mobilen Einsatz eine wichtige Er-
ginzung der M2B-Eigenschaften dar. Somit ist es méglich, mit dem M2B| ein integrier-
tes Stromrichtersystem zu schaffen, welches mit hohem Wirkungsgrad und hoher Leis-
tung ein Drehstromsystem mit Energie versorgen kann. Dies konnte z.B. die Betriebs-
maschine sein. Der selbe Umrichter kann, nun zusitzlich die Batterien laden. Gegeniiber
PWM-Stromrichtern ist dabei der Filteraufwand erheblich reduziert. Zusitzlich kann un-
abhingig vom Betriebszustand des Systems, eine DC-Leistungsauskopplung auf eine vorge-
gebene Spannung erfolgen.
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Durch Simulationen konnte das Konzept der DC-Leistungsauskopplung iiberpriift werden.
Bild 3.26/stellt die unterschiedlichen Betriebsmodi dieses Moduls dar.

Im ersten Intervall (I) findet kein Energieaustausch zwischen den Batterien und der
Niederspannungs-Auskopplung statt. Trotzdem wird eine PWM erzeugt, indem gleich viel
Strom in das Modul flief3t, wie abgegeben wird (vgl. Bild 3.26¢). Dies fiihrt zu einer geringe-
ren Spannungsabweichung, die in Bild 3.26d dargestellt ist. Dieser Modus wiirde eingesetzt
werden, falls das Kondensatormodul nur zur PWM-Erzeugung eingesetzt wiirde, beispiels-
weise bei einem stationiren Energiespeicher [2].
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Bild 3.26.: Simulation eines einphasigen M2B-Systems mit 6 Batterie-Modulen und einem Konden-
satormodul zur DC-Leistungsauskopplung.

Im zweiten Intervall (I) beginnt ein Laststrom an der Leistungsauskopplung zu fliefen, der
geringer als der des Gesamtsystems ist. Dies bedeutet, dass ein Leistungstransfer zwischen
den Batterien und den Verbrauchern im Fahrzeug stattfindet. Das Laden und Entladen
des Kondensatormoduls wird nun so verindert, dass das Laden tiberwiegt, was sich in Bild
3.26c durch Stromspitzen in nur eine Richtung auswirkt. AufSerdem ist hier der Laststrom
an der Leistungsauskopplung ersichtlich. Wihrend des Nulldurchgangs der Spannung (bei
Time 0,03 s) wird diese parallel zu den Batteriemodulen geschaltet. Daraus resultiert ein
hoher Strom, der den Kondensator wieder auf das Niveau der Batterien auflidt. Dieser hohe
Strom teilt sich auf alle Batterien auf und ist daher in Bild 3.26b geringer ausgeprigt als in
Bild 3.26c. Diese parallele Verbindung ist notwendig, da im Nulldurchgang der Laststrom
zu gering ist, um den Leistungsbedarf des BEV| zu decken. Die Spannungsabfille kénnten
in diesem zweiten Intervall dadurch verringert werden, dass statt des Bypass-Modus der
Parallel-Modus des Kondensatormoduls aktiviert wird, wenn es gerade nicht zum Erzeugen

der PWM benétigt wird.
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Dieses Vorgehen ist im Intervall IIT aufgezeigt. Hier ist der Verbrauch am Kondensator-
modul (Heizung, Klimaanlage, etc.) grofSer, als der Laststrom durch den Motor oder vom
Stromnetz. Daher ist eine Stabilisierung der Kondensatorspannung nur durch eine Nut-
zung des Parallelmodus méglich. Durch dieses Vorgehen konnen sehr hohe Strome, auch
wihrend des Stillstandes des Fahrzeuges, den Verbrauchern zur Verfugung gestellt werden.

Durch diese Simulationen konnte gezeigt werden, dass eine effiziente Niederspannungs-
Auskopplung bei MMS méglich ist. Zudem werden bei dieser Losung alle Batterien
gleichmiflig belastet. Klassische Batteriespeichersysteme nutzen fiir eine Niederspannungs-
Auskopplung einen dedizierten DC/DC-Wandler, der die Energie aus der Hochspannungs-
Batterie bezicht. Bei den hier vorgestellten Multilevelsystemen M2B und BM3| gibt es diese
Hochspannung -Batterie jedoch nicht mehr. Dieser Sachverhalt hat zur Entwicklung des
neuen Systems zur Erzeugung von DC-Spannungen gefiihrt, das nicht nur Teile der Batte-
rien entlddt, sondern zu einer gleichmifligen Entladung fithrt. Diese DC-Spannung kann
nun genutzt werden, um beispielsweise die Stromversorgung des Bordnetzes eines BEV zu
gewihrleisten. Das hier vorgestellte Prinzip hat zu einer Patentanmeldung [119] und einer

Veréffentlichung [120] gefiihrt.

3.6.3. Konzept von Halbbriicken mit Parallelschaltmaglichkeit
(BM3 oder Smart Battery)

Basierend auf der Idee eines proaktiven BMS [121] [122] und der Addition der moglichen
Parallelschaltung [[123] bei einem Multilevelumrichter, wurde bereits 2014 das Konzept des
BM3 als MMC auf Basis von Batteriezellen vorgestellt [124]. Im Gegensatz zu Helling et
al. wird das BM3| in dieser Arbeit nicht wie ein MMC mit zwei Armen betrieben, son-
dern dhnlich wie ein konventioneller Umrichter (B6-Briicke). Zudem wird kein Umpoler
verwendet. Beide Mafinahmen dienen dazu, eine negative Ausgangsspannung zu ermogli-
chen. Dies ist jedoch mit einer eingeschrinkten Flexibilitit oder mit zusitzlichen, teuren
Bauteilen mit voller Sperrspannung verbunden. Die neue Herangehensweise verringert die
Anzahl der Bauelemente sowie die Kosten und das Gewicht des Umrichters, da die kosten-
intensiven IGBTs oder MOSFETs fiir Umpoler eingespart werden. Zusitzlich erhéht sich
die Modularitit, da keines der Bauelemente auf die erzeugte Maximalspannung ausgelegt
werden muss.

Grundlegend ist der BM3 ein modularer, bidirektionaler DC/AC-Wandler. Die Generie-
rung eines beliebigen Wechselstroms erfolgt durch die dynamische Verschaltung einzelner
DC-Module. Die maximale Spannung des Umrichters ergibt sich durch die Anzahl der
Module sowie die Einzelspannung jeder Zelle. Beispielsweise kann mit 4 Zellen und einer
Spannung von Up,, = 4V pro Zelle, eine maximale Spannung U,,; = 16V ausgegeben
werden.
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AC-Motor

AC-Netz DC-Laden

Bild 3.27.: Aufbau der Elektronik in einem BEV mit BM3 und keinem weiteren Stromrichter fiir
unterschiedliche Anwendungen. Das BMS ist keine zusitzliche Funktionalitit und be-

notigt keine zusitzlichen Komponenten in den Modulen.

Ustm"

StarPoint

Bild 3.28.: Dreiphasiges BM3-System (in Sternschaltung) mit Widerstinden (in Sternschaltung) als

Motorersatz

Die Stufenschaltung erfolgt in dhnlicher Weise wie beim M2B Konzept (siche Kap. 3.6.2)
nur ohne die Moglichkeit negative Spannungen zu erzeugen. Zur Veranschaulichung des
Funktionsprinzipes mit nur positiven Modulen dient Bild 6.4 an diesem Beispiel wird die
Erzeugung eines AC-Sinusses hergeleitet. Das Funktionsprinzip ist dabei nicht auf einen
sternférmigen Aufbau begrenzt, ein dreieckformiger Aufbau ist ebenfalls méglich.

Zur Erzeugung eines p-phasigen Drehspannungssystems konnen p-Ketten, die jeweils aus
2-Quadranten-Modulen bestehen, zu einem Stern verschaltet werden. Jede dieser Modul-
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Bild 3.29.: (oben) Ausgangsspannungen des BM3-Umrichters Uppss,7(t) zur Erzeugung einer

Wechselspannung mit Spannungsspriingen von 4 auf 100 und dann 200 Modulen in
pu was der Modulspannung entspricht. In dieser Betrachtung wird keine Optimierung
der Umrichterpsannung durchgefiihrt. (mitte) Wechselspannungen die durch die Stern-
punktverschiebung an den Lastwiderstinden Ry, abfallen. Die Spitzen im ersten Drit-
tel entstehen durch die ungenaue Approximation des Sinusses und einer entsprechenden
Schwankung des Sternpunktes des Verbrauchers. Diese Schwankungen fithren auch zu
einer Verinderung der Sternspannungen gegeneinander Usq,. (unten) Strome durch die
Lastwiderstinde, als Ersatz fiir den Motor.

ketten erzeugt beispielsweise eine sinustérmige, aber um einen Gleichspannungsanteil ver-
schobene pulsierende Spannung (vgl. Bild 3.29). Dieser Gleichspannungsanteil Upc kann
dabei so grofd gewihlt sein, dass die pulsierende Spannung nur eine Polaritit aufweist und
die minimale Spannung dieser Kette z.B. den Wert Null erreicht. Da somit von der Kette
keine negativen Spannungen zu erzeugen sind, kann ein solcher Spannungsverlauf — ge-
nihert tiber eine entsprechende Treppenfunktion — auch tatsichlich durch eine Kette von
2-Quadranten-Modulen gebildet werden. Die anderen Ketten erzeugen ebensolche Span-
nungsverldufe, die allerdings jeweils untereinander phasenverschoben sind. Die Spannun-
gen, die jede Modulkette gegeniiber dem Sternpunkt, also dem gemeinsamen Verbindungs-
punkt der Modulketten erzeugt, werden dabei als Sternspannungen bezeichnet. Im vorlie-
genden Fall sind diese Spannungen aber nicht direkt nutzbar, da sie einen Gleichspannungs-
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anteil haben. Entsprechend ist auch der Sternpunkt dieser Schaltungsvariante aus Symme-
triegriinden nicht nutzbar. Somit ist eine Modulkette aus m 2-Quadranten-Modulen in der
Lage eine nur positive Sternspannung von 0 bis Uy (in m Stufen) abzugeben, wobei Uy die
Summenspannung aller m Module dieser Kette ist, wenn alle Module aktiv geschaltet sind.
Im Fall eines dreiphasigen Systems (p = 3) erzeugt (bei Vernachlissigung der Stufen) jede
Kette folgende, um einen DC-Anteil verschobene, sinusférmige Sternspannung (gegeniiber
dem Sternpunkt/Verbindungspunkt der drei Modulketten):

Upmsu(t) = UO<1 + sin(wt))

2

Unatay(t) = Uo(1 + sin(wt + =) (3.13)
4

Upmsw(t) = U0<1 + sin(wt + %))

Die verketteten Spannungen kénnen jeweils an zwei Klemmen des Sterns abgegriffen wer-
den und bilden sich aus der Differenz der zugehérigen beiden Sternspannungen.

Bild 6.4 zeigt einen solchen Umrichter mit angeschlossener Last. Die Last besteht in die-
sem Fall aus drei im Stern geschalteten Widerstinden die mit den Endpunkten der drei
Modulketten verbunden sind. Der gemeinsame Verbindungspunkt der drei Modulketten
kann wegen der Potentialverschiebung nicht als Sternpunkt fiir die Last verwendet werden.

Aufgrund der Kirchhoffsche Knotenregel ergibt sich fiir die Laststrome

0= [out,U + [out,V + Iout,W (314)
0= Uout,U + Uout,V + Uout,W

tiber die Maschenregel ergibt sich

Uowt,v = Upmsy + Uouey — Upms,v (3.15)
Ut w = Upmz.u + Uty — Unzw

Werden nun die Maschen eingesetzt

0 =3Uoutv +UBms v — Upmsyv +Upms,u — Upmaw
1 1 2

Uity = gUBM?,,V + gUBM?,,W — gUBM3,U (3.106)
Sour _ (1 + sin(wt + 21)) + (1 + sin(wt + 4—7T)> - 2(1 + sin(wt))
Uy 3 3

daraus kann mithilfe des Additionstheorems

sin(wt + @) = sin(wt) - cos(P) + cos(wt) - sin(@) (3.17)
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ein dreiphasiges System berechnet werden
phasiges Sy

Uout,v (t) = Uy (sm(wt))
Uout,V<t) = UO (sm(wt + 2;-)) (318)

. 47
Uout.w (1) = Up (sm(wt + ?>)

Somit ergeben sich die Spannungen an der Last als dreiphasige Wechselspannungen, wenn
alle Lastwiderstinde gleich groff sind und die Spannungen des Umrichters 120° versetzt
sind. Auf diese Weise kann der Umrichter ein symmetrisches Drehspannungssystem erzeu-
gen. Voraussetzung ist hierfiir, dass der Verbindungspunkt der drei Ketten nicht als Stern-
punkt verwendet wird, da sein Potential gegeniiber einem {iblichen Sternpunkt periodisch
schwankt. Mehrphasige Systeme fiir p > 3 kdnnen auf diese Weise ebenso realisiert werden.

In der ersten Betrachtung wurde angenommen, dass die drei von den Ketten erzeugten
Sternspannungen einerseits sinusformig, aber jeweils um einen DC-Betrag verschoben sind.

Eine weiterfithrende Idee verallgemeinert zunichst dieses Prinzip, in dem nun den
Sternspannungen nicht ein Gleichspannungsanteil, sondern eine beliebige Zeitfunkti-
on Uy (t) durch Subtraktion iiberlagert wird. Wenn in einem p-phasigen System jede
der p-Modulketten einen Spannungsverlauf erzeugt, der sich aus der Summe einer (je-
weils phasenverschobenen) Sinusspannung und U, (t) zusammensetzt, verschwindet die
iiberlagerte Funktion U, (t) wieder, wenn man die verketteten Spannungen eines solchen
Umrichters abgreift.

Fiir U,pt(t) kann nun ein Spannungsverlauf eingesetzt werden, der dhnlich wie bei dem
oben beschriebenen Gleichspannungsanteil so beschaffen ist, dass die Sternspannungen nie
negativ werden. Somit sind die Sternspannungen wieder iiber Ketten aus 2-Quadranten-
Module darstellbar. Dieser iiberlagerte Spannungsverlauf U,,;(¢) kann nun so optimiert
werden, dass fiir einen gewiinschten Verlauf der verketteten Ausgangsspannung des Um-
richters die Sternspannungen einen mdoglichst kleinen Maximalwert erreichen.

In einem dreiphasigen System, bei dem die verketteten Spannungen ein sinusférmiges Dreh-
spannungssystem bilden sollen, kann diese Funktion auf folgende Weise abgeleitet werden:

Uopt(t) = min(UBMs,U(t), Upms,v (1), UBM3,W(t)) (3.19)

Uppt (t) wird nun von jeder Umrichterspannung kontinuierlich abgezogen. Dadurch wird
kein unnétiger Offset vom Umrichter erzeugt, sondern immer die richtigen Differenzspan-
nungen zur Verfiigung gestellt. Damit ergeben sich fiir die Sternspannungen nach unten
verschoben Spannungsverliufe, wie sie in Bild 3.30 dargestellt sind. Diese modifizierten
Sternspannungen verlaufen so, dass immer die Kette mit der aktuell niedrigsten Spannung
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Bild 3.30.: (oben) Nicht sinusférmige Ausgangsspannungen des BM3-Umrichters U3, () zur
Erzeugung einer Wechselspannung mit Spannungsspriingen von 4 auf 100 und dann
200 Modulen in pu was der Modulspannung entspricht. In dieser Betrachtung wird eine
Optimierung der Umrichterpsannung durchgefiihrt. Die nicht sinusférmige Form wird
durch die Subtraktion von Uy von den jeweiligen Sinusen erzeugt. (mitte) Sinusformi-
ge Wechselspannungen die durch die Sternpunktverschiebung an den Lastwiderstinden
Ryt abfallen. Die Spitzen im ersten Drittel entstehen durch die ungenaue Approximati-
on des Sinuses und einer entsprechenden Schwankung des Sternpunktes. Diese Schwan-
kungen fithren auch zu einer Verinderung der Sternspannungen gegeneinander Uy
Das optimierte Verfahren fiihrt r zu einer Schwankung des Sternpunktes. (unten) Stro-
me durch die Lastwiderstinde, als Ersatz fiir den Motor.

0V produziert. Als Differenz zweier solcher neuen Sternspannungen ergeben sich die glei-
chen AC-Spannungsverldufe als verkettete Spannungen, wie im ersten Fall bei reiner Gleich-
spannungsiiberlagerung.

Makrotopologie

Um eine dreiphasige elektrische Maschine in Sternschaltung anzutreiben, werden drei sinus-
formige Spannungen mit 120° Phasenversatz benotigt. Im Falle des BM3 und M2B sind
hierfiir drei separate Umrichterstringe notig, einer fiir jede Phase. Die Stringe werden auf
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der negativen Seite zu einem Sternpunkt zusammengeschlossen und auf der positiven Sei-
te mit der Maschine verbunden. Bild 3.31) zeigt die Makrotopologie schematisch fiir den
Betrieb einer Permanenterregte Synchronmaschine (PMSM).

PMSM

Strang 3
BM3

Bild 3.31.: Makrotopologie eines BM3 Umrichters fiir eine PMSM.

Zusitzlich zu den Leistungskomponenten sind noch weitere Elemente fiir die Ansteuerung
und Uberwachung notwendig. Ein Mastercontroller liest das Encodersignal der Maschine
ein und berechnet mithilfe eines Stromreglers die entsprechenden Spannungssollwerte des
jeweiligen Strangs, die {iber einen Kommunikationsbus die Schalter erreichen. Dafiir miis-

sen Strom und Spannung jedes Stranges gemessen werden.

Mikrotopologie

Der BM3 ist ein modulares System. Dies bedeutet, jedes Modul ist identisch. Auf zusitz-
liche zentrale Module, wie zum Beispiel einen Zwischenkreiskondensator, ist zu verzichten

[125]. Die Multilevelfunktionalitit wird durch die Verschaltung einer beliebigen Anzahl
von Modulen bereitgestellt.

Jedes Modul ist ein Vierpol und basiert auf einer Kombination von drei Schaltern pro Batte-
riezelle. Bild 3.32 zeigt die Anordnung in Form von MOSFETs. Es werden die MOSFETs in
folgenden Diagrammen durch das Schaltersymbol (_~_) ersetzt. Dieses Modul kann nun

in beliebiger Anzahl verschaltet werden, die Klemmen ALPH A und BET A des folgenden
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Moduls werden dabei immer mit den Klemmen GAM M A und DELT A des vorherigen
Moduls verbunden.

zh
)
ALPHA© oBETA
lyl s
H
Upn == Bn M4—
H N
GAMM Ao oDELTA

Bild 3.32.: Modulaufbau des BM3| mit seinen 3 Schaltern und seinen 4 Terminals zum Verbinden
mit anderen Modulen bearbeitet nach [23]

Jedes Zellmodul kann mithilfe dieser Schalter einen von 3 Zustinden einnehmen: seriell,
parallel und aus bzw. tiberbriicke. Bild 3.33 zeigt die Verschaltung im seriellen Zustand. Der
Minuspol der Zelle B,, wird durch den Schalter S5 ,, mit dem Pluspol der nachfolgenden
Zelle verbunden. [23]

ALPHAo—%——— BETA

UB,1 — b NSQJ UB,2 p—— 0

GAMMA o DELTA
3.1

Bild 3.33.: 3-Schalter-Modul im seriellen Zustand (S2,1 geschlossen) bearbeitet nach [23)]

Bild 3.34 zeigt das Modul im parallelen Zustand. Die jeweiligen Plus- und Minuspole der
Zelle des Moduls werden mit der darauffolgenden Zelle iiber Schalter Sy ,, und Schalter S5,
verbunden. Die Strome teilen sich dabei auf die Zellen auf. [23]
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. . S
(3 1p2 )
ALPHAo—%— 8% BETA
Yip1 Vip2
UB,l —— B 52,1 UB,2 —— By
GAMM Ao D QDN B

S DELTA

Bild 3.34.: 3-Schalter-Modul im parallel Zustand (S7,1 und S 1 geschlossen) bearbeitet nach [23]

Die letzte Option stellt einen Kurzschluss dar, dabei wird die Last iiber S, verbunden.
Diese Konfiguration kann auch verwendet werden, um verschiedene Module des Stranges zu
tiberbriicken. Anwendungsfille hierfiir sind beispielsweise eine ausgefallene Zelle oder mit
zu niedrigem SOC. Letztere kann fiir einige Zyklen tiberbriickt werden, um die Spannung
an die der restlichen Zellen anzugleichen. [23]

. SL]
n ' BETA
ALPHA—%— >~ BEIA
Yip2
UB,1 —_— B 52,1 UB,2 p—— 57
GAMM Ao s QS

Ssi DELTA

Bild 3.35.: 3-Schalter-Modul im tiberbriickten oder abgeschalteten Zustand (51,1 geschlossen) be-
arbeitet nach [23]

Der Anschluss der Last erfolgt zwischen der Klemme ALP H A des ersten Moduls und der
Klemme BET A des letzten. Das letzte Modul muss daher sowohl im seriellen als auch im
parallelen Betrieb der letzten Zelle den Schalter S5, schliefSen, um eine Versorgung der Last
zu gewihrleisten. Lediglich im Kurzschlussbetrieb wird Schalter Si ,, geschlossen. Schalter
Ss.p, des letzten Moduls wird nicht verwendet. [23]
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Bild 3.36.: BM3-Funktionsprinzip der dynamischen Seriell-Parallel-Verschaltung am Beispiel von 4
Modulen. Dabei ist Modul 1 seriell zu Modul 2, Modul 2 parallel zu Modul 3 und Modul
4 tiberbriicke

Anhand einer beispielhaften Verkettung in Bild 3.36 von vier Modulen soll wie in Bild 3.23
fir M2B | eine Konfiguration beispielhaft erklirt werden. Im Gegensatz zu der fiir den M2B
vorgeschlagenen Topologie, ist es nicht méglich, Modul 2 zu Modul 4 parallel zu schalten.
Es ist moglich, die Module mit ihrem direkten Nachbarn seriell oder parallel zu verschalten.
Eine Topologie mit einem vierten Schalter (Batterieschalter) kann auch umgesetzt werden.

3.7. Hybridansatze aus kondensator- und
batteriebasierten MMC

Abschlieflend wird der Einsatz im BEV/ diskutiert hier bietet es sich an, die Eigenschaften
des batteriebasierten M2B und des kondensatorbasierten EMMC zu kombinieren. Damit
kann die Anzahl an Batteriestufen reduziert werden, gleichzeitig wiirde tiber den EMMC die
Granularitit der Ausgangsspannung iiber den reinen M2B-Ansatz hinaus erhoht. Da diese
feine Granularitit nur fiir den Fall der AC-Ladung notwendig ist, kann das Gesamtsystem
so konfiguriert werden, dass nur der Ladevorgang tiber das EMMC-System erfolgt.

M2BLEMMC-Hybrid

Der M2B-EMMC-Hybrid weist drei wesentliche Unterschiede gegeniiber einem reinen
M2B-System auf:

* Die Anzahl der Batteriemodule als wesentlicher Kostentreiber wird halbiert; die re-
sultierende grobere Stufung der Ausgangsspannung ist fiir den Motorantrieb ausrei-

chend.

* Fiir die Umsetzung der AC-Ladungsfunktionalitit werden zusitzliche Kondensator-
module zugeschaltet, die nur bei AC-Ladung aktiv sind. Bereits mit zwei zusitzlichen
Kondensatormodulen je Phase kann die Spannungsgranularitit halbiert werden; fiir
diesen Fall ist von einem reduzierten Filteraufwand auszugehen. Die Kondensator-
module werden fiir die drei Phasen kompakt in einer Einheit umgesetzt.
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AC EMMC
Laden Exponentielles kondensatorbasiertes modulares
22l Multilevelsystem
IV S
wvig £ (o
200 kW MZB
5C Modulares batteriebasiertes Multilevelsystem inklusive
Laden Parallelfunktion
120V . . . 200 kW
120V . I
DC Ind. -
120V l: l: ': Last | Laden DC Auskopplung
23 kW A\ 11 KW Zur Versorgung des 400-V-Boardnetzes

Bild 3.37.: Kombinationslosung aus M2B und EMMC| (M2B-EMMC-Hybrid) mit einer Nieder-
spannungs/DC-Auskopplung fiir die Anwendung in einem BEV

* Die Auskoppelmodule werden unmittelbar parallel mit je einem Batteriemodul be-
trieben. Der Ladungsausgleich zwischen den Batteriemodulen erfolgt im Motorbe-
trieb durch entsprechende Zuschaltung der Batteriemodul und im Stillstand durch
Parallelschaltung der Batteriemodule.

Alternativ zu der dargestellten Variante einer Motorspannungsamplitude von Unnotor =
£360V mit 3 Modulen, ist es grundsitzlich auch denkbar, eine Amplitude von z.B.
Umotm = £270V zu liefern; lediglich bei der Betriebsspannung der Kondensatoren ergibt
sich ein Unterschied, da die Kondensatoren in einem Parallel-Seriell Betrieb zum Erreichen
der Netzspannung U, = £360 V betricben werden. Dadurch kénnen jedoch Batteriezel-
len eingespart werden, zudem miissen die Kondensatormodule nur auf den AC-Ladestrom,
nicht aber auf den Motorstrom ausgelegt werden.
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3.8. Zusammenfassende Klassifikation und
Nomenklatur von MMC

Nachdem in Kap. 3.1 die Entstehung der MMS dargestellt wurde, dann die neuen Topo-
logien vorgestellt wurden kann nun Abschlieflend eine Einordnung der vorgestellten Syste-
me erfolgen. Grundlegend lassen sich die in der Literatur genannten Modultopologien in
Vollbriicken (vgl. Kapitel 2.2.2)- und Halbbriickenmodule (vgl. Kapitel 2.2.1) unterteilen.
Dabei unterscheiden sich die beiden dadurch, dass eine Vollbriicke mehr Schalter benétigt,
dafiir aber auch den doppelten Ausgangsspannungsbereich erméglicht. Das Modul ist somit
ein Zweipol mit Energiespeicher und steuerbarer Ausgangsspannung. Aufbauend hierauf
sind in der Literatur diverse Schaltungen bekannt [70] [126] [127] [128] [129].

Eine Reihenschaltung von Modulen und einer Induktivitit, welche Spannungsunterschiede
zwischen den Armen ermdglicht, wird Umrichterarm genannt. Diese Induktivitit wird bei
batteriebasierten Umrichtern nicht benétigt. Mithilfe dieser Umrichterarme kénnen unter-
schiedliche Topologien von MMCs zusammengestellt werden (Bild 3.38 stellt eine Auswahl
der iiblichsten Varianten dar).

Grundlegend gilt fiir alle in Bild 3.38| dargestellten Umrichtertopologien, dass die Modul-
Topologien frei wihlbar sind. Bild 3.38a zeigt die beiden bekanntesten Verschaltungen von
modularen Multilevel-Umrichtern, in Stern- und Dreieckschaltung [71]. Diese werden,
mit Kondensatoren als Energiespeicher, hauptsichlich fiir Static Synchronous Compensator
(STATCOM)-Anwendungen verwendet, da diese lediglich in der Lage sind, Blindleistung
zu verschieben oder zu kompensieren. Die Leistungsbilanz tiber eine Periode muss somit null
sein. Diese Beschrinkung gilt nicht bei der Verwendung von Batterien oder anderen galva-
nisch getrennten Spannungsquellen, anstatt der sonst {iblichen Kondensatoren. Dadurch
kann Wirkleistung ins Netz eingebracht werden, die Leistungsbilanz tiber eine Periode ist
ungleich null.

Die bekannteste Schaltung der MMC ist die im Jahr 2002 von Rainer Marquardt patentier-
te, Bild 3.38b [130]. Durch diese wurde eine transformatorlose Verbindung von DC- oder
einphasige AC-Netz mit einem dreiphasigem AC-Netz moglich. Bei einer Kombination
von zwei dieser Umrichter mit selbem DC-Zwischenkreis kann ein Back-To-Back Conver-
ter realisiert werden. Dies ist notwendig, um dreiphasige Netze unterschiedlicher Frequenz

zu koppeln.

Fiir diesen Anwendungsfall wurde ebenfalls der Matrixumrichter Bild 3.38c und Hexverter
Bild 3.38d entwickelt. Bei ersterem wird jeder Leiter des ersten Netzes mit allen Leitern des
zweiten Netzes tiber Umrichterarme verbunden [131]. Der Hexverter hingegen verbindet
zwei Leiter eines Netzes iiber eine Polygonstruktur mit zwei Umrichterarmen, an deren
Verbindungspunkt ein Leiter des anderen Netzes angeschlossen ist [[132].

Die hier vorgestellte Auswahl zeigt nur die wichtigsten Vertreter und kann beliebig erwei-
tert werden, da die Anzahl kontinuierlich wichst. Dies fiihrt auch zu einem Problem der
Multilevelumrichter: der Namensgebung. Diese ist uneinheitlich und uniibersichtlich. Um



3.8. Zusammenfassende Klassifikation und Nomenklatur von MMC 89

/' DC oder AC

Bild 3.38.: (a) Kaskadierte Vollbriicken in Stern- (oben) und Dreieckschaltung (unten), (b) drei-
phasiger DC/AC-Umrichter (Marquardt-Schaltung [130]), (c) dreiphasiger AC/AC-
Direktumrichter in Matrixkonfiguration (Matrixumrichter [131]), (d) dreiphasiger
AC/AC-Direktumrichter in Hexagonalkonfiguration (Hexverter) [132] (bearbeitet nach
(128])

eine sinnhafte Eingliederung der in dieser Thesis vorgestellten Topologien zu erreichen, wur-
de sich an der von Akaqi [133]] vorgestellten hierarchischen Aufgliederung der modularen
Multilevelumrichter orientiert. Er schligt vor, den Oberbegriff Modular Multilevel Cascade
Converter (MMCC) einzufiihren. Nach dieser Nomenklatur werden dreiphasige MMCC-
Topologien nach der Anzahl der Sternpunkte/dreieckformigen Netzanschlissen und nach
dem Zellentyp bezeichnet.

Klassifikation bekannter Topologien:

e Single-Star Bridge Cells (MMCC-SSBC), siche Bild 3.38a oben

* Single-Delta Bridge Cells (MMCC-SDBC), siche Bild 3.38a unten

Double-Star Chopper Cells (MMCC-DSCC), siehe Bild 3.38b mit Halbbriicken-
Modulen

* Double-Star Bridge Cells (MMCC-DSBC), siche Bild 3.38b mit Vollbriicken-
Modulen
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* Triple-Star Bridge Cells (MMCC-TSBC), siche Bild 3.38¢

* Double-Delta Bridge Cells (MMCC-DDBC), siche Bild 3.38d

Unter dem Begriff des modularen Multilevelumrichters oder seinen Abkiirzungen MMC,
M2C oder M?LC wird im wesentlichen DSCC oder DSBC verstanden. Diese wurden durch
die vielbeachteten Veroffentlichungen der Gruppe um Marquarde [125] [134] [135] ge-

pragt.

Um zudem eine Klassifizierung des EMMC-Ansatzes zu erméglichen, der auf dem Flying
Capacitor Converter (FCC)-Prinzip beruht, wiirde eine auf der von Akaqi [133] basie-
rende Einordnung eingefiihrt. Der Oberbegriff lautet Flying Capacitor Cascade Converter
(FCCC), weitere Einordnung wird anhand des bereits vorgestellten Musters durchgefiihrt.

Klassifikation der in dieser Thesis behandelten neuen Ansitze und Topologien im Nieder-
spannungsbereich:

* Single Phase Bridge Cells (FCCC-SPBC) mit Faktor 2 abgestuften Spannungen, siche
Kapitel 3.5.1 weiterhin EMMC

* Single Phase Bridge Cells (MMCC-SPBC), siche Kapitel 3.5.2 weiterhin Cascaded
H-Bridge (CHB)

* Single-Star Bridge Cells (MMCC-SSBC) mit Parallelfunktion, siche Kapitel 3.6.2
weiterhin (M2B)

* Single-Star Chopper Cells (MMCC-SSCC) mit Parallelfunktion, siche Kapitel 3.6.3
weiterhin (BM3)
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3.9. Ansteuerverfahren am Stromnetz

Um die in dieser Thesis vorgestellten Ansitze am Stromnetz betreiben zu kénnen, ist eine
Netzregelung notwendig, welche die Umrichterregelung um die Moglichkeit der Leistungs-
entnahme oder -einspeisung am Stromnetz erweitert. Die in diesem Kapitel diskutierten
Vorgehensweisen konnen fiir jede Topologie dquivalent angewendet werden.

Am Beispiel EMMC bedeutet dies, dass die Regelung der Kondensatorspannungen und
Ausgangsspannung (wie in Kap. 4.1 vorgestellt) um einen Regelkreis erweitert werden. Diese
zusitzlich notwendige Netzregelung ist fiir den Ladestrom zustindig, also die Leistung, die
aus dem Stromnetz entnommen wird.

Hierfur bietet sich bei allen hier diskutierten Ansitzen das Konzept des Netzparallelbetriebs
an. Damit kann je nach Bedarf Wirk- und Blindleistung durch das Gerit selbst und somit
in den Energiespeicher (Kondensator oder Batterie) geregelt werden. Es wird dazu ein ent-
sprechender Regler benétigt. Traditionell besteht der Reglerentwurf fiir Umrichter am Netz
aus zwei kaskadierten Reglerschleifen:

* Schnelle, innere Stromregelung

* Langsamere, duflere Spannungsregelung

Ublicherweise wird mit der dufleren Regelschleife die Spannung des DC-Link-Kondensators
eingestellt [136]. Durch die Stromregelung kénnen die Spannungsqualitit, Oberwellen und
Strombegrenzung durch dessen hohe Dynamik bestimmt werden. Dabei ist die zu beach-
tende Messgrofle fiir einen Netzregler dessen Oberschwingungsgehalt (vgl. Kap. 3.4) der
Ausgangsgrofien, da diese im weiteren Verlauf des Gerdteentwurfs bestimmen, welcher Netz-
filter (Kap. 3.4) benotigt wird oder welche sonstigen Mafinahmen getroffen werden miissen,
um die geltenden Normen einzuhalten.

Die Stromregelung kann im dreiphasigen System nun {iber eine Vektorregelung im rotieren-
den Bezugssystem mit Proportional-Integral-Regler (PI-Regler) oder {iber einen PR-Regler,
der einige Nachteile des PI-Regler eleminieren kann, erfolgen. [2]

3.9.1. Vektorregelung mit Pl im rotierenden Bezugssystem

Die Sinusgréflen U, V, W eines symmetrischen, dreiphasigen Netzes konnen tiber eine
Clarke- und eine Park-Transformation in ein zweiachsiges Koordinatensystem mit den Ach-
sen d und ¢ tberfihrt werden. Dieses Koordinatensystem rotiert nun synchron mit der
Netzspannung. Hierfiir ist ein exakter Phasenwinkel der Netzspannung notwendig. Die-
ser wird in der Regel durch eine Phasenregelschleife, auch als englisch Phase-Locked Loop
(PLL), extrahiert [137]—[139]. Durch dieses Vorgehen ist es nun moglich, Regelverfahren
(z.B. PI-Regler) fiir Gleichgroflen zu verwenden. Dieses Vorgehen birgt aber auch Nachtei-
le, da hierfiir Sinusgroflen ohne Verzerrungen und gleichmif3ig belastete Phasen notwendig
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sind [140]. Um dem entgegenzuwirken und auftretende Oberschwingungen zu kompensie-
ren, werden Kreuzkopplungsterme und Feedforward-Techniken eingesetzt, was den Regler
sehr rechenaufwendig macht, wie in [130] gezeigt wird. Zudem ist die Transformation bei
Phasenverschiebungen nicht mehr anwendbar und es muss eine 0-Komponente eingefiihrt
werden.

3.9.2. Regelung mit PR im stationdren Bezugssystem

Aufgrund der Einschrinkungen des PI-Reglers, wurde sich fiir das alternative Vorge-
hen des PR-Reglers entschieden. Im Gegensatz zum PI-Regler besitzt dieser neben dem
Proportional- noch einen Resonanzterm, der auf die gewiinschte Frequenz® eingestellt wird.
Der Resonanzterm ist ein doppelter Integrator[141], der bei der Resonanzfrequenz eine un-
endliche Verstirkung aufweist und bei anderen Frequenzen keine Dimpfung. Dadurch ist
es moglich, den Term als Kerbfilter zu nutzen, um Harmonische Schwingungen selektiv zu

kompensieren. Im einphasigen Fall kann diese folgendermafien dargestellt werden [142].

GPR(S) = Kp + Kz (320)

52 + wi

Durch den proportionalen Term K, kann die Bandbreite und der Phasenabstand bestimmt
werden [141] und mit der integralen Verstirkung K; kann die Frequenzselektivitit einge-
stellt werden. Dabei fithren grofle K; zu breiteren Aktivititsbereichen des Resonanzanteils
des Reglers. Da die Netzfrequenz nicht stark variieren darf, ist die in GI. 3.20 dargestellte
Form ausreichend. Bei groferen Schwankungen kann diese wie beispielsweise in [5] erwei-
tert werden. Im unsymmetrischen Fall ist es moglich einen gesonderterten Stromregler fiir
jede Phase einzusetzen, was zu einer 3x3-Diagonalmatrix fithrt. Koppelterme oder dhnliches
werden nicht benétigt [136]. Hervorzuheben ist, dass hierbei keine Transformationen wie
beim PI-Regler erforderlich sind und dieser Filter in der Lage ist, bei sinusférmigen Ein-
gangsgroflen, die Regelabweichung zwischen Soll- und Ist-Signal zu eliminieren [6]. Durch
seine hohe Dynamik ist es dem PR-Regler moglich, Regelfehler schnell zu kompensieren.

Gue(s)= Y. K

S (3.21)
n=3,5,7,... 5% 4 (woh)?

Durch eine Erweiterung der Gl. 3.20 um einen harmonischen Kompensator HC' wie in
Gl. 3.21, konnen Oberwellen selektiv eliminiert werden. Dieser ist fiir die dritte, fiinfte
und siebte Oberwelle dargestellt, da diese die am stirksten Ausgeprigten sind. Pro Ober-
wellenordnung muss nur ein solcher Kompensator angehingt werden. Weiterhin beeinflus-
sen diese Kompensatoren die Dynamik des PR-Reglers nicht, da sie nur im Bereich ihrer
Resonanzfrequenz eine Wirkung entfalten. [130]

8Bei Netzanwendungen in Europa zumeist 50 Hz mit einer erlaubten Schwankung von 1 %.
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Netzsynchronisation

Um im Netzparallelbetrieb das gewiinschte Verhalten zu zeigen, benotigt der Stromregler
zudem passende Eingangswerte. Das Vorgehen, um dem PR-Regler diese Werte zur Verfu-
gung zu stellen, wurde aus der Arbeit von Singer [2] und Zong [5] iibernommen.

Vorteile ergeben sich aus der Implementierung des Spannungsschitzers. Dieser stellt Blind-
leistung auf eine rechenefhziente Art und Weise fiir ein einphasiges Netz ein. Hierfiir be-
rechnet dieser aus der Netzspannung u, zwei Komponenten mit der selben Amplitude und
Frequenz der Netzspannung w,. Dabei ist die Komponente ), in Phase und die Kompo-
nente g ist der Netzspannung um 90° vorauseilend. Die Gl. 3.22 und GI. 3.23] stellen
den Spannungsschitzer im Zustandsraum dar.

4 B
- = —_—
i’l - _ksync wWo T ksync )
l Ty | B | —wo 0 ] [ To ] T [ 0 (ug) mit Kgype > 0 (3.22)
C

- _ —_——

Ug) | || |10 Ty

[ugL___ZQ]_lo 1H@] (3.23)

Dieses System ist eine Feedbackschleife, bei der u4 eine sinusformige Eingangsgrofie ist und
mit der Netzfrequenz wy oszilliert wird. Dies entspricht im Frequenzraum einer unendlichen
Verstirkung des Spannungsschitzers bei wy. Zudem stellt die Grofe kgyp. in Gl. 3.22 eine
Dimpfung des Oszillators ein.

Damit die Netzsynchronisation méglich ist, muss die Amplitude der Netzspannung mithilfe
der Gl. 3.24| ermittelt werden. [5]

Ug == \/u‘gn + USL (3.24)

Es kann nun aus den bisher berechneten Werten der Referenzstrom hergeleitet werden. Dies
ist mithilfe der In-Phase-Komponenten i;ﬁf und u,)| moglich, indem die beiden multipli-
ziert werden, ebenso wie die beiden orthogonalen Grof3en z;if und u . Die sinusférmigen
Ausgangsgrofien werden dadurch mit den statischen Referenzstromen skaliert und zu zeit-
lich verdnderlichen Rechengréf8en. Diese werden nun addiert und durch die identifizierte
Amplitude der Spannung U, geteilt, wie Gl. 3.25) zeigt.

.ref ref
‘ Lol Ug|| T 2,1 Ugl
jref = all ol 7 gL T (3.25)
Uy

Dadurch wird keine PLL benétigt und es ist zudem nicht notwendig, einen Winkel zwischen
Strom und Spannung zu berechnen. [2]
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Ug|| w
Ug | gl | —
ugl

A 4

,fref .ref .ref 'Tef

? Lol Ygll Tty 1 UgL |7

g g g . S
ol | ot |t Ky + Kiziog
.ref ugHJrugL

ZQJ_

i

Netzsynchronisation PR-Regler LCL-Filter

Bild 3.39.: Schematische Darstellung des einphasigen Netzreglers mit Netzsynchronisation, PR-
Regler und Umrichter mit LCL-Filter am Netz u,

Die Umsetzung der Netzregelung ist in Bild|3.39 nach dem Vorbild von Zong [5] dargestellt.
Die Stromregelung des PR-Reglers befindet sich in der Mitte des Bildes. Diese wird durch
die Sollsignal-Generierung in Gl. 3.25|erweitert. Die Differenz aus diesem und dem gemes-
senen Netzstrom 7, bildet das Eingangssignal fiir den PR-Regler, dessen Ubertragungsfunk-
tion in Gl. 3.20| beschrieben ist. Das Ausgangssignal des PR-Regler ist eine Sollspannung
Usoir»> die das Eingangssignal des Umrichters darstellt. Die Ausgangsspannung liegt am Fil-
ters (siche Kap. 3.4) an und bestimmt den Netzstrom ¢,4. Durch eine Justierung der Strome

T

iy und zgif kann somit der Netzstrom i, eingestellt werden.

gl
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4. Umsetzung des
kondensatorbasierten EMMC

4.1. Umsetzung der Umrichter-Algorithmik

Der EMMC besteht inklusive des Hauptmoduls aus Vollbriicken mit Kondensatoren, wobei
das Hauptmodul auch durch andere Umrichtertopologien wie einen NPC ersetzt werden
kann. Dies ist notwendig, wenn ein dreiphasiger EMMC aufgebaut werden soll. Die mog-
lichen Schaltzustinde jedes Moduls sind z,, = {1,0, —1}, wie in Bild 4.1 dargestellt.

Z,=X z,=1 z,=0

Al Tu AL
IR

>

Up=2Ucp Up=+1-Ucp U,=0

>
>

Bild 4.1.: Schaltzustinde der Vollbriicken Module: z,, = +1 eines Moduls entliddt, z,, = -1 lidt und
Zp, = 0 tiberbriickt den Kondensator bei einem positiven Ausgangsstrom Iyy;.

Bild 4.2 stellt einen Inverterarm eines einphasigen EMMC|dar, bestehend aus einem Haupt-
modul (SM1) und drei zusitzlichen Submodulen (SMn). Zur Energieversorgung werden
keine zusitzlichen Verbindungen zu den Submodulen SMn benétigt und dennoch wird
ein Vier-Quadranten-Betrieb erméglicht. Die dargestellte Anzahl von Submodulen ist hier-
bei zwar beispielhaft gewihlt, ist hinsichtlich einer Netzanwendung aber sinnvoll, um die
Netznormen ohne zusitzliche Filter einhalten zu konnen, und kann um weitere Module er-
weitert werden. Abhingig vom Ausgangsstrom i, kann jedes Submodul tiberbriickt oder
in die dazugehorige Phase positiv oder negativ geschaltet werden (vgl. Kap. 3.5.1).

Die Ausgangsspannung U,,; kann in Abhingigkeit von der Spannung des Hauptmoduls
Upc und den Schaltzustinden der Module 2, folgendermaflen berechnet werden

N
Uout = Zn:l Zn UC,N : 2n—1 (41)
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; o
I SM1 o
S T | SM2 Ugy= 400 V
DC-Side: ‘1 \ SM3 . sm4a sMN AC-Side:
Power Supply, U= \l \ \ \ \ Load, Motor,
s (Dt b p Lt A
X \ Uc;=100V Uea=50V Uox
' Uc,= 200 V
Ug1= 400V

Bild 4.2.: EMMC mit einem DC-Anschluss von Upc = 400 V und N Submodulen fiir den AC-
Anschluss.

Mehrere unterschiedliche Schaltkombinationen kénnen genutzt werden, um eine Ausgangs-
spannung darzustellen, wobei die Anzahl der redundanten Schaltkombinationen bei je-
der Ausgangsspannung unterschiedlich hoch ist. Um beispielsweise die Ausgangsspannung
Uout = 50V darzustellen, wurden alle Kombinationen in Tab. 4.1 aufgelistet. Dabei ist bei
unterschiedlichen Ausgangsspannung U,,,; immer ein Laden und Entladen der Kondensa-
toren mit unterschiedlichen Kombinationen, bis |Uyy:| < Upe méglich.

Tabelle 4.1.: Mogliche Kombinationen die erste Spannungsstufe (z.B. Uy = 50 V) eines EMMC

mit 4 Stufen zu erzeugen

Kombination z;(400V) 25(200V) 23(100V) 2z,(50V) U,y = Zizl zn - Upc - 271 V]

1 0 0 0 1 50
2 0 0 1 -1 50
3 0 1 -1 -1 50
4 1 -1 -1 -1 50

Hierdurch wurde gezeigt, dass jedes Submodul bei einer gewissen Spannung entladen
(2n, = 1) oder geladen (2, = —1) werden kann und dadurch die Ausgangsspannung im
Mittel gehalten werden kann, indem die Kapazititen tiber eine unendlich lange Zeit durch
alternierendes Schalten gebalanced werden. Bild 4.3a zeigt eine Ausgangsspannung eines
EMMC bei konstantem positivem Strom.

Zusitzlich wurden die Modulspannungen und die dazugehorigen Schaltzustinde in Bild
4.3b und 4.3c dargestellt. Das Halten der Ausgangsspannung von 50 V wird durch ein Ab-
wechseln von laden, entladen und tiberbriicken erreicht. Zu beachten ist hierbei, dass das
Balancen der Kapazititen mit einer vielfach hoheren Modulationsfrequenz erfolgen muss,
als die Modulationsfrequenz der Ausgangsspannung. Die Qualitit dieser hingt von der Ka-
pazitit der Module und deren Schaltfrequenz ab.
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54 T 1
U = [ 1
= Vout > o
53 Unean | g 0
-1
52 F - o 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Timestep
1 —
51F 29
Z0
@n
| |
S -1
- o 1 2 3 4 5 6 7 8 9
D49 * Timestep
< 1 —
zZ
48 | 7 @ 3
2o
@n
47F 5 1 _J |
o1 2 3 4 5 6 7 8 9
Timestep
46 | g
1 —
—
45| 7 é‘ 0
9
44 1 1 1 1 1 1 1 1 -1 T T
01 2 3 4 5 6 7 8 9 0O 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Timestep Timestep Timestep
a) b) ©)

Bild 4.3.: (a) Ausgangsspannung des EMMC Uy, mit mittlere Ausgangsspannung Upean = 50V
mit gleichen Modulkapazititen C,, = 88 uuF, einer Zeitschrittweite von T'imestep von
m = 20 ps und einem Ausgangsstrom von I,,; = 5 A (b) Kondensatorspannung U,
jedes Moduls (c) Schaltzustinde z,, jedes Moduls

4.1.1. Regelung des Ladezustandes
Optimums-Regelung

Wie bereits in Kap. 4.1] ausgefithrt, konnen Ausgangsspannungen U,,,; mit unterschiedli-
chen Schaltkombinationen z,, dargestellt werden. Dabei werden unterschiedliche Kapazi-
titsmodule geladen bzw. entladen, abhingig von deren Polaritit. Um die Anforderungen
an die Ausgangsspannung U, zu erfiillen muss die Differenzspannung AUg); der Modu-
le minimiert werden. Eine mégliche Implementierung ist die optimale Schaltkombination
mithilfe eines Gewichtungsfaktors zu ermitteln.

Um die beste Kombination auszuwihlen, wird der Spannungsfehlervektor AU, aus der
gemessenen Spannung ucp,,.,, und der Sollspannung uc,, ., folgendermaflen berechnet
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UC 1 meas Uc 1ref

oy u072meas uc72ref
AUsnu = . - . (4.2)

ucmeeas uchref

Wenn n das Submodule einer Phase reprisentiert, und m die Nummer der méglichen
Schaltkombinationen der i-ten Spannungsstufe, konnen alle méglichen Schaltkombinatio-
nen in der Matrix M; dargestellt werden

211 "t Znl
My=| t+ - (4.3)

Zlm " Znm

Konsequenterweise kann der Gewichtungsvektor g; berechnet werden als

gi = M; - AUy (4.4)

somit kann der Effekt jeglicher Schaltkombination auf den globalen Spannungsfehler dar-
gestellt werden. Die Schaltkombination, die die Spannungen am besten auf ihr Sollniveau
annihert, wird ausgewihlt

max(g;) — Zopt (4.5)

Wenn beispielsweise das Referenzspannungslevel auf U,,; = 50V gesetzt wurde und alle
Kapazititensmodule eine Spannungsabweichung von +1V, gegeniiber ihrer Sollspannung
aufweisen, wird der Gewichtungsvektor ¢; zu (1 0 -1 -3).

0 0 0 1 0 1

N - o 0 1 -1 1 0

g1 = My - Usyrn = 01 -1 1111171 =21 (4.6)
1 -1 -1 -1 1 -3

Mit Hilfe dieses Gewichtungsvektors, wird die Schaltkombination ausgewihlt die den Span-
nungsfehler am besten kompensiert

gsov = max(gsov) = 1 — zZopt = ( 0001 ) (4.7)

Solange alle Kondensatoren einen Uberschuss an Ladung besitzen wird die Kombination
ausgewihlt, die eine Kapazitit entlade. [143]]
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Flachheitsbasierte Regelung

In diesem Kapitel wird nachgewiesen, dass es sich beim EMMC um ein flaches System'
handelt. Dies stellt eine besondere Eigenschaft dar, wie im Weiteren erldutert wird, da sich
dadurch das nichtlineare System EMMC mit seinem flachen Ausgang und einer endlichen
Zahl an Zeitableitungen beschreiben ldsst. [145] An flachen Systemen konnen die kon-
ventionellen linearen Regelungsauslegungsverfahren angewendet werden. Die Optimums-
Regelung stellt hierbei, abseits der konventionellen Verfahren, eine Sonderform speziell fiir

den EMMC(ldar.

Modell A: Erstes Submodul ohne Dynamik

i e

)é < ’ \

/I ! T T :

SM1 | » : Zn | 03 1

A G I :

H Ryc SMn ! el :

\‘ n V4 Z :

ILAC o o ! “’2( n"‘( :

\ : !

\y !

u A = e m e e === === 4
D e
MY

Bild 4.4.: Anordnung der Kondensatoren und des letzten Submoduls (gelb markiert), das auf einer
konstanten Spannung gehalten wird

Betrachten wir ein System mit N Vollbriicken-Submodulen, in dem der Kondensator im
ersten Submodul extern bei einer konstanten Spannung gehalten wird (vgl. Bild 4.4):
UC =1 = Ueyt. Damit ist uc 1 keine dynamische Variable. Die Dynamik der anderen

1
Kondensatorspannungen lautet 4¢,, = C—zn iac, wobei z, = {—1,0,+1} den Schaltzu-
stand des n-ten Vollbriicken-Submoduls bezeichnet und 740 den Strom darstellt, welcher
durch alle eingeschalteten Submodule flieft. Der Schaltzustand des Submoduls wird aus

den Schaltzustinden der einzelnen Schalter im Submodul AH, AL, BH, BL = {0, 1} fol-

"Das 1992 von Fliess, Lévine, Martin und Rouchon eingefiihrte Konzept der Flachheit eréffnet einen neuen
Zugang zur Analyse und zum Entwurf nichtlinearer Systeme. [144]
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gendermaflen gewonnen: z, = AH - BL — AL - BH. Die Bewegungsgleichung fiir den
Strom 7 4 lautet

diac Rac . 1 . ol
= - LAC — 7 Uout , MUt Ugyy = 21 Uegt T+ Z Zn UCn - (4.8)
dt Lo Lyc n=2

Dabei stellt u4¢ eine von auflen kontrollierte Spannungsquelle dar. Die Dynamik der frei
beweglichen Submodul-Kondensatorspannungen ist

duCn 1 .
= =2,...,N. 4.
dt Cn ZntAC n ; ) ( 9)

Die resultierende Dynamik des gesamten Systems wird durch den folgenden N-dimensio-
nalen Zustandsvektor & beschrieben und durch den folgenden N-dimensionalen Eingangs-
vektor U gesteuert

T1 = Uc, U =21
T = - : = : , (4.10)
ITN-1 = UC,N-1 UN-1 = ZN-1
IN = 1tAC UN = 2N

mit Bewegungsgleichungen

, 1
r1 = 621 TN,
1
1
ITN-1 = ZN-1ZN,
CN—l
. Rac 1 [ 1
iy = ———TN — —— | D Zn Tn + 2N Ueat| + —Uac,

Lac Lac | o Lac
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oder in Matrix-Form

A B
00 0 0 w0 0 0
00 0 0 0 0 0
dr 2
T Do el : T+ : : : : u (4.11)
0 0 . 0 0 0 0 o 0
O O _M _ X1 _ T2 _1]7\71\7,11 _M
: Lac Lac Lac e Lac Lac
0
0
+1 | uac-
0
_1
Lac
H_,'_/
b

Fir eine Diskussion einer Regelung werden die Eingangskomponenten z, als reelle, kon-
tinuierliche Variablen, —1 < z,, < +1, angenommen; der daraus entstandene Diskreti-
sierungs-Fehler wird spiter mittels einer Zustandsriickfithrung korrigiert. Die Matrix B
ist invertierbar wenn beide x5 = 74¢ und e, ungleich Null sind

o 0o ... 0 0
0 £ . 0
TN
B'=| : S : S (4.12)
R
Ciz1 Coxzo CNflmel _LAC
TN Uext TN Uext e TN Uext Uext

Die obere Dynamik (4.1.1) besitzt (trivialerweise) einen flachen Ausgangsvektor *

Betrachten wir eine (im Allgemeinen nichtlineare) Dynamik, beschrieben durch einen Zustandsvektor & mit
n Komponenten und gesteuert durch einen Eingangsvektor @ mit m < n Komponenten. In den meisten
Fillen gilt strikt m < n (unteraktuiertes System). Bei einem flachen Ausgangsvektor ¢y ist es notwendig,
einen Vektor mit genau so vielen Komponenten wie beim Eingangsvektor zu finden (damit jede Eingangs-
komponente fiir die Dynamik einer einzigen Ausgangskomponente entworfen werden kann), der jedoch
die Information der Dynamik aller Zustandskomponenten enthilt. Dies erfolgt durch die sukzessive Be-
rechnung der zeitlichen Ableitung steigender Ordnung, fiir jede der Ausgangskomponenten, bis eine Ein-
gangskomponente gefunden wird. Die Ordnung dieser letzten zeitlichen Ableitung wird Relativgrad der
untersuchten Ausgangskomponente genannt: z.B. nehmen wir an, dass erst bei der zweiten Ableitung der
ersten Ausgangskomponente y¢, 1 die dritte Eingangskomponente u3 auftaucht; der Relativgrad r1 = 2
sagt aus, dass mittels ug direkt auf j¢, 1 zugegriffen werden kann, und somit indirekt auf 37 1 & yy, 1. Die
Idee “die gesamte Information der Systemdynamik im flachen Ausgangsvektor enthalten zu haben” lautet
mathematisch, die Summe der Relativgrade der einzelnen Ausgangskomponenten der gesamten Ordnung

m
n der Zustandsdynamik entspricht: E r; = n.
i=1
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Yg,1 = Ucn
jr = = : : (4.13)
Yf,N-1 = UCc,N—-1
Yy, N = lac

wo jede Komponente Relativgrad 1 besitzt. Daraus kann algebraisch eine Zustandsriickfiih-
rung gewonnen werden, welche den Fehler zwischen dem aktuellen Ausgangsvektor (=Zu-
standsvektor) und einem vorgegebenen, gewiinschten Ausgangsvektorverhalten ¢ asym-
ptotisch auf Null bringt

— — — T —k 1 — —k
i@ =B |—Aj; — buac + 7 —;(yf—y) , (4.14)

wobei 7 > 0 die Zeitskala darstellt, mit der der Fehler (7/; — ¥*) gegen null abklingt.
Trajektorie-Design fiir Modell A im eingeschwungenen Zustand

In diesem Abschnitt werden die Eingangskomponenten z, als reelle, kontinuierli-
che Variablen, —1 < z,, < +1, angenommen. Der Fehler bei der Diskretisierung auf
zp € {—1,0,+1} kann mittels einer Zustandsriickfithrung wie in Gl. 4.14 kompensiert
werden.

Im eingeschwungenen Zustand wird ein sinusférmiges Verhalten des AC-Stromes bei einer
(niedrigen) Frequenz w4¢ und mit einer konstanten Amplitude 4 gewiinscht. Es wird an-
genommen, dass die Steuerung jedes einzelnen Submoduls bei einer Frequenz w,, wesentlich
héher als w 4¢ erfolgt, so dass wihrend jedes Steuerungsschritts der AC-Strom als Konstante
angenihert werden darf. Unter dieser Annahme wird der Verlauf des AC-Stroms effektiv als
eine Stufenstruktur wie in Bild 4.5 angenihert, wobei die homogene Hohe jeder Stufe A7
betrigt.

Im besten Fall, bei dem die Anzahl an Eingangskomponenten gleich der Anzahl an Zustandskompo-
nenten (m = n) ist, ist der Zustandsvektor selbst der flache Ausgangsvektor (der Relativgrad jeder Kom-
ponente ist somit 1), vorausgesetzt, dass das System steuerbar ist, d. h., dass mittels des Eingangsvektors
ein Zugriff auf alle Komponenten des Zustandsvektors méglich ist.
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Bild 4.5.: Stufendiskretisierung des Verlaufs von i ¢

Die Zeitkoordinaten, bei denen ein Sprung von der (k — 1)-ten zu der k-ten Stufe er-

t tr_
k—i_“) = kA%, mit t;—o = 0 gegeben.

folgt, sind durch die Beziehung a0 Sin (w AC
Anschlieflend kann die gewiinschte Trajektorie im eingeschwungenen Zustand definiert
werden: Fiir die Kondensatorspannung der Submodule n =1,..., (N — 1) lautet diese

Trajektorie im Zeitintervall von ¢;_; bis ¢,
7} =30 + Arp psin (0Pt + o) | (4.15)

wobei 7(5%) den gewiinschten mittleren Wert der Kondensatorspannung im eingeschwun-
genen Zustand darstellt, A7, die Amplitude des Toleranzbands fiir eine solche Konden-
satorspannung und w(®) die noch zu bestimmende Frequenz. Letztere wird aus der Bewe-
gungsgleichung der Kondensatorspannung gewonnen

1 Ar
Arp ) cos (Wt + 1) = 28 (kAi) = WP = (kA)

_— 4.16
Cn " " ATB,nCn ’ ( )

indem fiir die jeweilige Eingangskomponente eine Oszillation mit Amplitude 1 (héchs-
ter Wert fiir die Eingangskomponente) verlangt wird’: z =1 - cos ( ®)¢ 4 U ) fur
n=1,...,(N —1). Zuletzt wird die Eingangskomponente fiir n = N aus der Bewe-
gungsgleichung fiir den langsamer oszillierenden AC-Strom gebildet:

*

»  stetig bei tr bleibt:
(k Dy + cp(k D= w(k)t + <p(k) und  daher (k) = <p(k by ( (k=1) _ (Lk)> tr, mit
(k 0 _ .

. k . .
3Die  Phase () kann so justiert werden, dass damit
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Uuac LAC dZAC (k’A’L)
N = = —R 4.1
N Uext Uegt dt A¢ Uegt ( 7)
N1 (209 4 Arpsin (w®t + o)) cos (wkt + k)
n=1 Uext

Die Wahl der Breite der Toleranzbinder soll gewihrleisten, dass auch der Eingangsgrof3e 23,
innerhalb des Intervalls —1 < 23 < +1 liegt. [146]

Modell B: Alle Submodule mit eigener Dynamik

Es soll nun davon ausgegangen werden, dass das letzte Submodul eine eigene Dynamik be-
sitzt, weil seine Kondensatorspannung nicht extern konstant gehalten wird, existiert auch
ein flacher Ausgangsvektor fir die resultierende Dynamik. Dieser Fall wird der Vollstin-
digkeit halber diskutiert, da bei der Anwendung des EMMC zumeist eine direkte Speisung
dieses Moduls vorgesehen ist. Modell B hat Ordnung n = N + 1 (V ist die Anzahl an
Submodulen) und wird gesteuert durch m = N < n Eingangskomponenten

/
ZL‘l - UC’71

Tr = LClNil = UC,Nfl 9
J,’IN = uC,N
Ty = iAc
i, = iz x
1 Cl 14N+1
T = L,ZN x!
N CN N+1»
. Rac 1
IN+1 = _TACxNH I

Uy = 21
U= ,
UN—1 = ZN-1
unN = ZN
N 1
/
Z Zn Ty, + ——UacC -
— Lac

(4.19)

(4.20)

(4.21)
(4.22)

(4.23)

Diese unteraktuierte Dynamik (m < n) besitzt einen Ausgangsvektor mit m = N Kompo-

nenten

y},l =

/
Y¢, N—1 = UC,N-1

Uc1

! Lac;2 N Cn,2
Yr.n = %00 + 2ne1 S UCH

(4.24)
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der Relativgrad jeder einzelnen Komponente dieses Ausgangsvektors ist gleich 1 fiir die ers-
ten N — 1 Komponenten, aber 2 fiir die letzte (Energie)-Komponente.

d (Lac ' 2 N
pr ( e+ Z uén> = —Rac (x§v+1) M—F UAC Ty iq
n=1
(4.25)
N
+ ~i1 L, = (keine Eingangskomponente) ,
n=1
(4.26)
d? Lac NG, SR ! Rac 1
a2 9 tac + n; 7“0,n = (UAC - AC$N+1) _TAC N4l T LACUAC
(4.27)
1 X ,
- (uAC - 21EEAC=7:/1\/_~.1> TAC Z Zn l‘/n +Uuac x;\f—i-l .
n=1
(alle Eingangskomponenten zp,)
(4.28)

Somit ist die Summe der Relativgrade der Komponenten von Gl. 4.24 gleich zur Ordnung
N + 1 der untersuchten Dynamik und ¢/} ist ein flacher Ausgangsvektor. [146]

4.1.2. Stabile Trajektorienfolge

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein selbststabilisierender Effekt der Kondensatorspannun-
gen des EMMC hergeleitet [146]. Aufgrund dieser Systemeigenschaft kann die Kondensa-
torenspannungsmessung der einzelnen Module entfallen. Diese Eigenschaft konnte sowohl
in den Simulationen als auch bei diversen Messungen reproduziert werden. Es sind dhnli-
che Verhalten bei anderen Multileveltopologien bekannt, etwa dem FCC [147]—[149] und
MMC [150]—[152]. Dieses Verhalten kann folgendermaflen begriindet werden:

r1 =1ac

Fiir ein gewiinschtes Verhalten aller N Zustandsvariablen ¥ = ) ist bereits
IN = Uc,N

die passende Schaltsequenz 2 (t) bestimmt worden (n = 2, ..., N). Mit anderen Worten

ist die gewiinschte Trajektorie in 2 ,kodiert*, so dass das System, falls es bei *(¢ = 0) in-

n »

4Das gewiinschte Verhalten wird von nun an mit * bezeichnet, nicht zu verwechseln mit ,komplex konju-
giert®.
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itialisiert wird, der weiteren Trajektorie 2*(¢) folgt, wenn die Bewegungsgleichungen mittels
2% (t) gesteuert werden.

Es soll nun gezeigt werden, dass das System selbst wenn es bei einem beliebigen Anfangszu-
stand Z(t = 0) # Z*(t = 0) startet, nach einer vergleichsweise kurzen Zeit die gewiinsch-
te Trajektorie erreicht; dadurch entsteht eine asymptotisch stabile Trajektorienfolge. Da-
fur wird als erstes die Fehlerdynamik fiir den Stromfehler e; =% —¢* und die N — 1
Submodulspannungs-Fehler e, ,, = uc,, — U, formuliert:

diAC o RAC iA ST Uezt + Zn>1 Z;kz ucan
- _ o —
dt LAC LAC dei RAC 1 %
= T 6 — Zzneu,rm
dz:k‘lC o RAC . Zik Uzt + Zn>1 Z;: U’*C,n dt LAC LAC n>1
dt L Lac
dqu 1 % -
= 7Zn tAC
dt c, deqn 1,
=—2z"e;
(4.29)
Nun wird folgende Funktion eingefiihrt:
L C, 1%
Vieneun) = —282 4+ 3 222 — = = —Rppel. (4.30)
’ 2 = 2" dt

Diese Funktion (Lyapunovfunktion genannt) ist strike positiv, sobald mindestens einer der
Fehler nicht verschwindet, wobei grofle Fehler zu einem hohen Wert in der Funktion V'
fuhren. Gleichzeitig zwingt die Dynamik die Funktion V, immer kleiner werdende Werte
anzunehmen, falls e; # 0 erfiillc ist’ und somit werden die Fehler ¢;, e, ,, mit der Zeit
kleiner. Die einzige Situation, bei der die weitere Abnahme in der Funktion V' beendet
wird, ist sobald e; = 0 erreicht wird. Auch hier gilt e, ,, = 0:

* Fir e; =0 liefert die erste Bewegungsgleichung in Gl. 4.29 die Bedingung
Z sy €un = 0, wobei sowohl s als auch e, ,, im Allgemeinen zeitabhingig sind.
n>1

* Die zweite Bewegungsgleichung in (Gl. 4.29) liefert fiir e; = 0 die Bedingung, dass
alle e,, , konstant bleiben miissen.

* Die Bedingung » _ z; e,,,, = 0 fiir konstante ¢, aber beliebige (zeitabhingige) z;;
n>1
kann nur erfiillt werden, wenn e,,,, = 0 furallen =2,..., N gilt.

Somit fithrt die vorhandene Dissipation Rsc # 0 zu dem Teilzustand e; = 0 oder dqui-

) t—s00 ) .
valent zu i4¢(t) = i%os und e; = 0 seinerseits fithre zu e, , = 0 an allen Submodulen

>Dies gilt solange Rac # 0, d. h., solange eine Dissipation in der Schaltung vorkommt.
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(bis auf das Erste): Die gesamte Dynamik konvergiert am Ende auf den Zustand, bei dem
iac = o und uc, = ug, gelten, q.e.d.

Die Schlussfolgerung gilt, falls fiir jedes Submodul die entsprechende Schaltvariable z,, zeit-
abhingig ist und sich somit kontinuierlich dndert. Fiir ein Submodul, das ein konstantes 2,
besitzt, gilt e, ,, = konstant, aber nicht uc, g ug,,- Dies ist bei Ausgangsspannungen
der Fall, bei denen das kleinste Submodul (V) nicht benétigt wird.
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4.2. Dimensionierung und Auswahl der Bauteile

In diesem Kapitel wird die Auswahl der grundlegenden Bauteile eines EMMC beschrieben.
Aufgrund seiner vielen Freiheitsgrade miissen hierzu Annahmen getroffen werden.

[
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Submodule Capacitance C; [mF]|
Submodule Capacitance C; [mF]

o

50 100
Control Frequncy feq [kHz] Control Frequncy freq [kHz|

a) b)

o

10° 10! 10? 10°

Bild 4.6.: (a) Logarithmische Darstellung des THD  {iber einen weiten Bereich von Reglerfrequenz
freg und Submodulkapazitit C; (b) Eingeschrinkter Bereich der als realistisch anzusehen-
den Reglerfrequenz fy¢y und Submodulkapazitit C1 nicht logarithmisch.

Definition der Randbedingungen:

* Regelfrequenz f,., ist die Frequenz mit der der Regler angesteuert wird, die Schalt-
frequenz f, variiert dabei von Modul zu Modul je nach Laststrom /,,; und Phasen-
versatz cos(), ist jedoch, fiir jedes Modul, maximal so grof§ wie die Regelfrequenz

freg-

* Als Regelverfahren wurde bei allen Untersuchungen die Optimums-Regelung ange-
wendet, welche in Kap. 4.1.1 vorgestellt wurde. Dabei besitzen die Submodule (SM)
unterschiedliche Schaltfrequenzen fy,,, da kein Trigersignal verwendet wird.

* Die Betrachtungen wurden ohne Netzfilter durchgefiihrt, um Beeinflussungen durch
die Filterparameter vorzubeugen.

* Jedes Submodul besitzt eine Submodulkondensator C,. Fiir die hier durchgefiihrten
Betrachtungen wird dieser auf einen konstanten Wert C; fiir alle Module festgelegt.

* Der Wirkungsgrad () wurde fiir einen modellierten MOSFET bestimmyt, der fiir alle
Submodule gleich ist.

Durch einen Parameter-Sweep tiber die Submodulkapazitit C; und die Reglerfrequenz f,
kann der Zusammenhang dieser beiden Parameter zum THD visualisiert werden. Dabei
wurde in Bild 4.6b festgestellt, dass eine Verringerung der Regelfrequenz f,., und somit
der Schaltfrequenz f,, durch die Erh6hung der Submodulkapazitit C; ausgeglichen werden
kann. Ein Umrichter mit einem THD tiber 6 % darf nicht an das Stromnetz angeschlossen
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Bild 4.7.: Optimale Kombinationen aus Regelfrequenz f;..y und Submodulkapazitit C; hinsichtlich
eines THD unter 6 %

werden und ist somit rot dargestellt (siche Netznormen Kap. 3.4). Mithilfe dieser Kennli-
nie kénnen Kombinationen von Reglerfrequenz f,., und Submodulkapazitit C; ermittelt
werden, die noch die Netznormen erfiillen. Damit ist sichergestellt, dass ein EMMC mit
dieser Regelfrequenz, nicht mit zu grof8er Kapazitit ausgestattet wird.
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Bild 4.8.: Wirkungsgrad (1) in Abhingigkeit von der Ausgangsleistungen (Pp,:) bei den optimalen
Kombinationen, dabei bestimmt die Regelfrequenz (f,¢4) die Submodulkapazitit (C7)

Fir diese netznormerfiillenden Kombinationen aus Frequenz und Kondensatorkapazitit,
wird nun eine Wirkungsgradberechnung durchgefiihrt. Dabei wird zur Vereinfachung ein
Kondensator ausgewihlt und dieser fiir die Verlustberechnung skaliert. Fiir die Berechnung

der Schalt- und Durchlassverluste wurde der MOSFET FCHO023N65S3 [153] gewihl.
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Aus Bild 4.2 kann der Wirkungsgrad fiir diverse Kombinationen abgelesen werden. Durch
einen Sweep iiber unterschiedlich Umrichter Ausgangsleistungen (P,,;) kann zudem der
Betrieb des EMMC bei unterschiedlichen Lastprofilen beurteilt werden. Der bessere Wir-
kungsgrad bei geringerer Leistung ldsst sich auf die statischen Verluste (Durchlassverluste der
MOSFETs) zuriickfithren. Bei hoheren Leistungen miissen die Module des EMMC hiufi-
ger Schalten, um die Kondensatoren auf ihrer Spannung zu halten. Dies fiihrt zu hoheren
Gesamtverlusten.
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4.3. Praktische Untersuchungen am EMMC

4.3.1. Untersuchungen am 48 V-Prototypen

Zunichst werden die Ergebnisse einer Simulation des 48 V-Prototypen mit 5 Modulen dis-
kutiert. Dies dient dazu, die grundlegenden Zusammenhinge des EMMC erldutern zu kon-
nen. Am realen 48 V-Prototypen sind diese ebenfalls ersichtlich, werden jedoch durch Effek-
te des Hardwareaufbaus tiberschattet. Fiir alle Untersuchungen am 48 V-Prototypen wurde
die Optimums-Regelung verwendet.

Simulationsergebnisse des 48 V-Prototypen

Die Modulanzahl von fiinf wurde gewihlt, um die Einhaltung der Netznormen (Kap. 3.4)
zu gewihrleisten. Zudem wurde dieser erste Prototyp nach IEC 60449 Standard (Upc <
120 V) ausgelegt, sodass keine gefihrlichen Spannungen entstehen konnen. Dadurch konn-
te das System erprobt werden und alle Sicherheitsregularien eingehalten werden. Dies fiihrt
dazu, dass das zuvor erwihnte Upc = 400V Submodule auf Ups = 48 V skaliert wurde.
Dieses Vorgehen wurde ebenfalls auf alle anderen seriell verbundenen Module angewendet

(vgl. Bild 4.9).

- >
SM1 out

1pc T * ] SM2 Lout Ugut =148V
DC-Side: | ] M4 Rou AC-Side:
Power Supply, UpC = 1 t \¥ = J \¥ }l ==l ‘,__],_:_ii___[]_ Load
48V L_\ \__} M)
= Ucs=3V
} T \ \T__\T UC53=12VUC’4_6V C5
o UC,Z =24V
UC,I =48V
Bild 4.9.: Skalierter EMMC-Versuchsaufbau mit 48 V am grofiten Modul und vier weiteren Sub-
g
modulen.

Aus Tab. 4.2 ist die Grundkonfiguration des simulierten EMMC und des skalierten Hard-
ware Setups ersichtlich. Die Kapazititen wurden mit einem Faktor von zwei umgekehrt
proportional zu den Modulspannungen skaliert. Dadurch wire es méglich die Module nach
dem Kapazitiven-Spannungsteiler im Ruhezustand auf die Referenzspannungen aufzuladen.
Diese Aufteilung ist zudem sinnvoll, da der Preis der Kapazititen mit hoherer Nennspan-
nung ansteigt, relativ zu deren Energiedichte. Dies wiederum bedeutet, dass Kapazititen
mit geringer Spannung preiswerter sind, als solche mit hoher Spannung.

Tabelle 4.3 zeigt drei simulative Testfille und die beobachteten Schaltfrequenzen fc, je-
des Submoduls. Dabei steigt die Schaltfrequenz wie erwartet mit hoherem Ausgangsstrom
an. Dies ist darauf zuriickzufiithren, dass ein hoherer Strom mehr Ladungstriger transpor-
tiert, was zu einem groferen Spannungsunterschied der Kondensatoren im gleichen Zeit-
abschnitt fithrt. Dadurch wird der Optimums-Regler frither gezwungen, die Konfiguration



112 4. Umsetzung des kondensatorbasierten EMMC

Tabelle 4.2.: Spannungen und Kapazititen der skalierten Version fiir simulative Anwendungen und
Demonstrationsanwendungen

SM1 SM2 SM3 SM4  SM5
Ucn 48V 24V 12V 6V 3V
C, 22uF 44puF 88uF 176 uF 352 uF

zu dndern. Dies fithrt zu einem dhnlichen Verhalten wie das einer PWM, da die geforderte
Ausgangsspannung nicht direke erreicht werden kann. Bild 5.2 zeigt die Ausgangsspannung
des EMMC fiir unterschiedliche Stréme. Entstehende Spannungsspitzen werden von dem
induktiven Anteil der Last L,,; gefiltert. Dabei bleibt die Sollsinusspannung konstant auf
Uout = 48V eingestellt, nur die Last wird veridndert. Die Schwankung der Spannungen der
Kapazititen, fiir eine Belastung mit R,,; = 3 €2, ist in Bild 4.10c dargestellt, um zu verdeut-
lichen, wie sich das groflere Rauschen, bei einer hoheren Last auf der Ausgangsspannung er-
klaren lasst. Dieser Zusammenhang wurde in Bild 4.3 fiir eine konstante Ausgangsspannung
niher diskutiert.

Tabelle 4.3.: Simulierte Ausgangsspannung des EMMC-Prototypen Uout = 48V/Uyu = 33V
und einer Ausgangsfrequenz fo,,; = 50 Hz.

ToutlA] Py W] THD U1 (%] Ji[kHz] fo[kHz] Js[kHz] falkHz] J5[kHZ]
0,38 12 2,49 2,47 7,3 11,8 12,5 12,0 9,0
4,80 115 3.79 3.24 8,9 14,1 15,3 13,9 9,7
11,28 381 10,53 5,97 9,1 13,9 14,4 13,5 9,6

Die ersten ms von Bild 5.2 zeigt, wie die Kapazititen sich beim Start aufladen, ohne dass
der EMMC vorgeladen werden miisste. Dieser Ladeprozess kann in dieser Form auch am
Netz durchgefiihrt werden. Simulationen haben zudem gezeigt, dass hohere Stréme zu ei-
nem schlechteren Sinus fithren, da die Spannungen der Kondensatoren stirker schwanken.
Trotzdem ist es dem EMMC méglich, einen Sinus nachzubilden, auch wenn hohe Laststro-
me I,y = 11,28 A mit einer hohen Lastenergie P,,; = 381 W verbunden sind.

Experimenteller Aufbau des 48 V-Prototypen

Aufbauend auf den durch die Simulationen gewonnenen Erkenntnissen wurde der ers-
te (Niederspannungs) Prototyp entwickelt. Ein HDOG6104 Oscilloscope (1 GHz und
2,5 GS/s) und vier Differential Tastkopfe vom Typ BumbleBee von PKM (Bandbreite 400
MHz, PKM GmbH, Germany) wurden fiir die Messungen genutzt. Die Regelung wurde
mithilfe von MATLAB/Simulink 2016a (MathWorks Inc., Natick, USA) entwickelt und
auf einer dSpace MicroLabBox Controller (dSPACE GmbH, Paderborn, Germany) im-
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Bild 4.10.: (a) Auswirkungen von unterschiedlichen Laststromen auf die Qualitit der Ausgangsspan-
nung des Prototypen Uy = 48 V. (b) Ausgangsstrom I, fir unterschiedliche Lastwi-
derstinde Roye 3 €2, 102 und 100 €. (c) Individuelle Spannungen der Kapazititen fiir
den Lastwiderstand R, = 3 €.

plementiert. Die Schaltsignale wurden mithilfe eines Field Programmable Gate Array (FP-
GA), welcher in der MicroLabBox integriert ist erreicht. Dies ist bei dem EMMC besonders
wichtig, da Ungleichheiten hier zu massiven Spannungsspitzen fithren wiirden. Der EMMC
Prototyp basiert auf MOSFETs (Infineon IPTO12NO8NS ), isolierten Halbbriicken-
treiber (Silicon Labs $18233 [155]) und CERAMIC (X7S ceramic capacitor). Um 15 iso-
lierte Spannungsversorgungen fiir die Gateansteuerungen zu erzeugen, welche fiir den Auf-
bau notwendig sind, wurden Leiterplatte oder eng. Printed Circuit Board (PCB)-basierte
Transformatoren benutzt [156]. Der gebaute Prototyp hat die gleichen Spannungen wie in
Bild 4.9 gezeigt. Bild 4.11 zeigt schematisch den Testaufbau, inbegriffen sind Controller
Interface und die Datenaufzeichnung.
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Bild 4.11.: Systemiibersicht der einzelnen Komponenten des skalierten Prototypen. [[146]

Die Regelung wurde auf einem dSpace System (MicroLabBox) implementiert, welches eine
Kontrolle iiber einen PC mithilfe der Control Desk Software erméglicht. Durch die Messun-
gen der Spannungen und Strome bestimmt die MicroLabBox die nichsten Schaltzustinde
fur die fiinf Module des EMMC. Nur das grofSte Modul (Ue; = 48 V) wird dabei mit einer
Spannungsversorgung verbunden und die anderen Module halten ihre Spannung durch den
Algorithmus, welcher in Kap. 4.1.1| vorgestellt wurde. Drei galvanisch getrennte DC-DC
Wandler [156] versorgen die MOSFET-Treiber mit den nétigen 15 V und die Logikkompo-
nenten mit 5 V. Diese DC{DC Wandler werden durch eine externe Spannungsversorgung
mit Energie versorgt. In einer spiteren Version kénnten diese durch die Spannungen der
Kapazititen versorgt werden.

Bild 4.12] zeigt die erwarteten Spannungen. Die Referenzspannung ist dabei auf U,,; =
33V festgelegt, wihrend der Widerstand R,,,; zwischen 100 €2, 10 €2 und 3 €2 variiert wur-
de. Die dazugehorigen Induktivititen sind aufgrund der unterschiedlichen Windungszahl
der Widerstinde ungleich und wurden in Tab. 4.5 aufgelistet. In der Realitit ist das Signal
Usut verrauschter. Dies liegt nicht darin begriindet, dass die MOSFETs unterschiedliche
Ein- und Ausschaltzeiten besitzen [157]. Diese wurden bereits mithilfe des FPGA opti-
miert. Das Schalten von unterschiedlichen Spannungen benétigt bei gleichem Schalter je-
doch auch unterschiedlich lange. Dies konnte ebenfalls tiber den FPGA optimiert werden,
ist aber sehr aufwendig. Da hierfiir zwischen den diversen Schaltungen unterschiedlicher
Module unterschieden werden miisste. Das bedeutet, es miisste eine Lookup-Table fiir ei-
nen Schaltvorgang erstellt werden bei dem Submodul 1 einschaltet und Submodul 2 aus-
schaltet, aber auch wenn Submodul 1 einschaltet, Submodul 2 ausschaltet und Submodul
3 einschaltet. Da die unterschiedlichen Schaltzeiten anders aufeinander abgestimmt werden
missen. Im derzeitigen Aufbau werden nur unterschiedliche Verzégerungen fiir ein Ein-
und Ausschalten verwendet und die Schaltzeitpunkte synchronisiert. Die aufgezeichneten
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Schaltfrequenzen des Prototypen sind in Tab. 4.4 aufgelistet. Die Regelung agiert im Aufbau
anders, da die Spannungsmessungen ein Rauschen aufweisen. Dadurch kommt es zu Schal-
tungen. Eine Konsequenz dessen ist es, dass die Spannungen der Module besser gehalten
werden (vgl. Bild 4.12c. Dass diese Schaltungen, die auf Messfehlern beruhen, eine Ver-
besserung der Spannungsstabilitit hervorrufen, deutet bereits auf das selbst stabilisierende
Verhalten der Kondensatoren des EMMC hin (vgl. Kap. 4.1.2).
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Bild 4.12.: Demonstrator (a) Auswirkungen unterschiedlicher Lasten auf die Qualitit der Ausgangs-
spannung Uy = 33V des realen Hardwareaufbaus (b) Stréme bei unterschiedlichen
Ausgangsleistungen P,y = 381W, 111 W und 12 W (c) Verhalten der Modulspan-
nung der Kondensatoren bei Py, = 381 W

Tabelle 4.4.: Gemessene Ausgangsspannungs Amplitude des EMMC Prototypen Uyt = 48V
(Uout = 33 V) und einer Ausgangsfrequenz fy,;; = 50 Hz. Mit den gemessenen Schalt-

frequenzen der einzelnen Submodule f), bei diesen Randbedingungen.

Iut[A] Por|W]) THD U|I [%] fi1lkHz] folkHz] f3[kHz| filkHz] f5]kHz]

11,00
3,35
0,36

356
111
12

6,09
5,68
5,73

6,08
5,64
5,67

13,0
14,0
19,8

21,0
22,0
22,6

20,5
26,3
22,3

19,5
18,7
18,4

12,8
12,2
11,4
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Bild 4.13a zeigt den EMMC-Demonstrator, mit den dazugehorigen Modulen, welche auf
einer Hauptplatine befestigt wurden. Dieses System wurde verwendet, um defekte Module
moglichst schnell austauschen zu kénnen. In der Nihe des Mainboards sind die erforder-
lichen DC/DC Wandler abgebildet. Das restliche notwendige Equipment ist zusitzlich in
Bild 4.13b dargestellt. Dazu gehoren zusitzliche Spannungsversorgungen, die MicroLab-
Box, der EMMC, ein Oszilloskop, Lastwiderstand, Tastképfe und der PC.

12 V-Powersource

| dSpace ¥

48 V-Powersource

a) b)
Bild 4.13.: (a) Detailliertes Bild des Prototypen mit Mainboard und 5 Submodulen (b) Arbeitsplatz
mit Prototypen, Messungen, Tools, etc. [146]

Die Ergebnisse der Effizienzmessungen kénnen in Tab. 4.5|eingesehen werden. Die gemes-
sene hochste Effizienz (1) des EMMC betrigt 97,5 %. Die schlechte Effizienz bei gerin-
gen Stromen ist auf die nicht nétigen Zustandswechsel zuriickzufithren. Dies konnte tiber
Softwareoptimierungen verhindert werden. Eine mogliche Verbesserung wire eine stirker
tiefpassgefilterte Spannungsmessung oder eine Limitierung der Schaltungen abhingig vom
Laststrom. Die Ausgangsleistung konnte weiter erhéht werden, da bisher keine signifikante

Erwirmung des Aufbaus beobachtet werden konnte. [143]

Tabelle 4.5.: Unterschiedliche Lastwiderstinde Ro,; und die dazugehoren Eingangsleistung Ppc,
Versorgungsspannung P, und Ausgangsspannung Fy,,; des EMMC und die dazuge-
hérigen Effizienzen des Prototypen

Uout [V] Iout [A] Rout [Q] Lout ['U/H] PDC [W] Psup [W] Pout [W] n [%]
33,81 0,36 100 0,10 11,84 2,75 12,17 79,7
33,18 3,35 10 0,12 112,30 2,58 111,15 96.7
32,41 11,00 3 0,42 362,90 2,47 356,51 97.5
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Netzladebetrieb des 48 V-Prototypen

In diesem Kapitel soll nun, aufbauend auf den bisherigen Ergebnissen, die durch den 48 V-
Prototypen gewonnen wurden, die Funktion des EMMC als Ladegerit evaluiert werden.
Bisher wurde der Prototyp an einer Last betrieben. In diesem Fall wird nur ein PR-Regler
benotigt. Dieser wird im nichsten Schritt durch eine Netzregelung, wie in Kap. 3.9 vorge-
stellt, erweitert. Dadurch ist es moglich, einen Ladestrom einzustellen, der in die Batterie
flielen soll. Hierzu wird der in Bild 4.9 vorgestellte Versuchsaufbau um einen Netzfilter (sie-
he Kap. 3.4) erweitert und {iber einen Stelltransformator am Labornetz betrieben. Dieser
dient dazu, ein 320 V-Netz in ein 48 V-Netz zu transformieren. Der EMMC wurde zudem
durch einen Ry;,, = 10 Q Widerstand vor zu hohen Strémen geschiitzt. Zum Test der Funk-
tionalitit als AC/DC-Wandler wurde keine Batterie auf der DC-Seite verwendet, sondern
eine Batterieimitation, die als Energiespeicher einen Cpc = 4,7 mF Kondensator besitzt
und die zugefiihrte Leistung {iber einen Rpc = 100 2 Widerstand in Wirme umsetzt. Da-
durch muss nicht niher auf den Akkumulator geachtet werden. Der verwendete Testaufbau
(siche 4.15) ist zur besseren Ubersichtlichkeit schematisch in Bild 4.17 dargestellt.

Rlim

DC-Side: oS
Battery CDi|1:
Upc C)T

SM2

LT
T{ L

——o—

—o— —o—o— —9

Transformer

Bild 4.15.: Systemiibersicht der einzelnen Komponenten des skalierten Prototypen mit Netzfilter
und Batterieimitation zur Uberpriifung der Ladefunktionalitit.
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Die nachfolgenden Messungen wurden mit den in Tab. 4.7 aufgezihlten Messinstrumenten
aufgenommen.

Tabelle 4.6.: Equipment Ladebetrieb 48 V
Equipment Art  Modell Anzahl
Current Clamp LeCroy CP031A - 30 A 100 MHz

2
Voltage Probe ~ LeCroy ADP305 100 MHz 2
Oscilloscope LeCroy HDOG6104 1 GHz 1
1
1
1

Power Supply ~ GwINSTEK GPE-2323
Transformer Thalheimer Labortrennstelltrafo LTS 606
LCL-Filter R;=10m®, L; = L, = 470 uH, Cy = 4,7 pF

Es wurden diverse Messungen durchgefiihrt, um die Funktionalitit zu tiberpriifen. Exem-
plarisch wird eine Messung in Bild 4.16| dargestellt. Im Gegensatz zu den durchgefiihrten
Simulationen ist ein negativer Strom aus der Batteriesimulation erkennbar. Dies ist auf ei-
nen Schwingkreis zwischen der Kapazitit am Hauptmodul des EMMC und den Leitungen
zur Batteriesimulation zuriickzufiihren.
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Bild 4.16.: Input/Output Messungen des EMMC bei einem Eingangsstrom fm = 1 A und einer
Ladeleistung P,,; = 14,4 W. ||
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In Bild 4.16 wurde dem PR-Regler ein Sollladestrom I insoll = 1 A vorgegeben. Der Strom
wird nach dem Filter und in Serie zu R 4¢ gemessen. Diese Reglereinstellung fiithrt zu einem
Ladestrom in die Batterieimitation. Nach Abschaltung des Versorgungsnetzteils wurde ein
Equilibrium bei Upc = 38V, trotz Belastung (Lastwiderstand von Rpc = 100 €2) erreicht.
Die Bidirektionalitit des EMMC wurde somit experimentell durchgefiihrt, was zu beweisen
war.
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4.3.2. Untersuchungen des 400 V-Prototyps

Der finale Prototyp (siche Bild 4.18a) und seine Ergebnisse sollen in diesem Kapitel vorge-
stellt werden. Ausgehend von den Erkenntnissen zur Dimensionierung in Kapitel 4.2 wurde
dieser mit einem ersten Submodul als NPC-Umrichter realisiert, um den Prototypen bei Be-
darf auch dreiphasig betreiben zu konnen. Bei der getesteten Spannung von Uy, = 400V
entspricht dies einem Netzladegerit mit bis zu P,,; = 22kW.

SM1 Tout
T | ‘ I Luul .
DC-Side: \ AC-Side:
Power Supply, U= > Load
400V 7 | SM2 SM3 - Ugye = +400 V
T A \I ' ' N M- svis
Inc # = ‘ # \l l }___} 1l ﬂ"{i v
N \ \1__\7 \L L Ugs=25V
<> ot I S U—goy = VJe=100V Peum S0V
400V c2=
v

Bild 4.17.: Systemiibersicht des Testaufbaus zur Uberpriifung der Funktionalitit des EMMC mit
Upc = 400V NPC (SM1) und 4 x Vollbriicken-Modulen (SM2 - SM5) an einer
Last Ryt und Loys.

Die Realisierung dieses Konzeptes wurde in Bild 5.2 als 3D-Modell dargestellt. Dabei zeigt
Bild 5.2a die Oberseite mit den 3 DC/DC-Wandlern aufgesteckt auf der Platine und den
Kondensatoren der einzelnen Module. Die Leistungsmodule der Firma Vincotech sind auf
der Riickseite in Bild 5.2b erkennbar und kénnen bei Bedarf mit einem Kiihlkérper ausge-
stattet werden.

Tabelle 4.8 zeigt die einzelnen Eigenschaften der Kondensatoren und Leistungsmodule, wel-
che neben den isolierten Halbbriickentreibern (Silicon Labs SI8233 [155]) und DC/DC-
Wandlern die essentiellen Bauteile des EMMC darstellen. Die drei galvanisch getrennten
DC-DC Wandler [156] werden benétigt, um die MOSFET-Treiber (15 V) und Logikkom-
ponenten (5 V) zu versorgen. Da diese Version keine Spannungsmessung® besitzt, entfallen
alle weiteren Komponenten. Gesteuert wurde dieser Aufbau mit einer dSpace MicroLabBox
(dSPACE GmbH, Paderborn, Germany). Dieser Demonstrator kann aufgrund des -NPC’
der Fa. Vincotech [159] auf DC-Seite zu einem dreiphasigen Umrichter erweitert werden.
Im Gegensatz dazu wurden fiir die restlichen Module ein (CHB der Fa. Vincotech [160]

®Diese ist nicht zwingend notwendig, da sich die Spannungen der Kapazititen selbstindig auf ihre Sollspan-
nung einschwingen (vgl. Kap.|4.1.2)

"Der I\NPC unterscheidet sich vom T{NPC und ANPC| durch seine 4 Schalter und 2 Dioden mit jeweils
halber Umrichterspannung. NPCs weisen vorteilhafte Eigenschaften im Bereich von Niederspannungs-
anwendungen mit hohen Ausgangs- und Schaltfrequenzen auf, weswegen fiir derartige Anwendungen
zunehmend attraktive Halbleitermodule mit 3L{NPC-VSC-Phasenbausteinen verfiigbar werden.
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a)

Bild 4.18.: (a) Vorder- und (b) Riickseiten 3D-Rendering des finalen 5 moduligen 400 V-Prototypen
mit aufgesteckten DC/DC-Wandlern und Leistungsmodulen der Fa. Vincotech auf der
Riickseite.

verwendet. Der Vorteil dieser Leistungsmodule ist, dass die Module nicht durch diskrete
Bauteile aufgebaut werden miissen und dadurch die parasitiren Induktivititen klein sind.
Die einzelnen Module miissen nun auf der Platine verbunden werden. Die Spannungs-
festigkeiten dieses Aufbaus wurden so gewihlt, dass es moglich ist, unterschiedliche Rege-
lungsverfahren und andere Spannungsabstufungen der Submodule zu evaluieren. Da zum
derzeitigen Zeitpunke nicht klar ist, ob die binire Abstufung das Optimum darstellt. Durch
eine Kombination von ELKO und FILM in den CHB-Modulen (vgl. Kap. 2.1.2) war es
moglich, eine hohe Stromfestigkeit und Kapazitit auf geringen Bauraum darzustellen.

Tabelle 4.7.: Versorgungs- und Messequipment Umrichterbetrieb 400 V
Equipment Art Modell Anzahl
Current Clamp ~ LeCroy CP031A - 30 A 100 MHz

2
Voltage Probe LeCroy ADP305 100 MHz 5
Oscilloscope Tektronic MSO 58 1 GHz 1
1
2

Power Supply GwINSTEK GPE-2323
Big Power Supply EA-PSE-9500-30 500V 5 kW

Die Kapazitit, die im 1. Submodul (I-NPC) Verwendung findet (Uc), dient zur Kom-
pensation der parasitiren Induktivititen der Leitungen vom Netzteil zum Umrichter. Die
Versorgung der DC/DC-Wandler erfolgt am rechten unteren Ende der Platine durch ein
externes Labor-Netzteil mit 15V. Zur einfachen Uberwachung der Kondensatorspan-
nungen (Uc,,) wurden auf der Oberseite der Platine Bayonet Neill Concelman (BNC)-
Steckverbinder angebracht.

Mit den gewihlten Kapazititswerten, benétigt das Aufladen der Modulkapazititen auf ihre
volle Spannung mehr als eine Sinusperiode. Dennoch ist bei einem Strom von I,,; = 5,84 A
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Tabelle 4.8.: Bauteileigenschaften des EMMC 400 V-Prototypen

Modul Kondensatoren (C),) Leistungsmodule (SMmn)
CFILM [[LF] CELKO [[LF] Upc[V] Modulname TOpOlOgiC UDS [V]
1. 2x25[161] - 600  PYOGNRAO21ES IINPC 650
2. 5x1,5[162] 1x680[163] 450 FY074PA020CR[160] CHB 650
3. 5x1,5[162] 1x680[163] 450 FY074PA020CR] CHB 650
4. 5x1,5[162] 1x330[164] 450 FY074PA020CR] CHB 650
5. 5x1,5[162] 1x330[164] 450 FY074PA020CR] CHB 650

erkennbar, dass das Aufladen nach wenigen Vollwellen (ca. fiinf) vollendet wire (siche Bild

4.19).
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Bild 4.19.: Ladevorgang der Kondensatoren des fiinf moduligen EMMC 400 V-Prototypen wihrend
einer Sinuswelle mit grofen Kapazititen.

(oben) Ausgangsstrom (Ch 6 - griin, 200 V/div., 4 ms/div.) und Ausgangsspannung (Ch
7 - gelb, 5 A/div., 4 ms/div.)

(unten) Kondensatorspannung Uc o (Ch 2 - rot, 100 V/div., 4 ms/div.), Uc3 (Ch 3 -
tirkis, 100 V/div., 4 ms/div.), Uc 4 (Ch 4 - violett, 100 V/div., 4 ms/div.) und Uc 5 (Ch
5 - blau, 100 V/div., 4 ms/div.)

Add | |Add| Add
New New| New | AFG
Math Ref  Bus

RL: 1.25 Mpts ¥ 0.6%

Nach ca. fiinf Sinuswellen ist das Aufladen (ohne Regelung) der Kondensatorspannungen
erfolgt und zeigt einen annihernd sinusformigen Verlauf, wie in Bild 4.20 erkennbar ist.
Die Spannungsschwankungen bei einem Ausgangsstrom von I,,; = 5,84 A sind, durch die
hohen Kapazititen, sehr gering und eine maximale Schaltfrequenz der Module von 10 kHz
ist ausreichend.
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Bild 4.20.: Eine Sinuswelle generiert durch den 5 moduligen EMMC 400 V-Prototypen mit einer
Ausgangsleistung von P,z = 1,5 kW mit aufgeladenen Kondensatoren Cy,.
(oben) Ausgangsstrom I, (Ch 6 - griin, 200 V/div., 4 ms/div.) und Ausgangsspannung
Uout (Ch 7 - gelb, 5 A/div., 4 ms/div.)
(unten) Kondensatorspannung Uc o (Ch 2 - rot, 100 V/div., 4 ms/div.), Uc 3 (Ch 3 -
tirkis, 100 V/div., 4 ms/div.), Uc 4 (Ch 4 - violett, 100 V/div., 4 ms/div.) und Uc 5 (Ch
5 - blau, 100 V/div., 4 ms/div.)

In Bild 4.21 sind mehrere aufeinanderfolgende Sinusse abgebildet. Durch die bereits am
48 V-Prototypen bewiesene Moglichkeit, den Stromfluss bidirektional zu steuern, wire es
nun moglich, ein Ladegerit fiir ein BEV| aufzubauen.

Durch die Verkleinerung des Netzfilters oder sogar ein mogliches Wegfallen dieses Filters,
wire ein kompaktes Ladegerit realisierbar. Bei bisherigen externen Ladegeriten stellt der
Kithlkorper ein grofles und schweres Bauelement dar. Dieser konnte durch die Reduzierung
der Schaltfrequenz erheblich verkleinert werden.

Mit dem in Bild 4.21| gezeigten Testaufbau wurden die Messungen des Prototypen durch-
geftihrt. Das dazugehorige Messequipment ist in Tab. 4.8 aufgelistet.
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Bild 4.21.: Testaufbau des EMMC 400 V-Prototypen, mit Netzteilen (Upc), Oszilloskop, EMMC
und Last (Royt).
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5. Umsetzung des
kondensatorbasierten MMC
Magnetstimulators

Aufbauend auf den Erkenntnissen aus Kap. 3.5.2| wurde im Rahmen einer von Florian
Schwitzgebel durchgefithrten Masterarbeit das Konzept des MMC Magnetstimulators eva-
luiert [113]. Mithilfe einer Schaltung zur Kompensation der Schaltverzogerungen, konnten
parallel geschaltete MOSFETs in ihrem Schaltverhalten synchronisiert werden. Durch Par-
allelschalten von sechs leistungsstarken MOSFETs wurde die benotigte Stromtragfihigkeit
erreicht. Diese MOSFET-Blécke wurden in einer Vollbriickenkonfiguration miteinander
verschaltet. In Kombination mit einem Kondensator als Energiespeicher und einer Steuer-
elektronik entstand ein Modul, das schnelle Wechsel zwischen Schaltzustinden erméglicht
und sich mit anderen Modulen verketten ldsst. Durch die Verkettung zu einem Strang lassen
sich beliebig hohe Spannungen erzeugen. Da die Module in einem Strang unterschiedliche
Schaltzustinde annehmen konnen, verhilt sich der Strang wie ein Analog- zu Digitalum-
setzer.

5.1. Dimensionierung und Auswahl der Bauteile

5.1.1. Auswahl und Synchronisation der MOSFETs

Fir die Erzeugung eines Pulses wurde ein modularer Aufbau gewihlt. Die Modulkonden-
satorspannung wurde auf maximal Ug,, = 200V festgelegt, womit ein konventioneller
Ucm-l = 1150 V Magnetstimulatorpuls mit 6 Modulen dargestellt werden kann. Der En-
ergiespeicher muss Stromimpulsen bis zu I coit = D600 A standhalten und Spannungen bis
zu Uc,, = 200V. Um diesen Anforderungen gerecht zu werden, wurden unterschiedli-
che Kondensatorarten als Speicher erprobt. Fiir ein potentielles marktreifes Gerit sind diese

Aussagen jedoch nicht aussagekriftig.

Zur Erzeugung eines Impulses konnen nun mehrere der Module miteinander dynamisch
verkettet werden, um eine Reihenschaltung dieser zu erhalten. Dadurch lassen sich beliebig
hohe Spannungen am Ausgang erzeugen, ohne die Spannung der einzelnen Module erhéhen
zu miissen.
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Fiir den Demonstrator fiel die Wahl auf den MOSFET IXFX210N30X3 von IXYS [165].
Dieser besitzt eine Pulsstrombelastbarkeit von I = 650 A. Um die Belastbarkeit zu erho-
hen, werden mehrere dieser Schalter parallel geschaltet. Je mehr MOSFETs parallelgeschaltet
sind, umso geringer ist der Gesamtwiderstand und die daraus resultierenden Verlustleistun-
gen und umso grofler kdnnen Pulsstrom und Pulsdauer gewihlt werden.

Da aufgrund von Fertigungstoleranzen der Durchlasswiderstand Rpg(on) schwanke, miis-
sen die MOSFETs vermessen und abgeglichen werden. Die Messungen wurden mit einem
§T2525 Milliohmmeter durchgefiihrt. Dazu wurden MOSFETs durchgeschaltet und der
Widerstand tiber der DS-Strecke (Rpg(on)) gemessen. Zum Durchschalten der MOSFETs
wurde eine Treiberplatinen verwendet und diese mit einer Eingangsspannung von 15V be-
trieben. Dadurch konnten die Bedingungen fiir die Messungen maglichst konstant und
dhnlich denen im fertigen Versuchsaufbau gehalten werden. Eine Distanzplatte sorgte fiir
einen gleichbleibenden Abstand zwischen MOSFET und Messklemmen. Dadurch konnten
Schwankungen in den Messungen aufgrund von unterschiedlichen Leitungslingen reduziert
werden.
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Bild 5.1.: Einschaltverhalten der 6 physikalischen Schalter fiir den logischen Schalter AH (oben)
ohne Synchronisierung (unten) mit Synchronisierung, tiber den CPLD

Die Schalter wurden vermessen und deren Einschaltverhalten aufgezeichnet. Bild 5.1/ (oben)
zeigt die Messwerte fur den logischen Schalter AH, vor der Synchronisierung. Die Schalt-
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flanken haben eine Verzégerung von bis zu ATje,, = 40ns gegeneinander. Mithil-
fe dieser Messdaten war es moglich, eine Verzégerung, fir jeden physikalischen Schalter
im CPLD einzustellen. Die Synchronisierung konnte diese Abweichung auf ein Achtel,
ATleray = D15 reduzieren.

5.1.2. Systemarchitektur Magnetstimulatormodul

Das getestete Modul besteht, wie in Bild 5.2a dargestellt, aus der Empfangs-, Schalter-
Steuerplatine, Treiberplatinen an jedem MOSFET, Kupferverbindungen und dem FILM-
Kondensator. Dieser kann jedoch auch durch die in Bild 5.2b| gezeigte ELKO-Bank ersetzt
werden, um bei gleicher Baugréf3e mehr Energie speichern zu kénnen, siehe Kap. 2.1.2.

Das Ansteuersignal wird zunichst tiber Matlab-Simulink erzeugt, wobei nur der Span-
nungsverlauf vorgegeben werden muss. Aus den Schaltzustinden, die der STM32F103 (p-
Controller) iiber Universal Asynchronous Receiver Transmitter (UART) erhilt, erzeugt er
die Daten und Clock Signale fiir die einzelnen Module, welche iiber eine Lichtwellenlei-
tung an das Modul iibertragen werden. Zusitzlich tibermittelt der PC auch die Dauer, die
ein Zustand gehalten wird. Diese Zeiten verwendet der Controller, um die Breite des Clock
Signales anzupassen. Diese Informationen werden tiber Lichtwellenleiter an die Empfangs-
Steuerplatine iibergeben, um Stérungen zu verhindern. Diese iibergibt die Steuersignale an
die Schalter-Steuerplatine, welche fiir das synchrone Schalten der Schalter sorgt, indem die
einzelnen Treiberplatinen zeitversetzt angesteuert werden, welche wiederum die MOSFETs
schaltet. Fiir einen niederinduktiven Aufbau wurden Kupferschienen direkt an die Schal-
ter gelotet, um das Modul mit dem Kondensator, aber auch den Nachbarmodulen zu ver-
binden. Die Modulanzahl kann beliebig erhoht werden, da der gesamte Aufbau modular

konzipiert wurde.

Empfangs-Steuerplatine

Kupferschienen

) Schalter-Steuerplatine
Treiberplatine
=8 MOSFET
Kupferschienen

&/

FILM-Kondensator

a) b)

Bild 5.2.: (a) Vollstindiges Modul mit FILM-Kondensatoren (Modulkapazitit 7 = 1,8 mF) aus
2xFHC2 [1606], Ansteuerplatinen und Halbleiterschaltern [113] (b) ELKO-Bank (C; =
9mF) aus 6xB43458 [167] mit Verbindungsplatten und Sockel [113]
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5.2. Praktische Untersuchungen am MMC
Magnetstimulator

Mithilfe der in Tab. 5.1 aufgelisteten Versorgung und Messinstrumente war es moglich, Sti-
mulationspulse durch die medizinische Magnetspule durchzufithren. Der Versuchsaufbau
ist in Bild 5.3 detailliert dargestellt.

Versorgungs-Netzteil

Leistungs-Netzteil

>

Magnetstimulatormodul

u-Controller

B.03
Lichtwellen-Sender

Bild 5.3.: Gesamter Versuchsaufbau mit Netzteilen, Magnetstimulatormodul, Ansteuerung, Stimu-

lationsspule als Last und dazugehériger Messaufbau ||

Tabelle 5.1.: Equipment MMC Magnetstimulator
Equipment Art Modell Anzahl

Current Clamp ~ Rogowski Spule, CWT60, 12 kA 1
Voltage Probe LeCroy ADP305 2
Oscilloscope LeCroy HDOG6104 1
1
1
1

Power Supply PeakTech 6040 12V
Power Supply EA-PS 8360-15DT 200V
Stimulationsspule  Butterfly, Loy = 9,7 tH, Repip = 15 mS2

Es wurden diverse Versuche durchgefiihrt, unter anderem auch Dauertests. Als Beispiel fiir
die Leistungsfihigkeit dieses MMC-Magnetstimulatormoduls werden die Versuche in Bild
5.4 und Bild 5.5 niher diskutiert.
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In Bild 5.4/ wurde gezeigt, dass ein Spitzenstrom von iiber Loiu = 2kA geschaltet werden
kann. Zudem war es moglich, bei vollem Laststrom eine Umpolung des Moduls durchzu-
fithren. Ebenfalls konnte bewiesen werden, dass ein Wiederaufladen des Kondensators aus
dem Laststrom erfolgt. Dies ermoglicht es, in Zukunft, einen effektiven Magnetstimulator
aufzubauen, bei dem nur die ohmschen Verluste nachgeladen werden miissen. Es konnte
ebenfalls gezeigt werden, dass mit FILM-Kondensatoren (C; = 1,8 mF) ein Aktionspoten-
tial ausgelost werden kann, bei einem Spannungseinbruch von ca. 50 %.
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Measure P1:max(C4) P2:max(F2) P3:--- Pd--- Pa--- P6-- - P7:--- P8 --
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Bild 5.4.: Messung der Spannung U,,;; an der Stimulationsspule (C1 - gelb, 100 V/div., 50 us/div.),
Kondensatorspannung Uc 1 (C2 - rot, 100 V/div., 50 ps/div., Offset von 50 V) und des
Spulenstroms I, (C4 - griin, 500 A/div., 50 ps/div.) mit FILM-Kondensator. Dabei wur-
de das Magnetstimulatormodul positiv fiir 140 ps und negativ fiir 140 ps geschaltet, mit

einer Vorladung von Uc1 = 180V und einer gesamten Pulsbreite von 280 p1s wurde ein
Spitzenstrom von Iy = 2,12 kA erreicht [113].

Bild 5.5 zeigt einen Stimulationspuls, der sich an der mathematischen Funktion sin(z)/x
orientiert. Zudem konnte bei einem Spitzenstrom von Lo = 1,29 kA nachgewiesen wer-
den, dass eine ELKO-Kondensatorbank aus sechs Kondensatoren (C; = 9mF) verwendet
werden kann.
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Bild 5.5.:

1.287 kA = 2968 J
4 i

Messung der Spannung an der Stimulationsspule (C1 - gelb, 200 V/div., 50 us/div.), Kon-
densatorspannung Ul (C2 - rot, 200 V/div., 50 ps/div.) und des Spulenstroms 1., (C4
- griin, 500 A/div., 50 ps/div.) mit ELKO-Kodensator. Dabei wurde das Magnetstimula-
tormodul negativ, positiv, negativ und dann wieder positiv geschaltet. Mit einer Vorladung
von Uc1 = 180V und einer gesamten Pulsbreite von 350 pus wurde ein Spitzenstrom von

A

Le0i = 1,29 kA erreicht [@ .
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6. Umsetzung des batteriebasierten
BM3

6.1. Dimensionierung und Auswahl der Bauteile

6.1.1. Schalterauswahl und Treiberschaltung

Durch Berechnungen ergab sich, dass die Durchlassverluste gegentinber den Schaltverlus-
ten die Verluste des BM3 dominieren. Aufgrund einer Verlustabschitzung [23] wurde der
Prototyp mit BSBOOSNE2LX [168] von Infineon aufgebaut.

Es wurde ein Optokoppler Toshiba TLP2361 [169] in Kombination mit einem PS2801-1
[170] eingesetzt, um als Treiber fiir den MOSFET zu arbeiten. Der PS2801-1 wird ledig-
lich zur Freigabe des Schaltkreises verwendet und ist in Serie zur Versorgungsspannung des
TLP2361 geschaltet. Letzterer schaltet nun im aktiven Betrieb das Gate des MOSFETs. Dies

ermoglicht eine sichere und annihernd stromfreie Abschaltung des gesamten Leistungspfa-

des.

Der Treiber des Schalters S7 muss mit einem DC/DC-Wandler versorgt werden, da die
Schaltung anderweitig keine Spannung von 2,7V gegeniiber des Source des Transistors auf-
weist (siche Bild|6.1). Der eingesetzte Sipex SP6661 [171] kann die Spannung tiber B; (aus
Bild 6.1) verdoppeln, sodass dem Treiber eine Gate-Source-Spannung Ugg fiir Sy zur Ver-
figung steht. Dies bietet den Vorteil, dass die benachbarte Batterie By bei einem Ausfall,
das Modul tiberbriicken wiirde und die nichstgelegene Zelle das Potential zur Verfiigung
stellt. Eine weitere Moglichkeit stellt die Versorgung tiber eine Bootstrapschaltung dar.

Bisher wird eine Versorgung der Schaltung, bei batteriebetriebenen MMC, tiber einen galva-
nisch getrennten DC/DC Wandler vorgeschlagen. Diese sind allerdings meist teuer, schwer
und grof3. [23]
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Bild 6.1.: Versorgung der Treiberschaltungen durch die Batteriezellen von By und By des Nachbar-
modules. Zur Versorgung von S 1 wird ein Spannungsverdoppler (DC/DC) benétigt.

6.1.2. Gesamtlayout

Umgesetzt wurde der Umrichter auf einer vierlagigen Platine. Verbunden werden die ein-
zelnen Modul tiber jeweils zwei Anschliisse zum nichsten Module. Der Pinheader auf der
linken Seite von Bild 6.2a ist der Anschluss fiir die Abschlussplatine (vgl. Bild 6.2b). Diese
wird an der letzten Platine benétigt. [23]

Julian Schneider DCDC Module 1906

b)
Bild 6.2.: (a) 3D-Rendering der modularen BM3 Hauptplatine und (b) des DC/DC-Modul zum
Abschluss eines Stranges

Abschlussplatinen

Die Versorgung des Gatetreibers fiir Schalter S5 x wird aus dem nichsten Modul bezogen.
Das letzte Modul jedes Stranges benétigt eine Spannungsversorgung. Hierzu wurde eine
Abschlussplatine entwickelt, die mithilfe eines galvanisch isolierten DC/DC| Wandlers, dem
ADuM5010 , eine Spannung fiir den S5 y des letzten Moduls erzeugt. [23]
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Masterplatine

Ein STMicroelectronics STM32F4 wird als Mastercontroller eingesetzt [[173]]. Hier wurde
ein Discovery Board von STM verwendet welches alle Steckverbinder fiir Kommunikation
und Messung, Buffer-Treiber fiir den Serial Peripheral Interface (SPI)-Bus und eine Schal-

tung zur isolierten Spannungsversorung des Microcontrollers aus einer Zellspannung des
g p g g P g

BM3 besitzt.

Aufbau eines Umrichtermodules

Um eine einfache und sichere Montage der Zellen zu erméglichen, wurden handelstibliche
Rundzellen der Bauart 18650 verwendet. Zur Anbindung des Akkumulators an die Leis-
tungselektronik wurden NESE-Module (ab hier als Gehiuse bezeichnet) verwendet,
die ohne Schweif$- oder Létstellen eingesetzt werden kénnen. Eine direktes Verschraubung
der Platine mit den Zellen erméglicht eine dauerhafte und feste Verbindung und vermindert

den Aufwand der Verkabelung.

Um einen hohen Strom zu ermdglichen, wurden zwei Zellen in einem der Gehiuse parallel
verbunden. Zwei dieser Gehduse wurden auf einer Platine platziert, die jeweils 2 BM3-
Module darstellen. Die Module verfiigen iiber je 4 Locher zur Montage der NESE Module
und 4 Locher zur Verbindung zum vorherigen und nichsten Modul. Zur Ubertragung der
Ansteuerungssignale wurden zwei finfpolige, horizontal angebrachten Pinheader verwen-
det, welche sich links und rechts am Modul befinden. Diese erméglichen ein verbinden der
Platinen zueinander. Bild 6.3a zeigt ein Rendering eines einzelnen BM3-Modules und Bild
0.3b ein Rendering mehrerer Module inklusive der gesteckt- und geschraubten Kupfer- und
Logikverbindungen. [23]

Bild 6.3.: (a) Rendering eines einzelnen BM3 Modules mit 4x18650 Akkumulatorzellen (b) dreier
verbundenen BM3 Module mit 12x18650 Akkumulatorzellen
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6.2. Praktische Untersuchungen

Die vorgestellten Ergebnisse zeigen Messungen, die mit 12 galvanisch getrennten Span-
nungsquellen durchgefithrt wurden. Analog zu Bild 3.31 aus Kap. 3.6.3, zeigt Bild 6.4/ einen
dreiphasigen Aufbau mit jeweils R, = 10 Widerstinden in Sternschaltung statt einer
elektrischen Maschine, beispielsweise eine PMSM..

Ustm"

StarPoint

Bild 6.4.: Dreiphasiges BM3-System (in Sternschaltung) mit Widerstinden (in Sternschaltung) als
Motorersatz

Bild 6.5/ zeigt den Versuchsaufbau, die 12 galvanisch getrennten Spannungsquellen werden

durch Netzteile erzeugt.

Mithilfe des in Tab. 6.1 aufgelisteten Equipments konnten die Messungen die in Bild 6.6
abgebildet sind, durchgefithrt werden. Es ist ein Viertel einer Sinusperiode, durch 4 Span-
nungsstufen, angendhert zu sehen. Dadurch konnte bewiesen werden, dass die Ausgangs-
spannungen (Upass ) des BM3 dreiphasig korrekt erzeugt werden. Um das Verstidndnis fiir
die verformten Stromverldufe zu erleichtern, wurde zudem Uy, dargestellt. Dieses Stern-
potential der Last verschiebt sich zum Sternpunkt des Umrichters mit

Usmsu +Upms v + Usns,w 6.1)

Ustar = 3

Die Verzerrungen der Spannungen werden proportional geringer, umso hoher die Modu-
lanzahl ist. Die Laststrome durch den Widerstand (/,,,,)berechnen sich folgendermaflen:
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[ l{\
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> ]
N Converter

-

Bild 6.5.: Aufbau eines dreiphasigen BM3|Systems mit zwei Modulen je Phase und Lastwiderstinden
Rr.0ad = 1002 in Sternschaltung

o UBM3,n - Ustar (6 2)

[out,n - R .
out,n
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Bild 6.6.: Umrichterspannungen (Uparszp) und Laststromen (I10q4,) des dreiphasigen 12-
Moduligen-BM3-Umrichters mit den resultierenden vier Spannungsstufen je Phase und
Sternspannung (Usyqr).

Tabelle 6.1.: Versorgungs- und Messequipment Umrichterbetriecb BM3
Equipment Art  Modell Anzahl

Current Clamp  LeCroy CP031A - 30A 100MHz 3
Voltage Probe ~ LeCroy ADP305 100 MHz 4
Oscilloscope Tektronic MSO 58 1 GHz 1
Power Supply ~ GwINSTEK GPE-2323 2
Power Supply ~ GOSSEN KONSTANTER 2

Die Funktionalitit des BM3 wurde somit dreiphasig (mit 4 Modulen pro Phase) an einem

Prototypen evaluiert. Zudem konnte das Konzept der Sternpuktverschiebung erprobt wer-
den, was zu beweisen war.
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6.3. Fahrzyklen-Vergleiche

Bisher wurden unterschiedliche Umrichtertopologien auf ihre Machbarkeit untersucht.
Nun soll ein reales Szenario untersucht werden. Dabei wurde sich fiir das derzeit viel dis-
kutierte Thema Elektromobilitit entschieden. Dies stellt jedoch nur einen exemplarischen
Vergleich dar und kann auf beliebige andere Anwendungsgebiete im Niederspannung Be-
reich angewendet werden.

Motivation des Antriebsstrangvergleichs

In Fahrzeug-Traktionsanwendungen ist die zweistufige Wechselrichtertypologie aufgrund
ihrer Reife weit verbreitet und wird dufSerst hiufig verwendet. Neu entstehende Multilevel-
Wechselrichtertopologien bieten jedoch im Vergleich zu herkdmmlichen Zweistufen-
Wechselrichtern einige Vorteile hinsichtlich der Efhizienz in Fahrzyklen [58], [175]], [176],
insbesondere im Teillastbetrieb [177], Oberschwingungen niedriger Ordnung, geringer
EMYV [178] und redundantem Betrieb im Fehlerzustand [59]. Die Nachteile sind jedoch
ein erhohter Steuerungsaufwand und eine erhdhte Systemkomplexitit.

In [177] wird der Wirkungsgrad eines auf Niederspannung MOSFETs basierenden CHB-
Inverters mit einem zweistufigen Inverter mit SiC-MOSFETs oder IGBTs verglichen. Im
Rahmen dieser Untersuchung zeigt der CHB-Umrichter den besten Wirkungsgrad fiir die
Fahrzyklen, die Batterieverluste werden jedoch vernachlissigt. Ein dhnlicher Fahrzyklusver-
gleich findet sich in [114], wo ein Batterie- und Wechselrichterverlustvergleich eines CHB,
M2B und Zweistufen-Wandlers durchgefiihrt wurde. Bei ihrer Untersuchung wird jedoch
die in [179] beschriebene Riickwirtsleitung der MOSFETs nicht beriicksichtigt, die Batte-
riemodellierung wird vereinfacht, der Generatorbetrieb wird nicht vom Motorbetrieb unter-
schieden und der Spannungspegel der DC-Zwischenkreis- und Ausgangsspannung variiert
in unangemessener Weise fiir die verschiedenen Wechselrichtertopologien.

Deshalb soll nun ein fairer Fahrzyklusvergleich eines zweistufigen Wechselrichters unter
Verwendung von IGBTs oder MOSFETs und zweier siebenstufiger Multilevelumrichter,
ein M2B-Wechselrichter und ein (CHB-Wechselrichter mit den hier verwendbaren Nie-
derspannung MOSFETs durchgefiihrt werden. Fiir die Analyse wird die Riickwirtsleitung
der MOSFETSs beriicksichtigt, Generator- und Motorbetrieb werden unterschieden und die
Batteriepacks werden basierend auf Messungen an einer einzelnen Batteriezelle nach dem
Randles-Modell mit drei RC-Elementen modelliert [180]. Weiterhin werden die Batterie-
und Wechselrichterverluste separat quantifiziert, um mehr Transparenz als in [114] zu er-
reichen.

Umrichter Topologien

Das klassische zweistufige Wechselrichtersystem wird von einem einzigen Akkupack (be-
stehend aus vielen Zellen) gespeist, und fiir jede Phase wird eine Halbbriicke verwendet,
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wie in Bild 6.7a dargestellt. Der CHB- und der M2B-Konverter bestehen aus mehreren, in
Reihe geschalteten Submodulen pro Phase, wie in Bild 6.7b [114], [120] gezeigt. Im CHB-
Konverter kénnen die Batteriemodule einzeln umgangen oder in Vorwirts- und Riickwirts-
richtung eingesetzt werden, und der M2B kann die Batteriepacks in jeder Phase zusitzlich
parallelisieren, wenn die gewiinschte Ausgangsspannung niedrig ist. Auf diese Weise konnen
die gesamten Batterieverluste durch den M2B verringert werden, was vor allem bei niedrigen
Geschwindigkeiten oder groflem Phasenwinkel vorteilhaft ist.

li‘ SM +— SM | ¢+« — SM
s }
VDC :% _- SM — SM — L — SM
SOJE}
_;c
I Ta SM — SM = o o o — SM
a) b)

Bild 6.7.: (a) Klassische Zweistufen-Umrichter und (b) Struktur einer CHB/M2B| Topologie.
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Bild 6.8.: CHB Umrichter Submodule und zusitzliche Halbbriicken einer M2B Topologie markiert
in rot.

Modellierung der Batterieverluste

Die Impedanz des Akkus kann, wie bereits in Kap. 2.1.1 vorgestellt, mit RC-Gliedern
modelliert werden. Dieses Model wird, wie in [180] beschrieben, unter Verwendung ei-
nes Drei-Zeit-Konstanten-Modells mit einer Serieninduktivitit erweitert. Folglich kann das
Impedanznetz mit einem Parallel-Zwischenkreiskondensator, wie in Bild 6.9 gezeigt, mo-
delliert werden. Unter Verwendung des simulierten Zwischenkreisstroms kénnen die ohm-
schen Batterieverluste durch den Spannungsabfall iiber den Widerstinden einschliellich des
dquivalenten Serienwiderstands des Kondensators Rpsg bestimmt werden.

Zur Berechnung der Impedanzen der Batteriepacks wurde eine Referenzbatteriezelle ver-
wendet. Die ausgewihlte zylindrische Hochenergiezelle der Bauform 18650 wird von LG
Chem hergestellt. Sie hat eine Nennspannung von 3,72V und eine Nennkapazitit von

2800 mAh, was ungefihr 10,42 Wh [181] entspricht. Die Impedanz der Zelle wurde bei
Raumtemperatur unter Verwendung einer Elektrochemische Impedanzspektroskopie (EIS)
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Bild 6.9.: Batterie Impedanz Netzwerk mit paralleler Kapazitit und angelegtem DC-Link-Strom
[180].

bestimmt, wie in Bild 6.10| gezeigt. Unterschiedliche Ladezustandsbedingungen (SOC) und
ein Frequenzbereich von 10 mHz bis 10 kHz wurden beriicksichtigt. Ein Least-Square-
Ansatz wurde verwendet, um die Zellenparameter fiir einen charakeeristischen SOC| von
50 % zu extrahieren, die in der Tab. 6.2 angegeben sind. Aus Bild 6.10b ist ersichtlich, dass
die gewihlten Parameter der gemessenen Impedanz in einem Frequenzbereich von einigen
hundert mHz bis 4 kHz entsprechen.
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Bild 6.10.: (a) Batteriezelltest Halterung, sowie Messanschliisse mit Batteriezelle und (b) Impedanz
Plot der Hochenergiezelle mit unterschiedlichen SOCs

Tabelle 6.2.: Batteriezellen Parameter
Ry [mQ] R; [mQ] Ry, [mQ] R;[mQ] ) [mF] Cy[mF] C5[F] L [nH]
41.53 5.02 7.32 3.23 75.44 339.5 3.625 590.8

Modellierung der Inverter Verluste

Die Schalt- und Durchlassverluste der verwendeten IGBTs und MOSFETs wurden durch
eine Lookup-Tabellen Ansatz modelliert, beschrieben in . Hierzu wurden die Daten-
blattwerte verwendet. Die Schaltverluste des IGBTs wurden mithilfe von und dem
Datenblatt skaliert.
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Eswitch = Enom : ( .

Zl’lOH’l

i\ ( Ve e with Kiiger ~ 1, Kjpiode = 0.6
Vnom KV,IGBT ~13.. 14, KV,Diode ~ 0.6
(6.3)

Die Sperrschichttemperaturen 75 der Halbleiter werden unter Verwendung eines thermi-
schen RC-Netzwerks modelliert, wie in Bild 6.11 gezeigt. Unter der Annahme einer glei-
chen Verlustverteilung der Schalter kann der Wirmewiderstand Ry, js durch die Anzahl
der Schalter Ng,, dividiert werden. Als Kithlkorper wurde eine Kiihlplatte verwendet, die
von einem RC-Glied modelliert wird. Die Kithlmitteltemperatur kann je nach Stromungs-
geschwindigkeit und Umgebungstemperatur zwischen 50 °C und 85 °C [182] variieren.
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Bild 6.11.: Thermisches Modell des (a) IGBT Inverter, mit antiparallelen Dioden, und (b) MOSFET

Inverter.

Motor- und Fahrzeugdynamiken

Das elektromagnetische Drehmoment einer Innenldufer PMSM hingt von dem Induktivi-
titsunterschied der dq-Referenz und der magnetischen Konstante 9/, ab. Dies kann folgen-
dermafSen beschrieben werden:

3ny

Totec = 7[(Ld — Lq)iaiq + Ymiq] (6.4)

Die Strome des Motors kénnen unter Verwendung einer Maximum Torque Per Ampere
(MTPA)- und Maximum Torque Per Volt (MTPV)-Steuerstrategie eingestellt werden oder
diese kdnnen, wie in [183], [184] beschrieben, gesteuert werden, um die Nichtlinearititen
des Elektromotors zu beriicksichtigen und um eine optimale Effizienz des Motors zu erzie-
len. Im eingeschwungenen Zustand wird ein Drehmomentgleichgewicht zwischen elekeri-
schem (7.) und mechanischem Drehmoment (7},,) erreicht. Daher kénnen die Getriebe-
tibersetzung und der Wirkungsgrad des Getriebes berticksichtigt werden
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. . Twheel
Te =Ty = W (6.5)
& = Wmotor — Wr = wwheelGr (66)
np

Zudem kann das auf die Rider wirkende Drehmoment aus dem Produkt der Summe der
auf das BEV wirkenden Krifte und dem Radius der Rider berechnet werden

Twheel = rwheeanet (67)

Die in Langsrichtung auf das Fahrzeug wirkenden Gesamtkrifte setzen sich aus der Summe
von Roll-/Reibungswiderstand, Luftwiderstand, Fahrbahnsteigung und Beschleunigungs-
kraft zusammen

Fret = Froliing + Faero + Fiaradient + Facceleration (6.8)
Fcceleration = (Mveh + Moce) @ (6.9)
Frivdrag = 0.5 pair Ca v* A (6.10)
Froting = (Myeh + Moce) g Cy cos(a) (6.11)
Fradient = (Myeh + Moce) g sin(a) (6.12)

Bild 6.12a zeigt vier unterschiedliche Fahrzyklen.
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Bild 6.12.: (a) Fahrzyklus und (b) die dazugehorigen Operationspunkte des Motors fiir einen klei-
neren Personen Kraftwagen.

Diese sollen ein reales Fahrverhalten moglichst gut abbilden. Dabei lassen sich diese in un-
terschiedliche Fahrszenarien unterteilen. Fahren in einer Stadt (EPA Federal Test Procedure
75 (FTP-75)), eine Highway Fahrt (ARTMW130) und eine abwechslungsreiche Fahrt
(Worldwide harmonized Light vehicles Test Procedure (WLIP), New European Driving
Cycle (NEDC)). In Bild 6.12b wurden die resultierenden Motor-Operationspunkte darge-
stellt, welche mithilfe der Gl. 6.5-6.12 berechnet werden konnten.

Fahrzyklus Simulation

Auslegung der Komponenten Setups Fiir die Simulationen, wurde ein kleines Fahr-
zeug angenommen, dessen elektrischer Motor ein PMSM |ist. Die gewihlten Fahrzeug- und
Motorparameter sind in Tab. 6.3 dargestellt.

Das Referenz-Wechselrichtersystem mit zwei Ebenen umfasst eine 400 V-Batterie mit einer
Gesamtbatteriekapazitit von ungefihr 45 kWh. Die Anzahl der Submodule m pro Phase des
Wechselrichters CHB|und des M2B betrigt drei, wodurch sieben Spannungspegel pro Phase
erreicht werden. Um die gewiinschte Ausgangsspannung des Wechselrichters zu erreichen,
wird fiir den Zwei- und den Siebenpegel-Wechselrichter eine Raumvektormodulation mit
einer Schaltfrequenz von fg, = 10 kHz verwendet. Somit kann die Nennbatteriespannung
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Tabelle 6.3.: PKW und Motormodel Parameter

(a) Fahrzeug (b) Motor
Wert  Einheit Wert  Einheit

Fahrzeugmasse myep 1500 kg Stator Widerstand R, 20 mQ
Fahrergewicht mcc 75 kg D-axis Induktivitit Ly 250 pH
Frontgrofle A 2.2 m? Q-axis Induktivitit L, 700 pH
Widerstandsbeiwert Cqy  0.30 Konstanter Fluss 9, 75 mWb
RollwiderstandC, 0.012 Polepaare n,, 4
Reifenradius 7yheel 0.316 m Max. Drehmoment T,,,,, 200 Nm
Getriebetibersetzung G, 10.2 Max. Phasenstrom Irys 190 A
Getriebeefhzienz 1 95 % Max. Phasenspan. Vpeak 200 \Y%
Max. Geschw. ¥y ax 140 km/h  Max. Umdrehungen n 12000  rpm

der mehrstufigen Wechselrichter relativ zum Batteriesystem des zweistufigen Wechselrich-
ters skaliert werden:

VBat,2L
m

= 66,6 V (6.13)

VBat,ML =

Die Kapazitit des Batteriepacks kann folgendermaflen berechnet werden:

Cga
ChatmL = 27:{% = 5kWh (6.14)

Die Anzahl der in Serie geschalteten Zellen fiir das 400 V Referenzbatteriepack kann fol-
gendermafen berechnet werden

400 V

Ng oL, =
Somit kann die Anzahl der Batteriezellen durch die Kapazitit bestimmt werden

45kWh

Necells,2L. =

Hieraus ergibt sich die Anzahl der parallelen Zellen als 1, o1, = 40. Dadurch kann nun die
Anzahl der seriellen und parallelen Zellen fiir den CHB und M2B Umrichter folgenderma-

f3en berechnet werden:

66,6V
3,72V

18 (6.17)

N ML =
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Tcells, 2L o 4320 o

= =27 6.18
3m - s ML 9.18 ( )

np,ML -

Aus den Reihen- und Parallelzellen kann die Batteriepaketimpedanz des Zwei- und des Mul-
tilevelumrichters in Bezug auf eine einzelne Batteriezelle wie folgt berechnet werden:

Ts 2L

Zot, = Zeel = N o, Zeell = 2.7+ Zeell (6.19)
nnp,QL

Znp = =2 Z ey = N ML Zeenl = 0.66 - Zeen (6.20)
Tip, ML

Der gewihlte Zwischenkreiskondensator des zweistufigen Wechselrichters, wie in [[185]] ana-
lysiert, hat ein Rpsg = 2,5 m{2 und eine Kapazitit von Cpc = 540 pF. Fir die Multilevel-
Wechselrichter werden die einzelnen Zwischenkreiskondensatoren jedes Submoduls ent-
sprechend der Energiedichte des Bezugssystems folgendermaflen ausgewihlt:

4 2

2
VBat,zL

Cpemr = Cpear, 72
Bat,ML

Daher werden pro Modul 20 Aluminium-ELKO) mit einer Einzelkapazitit von 1 mF [186]
parallel geschaltet. Bei dem ausgewihlten wassergekiihlten Kiihlkorper fiir alle Wechselrich-
ter [187] betridgt der Warmewiderstand bei einem Wasserdurchsatz von 0,5 GPM Ry, sa =
0,016 KW' laut Datenblatt. Die Wirmekapazitit des Kiihlkorpers wird anhand seines
Volumens und der spezifischen Wirmekapazitit von Aluminium geschitzt als

Vilate, A1PAL

Cinsa = =0,247TWhK™* (6.22)

CAl

Die ausgewihlten Halbleiterschalter fiir den zweistufigen und mehrstufigen Wechselrichter-
antrieb sind in der Tabelle 6.5 aufgefiihrt. Fiir den zweistufigen Wechselrichter werden ein
IGBT* und eine MOSFET-Lésung ausgewihlt, wihrend die ausgewidhlten MOSFETs nur
mit antiparallelen Schottky-Dioden betrieben werden kénnen, um die Sperrverzogerungs-
verluste in angemessenem MafSe zu verringern.
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Tabelle 6.5.: Ausgewihlte Halbleiter
Top. Halbleiter Typ Vps[V] Ip[A] N PPUI[€] Cost [€]
2-level  FS400R07A3E3 [153] IGBT 700 400 6 341.541 342
2-level® FCHO023N65S3 [153] MOSFET 650 66 30 6.567 197
C5D5006584 [188]  Schott. D. 650 50 30 16.112 483
CHB IPTO15NI10NS [189] MOSFET 100 300 36 3.377 121
M2B IPTO15N10NS [189] MOSFET 100 300 60 3.377 202

L Preis des gesamten IGBT-Moduls, bei einer Mindestabnahme von 5 Einheiten,
2 Preis fiir eine Mindestabnahme von 1000 Einheiten,

3

muss mit antiparalleler Schottky Diode betrieben werden

Simulation der Antriebsstrangverluste und Fahrzyklus Performance

Die Fahrzyklusverluste werden in zwei Hauptschritten berechnet: Der Verlustberechnung
des Wechselrichters und der Batterieverluste sowie der Fahrzyklusanalyse, wie in Bild 6.13

schematisch dargestellt.

T

‘|

PLoss,Cond
PLoss,Switch

PLoss‘Bax

Tn— Optimal | Lt Current | Ver \% Motor [
Current Controller Inverter Model [ |
Om—>
loc | Battery
Or const = Or,ref Model
a)
v
v T
Driving —={ Vehicle > 3D Inverter| Prossinv | Thermal |T,
Cycle 2» Model [ts| Loss Map Model
t—| 3D Battery Elos
> Loss Map | Pyosgat
b)

Bild 6.13.: Schema von (a) der Bestimmung der Batterie- und Umrichterverluste, und (b) die Fahr-
zyklusuntersuchung

Dieser Ansatz wurde gewihlt, da eine vollstindige Simulation eines Fahrzyklus eine hohe
zeitliche Aufldsung bei gleichzeitig vergleichsweise langen Simulationszeiten erfordern wiir-
de, um jedes Schaltereignis einzuschlieflen, was wiederum eine hohe Speicheranforderung
bedeutet. Daher werden zunichst die Batterie- und Wechselrichterverluste fiir den gesam-
ten Betriebsbereich der Antriebe mit den Software-Tools MATLAB Simulink und Plexim’s
PLECS ermittelt. Eine Temperaturabhingigkeit der Wechselrichterverluste wird bertick-
sichtigt und die Verluste werden fiir einen Sperrschichttemperaturbereich von 50 °C bis
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100 °C unter Verwendung einer Schrittgrofle von 10 K bestimmt. In Bezug auf die Batte-
rie wird angenommen, dass die Batteriecimpedanz wihrend der Fahrzyklen konstant ist, da
die thermische Zeitkonstante der Batterie viel grofler als die Dauer der Fahrzyklen ist und
die wihrend eines Fahrzyklus entnommene Energie den SOC der Batterie nicht wesentlich
verdndert. Nach der Berechnung der Verlustkennfelder wird ein Look-Up-Table verwendet,
um die Fahrzyklusverluste zu bestimmen. Mit dem vorgegebenen Geschwindigkeits- und
Beschleunigungsprofil des entsprechenden Fahrzyklus kann der Arbeitspunkt der Antriebs-
stringe mit MATLAB-Simulink berechnet werden. Durch die zuvor erstellten Verlustkenn-
feldern konnen die Wechselrichter- und Batterieverluste fur jeden Zeitpunkt des Fahrzyklus
ermittelt werden.

Fahrzyklus Evaluation

Antriebsstrang Effizienz Die Akkumulatoren- und Wechselrichterverluste der ver-
schiedenen Antriebssysteme werden zunichst aus Simulationen fiir den gesamten Betriebs-
bereich des Antriebsstrangs ermittelt. Bild 6.14 zeigt die Batterieefhzienz des zweistufigen
Wechselrichtersystems, die durch die Batterieverluste der IGBT- oder MOSFET-Losung
bestimmt werden. Die Batterieefhzienz nimmt mit zunehmender Drehzahl und zunehmen-
dem Motormoment ab.

200 ‘ | ‘ | ‘ —1 17100
150§
100 4
50¢

————————————

L —

_]00%? 7 M/ |

4150 / / N |
o efficiency

o)

-200 : ; :
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Speed w, [1‘ad s’l}

Bild 6.14.: Batterieefhizienz Kennfeld fiir die Zweilevel IGBT und MOSFET Umrichter.

Torque T, [Nm]
o

Im Vergleich dazu zeigt Bild 6.15| die Batterieefhizienz fiir die Wechselrichter CHB| und
M2B. Da die Motorstrome intermittierend durch die Batteriepakete geleitet werden, weist
das Batteriesystem des Wechselrichters einen verringerten Wirkungsgrad auf, insbesondere
unter der Nenndrehzahl. Im Vergleich zum Wechselrichter CHB reduziert der Wechselrich-
ter M 2B die Verluste unterhalb der Nenndrehzahl, wihrend die Verluste bei hoher Drehzahl
nur geringfiigig reduziert werden. Da die Batterieimpedanz pro Phase mit dem Modulati-
onsindex variiert, sind die Isopotentiallinien des Wirkungsgrades nicht glatt wie bei dem
Zwei-Pegel-Wechselrichtersystem. Aus den Wirkungsgradkennfeldern geht hervor, dass der
zweistufige Wechselrichter in jedem Betriebspunkt die geringsten Batterieverluste aufweist.

Bild 6.16 zeigt einen Auszug aus dem Wirkungsgradkennfeldern der betrachteten Wech-
selrichter fiir eine Sperrschichttemperatur von 70 °C. Die Multilevel-Wechselrichter zeich-
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Bild 6.15.: Batterieefhizienz Kennfeld fiir (a) (CHB|und (b) M2B
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Bild 6.16.: Umrichterefhzient Kennfeld fiir (a) Zweilevel IGBT, (b) Zweilevel MOSFET, (c) CHB

und (d) M2B|bei T = 70 °C.

nen sich durch einen hohen Wirkungsgrad bei Teillast und geringer Drehzahl aus. Dariiber
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hinaus ist ihr Spitzenwirkungsgrad im Vergleich zu den zweistufigen Wechselrichtersyste-
men mit IGBT und MOSFET erhoht. Es ist ersichtlich, dass der zweistufige MOSFET-
Wechselrichter fiir jeden Betriebspunkt den niedrigsten Wirkungsgrad aufweist.

Verhalten im Fahrzyklus In diesem Abschnitt werden die erzielten Fahrzyklusergeb-
nisse diskutiert. Dabei wird dem WLTP-Fahrzyklus ein groferer Stellenwert eingerdumt,
da es sich dabei um einen globaler Standard zur Bestimmung von Emissionswerten und
Energieverbrauch handelt.

Bild 6.17a und 6.17b zeigen die Batterie- und Wechselrichterverluste der verschiedenen
Wechselrichtereinstellungen wihrend des WLIP-Fahrzykluses. Die Batterieverluste sind et-
wa dreimal so hoch wie die Wechselrichterverluste.
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Bild 6.17.: Vergleich von (a) Batterie- und (b) Umrichterverlusten im WLTP-Fahrzyklus

Die simulierten Sperrschichttemperaturen, die mithilfe des thermischen Models ermittelt
wurden, sind fiir den WLTP-Fahrzyklus in Bild 6.18| dargestellt. Die Wechselrichter CHB
und M2B haben im Vergleich zu den zweistufigen Wechselrichtersystemen mit MOSFET
und IGBT eine reduzierte Sperrschichttemperatur.
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Bild 6.18.: Ubergangstemperatur der Halbleiter wihrend des WLTP-Fahrzykluses
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Abschlielend, zeigt Tab. 6.6 die berechneten Gesamtverluste fiir den WLT'P-Fahrzyklus.

Tabelle 6.6.: WLTP - Fahrzyklus Evaluation
2-L (IGBT) 2-L (MOSFET) |CHB MZBi

BEV Verbrauch [kWh] 2,9303 2,9492 2,9309 2,9057
Elektrische Last [kWh] 2,7614 2,7614 27614 2,7614
Durchlassverluste [kK€Wh] 0,0499 0,0211 0,0364 0,0250
Schaltverluste [kKWh] 0,0206 0,0684 0,0053 0,0119
Umrichterverluste [kWh] 0,0706 0,0895 0,0416 0,0369
Umrichterefhzienz [%] 97,51 96,86 98,52 98,68
Batterieverluste [kWh] 0,0983 0,0983 0,1279 0,1074
Batterieeffizienz [%] 96,65 96,67 95,64 96,31
Gesamtverluste [kWh] 0,1689 0,1878 0,1695 0,1443
Gesamtwirkungsgrad [%] 94,24 93,63 94,22 95,03

Hier zeigen der M2B und der (CHB die hochsten Wechselrichterethzienzen, wihrend die
Batterieefhzienz im Vergleich zu zweistufigen Wechselrichtersystemen verringert ist. In Be-
zug auf die Efhizienz des kombinierten Fahrzyklus ist zu sehen, dass der Wechselrichter auf
Basis des M2B| das beste Ergebnis erzielt hat. Der CHB-Umrichter ist mit dem gewihlten
zweistufigen IGBT-Umrichtersystem konkurrenzfihig, wohingegen das zweistufige MOS-
FET-Umrichtersystem das schlechteste Ergebnis erzielte.

Tabelle 6.8 zeigt die erzielten Effizienzergebnisse fiir Artemis 130, NDEC und den FTP-
75 Fahrzyklen. Die Ergebnisse von Artemis und NEFZ dhneln denen des WLITP. Hingegen
zeigt der CHB-basierende Umrichter im FTP-75 die schlechtesten Ergebnisse. Dies ldsst sich
dadurch begriinden, dass dieser nicht die Moglichkeit hat, die Strome durch Parallelschalten
der Zellen im Teillastbereich zu verringern.

Erkenntnisse aus dem Fahrzyklusvergleich

In diesem Kapitel wurde ein Fahrzyklusvergleich zwischen zweistufigen Wechselrichtersys-
temen unter Verwendung von IGBTs oder MOSFETs und zwei siebenstufigen Multilevel-
umrichtern, einem CHB|und einem M2B Wechselrichter mit Niederspannung MOSFETs,
durchgefiihrt.

Aus den Wirkungsgradkennfeldern bei konstanter Sperrschichttemperatur ist ersichtlich,
dass die MOSFET-MMC bei Teilbelastung einen hohen Wechselrichterwirkungsgrad auf-
wiesen und ihr Spitzenwirkungsgrad im Vergleich zu den zweistufigen Wechselrichterlosun-
gen besser ist. Der Wechselrichter auf Basis von M2B weist einen etwas hoheren Wirkungs-
grad auf als der CHB Wechselrichter. Dies lasst sich auf mehr Schalter parallel zuriickfiihren.
Der klassische zweistufige Wechselrichter hat die besten Werte bei der Batterieefhizienz. Dies
verwundert nicht da bei diesem Konzept eine grof$e Batterie existiert die dreiphasig belastet
wird und daher einem DC-Strom ausgesetzt ist, wobei die Blindleistung vom Kondensator
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Tabelle 6.8.: Fahrzyklus Evaluation
(a) Artemis 130 (Highway)

2-L IGBT) 2-L (MOSFET) CHB | M2B

BEV Verbrauch [kWh] 5,2456 5,2824 5,2437 5,2166
Elektrische Last [kWh] 4,9310 4,9310 49310 4,9310
Durchlassverluste [kWh] 0,0688 0,0384 0,0654 0,0446
Schaltverluste [kWh] 0,0334 0,1007 0,0070 0,0150
Umrichterverluste [kWh] 0,1022 0,1391 0,0724 0,0597
Unmrichterefhizienz [%] 97,97 97,26 98,55 98,80
Batterieverluste [kKWh] 0,2124 0,2124 0,2403 0,2259
Batterieeffizienz [%] 95,95 95,98 95,42 95,67
Gesamtverluste [kWh] 0,3146 0,3514 0,3127 0,2856
Gesamtwirkungsgrad [%] 94,00 93,35 94,04 94,53

(b) NEDC (New European Driving Cycle)
2-L IGBT) 2-L (MOSFET) CHB M2B

BEV Verbrauch [kWh] 1,1743 1,1816 1,1702 1,1617
Elektrische Last [kWh] 1,1105 1,1105 1,1105 11,1105
Durchlassverluste [kWh] 0,0227 0,0082 0,0141 0,0099
Schaltverluste [kKWh] 0,0088 0,0305 0,0026 0,0057
Umrichterverluste [kWh] 0,0315 0,0387 0,0167 10,0155
Umrichterefhizienz [%] 97,24 96,63 98,52 98,62
Batterieverluste[kWh] 0,0323 0,0323 0,0430 0,0357
Batterieeffizienz [%] 97,25 97,27 96,32 96,93
Gesamtverluste [kWh] 0,0638 0,0710 0,0597 0,0512
Gesamtwirkungsgrad [%] 94,57 93,99 94,90 95,59

(c) FTP-75 (Stadt)

2-L IGBT) 2-L (MOSFET) |CHB |M2B

BEV Verbrauch [kWh] 1,0840 1,0921 1,0923 1,0705
Elektrische Last [kWh] 1,0112 1,0112 1,0112 1,0112
Durchlassverluste [k€Wh] 0,0294 0,0112 0,0199 0,0136
Schaltverluste [kWh] 0,0107 0,0371 0,0030 0,0074
Umrichterverluste [kWh] 0,0401 0,0483 0,0229 0,0210
Umrichterefhizienz [%] 96,18 95,44 97,78 97,96
Batterieverluste [kWh] 0,0326 0,0326 0,0581 0,0382
Batterieefhizienz [%] 96,99 97,01 94,68 96,43
Gesamtverluste [kWh] 0,0728 0,0809 0,0810 0,0592
Gesamtwirkungsgrad [%] 93,29 92,59 92,58 94,47

zur Verfiigung gestellt wird. Dieser Effeket ist besonders stark bei niedrigen Geschwindig-
keiten. Da der Phasenstrom in den mehrstufigen Wechselrichtern intermittierend durch



6.3. Fabrzyklen-Vergleiche 151

die Batteriepakete geleitet wird, sind die Batterieverluste im Vergleich zu dem zweistufigen
Wechselrichtersystem erhoht. Der M2B reduziert die Batterieverluste unter Nenndrehzahl
im Vergleich zum CHB, wihrend die Verluste bei hoher Drehzahl nur unwesentlich be-
einflusst werden. Bei den Batterieverlusten wird deutlich, dass der Wechselrichter auf Basis
von M2B fiir alle vier ausgewihlten Fahrzyklen den besten Gesamtwirkungsgrad erzielte.
Dies ist vor allem interessant, da sich MMS| durch andere Vorteile hervorheben, siche die
in Kap. 3 vorgestellten Vorteile. Die Effizienz des CHB| hingegen war fiir drei der ausge-
wihlten Fahrzyklen mit der zweistufigen IGBT-L6sung konkurrenzfihig. Der zweistufige
IGBT-Wechselrichter war nur fiir den Fahrzyklus FTP-75 besser als der CHB. Dariiber
hinaus hat sich gezeigt, dass die Verwendung eines zweistufigen Wechselrichtersystems mit
MOSFETs weder aus Kosten- noch aus Effizienzgriinden eine geeignete Losung darstellt.

[115].
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7. Diskussion & Fazit

7.1. Diskussion

Mit der vorliegenden Arbeit wurde die Funktion und Machbarkeit des EMMC, MMC-
Magnetstimulators und des BM3 demonstriert. Diese neuen Arten von Multilevelsystemen
wurden entworfen, aufgebaut und getestet. Dabei kann jedes der Systeme modular erweitert
und kombiniert werden.

Die Technologiedemonstratoren werden im aktuellen Zustand teilweise (EMMC) noch
tiber ein Echtzeitcomputersystem von dSpace angesteuert und nicht {iber einen marke-
tiblichen, kostengiinstigen Mikrocontroller. Die Portierung der entwickelten Software auf
Mikrocontroller ist aber méglich. Die Einhaltung von regulatorischen Normen und EMV-
Abstrahlungen wurde bisher nicht untersucht. Zudem entsprechen der mechanische Aufbau
und das Kiihlkonzept nicht den Produktanforderungen marktiiblicher Systeme. Es fehlen
zudem Stress- und Dauertests, um zu zeigen, dass die Systeme in allen Betriebspunkten
stabil und sicher arbeiten.

Nichtsdestotrotz konnte gezeigt werden, dass jede der drei Technologien fiir sich auf ihrem
Gebiet ein enormes Marktpotential besitzt. Der EMMC als aktiver Filter, der bei gleich-
zeitigem Wegfall von passiven Filterkomponenten die Schaltfrequenz von konventionellen
Umrichtern verringert und ein sehr kompaktes Fahrzeug-Ladegerit erméglicht. Der MMC-
Magnetstimulator als neuartige Pulsquelle, die es in Zukunft erméglichen kdnnte, kleine,
energiesparende medizinische Therapie- und Diagnosegerite zu entwerfen, mit denen unter
anderem Depressionen geheilt werden kdnnen. Aber auch der BM3, welcher die bisher ver-
wendeten Batteriespeichersysteme durch die Vereinigung von Filter-, Uberwachungs- und
Umrichterkomponenten grundlegend verindern kénnte.

7.2. Fazit

In der vorliegenden Arbeit wurden unterschiedliche Ansitze neuartiger Energiesysteme auf
Basis von Multilevel-Umrichtern tiberpriift. Es konnte gezeigt werden, dass diese Techno-
logie auch auflerhalb der Hochspannungs-Technik in der Niederspannungs-Technik viele

neue Einsatzzwecke hat.
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Am neuartigen, kondensatorbasierten System des EMMC mit seinen sich halbierenden Mo-
dulspannungen konnte gezeigt werden, dass sich Filter und Umrichter zu beiderlei Vorteil
kombinieren lassen. So ist es durch die intelligente Verschaltung der Kondensatoren mog-
lich, die notige Kapazitit enorm zu reduzieren. Dies konnte erfolgreich an mehreren Proto-
typen gezeigt werden. Dadurch wird es méglich, bei besserer oder gleichbleibender Quali-
tit des stufenformig nachgebildeten Ausgangssignales die Schaltfrequenz der Hauptschalter
durch den aktiven Filter enorm zu reduzieren. Zudem war es moglich zu zeigen, dass auf-
grund ihrer selbst stabilisierenden Eigenschaften keine Spannunggsiiberwachung der Submo-
dule benotigt wird. Dadurch ist es moglich, sehr kompakte BEV- Ladegerite zu entwerfen,
da der EMMC dazu in der Lage ist, Gleichrichter, Filter und Power Factor Correction
(PEC) zu ersetzen. Dies konnte ebenfalls an unterschiedlichen sicheren Prototypen (48 V)
und netzfihigen Prototypen (800 V) nachgewiesen werden.

Durch die Erweiterung der Technologie in der Medizintechnik war es zudem erstmalig mog-
lich zu zeigen, dass ein MM C-Magnetstimulator realisierbar ist, der viele in der neurologi-
schen Forschung bestehende Probleme 16sen konnte. Dies beruht auf der Eigenschaft, dass
hiermit beliebige Stimulationspulse modular nachgebildet werden kénnen. So kénnte ein
Gerit aus mehreren 180 V-Submodulen einen Spannungsverlauf von 2000V bei 2000 A
feinstufig in 200 ps mit 180 V-Stufen modellieren. Ein derartiges Gerit wurde vielfach in
der Literatur gefordert, konnte jedoch nie realisiert werden. Ein erstes Modul konnte im
Rahmen dieser Arbeit konstruiert und erprobt werden und war dazu in der Lage, erste Ner-
venreizungen bei 180V 2,12 kA in 180 s durchzufiihren.

Zudem konnte mit dem BM3| eine Technologie entwickelt und erprobt werden, die es in
Zukunft erméglichen konnte, Filter, BMS|und Umrichter zu vereinen. Dies fithrt zu enor-
men Synergieeffekten, die in dieser Arbeit erstmalig aufgezeigt werden konnten. Durch die
feine Stufung auf Zellebene konnten Ausgangssignale annahernd perfekt nachgebildet wer-
den, was den Filter tiberfliissig macht und gleichzeitig die Moglichkeit gibt, die Akkumu-
latoren zu tiberwachen und ohne Verluste anzugleichen. Bei der Entwicklung eines ersten
Prototypen wurden zahlreiche Einsparungspotentiale entdeckt. Unter anderem eine direkte
Speisung der Treiber aus den Akkumulatoren ohne Erh6hung der Ausfallwahrscheinlichkeit
des Gesamtkonzepts. Durch einen ersten dreiphasigen Prototypen mit 4 Modulen je Strang
konnte deren Funktionsweise nachgewiesen werden.

7.3. Ausblick

Bedeutende Schritte zur Entwicklung neuer Technologien wurden mit dieser Arbeit unter-
nommen, auch wenn es noch einiges zu tun gibt.

Zukiinftige Arbeitspakete im Bereich EMMC:

* Optimierungsrechnungen bei gleichzeitiger Berticksichtigung von Kosteneinflussgro-
en Schaltfrequenzen und Kondensatorgroflen betrachten.



7.3. Ausblick 155

* Selbststabilisierende Regelung in simtlichen moglichen Konfigurationen erproben

* Erprobung des Konzeptes des selbst startenden Umrichters ohne externe Energiever-
sorgung der Treiberschaltungen

Zukiinftige Arbeitspakete im Bereich MMC-Magnetstimulator:

* Aufbau mehrerer Module und Erprobung von unterschiedlicher Signalformen hin-
sichtlich ihres Potentiales, unterschiedliche Neuronen anzuregen

* Erweiterung des Systems um die Mglichkeit der galvanisch getrennten Nervenpo-
tentialableitung um eine schnelle Regelschleife zwischen Stimulator und Reaktion zu
ermoglichen

* Kooperation mit medizinischen Einrichtungen, zur Identifikation von potenzielle
Einsatzgebiete

Zukiinftige Arbeitspakete im Bereich BM3:

* Die Identifikation beschidigter Halbleiterschalter/Akkumulatoren im Betrieb, um
die betroffenen Module zu umgehen

* Wirkungsgradbestimmung im Fahrzyklus, um Einsatz in der Elektromobilitit evalu-
ieren

* Regelung des Systems unter Einsatz verschiedener Akkumulatorentechnologien bzw.
-spannungen, um nachtrigliche Erweiterbarkeit zu erméglichen
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Abstract

Usually the low voltage power supply in electric vehicles is generated out of the high voltage DC-BUS
by a dedicated DC/DC converter. When substituting the conventional drive train/motor converter by a
modular multilevel converter with split batteries, this DC-BUS is obliterated. In this paper we
introduce an approach to generate this low voltage supply efficiently based on the modular concept.
By adding just, a single capacitor based module to each converter arm, a solution for an efficient
bidirectional energy exchange between the low voltage power supply and the traction battery can be
realized.

The comparison to state-of-the art solutions shows that the new approach enables an efficient
integration not only of the low voltage power supply, but of any energy consumer and producer into
split Battery Storage Systems. It will be shown by simulations and measurements on a first prototype,
that an implementation based on that technology enables a power exchange in any operation point of
the electrical vehicle.

Introduction

The power consumption of secondary consumers of passenger cars has been increasing over the last
couple of years. Each main secondary consumer like power-assisted steering, air conditioning and air
suspension has a peak power demand of above one kilowatt. Additionally, more and more consumers
with lower power demand as entertainment system, seat heating and driving assistance systems are
installed in modern vehicles. The total power consumption of all these systems together can be above
ten kilowatts. Most of the time not all systems are used simultaneously and do not consume their peak
power. [1-3] Nevertheless, the average power consumption is high enough to considerably reduce the
driving range of modern electric vehicles. In fossil fuel powered vehicles, the reduction of the drive
range is almost negligible, as the usage of the waste heat of the fossil fuel powered engine saves a lot
of heating energy. Even if the power consumption of the air conditioning can be reduced by the use of
heat pumps, the power demand of all auxiliary consumers is remarkable. [4], [5]

Due to the impact of the auxiliary consumers on the electric drive range and their wide power spread,
an efficient and flexible power transfer from the traction battery to the Low Voltage Power Supply



(LV-PS) is very important. In modern EV’s the power train consist of a central high-voltage direct
current bus (DC-BUS), a battery storage system and several converters, which all feed into or from the
DC-BUS (see figure 1).

The battery storage system is built by secondary cells connected in series to increase the system
voltage. To increase the overall system capacity and performance, additional secondary cells can be
installed in parallel. Due to the static interconnection of the secondary cells and the variances of the
secondary cells’ electrical properties, battery management systems (BMS) are needed to balance the
cells’ State of Charge (SOC) in order to increase the usable capacity and for safety reasons.
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Fig. 1: Power train of modern electric vehicles.

Such static systems have some serious disadvantages as poor partial load efficiency, high total
harmonic distortion (THD), the need for high voltage switches and poor fault tolerance [6]. Moreover,
for the implementation of additional features, like high voltage direct current fast charging or
inductive charging, additional converters are needed. To meet these challenges Modular Multilevel
Converter (MMC) [7] based split-battery energy storage systems (sBESS) are discussed in literature
[41, [51, [8], [9]. In these systems the commonly used capacitors of MMC modules are replaced by
secondary cells. The result is a highly integrated system combining the power electronics with traction
converter, battery charging interface and BMS. This greatly simplifies the powertrain architecture and
charging topologies by combining battery storage system and voltage transformer as well as
eliminating dedicated converters.

Most of these topologies do not have the common DC-BUS any longer which calls for a new solution
for transferring power between the traction battery and the LV-PS. This solution has to enable the
power transfer in any operating condition of the electric vehicle - during driving, charging and
standstill.

In this paper we present a new approach, which enables a highly efficient energy transfer between the
traction battery and the LV-PS. Compared to other solutions from literature, our approach ensures an
energy transfer in any operation condition of the electric vehicle without additional losses, compared
to the principle in common electric vehicles with a DC-BUS.

Method
State of the Art

MMC based sBESS are direct converters, which create the output voltage by switching the battery
packs incorporated in the modules into the current path or bypassing them. With Modular Multilevel
Parallel Converter [6] based sBESS (M2B) battery packs can also be switched in parallel to each
other. This parallel connectibility enables a more equalized usage of all battery packs in the system.
Furthermore, the parallel connection of battery packs decreases the average current through the battery
packs resulting in increased efficiency, compared to MMC based sBESS. [10]



In most sBESS topologies discussed in literature, a DC-BUS is obsolete, due to the direct converter
principle. An exception is the DC to AC inverter structure presented e.g. in [9] which is similar to
common MMC topologies patented in [11] (see figure 2 (a)). In case of sBESS the DC-BUS can be
used to balance the converter arm SOC’s. The LV-PS can be connected to this DC-BUS by the use of
a DC/DC step-down converter. The advantages and disadvantages of that kind of LV-PS integration
are the same as with common system architectures with a central high voltage battery unit.

The most obvious implementation to connect the LV-PS to the sSBESS consists of a rectifier at the
phase terminals of the SBESS (see figure 2 (b)). The power exchange between sBESS and LV-PS can
also be done during engine standstill. To do this, the engine must be electrically disconnected from the
system via separate switches. These switches are also necessary for AC and DC charging. In case of
DC charging a separate DC/DC converter is needed for the LV-PS. In both cases the sSBESS must
generate an AC or DC voltage even if the system is not charged or at motor standstill.
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Fig. 2: sBESS in star configuration connected to the LV-PS via a DC/DC step-down converter (a) and
in delta configuration connected to the LV-PS via a rectifier and a DC/DC converter (b).

Another option for the LV-PS in sBESS results from the basic idea of sBESS [12]. Thereby, isolated
DC/DC converters are connected to each module energy storage unit. The secondary sides of these
converters are connected in parallel to supply the LV-PS. With such an implementation, a very
flexible LV-PS can be established, allowing an energy transfer between the LV-PS and the sBESS in
any operation point of the system. By the use of controllable DC/DC converters the SOC’s of the
individual converter arms can be balanced, in addition. In this case the use of dedicated DC/DC
converters for each module is mandatory, because the use of fewer DC/DC converters would lead to
an unsymmetrical stress of all energy storage units. This leads to a high hardware count and additional
cabling, which considerably increases costs and makes this approach uneconomical.

Working principle of the advanced LV-Power Supply

To overcome the above mentioned disadvantages the proposed approach makes use of the modular
concept. Just one so called LV-PS module is added per converter arm. Its energy storage is connected
either directly or via a DC/DC converter to the low voltage power supply. Furthermore it consists of a
number of switches which enable its four-quadrant operation, which makes it possible to switch this
module either serial or anti-serial in to the current path or to bypass it.

For anti-serial connections the current through the LV-PS capacitor has the same amplitude as the
current through the secondary cells, but with reversed polarity. This is a common feature of capacitor
based MMC systems to shift energy from one module capacitor to another. Thus, if the battery storage
is getting charged, the LV-PS modules are switched in series to the other modules. In case of
discharging an anti-serial connection of the LV-PS modules causes a power transfer from the
secondary cells to the LV-PS. If the LV-PS module capacitors are not bypassed they are always in
series or anti-serial to the external sink, e.g. engine, source or charging station. Thereby the maximum



power transfer ratio to the LV-PS is directly proportional to the instantaneous system power delivery.
In operation points, where the power requirement at the LV-PS side can’t be satisfied by the system
current, the missing power requirement must be buffered in the LV-PS storage which result in a strong
increase in the required capacity of the LV-PS buffer storage. Consequently, systems with a high LV-
PS energy demand are not reasonable to be implemented without additional effort.

Especially during engine standstill and without charging, the absence of an energy flow through the
converter arm, an energy exchange between the sBESS and the LV-PS is impossible without
additional effort. To overcome this problem, the principle of direct current injection braking can be
used. This principle is commonly used to slow down electrical engines by applying direct voltage to
the alternating current engine [13]. During engine standstill the direct voltage does not force an engine
moving and the direct current can be safely used for an energy transfer between the sBESS and the
LV-Power Supply.

In M2B systems [10], [14] the additional parallel connectibility can be used to overcome the problem
of an power exchange during engine standstill by connecting the LV-PS module in parallel to one or
more secondary cell based M2B modules. The resulting power flow is independent from the system
power flow, enabling the system to be operational in any operation point of the electric vehicle. A
static connection between the modules can be established without any switching losses, increasing the
energy efficiency during standstill.

Figure 3 shows a M2B converter arm with three secondary cell-based modules. The fourth module is a
LV-PS module in which the capacitor is connected to the LV-PS via an isolated DC to DC converter.
An exemplary current path is highlighted in red. In this example Module 1 is connected in series to
Module 2 and the LV-PS module, which are connected in parallel. The energy storage of Module 3 is
bypassed. The parallel connection of the energy storage of Module 2 and the LV-PS causes a direct
power exchange between them. The direction and strength of the power flow depends on the voltage
difference between both. The system current generates an additional power flow through the LV-PS
capacitor. The additional energy is added or withdrawn from the energy flow forced by the parallel
connection of both modules, depending on the system current flow direction.

Module 1 Module 2 Module 3 LV-PS module
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Fig. 3: M2B converter arm with three secondary cells-based modules and one LV-PS module,
connected via an isolated DC/DC converter to the LV-PS energy buffer. The current path for a
connection of the energy storage unit of Module 1 in series to the parallel connected storage units of
Module 2 and the LV-PS module, while the energy storage unit of Module 3 is bypassed, is
highlighted in red.

Operational Strategies

For M2B systems the following operation points are the basis for the LV-PS, whereby the first three
are common for MMC based systems:

1. Serial connection of the LV-PS module: A serial connection results in the same energy flow as
through the energy storage units of the remaining modules. An energy transfer into the LV-PS
is only given at operating points in which the sSBESS is being charged.

2. Anti-serial connection of the LV-PS module: In this case the LV-PS module energy storage
experiences an energy flow with opposite sign, but the same amplitude as the remaining active



modules. The anti-serial interconnection is used to generate an energy flow into the LV-PS, if

the sBESS is being discharged.

Bypass of the LV-PS module: No energy exchange between the LV-PS and the sBESS.

4. Parallel connection of the LV-PS module: By connecting the LV-PS module energy storage in
parallel to other modules of the sBESS, an energy transfer between both can be established
independent from the system operation point.

w

To influence the power exchange between the sBESS and the LV-PS, the LV-PS module can be
switched between these operation points with higher frequencies. Anyway, in most MMC systems a
Pulse-Width Modulation (PWM) is used to decrease the Total Harmonic Distortion (THD). Thus the
output voltage is changed between two MMC voltage steps with a PWM at frequency of several
kilohertz. An effective solution is to generate the PWM by the LV-PS modules. Thereby, the
secondary cell-based modules can be switched with lower frequencies.

Figure 4 illustrates the operation of the LV-PS module: The black curve is the reference voltage the
converter follows. The blue curve shows the output of the battery based modules. The voltage
difference between these two curves is modulated by the LV-PS module (purple curve), which by
superposition leads to the converter arm output shown in green. Consequently, the LV-PS module is
switched in series to the secondary cells, if the absolute value of the battery output is smaller than the
absolute value of the reference voltage. An anti-serial connection is used, if the absolute value of the
battery output is higher than the absolute value of the reference voltage. During the zero levels of the
PWM the LV-PS modules can bypass its energy storage. In case of a M2B system the LV-PS module
energy storage can be switched in parallel to secondary cell-based modules instead of bypassing, to
generate an uninterrupted energy exchange between the LV-PS and the sBESS.
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Fig. 4: Voltage output of a SBESS converter arm with superimposed PWM (green curve), generated by
the sum of the battery output (blue curve) and the LV-Supply module energy storage switched with a
1 kHz PWM frequency (purple curve) following the reference voltage (black).

It should be noted, that the proposed technology can be used for a bidirectional energy exchange
between the LV-PS and the sBESS. To establish an energy transfer from the LV-PS to the sBESS the
mentioned operation points for serial and anti-serial connections have to be reversed. The parallel
mode does not have to be changed, because the energy flow depends on the voltage difference
between the parallel connected energy storages. In case of an energy source connected to the LV-PS,
for example a solar panel, the voltage of the LV-PS will be higher than the voltage of the sBESS
battery packs.

For sBESS used in electical vehicles the following five operation points can be distinguished:
1. AC discharging of the sBESS:
In order to transfer energy to the LV-PS, the LV-PS modules are toggled between bypass and
an anti-serial connection to the other modules. In operating points in which more energy has to



be transferred to the LV-PS, the parallel mode can be selected in M2B based systems instead
of the bypass mode.
In order to deliver energy from the LV-PS to the sBESS or directly to the connected high
voltage consumer, the LV-PS modules are toggled between the bypass or parallel mode and
the serial mode.

2. AC charging of the sBESS:
By reversing the system current direction, the interconnection of the LV-PS modules reverses
accordingly. Serial mode stands primarily for energy transfer into the LV-PS. Anti-serial
mode is used for energy delivery from the LV-PS to the remaining modules of the converter
arm.

3. DC charging of the sBESS:
The output of direct voltage can be realized by a quasi-static connection of all modules. The
choice between serial and anti-serial interconnection of the LV-PS modules again depends on
whether energy is consumed or produced within the LV-PS. With PWM of the LV-PS module
the current can be controlled.

4. Standby of the sBESS:
In M2B systems, the LV-PS modules can be statically connected in parallel to all other
modules of the respective converter arm.
In systems without parallel connectibility, a direct voltage can be applied to the engine
windings, based on the principle of direct current injection braking [13].

5. No energy exchange between sBESS and LV-PS:
If no energy exchange between the LV-PS and the sBESS is needed, the LV-PS modules can
be bypassed. For some implementations, especially in M2B systems, it is more efficient to
build the overlain PWM by the LV-PS module instead of toggling several sSBESS modules.
Therefore, the same control algorithms can be used, except that the LV-PS modules have to be
toggled more often between charging and discharging operation.

Macro Topology

To prevent an asymmetric load on the converter arms in multi-phase systems, the usage of at least one
LV-PS module per converter arm is preferable. The LV-PS modules’ capacitors are connected to the
LV-PS by isolated DC/DC converters to avoid short-circuits between the converter arms. Figure 5 (a)
shows such an implementation for a M2B system in delta configuration with dedicated LV-PS
modules in each converter arm. In addition to be able to perform PWM, the shown capacitor stabilizes
the DC/DC converter’s input voltage, to be functional more independently from the current switching
state of the LV-PS module. This is particularly important for MMC-based systems, without the option
of interconnecting the LV-PS modules in parallel to other modules. Without this buffer capacitor, the
DC/DC converter’s input voltage would drop abruptly to zero, during the often-used bypass mode of
the LV-PS modules.
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Fig. 5: 3-phase M2B system for electric vehicles in delta configuration, with three LV-PS modules
connected in parallel to the LV-PS via isolated DC/DC converters (a) and with several independent
power sources and sinks (b).




Apart from the described connection of the LV-PS to the sBESS, the presented technology also
enables the integration of different energy suppliers and consumers, like solar panels or heating
elements. Moreover, the integration of AC systems, like air conditioning compressor or range
extenders, is possible. Figure 5 (b) shows such an implementation with several power sources and
sinks. If the systems are electrically uncoupled single-phase systems, potential separation is not
necessary, but usually required for safety reasons. For the integration of high energy producers or
consumers, a system layout related to the one shown in figure 5 (a), with separate power supply
modules in each converter arm should be used, to prevent unsymmetrical load of the converter arms
and thus the battery modules.

Results

Simulation

Figure 6 shows the results from the simulation of a M2B based converter arm, made with
MATLAB/Simulink (MathWorks Inc., Natick, USA). The converter arm consists of six secondary
cell-based modules and one LV-PS module, all with a nominal voltage of 60 V. The LV-PS load is
implemented as a variable resistance in parallel to the LV-PS capacitor. The capacitance of the LV-PS
capacitor is set to 1 mF. The converter arm generates a 230 V voltage output at 50 Hz (figure 6 (a)).
The power ratio between system load and LV-PS load varies between (1) high system load with no
LV-PS load, (2) high system load with moderate LV-PS load and (3) low system load with higher LV-

PS load.
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Fig. 6: Simulation (MATLAB/Simulink) of a single-phase M2B system with six secondary cell-based
modules and one LV-PS module.

Within the first interval no energy exchange between the LV-PS and the sBESS is performed.
Nevertheless, PWM is generated by the LV-PS toggling its capacitor between charging and
discharging modes. Thus, the current through the LV-PS oscillates around the zero line (figure 6 (¢)),
resulting in a low voltage fluctuation of the LV-PS capacitor (figure 6 (d)).

Within the second interval, the LV-PS load is increased (figure 6 (c)). To establish a power transfer
from the sBESS to the LV-PS, the LV-PS capacitor is toggled between anti-series and bypass mode.
During anti-series connection the magnitude of the current through the LV-PS capacitor is the system
current minus the LV-PS load current. During the bypass of the LV-PS capacitor, the LV-PS load is
only supplied by the LV-PS capacitor. Thus, the current through the LV-PS capacitor and LV-PS load
are equal. During system voltage zero crossing (at 0.03 s in figure 6) the LV-PS capacitor is switched
in parallel to the other module energy storages. The result of that parallel connection is a high current
peak through the LV-PS capacitor to increase its SOC. Due to the parallel connection of all secondary



cell-based modules, that current peak is shared by all secondary cells resulting in a moderate current
peak through the secondary cells (figure 6 (b)). The parallel connection is necessary, because the
system current is too small to maintain a sufficient power transfer from the sBESS to the LV-PS.

To reduce the LV-PS voltage fluctuations, the parallel mode can be used instead of the bypass mode.
Especially, in cases with higher LV-PS energy consumption, as within the third interval, a continuous
power transfer cannot be established without the use of the parallel mode instead of the bypass. With
the constellation in the third interval the system current is much smaller than the LV-PS current. This
result in a high discharging current through the LV-PS capacitor during anti-serial connection to the
sBESS. Though, with the parallel connection the LV-PS capacitor voltage fluctuation can be reduced.
The drawback of this procedure is a higher fluctuation of the secondary cell currents.

Experimental analysis

The functionality of the presented approach was tested with an MMC based sBESS prototype. This
prototype consists of eight secondary cell-based modules and one LV-PS module. Each secondary
cell-based module is equipped with a lithium-ion battery pack with a nominal voltage of 28.8 V
(Samsung SDI, 68 Ah and 8 lithium-ion secondary cells per pack). The LV-PS module incorporates a
capacitor with 680 puF. An HDO6104 Oscilloscope, two ADP305 High-Voltage Differential Probe
(200 MHz) and two CP031A Current Probes (30 Apeak, 100 MHz) (all from Teledyne LeCroy Inc.,
New York, USA) were used for the measurements. The control algorithm for the sBESS and the LV-
PS module are written in MATLAB/Simulink (MathWorks Inc., Natick, USA) running on a dSpace
MicroLabBox (dSPACE GmbH, Paderborn, Germany).

Figure 7 shows the voltage (C3) and current (C4) shape of the converter arm in an operation point
similar to the first interval of previous simulation — generating a 70 V sinus with 50 Hz and into a
100 Q resistive load without LV-PS load. The PWM with 20 kHz is performed by the LV-PS by
toggling between serial and bypass and anti-serial and bypass, respectively. Thus, the current through
the capacitor (C2) jumps between zero ampere and the system current, with positive or negative sign.
The capacitor current during bypass looks like it is not zero. These are alias effects due to the zoom
level of the oscilloscope which result from ringing during the switching operations, with a duration of
several nanoseconds. The voltage of the capacitor (C1) has low deviations with an average voltage in
the range of the nominal voltage of the battery packs, as expected from the simulations.
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Measure P1:max(C1) P2:ovsh+(C1) P3:max(C2) P4:0vsh+(C2) P5:max(C3) P6:fall(M1) P7:fall(M1) P8:fall8020(M1)
value 271V - 1294 A - 156.1V - -
status v v v

Fig. 7: MMC based sBESS generating a 70 V sinus with 50 Hz and a 20 kHz PWM, at a 100 Q
resistive load without LV-PS load, with LV-PS capacitor voltage (Cl, yellow) and current (C2,
purple) and the system voltage (C3, blue) and current (C4, green).

The second working point is again similar to the second interval in the aforementioned simulation,
with a moderate LV-PS load. The LV-PS load is emulated by a resistor with 103 Q in parallel to the
LV-PS capacitor. The control algorithm responds to the increased power consumption in the LV-PS



by switching the LV-PS capacitor mainly anti-serial to the sSBESS. The voltage fluctuation is slightly
higher and the mean value of the capacitor voltage slightly lower (figure 8 (a), C1) compared to the
first working point. Nevertheless, the system is stable and the LV-PS load current (figure 8 (a), C4)
only fluctuates slightly.

A further increase of the LV-PS load by reducing the resistance in parallel to the LV-PS capacitor
from 103 Q to 43 Q, leads to instability of the system. As seen in figure 8 (b), the increased power
consumption in the LV-PS forces the control algorithm to stop the generation of the PWM at some
points. At these points the LV-PS capacitor is constantly switched anti-serial to the sBESS to increase
its voltage (figure 8 (b) C1). Nevertheless, the average of the capacitor voltage is about 10 V lower
than in stable condition. To enable stable operation in this operation point or for more inconvenient
power rations between LV-PS energy consumption and system load, an implementation with parallel
connectibility of the LV-PS capacitor is favorable, as shown by the simulations.
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Fig. 8: MMC based sBESS generatmg a 70 V sinus with 50 Hz and 20 kHz PWM, at a 100 Q resistive
load with a LV-PS load of 103 Q (a) and 43 Q (b), with LV-PS capacitor voltage (C1, yellow) and

current (C2, purple), the LV-PS load current (C4, green) and the system voltage (C3, blue).

Discussion

The simulation with a M2B system and the measurements with an MMC based sBESS prototype
without parallel connectibility shows that the presented principle enables a power exchange between
the sBESS and the low voltage power supply. In systems with high power consumption or production
at the LV-PS level, an M2B system is favorable as it enables a stable output power on the low voltage
side even at low system currents through the parallel mode. The challenge of such an implementation
is, that the voltage fluctuation of the LV-PS capacitor has to be small. High voltage differences
between the LV-PS capacitor and the battery packs lead to high balancing currents during parallel
connection. A controllable DC to DC converter between the LV-PS and the LV-PS module capacitor



(as in figure 3) can reduce the capacitor fade. Furthermore, in most automotive applications an energy
buffer at the LV-PS level with higher capacitance as used for the simulations and the prototype, is
recommended due to safety reasons. This buffer enables an additional control loop to influence the
voltage deviation of the LV-PS capacitance’s state of charge.

Conclusion

A new approach to create a low voltage supply out of a modular multilevel converter without DC-Link
bus and without additional converters has been introduced. It has been proved by simulation and a first
prototype, that the presented technology enables an energy exchange between the sBESS and the LV-
Power Supply in every operation mode of the electrical vehicle (driving, charging, standstill). Indeed,
in systems without parallel connectibility a stable power exchange during engine standstill and in
operation points with a higher power demand on the LV-Power Supply level requires additional effort.
Whereas M2B based systems enable a power exchange independent from the sBESS operation points.
Additionally, the presented approach can be used to independently source additional consumers or
sink power generators into sBESS.
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Abstract

This papers investigates the performance of several inverter types for electric vehicles. A standard two-
level and two seven-level multilevel inverters, a cascaded H-bridge (CHB) and a modular multilevel
series parallel (MMSP) inverter, are considered. Based on the AC impedance spectra measured on a
single battery cell, the battery pack impedances of the multilevel and two-level inverter systems are
modeled. The inverter losses are modeled using the semiconductors’ datasheets. Based on the loss
models, the inverter and battery efficiency during different driving cycles are assessed. In comparison to
the two-level inverter system, the multilevel inverter drivetrains show an increased drivetrain efficiency,
despite increased battery losses. The MMSP topology showed the best result. In comparison to the CHB
topology, the battery losses were reduced by the MMSP inverter system.

Introduction
In vehicle-traction applications the two-level inverter typology is widely spread and vastly used, due to
its maturity [1, 2]. However, emerging multilevel inverter topologies offer several advantages compared
to common two-level inverters regarding drive cycle efficiency [3, 4, 5], especially in partial load oper-
ation [6, 7], low-order harmonic and EMI emissions [8], and redundant operation during fault condition
[9]. Nevertheless, the disadvantages are an increased control effort and an increased system complexity.

In [7], the drive cycle efficiency of a cascaded H-bridge (CHB) multilevel inverter, based on low
voltage MOSFETS, is compared with a two-level inverter using silicon carbide MOSFETs or IGBTs.
Within this investigation, the CHB inverter shows the best drive cycle efficiency, but the battery losses
are neglected. A similar drive cycle comparison can be found in [10], where a battery and inverter loss
comparison of a CHB and modular multilevel series parallel (MMSP) converter is carried out. However,
in their investigation, the reverse conduction of the MOSFETS, as described in [11], is not considered,
the battery modeling is simplified, the generator operation is not distinguished from the motor operation,
and the voltage level of the DC-link and output voltage is unreasonably varied for the different inverter
topologies.

Therefore, this paper shows a fair drive cycle comparison of a two-level inverter, utilizing IG-
BTs or MOSFETs, and two seven-level multilevel inverters, a cascaded H-bridge (CHB) and a modular
multilevel series parallel (MMSP) inverter, using low voltage MOSFETSs. For the analysis the reverse
conduction of the MOSFETs is considered, generator and motor operation are distinguished and the
battery packs are modeled, based on measurements performed on a single battery cell, according to
the Randles model with three RC-elements [12]. Furthermore, the battery and the inverter losses are
separately quantified.



Inverter Topologies

The classical two-level inverter system is supplied by one battery pack and one half-bridge is used for
each phase, as shown in Fig. 1(a). The CHB and the MMSP converter consist of several series connected
sub-modules per phase as shown in Fig. 1(b) [10, 13]. In the CHB converter, the battery modules
can be individually bypassed or inserted in forward and reverse direction, and the MMSP converter can
additionally parallelize the battery packs in each phase, if the desired output voltage is low. In this
manner, the overall battery losses can be reduced by the MMSP topology, which is beneficial at low
speeds.
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Fig. 1: (a) Classical two-level inverter topology and (b) structure of the CHB/MMSP topology.
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Fig. 2: CHB inverter submodules and additional half-bridges of the MMSP topology marked in red.

Modeling Battery Losses

The battery pack’s impedance can be modeled as described in [12], using a three time constant model
with a series inductance and resistance. Consequently, the impedance network with a parallel DC-link
capacitor can be modeled as shown in Fig. 3. Using the simulated DC-link current, the ohmic battery
losses can be determined by the voltage drop across the resistances, including the capacitor’s equivalent
series resistance Rgsr. For the calculation of the battery pack impedances a reference battery cell was
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Fig. 3: Battery impedance network with parallel capacitor and injected DC link current [12].

used. The cylindrical, 18650 high-energy cell chosen is manufactured by LG Chem. It has a nominal
voltage of 3.72V and a rated capacity of 2800 mAh, which corresponds to about 10.42 Wh [14]. The
impedance of the cell was determined at room temperature using an AC impedance-spectroscopy, as



shown in Fig. 4. Different state of charge (SOC) conditions and a frequency range from 10 mHz to
10kHz were considered. A least-square approach was used to extract the cell parameters for a character-
istic SOC of 50 %, which are shown in Table I. From Fig. 4(b) it can be seen that the chosen parameters
comply with the measured impedance within a frequency range from a couple of hundred mHz to 4 kHz.
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Fig. 4: (a) Battery cell test fixture and (b) impedance plot of the high energy cell for different SOCs.
Table I: Battery cell parameters

RO[mQ] RI[mQ] R2[mQ] R3[mQ] CI[mF] C2[mF] C3[F] L [nH]
4153 5.02 732 3.23 7544 3395  3.625 5908

Modeling Inverter Losses

The switching and conduction losses of the used IGBTs and MOSFETs are modeled using a lookup-table
approach, as described in [4] ,using datasheet values. The datasheet switching losses of the IGBTs are
scaled according to [15] as

. K; K.
(W ' K >~ 1, Kipiode ~ 0.6
Ewitch = Enom - < - ! > . < DC > with i,IGBT i,Diode 0
Inom Vnom KV,IGBT ~13.. 1.4, Kv.,Diode ~ 0.6

The junction temperatures 7y of the semiconductors are modeled using a thermal RC-network, as shown
in Fig. 5. Assuming an equal loss distribution among the switches, the thermal resistance Ry, ys can be
divided by the number of switches Ngy,. A cooling plate is used as a heatsink, modeled by an RC element.
The coolant’s temperature can vary, depending on the flow velocity and the ambient temperature, within
a range from 50 °C up to 85 °C [15].
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Fig. 5: Thermal model of the (a) IGBT inverter, including antiparallel diodes, and (b) the MOSFET
inverter.

Motor and Vehicle Dynamics
The electromagnetic torque of an interior permanent magnet machine is dependent on the inductance
difference in dg-reference and the magnetic constant Y, as can be described as

3n,

T;:lec = ) [(Ld - Lq)idiq +Wmiq} (2)



The motor’s currents can be controlled using an MTPA and MTPV control strategy or these can be
controlled, as described in [16, 17], to account for the nonlinearities of the electric motor in order to
achieve an optimal motor efficiency. At steady state, a torque equilibrium of the electrical (7;) and
mechanical torque (Ty,) is achieved. Therefore, the gearbox ratio and the gearbox’s efficiency can be

considered as

_ _ Twheel
T‘e B Tm o Grnz;gn(Twheel) (3)
Q)
—= Omotor = O = Owheel Gr (4)

np

Here, the torque, acting on the wheels, can be calculated by the product of the sum of forces acting
on the car and the wheels’ radius as

&)

Tyheel = T'wheel et

The overall forces acting on the vehicle in longitudinal direction consists of the sum of the rolling/friction
resistance, aero dynamic drag, road gradient and acceleration force as

Fret = Frolling + Faero + Feradient + Facceleration (6)
Facceleration = (Myeh + Moce) @ (7N
Fiirdrag = 0.5 Pair Ca V> A ®)
Frolling = (Myeh + Moce) g Cr cos(at) ©

Fyradient = (Myeh 4 Moce) g sin(a) (10)

Fig. 6(a) shows four different driving cycles, resembling typical vehicle loads for city driving (FTP-75),
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Fig. 6: (a) Driving cycles and (b) the corresponding motor operating points for a small passenger vehicle.



highway driving (ARTMW130) and test procedure driving (WLTP, NEDC). In Fig. 6(b) the resulting
motor operating points, calculated from (3) to (10), are depicted.

Case Setups and Drive Cycle Simulation

Drivetrain Setups
For the simulation case setup, a small passenger car driven by an interior permanent magnet machine
is considered. The chosen vehicle and motor parameters are shown in Table II. The reference two-

Table II: Passenger car and motor model parameters

(a) Vehicle (b) Motor

Value  Unit Value  Unit
Vehicle mass myep 1500 kg Stator resistance Rj 20 mQ
Occupant weight mqcc 75 kg D-axis inductance Ly 250 uH
Frontal area A 2.2 m? Q-axis inductance L 700 uH
Drag cofficient Cy 0.30 Flux constant Yy, 75 mWb
Rolling resistance C; 0.012 Pole pairs 7, 4
Wheel radius ryheel 0.316 m Max torque Tax 200 Nm
Gear box ratio G; 10.2 Max phase current Irwms 190 A
Gearbox efficiency ng 95 % Max phase voltage Vpeae 200 v
Top speed Viax 140  km/h Max speed n 12000  rpm

level inverter system comprises a 400 V battery with an overall battery capacity of about 45 kWh. The
number of submodules m per phase of the CHB and MMSP inverter is chosen to be three, achieving
seven voltage levels per phase. To achieve the desired inverter output voltage, space vector modulation
is used for the two and the seven-level inverters, using a switching frequency of fi, =10kHz. Thus, the
nominal battery pack voltage of the multilevel inverters can be scaled relative to the battery system of
the two-level inverter as

VBat,2L

VBatML = =66.6V (11)

and the battery pack capacity as

CBatal _ 5y (12)

CRatML =

The number of series battery cells of the 400 V reference battery can be easily calculated as

400V

372V 08 (13)

ns 2L

Thus, the overall number of battery cells can be obtained by the capacity as

45kWh

XKW 4319 5 432 14
10.40wh 31974320 (14

Neells 2L =
which gives a number of parallel strands as ny, 51 = 40. Consequently, the number of parallel and series
cells for one battery pack of the CHB and MMSP converter can be calculated in a similar manner as
follows:

66.6V
- —18 15
ISML = 3790V (15
4320
Mo ML = Reells 2L —27 (16)

3m-ngmL 9-18



From the series and parallel cells, the battery pack impedance of the two-level and the multilevel can be
calculated with respect to a single battery cell as:

ns 2L

Zop = —=Zeenl = Ng 21 Zcell = 2.7+ Zeell (17)
np oL
s ML

ZnL = ——Zeet1 = N MLZcell = 0.66 - Zeenn (18)
np ML

The chosen DC link capacitor of the two-level inverter, as analysed in [18], has an Rgsg = 2.5mQ and
a capacitance of Cpc = 540uF . For the multilevel inverters, the single DC link capacitors of each
sub-module are chosen in accordance to the energy density of the reference system as

vz, 400V)?
Cpcm = CpcaL § 2, Cpcm = 540 HF% =20mF (19)
VBaML (66V)

Therefore, 20 aluminium electrolyte capacitors with an individual capacity of 1 mF [19] are connected
in parallel per H-bridge. The chosen water-cooled heatsink for all inverters can be found in [20]. Ac-
cording to the datasheet, the thermal resistance at a water flow rate of 0.5 GPM is Ry, s = 0.016KW~!.
The thermal capacity of the heatsink is estimated by the volume of it and the specific heat capacity of
aluminium as

Cinsa = PHEAPAL_ ¢ o473 (20)

CAl

The chosen semiconductor switches for the two-level and multilevel inverter drivetrainss are presented
in Table III. For the two-level inverter an IGBT and a MOSFET solution are chosen, while the chosen
MOSFETs can be just operated with antiparallel Schottky Diodes to lower the reverse recovery losses to
a reasonable extent.

Table III: Chosen inverter semiconductor switches

Inverter Switch Type Volocking  Tnom N PPU Cost
2-level FS400R07A3E3 [21] IGBT 700V 400A 6 341.54€' 341.54€
2-level> FCHO023N65S3L4 [22] MOSFET 650V  65.8A 30 6.56€2 196.8 €
C5D5006584 [23] Schottky Diode 650V 50A 30 16.11 €2 4833 €
CHB IPTO15N10NS [24] MOSFET 100V 300A 36 337€2 12132€
MMSP IPTO15N10NS [24] MOSFET 100V 300A 60 3.37€%* 20220€

! price for entire IGBT module for purchase of at least 5 units, > price for purchase of at least 1000 units,
3 must be operated with antiparallel Schottky Diode

Simulation of Drivetrain Losses and Drive Cycle Performance

The drive cycle losses are estimated using two main steps, the loss calculation of the inverter and the
battery losses, and the drive cycle analysis, as schematically depicted in Fig. 7. This approach is chosen,
since a complete simulation of a driving cycle would require a very high time resolution to include every
switching event, which in turn requires extensive computational memory. Therefore, at first, the battery
and inverter losses for the entire operating range of the drivetrains are determined with the software tools
MATLAB Simulink and Plexim’s PLECS. A temperature dependence of the inverter losses is considered
and the losses are determined for a junction temperature range from 50 °C to 100 °C using a stepsize of
10 K. Regarding the battery, it is assumed that the battery impedance is constant throughout the driving
cycles, since the battery’s thermal time constant is much larger than the driving cycles’ durations and the
drawn energy during a driving cycle does not essentially alter the SOC of the battery. After obtaining
the loss maps, a lookup table approach is used to determine the drive cycle losses. With the given speed
and acceleration profile of the corresponding driving cycle, the operating point of the drivetrains can be
calculated using MATLAB Simulink. Using the previously created loss maps, the inverter and battery
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Fig. 7: Schematic of (a) the battery and inverter loss simulation, and (b) the drive cycle analysis.

losses can be determined for each time instant of the driving cycle.

Drive Cycle Evaluation

Drivetrain Efficiency

As mentioned before, the battery and inverter losses of the different drive systems are first obtained from
simulations for the entire operating range of the drivetrain. Fig. 8 depicts the battery efficiency of the two-
level inverter system, determined by the battery losses of the IGBT or MOSFET solution. The battery
efficiency reduces with increasing speed and increasing motor torque. In comparison to that, Fig. 9
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Fig. 8: Battery efficiency map for the two-level IGBT or MOSFET inverter system.

shows the battery efficiency of the CHB and MMSP inverters, respectively. Since the motor currents are
intermittently conducted through the battery packs, the CHB inverter’s battery system shows a reduced
efficiency, especially below rated speed. In comparison to the CHB inverter, the MMSP inverter reduces
the losses below rated speed, whereas the losses at high speed are just marginally reduced. Since the
battery impedance per phase is varying with the modulation index, the isopotential lines of the efficiency
are not as smooth as for the two-level inverter system. From the efficiency maps, it is seen that the
two-level inverter shows the lowest battery losses at any operating point.

Fig. 10 shows an excerpt of the efficiency maps of the considered inverters for a junction tem-
perature of 70°C. The multilevel inverters show a high efficiency at partial loading and low speed.
Furthermore, their peak efficiency is increased in comparison to the IGBT and MOSFET two-level in-
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verter systems. It can be seen that the two-level MOSFET inverter shows the lowest efficiency for any

operating point.

Drive Cycle Performance

Within this section the obtained drive cycle results are given, while a greater emphasis is given to the

WLTP driving cycle, since it is a global standard for determining emission values and fuel consumption.
Figs. 11(a) and 11(b) show the battery and inverter losses of the different inverter setups during



the WLTP driving cycle. It can be seen that the battery losses are about three times as high as the inverter
losses. The obtained junction temperatures, utilizing the previously described thermal models, for the
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Fig. 11: Comparison of the (a) battery and (b) inverter losses for the WLTP driving cycle.

WLTP driving cycle are shown in Fig. 12. The CHB and the MMSP inverter achieve a redcued junction
temperature compared to the MOSFET and the IGBT two-level inverter systems. Finally, Table IV shows
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Fig. 12: Junction temperatures of the semiconductor switches during the WLTP driving cycle.

the obtained overall energy losses for the WLTP driving cycle. Here, the MMSP and the CHB show the

Table IV: WLTP - Drive cycle evaluation
2-L AGBT) 2-L(MOSFET) CHB MMSP

BEYV consumption [kW h] 2.9303 2.9492 2.9309 2.9057
Electrical load [kW h] 2.7614 2.7614 2.7614 2.7614
Conduction losses [kWh] 0.0499 0.0211 0.0364 0.0250
Switching losses [kW h] 0.0206 0.0684 0.0053 0.0119
Inverter losses [kWh] 0.0706 0.0895 0.0416 0.0369
Inverter efficiency [%] 97.51 96.86 98.52  98.68
Battery losses [kWh] 0.0983 0.0983 0.1279 0.1074
Battery efficiency [%] 96.65 96.67 95.64  96.31
Overall losses [kWh] 0.1689 0.1878 0.1695 0.1443
Overall efficiency [%] 94.24 93.63 9422  95.03

highest inverter efficiency, whereas the battery efficiency is decreased in comparison to two-level inverter
systems. Regarding the combined drive cycle efficiency, it can be seen that the MMSP inverter achieved



the best result. The CHB inverter is competitive with the chosen two-level IGBT inverter system, whereas
the two-level MOSFET inverter system shows the worst result.

Table V shows the obtained efficiency results for the Artemis 130, the NDEC and the FTP-75
driving cycles. The results of Artemis and NEDC are similar to that of the WLTP. However, during
FTP75, the CHB inverter shows the worst result.

Table V: Drive cycle evaluation

(a) Artemis 130 (Highway)

2-L IGBT) 2-L (MOSFET) CHB MMSP

BEYV consumption [kWh] 5.2456 5.2824 5.2437 5.2166
Electrical load [kWh] 4.9310 4.9310 49310 4.9310
Conduction losses [kWh] 0.0688 0.0384 0.0654 0.0446
Switching losses [kW h] 0.0334 0.1007 0.0070 0.0150
Inverter losses [kWh] 0.1022 0.1391 0.0724  0.0597
Inverter efficiency [%] 97.97 97.26 98.55  98.80
Battery losses [kWh] 0.2124 0.2124 0.2403 0.2259
Battery efficiency [%] 95.95 95.98 95.42  95.67
Overall losses [kWh] 0.3146 0.3514 0.3127 0.2856
Overall efficiency [%] 94.00 93.35 94.04  94.53

(b) NEDC (New European Driving Cycle)

2-.L (IGBT) 2-L (MOSFET) CHB MMSP

BEV consumption [kW h] 1.1743 1.1816 1.1702 1.1617
Electrical load [kWh] 1.1105 1.1105 1.1105 1.1105
Conduction losses [kWh] 0.0227 0.0082 0.0141 0.0099
Switching losses [kW h] 0.0088 0.0305 0.0026 0.0057
Inverter losses [kW h] 0.0315 0.0387 0.0167 0.0155
Inverter efficiency [%] 97.24 96.63 98.52  98.62
Battery losses [kWh] 0.0323 0.0323 0.0430 0.0357
Battery efficiency [%] 97.25 97.27 96.32 96.93
Overall losses [kWh] 0.0638 0.0710 0.0597 0.0512
Overall efficiency [%] 94.57 93.99 9490 95.59

(c) FTP-75 (city)

2-L (IGBT) 2-L (MOSFET) CHB MMSP

BEV consumption [kW h] 1.0840 1.0921 1.0923 1.0705
Electrical load [kW h] 1.0112 1.0112 1.0112 1.0112
Conduction losses [kKW h] 0.0294 0.0112 0.0199 0.0136
Switching losses [kW h] 0.0107 0.0371 0.0030 0.0074
Inverter losses [kKW h] 0.0401 0.0483 0.0229 0.0210
Inverter efficiency [%] 96.18 95.44 97.78 97.96
Battery losses [kWh] 0.0326 0.0326 0.0581 0.0382
Battery efficiency [%] 96.99 97.01 94.68 96.43
Overall losses [kWh] 0.0728 0.0809 0.0810 0.0592
Overall efficiency [%] 93.29 92.59 92.58 94.47
Conclusion

This paper presents a drive cycle comparison of two-level inverter systems, utilizing IGBTs or MOS-
FETs, and two seven-level inverters, a CHB and an MMSP inverter, utilizing low voltage MOSFETs.
From the efficiency maps at constant junction temperature, it has been seen that the MOSFET



multilevel inverters showed a high inverter efficiency at partial loading and their peak efficiency was
increased in comparison to the two-level inverter solutions. The MMSP inverter has shown a slightly
higher efficiency than the CHB inverter. On the contrary, the classical two-level inverter has shown the
best result regarding battery efficiency, especially at low speed. Since the phase current is intermittently
conducted through the battery packs in the multilevel inverters, the battery losses are increased in com-
parison to the two-level inverter system. The MMSP inverter reduces the battery losses below rated speed
compared to the CHB inverter, whereas the losses at high speed were just marginally affected.

Using different drive cycles as the weighting of the inverter and battery losses, it has been seen
that the MMSP inverter achieved the best overall efficiency for all four selected driving cycles. The
efficiency of the CHB inverter system was competitive with the two-level IGBT solution for three of the
chosen driving cycles. The IGBT two-level inverter was better than the CHB inverter only for the city
cycle FTP75. Furthermore, it was seen that using a two-level inverter system with MOSFETS is not a
suitable solution, neither from a cost nor efficiency perspective.
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Abstract

This paper presents the structure and control of a single phase Exponential Modular Multilevel Converter
(EMMC), which works as a bidirectional AC/DC converter. In addition to the main H-bridge converter,
it uses series connected H-bridges with DC link capacitors. The nominal voltage rating of the capacitors
is increased with each module by factor of two. In this manner, the number of output voltage levels ex-
ponentially increases with the number of series connected H-bridges. By using low-voltage MOSFETSs
it is possible to achieve a very high efficiency, especially at partial loading. The high number of voltage
levels reduces the output voltage THD, while using a low switching frequency. Thus, the required grid
filter size can be substantially reduced. Furthermore, the additional capacitor modules increase the nom-
inal output voltage at the AC side, so that the flow of the active and reactive power can be dynamically
adjusted. Therefore, the EMMC could be used, for instance, as a vehicle charger directly connected to
the grid.

Introduction

In recent years, multilevel converters have been receiving increasing attention throughout a wide range
of applications [1], for example in power systems [2], transportation electrification [3, 4, 5, 6], energy
generation/conversion, etc. In comparison to the conventional two-level converter, multilevel converters
have several advantages, so that these can achieve a high system efficiency, resulting in an increased
power density and a reliable system design. Several multilevel converter topologies can be found in liter-
ature as for example the Neutral Point Clamped converter (NPC) [7], the Modular Multilevel Converter
(MMCO) [8], the Flying Capacitor Converter [9] or the Modular Multilevel Series Parallel (MMSP) con-
verter [10]. Using asymmetrical voltage levels can increase the number of output levels exponentially,
which makes the charge balancing of the DC link sources quite challenging [11].

This paper introduces a cascaded H-bridge converter using one main module for the DC source
and several series connected H-bridges with capacitors. The nominal voltage rating of each capacitor
module is graded by factor of two, relative to the adjacent modules. This new topology is referred to
as Exponential Modular Multilevel Converter (EMMC). Additionally, a control strategy to balance the
capacitor voltages is briefly explained. This type of converter enables charging a 400 V vehicle battery,
directly connected to the grid, while maintaining full control of the active and reactive power flow. Fur-
thermore, the high number of output voltage levels reduces the required grid filter size, while keeping a
low switching frequency. The main technical and economical aspects for the development of multilevel
converters can be summarized as follows:



e Modular realization:

— Operational redundancy in case of inverter switch faults
— Independence of state of the art semiconductor power devices

— Standard components
e Multilevel waveform:

— Expandable to achieve very low voltage steps

— Low total harmonic distortion (THD) of the output voltage [8]

Fundamentals of Exponential Modular Multilevel Converters (EMMC)

The following section describes the topology and the operational principle of the EMMC topology. A
similar converter was presented in [12] using two single phase three-level NPC inverters with one addi-
tional capacitor H-bridge module.

Operation Principle of the EMMC

Including the main converter stage, which can also be realized by an NPC inverter, the EMMC consists
of series connected H-bridge modules with capacitors. The possible switching states (1, 0, -1) of each
individual H-bridge module are depicted in Fig. 1.
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Fig. 1: Switching states of an H-bridge module: z, = +1 of a H-bridge corresponds to a discharging, z, =
-1 to a charging and z, = 0 to a bypassing of the capacitor with positive Z,;.

Figure 2 illustrates one inverter leg or a single phase EMMC consisting of the main converter stage (MM)
and 3 additional submodules (CMn). No additional external connections or energy transmission to the
submodules CMn would be needed for full four-quadrant operation of the converter system. The chosen
number of submodules is just an example and the number of submodules can easily be extended. To
understand the basic concept, the submodules can be considered as constant voltage sources. Regardless
of the sign of the output current i,,,, each submodule can be bypassed or switched either into the corre-
sponding phase in forward or reverse direction. To achieve the desired output voltage or a certain output
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Fig. 2: EMMC with Upc = 400V main module and 3 additional submodules.

voltage level, the sum of the modules’ output voltages must be considered as
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Several switching combinations can be used to achieve a certain output voltage, whereas the number of
redundant switching states changes with the output voltage. For example, all possible combinations to
achieve an output voltage of U,,, = 50V are shown in Table I. Charging and discharging of the capacitors
is also possible for all states of U, until |U,,| < Upc.

Table I: Possible combinations to represent U,,, = 50V or the first possible states for a 4 module config-
uration

Possibility z;(400V) z2(200V) z3(100V) z4(50V) U,y = Zi:]zn'UDC'Zn_][V]

1 0 0 0 1 50
2 0 0 1 -1 50
3 0 1 -1 -1 50
4 1 -1 -1 -1 50
This shows, that each capacitor module can be discharged (z, = 1) or charged (z, = —1) for a certain

output voltage. Thus, the average output voltage level can be kept constant and the capacitors balanced
for an infinite time by altering the switching states. Figure 3(a) shows the output voltage of the EMMC
when loaded with a constant current. Furthermore, the module voltages and the used switching states
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Fig. 3: (a) EMMC output voltage U,,, = 50V with equal capacitances (88 uF) on each module, a timestep
size of WIHZ = 20us and an output current of 1,,; = 5 A. (b) Voltages of the individual modules at about
nominal Voltage. (c) Switching states z, of the modules to hold the nominal Voltage.

are depicted in Fig. 3(b) and 3(c), respectively. It can be seen, that the output voltage is kept at about
50V by altering the switching states, charging and discharging the capacitors. It should be noted that
the capacitor balancing must be executed with a several times higher control frequency than the output



voltage modulation frequency. The balancing of the voltages for an infinite time means that the quality
of the output signal just depends on the capacitance/switching frequency (quality of holding a stage) and
number of modules (high resolution).
Voltage Stage Height of the Output
The IEC61727 standard limits the harmonic current components and the current THD of grid connected
converters. According to the IEC norm, the maximum current THD should be lower than 5.0% and the
harmonic current components in the order of 3-9, 11-15, 17-21 and 23-33 should be limited to 4.0%,
2.0%, 1.5% and 0.6%, respectively.

Figure 4(a) depicts the output levels relative to the number of series modules for the EMMC and
the H-bridge MMC. To compare the number of output voltage levels, the possible number of an MMC
can be calculated as

nvmc =N+1 ()
and for an EMMC as
__ AN
ngmmc = 2" +1 (3)

For a converter with four modules per phase (N = 4), the possible number of output levels for an MMC is
nyvmc = S, whereas the EMMC can achieve up to ngmmc = 17 levels. This influences the output voltage
THD. Therefore, the relationship between the number of series modules and the resulting voltage THD,
using a pure restive load, is shown in Fig. 4(b). Here, the capacitors are considered as constant voltage
sources, which is of course only the case with extremely large capacitors. The output voltage of the
converter is modulated using the fundamental switching technique nearest level control [13, 14]. From
4(b) it can be seen that voltage THD of the EMMC with a minimum stepsize of 50V and four series
modules is about 4.84%. Furthermore, 4(c) compares the normalized voltage harmonics with the IEC
requirement on the current harmonics and it can be seen that the normalized voltage harmonics comply
with the required normalized current harmonics. This, in turn, means that the current harmonics and
the current THD of the EMMC fulfills the requirement of the IEC standard and, thus, the required grid
filter theoretically becomes negligibly small (assuming a reasonable fundamental component). This
conclusion assumes constant voltage sources in comparison to the capacitors being used, which have to
be kept at a constant voltage through charging and discharging as shown in Fig. 3. It is also possible to
build a overlapped PWM on the stairs to achieve a better THD with filtering, but without filtering just
the stairs are resulting in a better THD.
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Fig. 4: (a) Voltage levels relative to the number of series modules. (b) Output voltage THD relative to the
number of series modules.(c) Normalized output current harmonic components of the EMMC for (N = 4)
and (N =5), both idealized, and EMMC (N = 5) measurement of the real prototype (P, = 356 W), in
comparison to the IEC61727 standard.



Voltage Balancing and Output Voltage Control
As mentioned before, each voltage level can be represented by different switching combinations, which
gives the possibility to charge and discharge the capacitor modules depending on the current polarity.
In order to simultaneously comply with the reference value of the output voltage U,,, and the nominal
voltages of the capacitor modules, the controller tries to minimize the voltage differences by selecting an
optimal switching combination according to the weighting vector.

In order to select the most suitable combination, the voltage error vector must be calculated as

uMMlnellJ uMMref
— UCM 1 eqs UCM1ref
AUcmn = . - ) “)
uCM(n_ 1 )mz‘a: MCM(n_l)ré’f

With n, being the number of submodules per phase, and m, beeing the number of switching combinations
for the i-th voltage level, all possible switching combinations can be gathered in the matrix M; as

2 o
Mi=1| + . (&)

Ilm " Znm

Consequently, the weighting vector g; can be calculated as
gi = M; - AUcyn (6)

Thus, the effect of each switching combination on the global voltage error can be assessed. The switching
combination achieving the most balancing effect is chosen from all switching combinations as

max(g;) = Zopr @)

For example, if the reference output voltage level is set to U,,, = 50V and all capacitor modules show a
voltage difference of about +1 V relative to their nominal rating, the weighting vector becomes

0 0 O 1 0 1

o~ o 0o 1 -1 1l [ o

si=Mi-Ucmn=| o | _| _; N (®)
1 -1 -1 -1 1 -3

From this weighting vector, the combination showing the best effect on the unbalance is chosen
gsov = max(gsov) =1 — zop = ( 0 0 0 1 ) 9)

Since all capacitors have a surplus of charge, the combination discharging just one of them is chosen.

Proof of Concept

Simulation Results

Simulations were used to proof the concept’s validity. Further, the capacitor sizing and the switching
frequencies of the capacitor modules were tested. With respect to the built prototype, the DC voltage
levels were chosen to comply with the IEC 60449 standard (Vpc < 120 V). In this manner, the concept
of the system can be tested, while maintaining all safety requirements. Therefore, the before mentioned
400V main module was down-scaled to 48 V. All series connected modules were down-scaled relative
to the main module. Figure 5 shows the down-scaled system with five H-bridge modules.
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Fig. 5: Down-scaled EMMC with 48 V main module and four additional submodules.

Table II shows the basic configuration of the simulated EMMC and the down-scaled hardware setup,
which was built. The capacitances are scaled by a factor of two in reverse order to the voltages of the
modules. As a result, during quiescent state, the capacitors charge themselves to the proper voltages
according to a capacitive voltage divider. This structure is reasonable, since the capacitor prices are
relative to the energy density. This in turn means, that the low voltage capacitors are cheaper compared
to the high voltage capacitors, despite having a higher capacitance rating. Table III shows the three

Table II: Voltages and capacitances of the grid connected EMMC (g) and the down-scaled version for
simulation and demonstration purposes (s)

MM, CM1, CM2, CM3, MM, CM1, CM2, CM3, CM4,
Uen[V] 400 200 100 50 48 24 12 6 3
CealuF] 032 0.63 127 253 22 44 88 176 352

test cases and the obtained switching frequencies f of each individual module, which are determined
by the controller using an update frequency of 50kHz. Other possible test cases would be a different
amplitude of the EMMC'’s sinusoidal output voltage. Here, the individual switching frequencies behave
as expected, since these are increasing with the output current. This is due to the reason that a higher
output current draws more charges from the capacitor modules. This results in a behavior comparable
to a PWM, since the desired output voltage cannot be achieved directly. Figure 6 shows the EMMC’s
output voltages for different currents. Due to the load inductance L, the high voltage spikes are filtered
out. Figure 6¢ shows the high fluctuations in the capacitor voltages. First ms of Fig. 6 shows how the

Table III: Simulation results of the EMMC prototype for a peak output voltage of 48V and an output
frequency of 50Hz.

Uow[V] Iou[A] Pou[W] THDy (%] THD; [%] fum[Hz] femi[Hz] fomo (Hz] foms[Hz] foms [Hz]

33.97 0.38 12 2.49 2.47 7301 11802 12534 12032 8955
33.90 4.80 115 3.79 3.24 8851 14136 15282 13852 9681
33.80 11.28 381 10.53 5.97 9052 13912 14387 13484 9633

individual capacitors charge at the start up of the EMMC without precharging. This charging process can
probably even happen connected to the grid. It can also be seen from simulations that higher currents
lead to a worse sinus. Because the capacitor voltages vary more. However, it is still possible for the
EMMC to build an sinus, even with a load current of 1, = 11.28 A which corresponds to a output power
P,.; = 381 W that would be in a real grid converter (Upc = 400V) 2530 W.
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Fig. 6: (a) Effects of different currents on the quality of the prototype’s output voltage U,,, =48 V. (b)
Output currents for a load resistance of 3 ©, 10 Q and 100 Q. (c) Individual voltages of the capacitors for
Rout = 3 Q

Experimental Setup

Based on the data obtained by the simulations, an experimental setup was developed. An HDO6104
Oscilloscope (1 GHz and 2.5 GS/s) and four high-voltage differential probes of the type BumbleBee
from PKM (bandwidth of 400 MHz, PKM GmbH, Germany) are used for the measurements. The control
algorithm for the EMMC was developed in MATLAB/Simulink 2016a (MathWorks Inc., Natick, USA)
and implemented on a dSpace MicroLabBox controller (ISPACE GmbH, Paderborn, Germany). The
outputs of the switching signals are synchronized with the FPGA, included in the MicroLabBox. The
EMMC prototype is based on MOSFETs (Infineon IPTO12NO8NS [15]), isolated half-bridge gate drivers
(Silicon Labs SI8233 [16]) and ceramic capacitors (X7S ceramic capacitor). To realize 15 isolated power
supplies for the gate drivers, which are necessary for this prototype, a PCB-based planar transformer is
used [17]. The built prototype has the same voltage and capacitance ratings as shown in Fig. 5. Figure 7
schematically depicts the experimental setup, including the controller interface and the data acquisition.
If the EMMC should feed the grid, the voltages and capacitors would have to be selected as shown in
Table V.
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Fig. 7: System overview of the individual components of the down-scaled prototype.

The control algorithm is implemented on the dSpace system (MicroLabBox), which can be mon-
itored and controlled from a PC via the Control Desk software. From the measured voltages and the
nominal voltage curve, the MicroLabBox determines the next switching signals for the five modules of
the EMMC. Only the largest module (Upys = 48V) is supplied by a power supply unit and the other
modules are recharged and balanced by the control algorithm. Three galvanically isolated DC-DC con-
verters are used to supply the MOSFET-Drivers with the necessary 15V and the logic components with
the necessary 5 V. These DC-DC converters are powered by an additional power supply. In a later ver-
sion of the EMMC it should be possible to power the individual modules from the capacitors.

Figure 8 shows the obtained measurements. The reference output voltage is set to U,,; = 33V, while
the resistance R, is varied between 100Q, 10Q and 3 Q. The corresponding output inductance was
estimated as seen in Table V. It can be seen that the output voltage U,,, contains some noise due to the
switching events. This is also due to the different turn-on/turn-off delays and the variation of the switch-
ing time instants of the used MOSFETSs. This can be optimized with an FPGA. The obtained switching
frequencies are shown in Table IV. The control algorithm behaves slightly different in comparison to
the simulations, because of the voltage measurement of the modules. This leads to a higher switching
frequency of the individual modules than predicted by the simulation. As a consequence, the capacitor
voltages Uc, are quite well balanced in comparison to the simulations, as can be seen in Fig. 8c. How-
ever,the output voltage U, contains voltage spikes due to the overshoots caused by the switching events.

Table IV: Measurement results of the EMMC prototype for a peak output voltage of 48 V and an output
frequency of 5S0Hz.

Uou[V] Iou[A] Pou[W] THDy [%] THD;[%] fum[Hz] fomi[Hz]l fomo [Hz] foms[Hz] foms [Hz]

3241 11.00 356 6.09 6.08 13032 21164 20438 19585 12765
33.18 3.35 111 5.68 5.64 14025 22055 26287 18714 12246
33.81 0.36 12 5.73 5.67 19818 22636 22266 18357 11367

The EMMC prototype, without the control unit, can be seen in Fig. 9a. The individual modules are
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mounted on the mainboard, as can be seen on the right of the figure. This system was developed, so
that defect modules can be quickly replaced. Next to the mainboard, the necessary DC/DC converters
are connected. In the future, all auxiliary components should be integrated on the main PCB. The entire
experimental setup including additional power supplies, the MicoLabBox, EMMC, oscilloscope, load
resistor, probes and PC is shown on Fig. 9b.

Fig. 9: (a) Detail picture of the prototype with mainboard and 5 power modules. (b) Complete workspace
with prototype, measurement tools, etc.



The measured efficiency results can be seen in Table V. The measured peak efficiency of the down-scaled
system was 97.5 %. The output power could have been increased further by using active cooling for the
load resistance.

Table V: Different R,,; and the corresponding Input Power Ppc, Supply Power P, and the Output Power
Po,: of the EMMC and the resulting overall efficiency of the prototype

Uout[V] Touw[A] Row[Q] Low[pH] Ppc[W] Poup[W] Pou[W] M

3241 11.00 3 042 36290 247 356.51 97.5%
3318 335 10 012 11230 258 11115 96.7
33.81 036 100 0.10 11.84 275 1217 797

Conclusion

This paper introduced the topology of the Exponential Modular Multilevel Converter (EMMC) and its
relevant characteristics. It is possible to generate a much larger number of output voltage levels than
with the conventional multilevel converter and the proposed control scheme is well suited for a different
number of voltage levels. It has been shown that the control scheme allows to control the output phase-
voltage and to balance the capacitor voltages, while achieving a low output voltage THD. Simulations
and an experimental setup have demonstrated a good performance of the EMMC concept. Therefore,
the EMMC could minimize the required grid filter size, when working as a grid connected converter. To
make further analysis, a three-phase 11 kW EMMC is being built.
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Abstract

Usually all electric traction engines in electric vehicles (EV) are generated out of the high voltage DC-BUS
by a dedicated DC/AC converter. When the conventional drive train or engine converters are substituted by
a modular multilevel converter with split batteries, this DC-BUS is obliterated. In this paper an approach to
easily supply a number of engines based on the modular concept is presented. Just by adding, one module
per engine to each converter arm, a solution for an efficient bidirectional energy exchange between the
engines and the traction battery can be realized. It will be shown by simulations, that an implementation
based on that technology enables a supply of each engine in any operation point of the electrical vehicle.
The technology presented here requires bidirectional switches on the motormoduls.

1 Introduction

The trend in high-performance vehicles is to install
an auxiliary drive machine in addition to the main
drive machine on the front or rear axle. By doing
that, it is possible to bring the desired torque on
the road without spinning the tires. The automakers
aim is to ultimately equip each wheel with its own
electrical engine. This would allow the so-called
torque vectoring, which can be used to increase dy-
namics and improve the drivability of the vehicle [1].
In modern EVs the power train consist of a central
high-voltage direct current bus (DC-BUS), a bat-
tery storage system and several converters which
feed into or from the DC-BUS (see fig 1). Each
engine required (in this example four) is powered
by a separate AC/DC converter from the DC-BUS.

The battery storage system is built by secondary
cells connected in series to increase the system
voltage. To boost the overall system capacity and
performance, additional secondary cells can be in-
stalled in parallel. Due to the static interconnection
of the secondary cells and the variances of the
secondary cells electrical properties, battery man-
agement systems (BMS) are needed to balance the
cells State of Charge (SOC) in order to increase
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the usable capacity and for safety reasons. Such
static systems with PWM-Converters have some se-
rious disadvantages as poor partial load efficiency,
high total harmonic distortion (THD) [2], the need
for high voltage switches and poor fault tolerance
[3]. Moreover, additional converters are needed for
the implementation of every additional feature, like
high voltage direct current fast charging or induc-
tive charging. To meet these challenges, Modular
Multilevel Converter (MMC) [4] based split-battery
energy storage systems (sBESS) are discussed in
literature [5], [6]. In these systems the commonly
used capacitors of MMC modules are replaced by
secondary cells or battery modules. The result is
a highly integrated system combining the power
electronics with traction converter, battery charg-
ing interface and BMS. This greatly simplifies the
powertrain architecture and charging topologies by
combining battery storage system and voltage trans-
former as well as eliminating dedicated converters.
However, the DC-BUS is no longer available. We
present a new approach, which enables a highly
efficient energy transfer to the motors.
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Fig. 1: Power train of modern electric vehicles with four engines.

2 Working principle of the MMC

MMC with split batteries are a promising approach
for lessening the aforementioned disadvantages.
Today while they are still broadly discussed in liter-
ature first systems are already being implemented
[6]. One of their main characteristics is the inte-
gration of low voltage battery packs. Those are
replacing the low voltage capacitors that are com-
monly used in MMCs. As shown in [7] and [8], MMC
based split battery systems also boost partial load
efficiency. Despite their increased component com-
plexity, they proof to be cost competitive to state-of-
the-art battery storage systems. Numerous variants
of MMC based split battery systems have been in-
troduced yet. They differ in their implementation of
how the battery packs are interconnected with the
corresponding power electronics. Taking the sim-
plest topology as an example, the battery packs can
be merged with the power electronics of an MMC
module by only replacing its capacitors. In some
cases, pulse-width modulation (PWM) is used to
reduce total harmonic distortions (THD). The PWM
is generated by the modules, whereby the battery
packs are exposed to ripple charging and discharg-
ing currents with PWM equivalent frequencies and
a magnitude that equates to the overall system cur-
rent. A key feature of MMC based split battery
systems is their capability to dynamically address
each individual battery pack according to opera-
tional needs. At the same time those systems come
along with several constraints: Each battery pack is
being charged and discharged with pulse currents
that amount to the overall system current. This re-
sults in high battery pack current slew rates and
major filtering effort. In addition, higher average
charging and discharging currents correlate with a
limitation in efficiency [9]. The systems inherent op-
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eration strategy battery packs are bypassed when-
ever they are not needed is also a limiting factor.
Nonetheless, MMC based split battery systems are
a promising approach for a further improvement of
battery technology. They represent the preliminary
stage for the AC Battery, as proposed in [10].

The AC Battery expands traditional MMC split bat-
tery systems (SBS) by the ability to dynamically
switch neighboring battery modules not only in se-
ries, but also in parallel. This essential character-
istic refines those systems capability to address
each battery module individually and to operate it
under consideration of its individual parameters and
properties.

Figure 4 shows an exemplary micro topology, which
is based on the AC Battery. The normal SBS topolo-
gie is based of one H-bridge instead of these two. In
contrast to MMC based split battery systems, each
module is no longer just a two-pole element, but
provides four terminals two for each of its imme-
diate neighbors. Those terminals are connected
to the battery packs via half-bridges, which in turn
consist of two semiconductor switches.

3 Working principle of the Multi-
Engine Performance in MMC-
Topologies

First, the new approach will be explained for two
drive engines, as this is the most likely application
in an automobile. This concept can be easily ex-
tended to four engines. The secondary of the two
engines will have a lower or equal power require-
ment than the primary one, since the secondary is
to act as a support engine. Due to this it is possible
to supply the stronger engine (M 1) with the neces-
sary voltage signal via the split battery inverter built

© VDE VERLAG GMBH - Berlin - Offenbach



PCIM Europe 2019, 7 — 9 May 2019, Nuremberg, Germany

1Y
17

I

1iT

b G

1Y

1Y
1Y

1Y1

P

D D

Fig. 2: AC Battery module topology with nine switches.

from the battery modules but as we will see, the
maximum output voltage must be increased by the
voltage needed by the other engine. The second,
smaller engine (M2) can now be integrated into a
full bridge module. The technology presented here
requires bidirectional switches. By switching M2
on, the total voltage (V' M12) is distributed in propor-
tion to the impedance’s of the engines. However,
if M2 is off then M1 will get full voltage V M12. By
switching M2, it is possible to adjust the resulting
voltages of M1 and M2, like PWM. The full bridge
module offers the possibility to switch A2 in both
directions, positive and negative. Thus, the power
supply for M2 can be ensured, even if M1 requires
a voltage with the opposite sign. The topology is
shown in Figure 3 with an exemplary number of four
battery modules, a secondary motor module and
two motors.

The task is to divide V M 12 to the motors M1 and
M?2 in such a way that both receive their required
voltage. This is achieved by switching M2 in series,
antiseries or bypassing it. The correct voltage ratio
of VM1 and VM2 is formed by PWM.

In general it is possible to use all PWM method’s
(Delta-, Delta-sigma-, Space-vector-modulation,
etc.). In this example the Delta-modulation is use,
because it is the easiest method to implement and
modify.

Figure 4 shows the procedure used here. First, the
source must provide the entire required voltage of
both engines. This is ensured by the modular build-
up of the flexible voltage source. This is how the
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output voltage signal is graded, as shown in fig. 6
(a). Since the first machine cannot change the sign
of the voltage, the voltage source must also take
into account the sign of the required voltage of the
first engine (equation xx). The full bridges have 3
different states, once that they positively contribute
to the output voltage state = 1, or negative state =-1
or bypass State = 0.

The algorithm starts to create a sawtooth like a nor-
mal PWM and multiply it by the sign of the main
engine and the height by the required voltage of the
second engine. If this is now multiplied by the com-
plex voltage divider, the sawtooth is standardized
to the available voltage. After that, the relative sign
has to be formed, because the algorithm has to act
differently depending on whether the next engine
has the same sign as the main engine.

Next, it is decided whether the main motor has a
negative or positive set voltage. Both paths (positive
as well as negative) determine whether a positives
switch on the next engine is necessary or not.

In order to better understand this technique fig. 4
was added. Here it is shown how the two PWM,
which would be attached to two engines, comple-
ment each other. The outer gray graph represents
the output voltage of the total converter. The red
line the voltage that the second engine sees and
the blue what the mean voltage is of the dark green
PWM. For the first engine, the PWM was shown in
violet in the same graph, the set voltage in bright
green and the medium voltage in yellow. In the
magnification, you can see that when the second
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Fig. 3: Basic configuration of multi-engine in a split battery system.

engine gets a voltage, the first engine gets half of
the voltage which is available in the converter arm.
This is due to the fact that the previous simulations
always assume the same internal resistance of the
motors. This is not the case in real electrical ma-
chines. The regulation of the machines has yet to
be adjusted here. In the case that only the first en-
gine should receives a voltage the engine module
is put on bypass, so this engine becomes the full
voltage.

Figure 6 (a) shows the shape of voltage VM12,
which is the sum of two sinusoidal target volt-
ages displayed for VM 1744 (400V, 50 Hz) and
VM 2744t (200V, 150 Hz). The step-shaped curve
results from the fact that the split-battery inverter
that drives the main engine was simulated with
12 battery modules and a module voltage of 50 V.
VM12 is built by switching the battery modules on
and off. Figure 6 (b) shows how the calculated saw-
tooth (SW) at 20 kHz looks like. It can be seen that
the shape of the SW is based on the shape of the to-
tal voltage V M12. Figure 6 (c) shows the resulting
voltage V' M1 in comparison to its target V M 17, get-
For illustration purposes VM1 scq, Shows a low-
pass filtered shape of VM 1, where one can easily
see, that the target signal is well followed. In the
intervals in which no PWM is recognizable, all pos-
sible voltage is required by A2. The PWM signal
does not always cross zero because the voltage
splits over the divider ratio of the impedances of
the engines when M2 is switched on. Figure 6(d)
shows the same for M 2.

For illustration purposes two different frequencies
were chosen in this example. The algorithm works
better for very similar frequencies with or without
phase differences.
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4 Macro topology

In order to operate both motors on a converter arm,
it is necessary to disconnect the smaller second
engine at the star point. This is not an unusual oc-
curring in the case of motors and represents only
a small cost disadvantage. This procedure is pre-
sented in fig. 7. The full bridges with the batteries
represent the MMC and M1 and M2 represent the
two motors. Where M1 has a normal star point and
it was separated from M2, the engine now has six
connectors instead of the usual three connections
for the phases. Now the voltage allocated to this
engine is between the two ports of a phase. In
Figure fig. 7, both possible main types of macro
topology of the converter arms are shown. Once in
Star (left) and once in Delta Configuration (Right).
Such a converter can also be operated normally in
the Delta Configuration without the third arm by cre-
ating the difference voltages by the other two. This
is not possible here because the second engine
can be assigned no voltage in the strand which has
been omitted.

5 Conclusion

A new approach to supply several engines out of a
modular multilevel converter without DC-Link bus
and without additional converters has been intro-
duced. It has been proved by simulation, that the
presented technology enables an energy exchange
between the sBESS and the engines in every oper-
ation mode of the electrical vehicle. The technology
presented here requires bidirectional switches.
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Abstract—This paper deals with the modeling and parame-
terization of LiFePO, batteries when used in cascaded H-bridge
multilevel inverter drive systems. Since the battery packs are
intermittently conducting the motor currents, the battery cells
are stressed with a dynamic current waveform containing a
substantial amount of low order harmonic components in the
range of a couple of kHz. Different battery models like a pure
resistive or different RC networks are considered, to determine
the battery losses. Measurements of the voltage drop for a pulsed
current of variable frequency and magnitude are done to be
able to determine the model parameters. The models are then
verified against measurements on a battery pack placed in a
small scale multilevel inverter operated at 6 different operating
point that are representative for the operation of an electrified
vehicle. It is shown that the dynamic model agrees very well
with the measurements for all operating points analyzed with a
maximum deviation of 4 %. The results are also compared with
the commonly used resistive model which overestimates the losses
with typically around 20 % for the evaluated points. Simulations
of 4 full drive cycles are performed where it is stated that the
resistive model always shows about 20 % more losses compared
to the 3 time constant model.

I. INTRODUCTION

The two-level inverter is wide spread and vastly used for
the propulsion in today’s battery electric vehicles [1]-[3].
However, multilevel inverters are gaining interest for vehicle
applications like the Neutral Point Clamped (NPC) inverter
or the Cascaded H-bridge (CHB) inverter. These inverter
topologies have several advantages compared to the classical
two-level inverter, as for example fault tolerant operation
possibility, efficiency enhancement and especially low output
voltage harmonic and disturbance emissions [4]-[8]. In [8],
[9] the cascaded H-bridge topology is considered, while an
additional battery paralleling is achieved with the split battery
system described in [10]. These multilevel topologies achieve a
high inverter efficiency by the usage of low voltage MOSFETs,
which in addition come with a low cost. Each battery pack
can be drained by its individual capacity, so that the amount
of energy in the battery can be utilized to its full extent.
However, the battery packs are subject to a current far from
DC, containing a substantial amount of low order harmonics
[11], which make the energy efficiency calculation difficult.

Different models to describe the battery behaviour with
electrical equivalent circuit are discussed in [12]-[16]. A lot
of work to parameterize the battery system for dynamic simula-
tions and loss evaluations in hybrid and pure electric vehicles

has been done in [17]-[22]. However, the presented models
are used to describe the battery system of a classical two-
level inverter drive system. Therefore, these do not consider
the frequency components (DC to a couple of kHz) that the
battery cells in a multilevel inverter drive system are subject
to. Moreover, lacking in literature is also a quantification of the
energy efficiency consequences when using a dynamic battery
model compared to a pure resistive model or an EIS identified
model.

The contribution of this article is to characterize and to
verify the battery performance when used in a CHB inverter
for an electrified vehicle. Moreover, also to quantify the
importance of using a dynamic model compared to using the
classical resistive model.

II. CASCADED H-BRIDGE TOPOLOGY AND CONTROL

The Cascaded H-Bridge converter consists of series con-
nected H-bridges, which can be independently controlled.
Within the scope of this investigation, a seven level CHB
inverter is considered, as shown in Fig. 1. Every H-bridge has

| |
| H |
== Vbewr : == Vbewr : -
| |
| |

Fig. 1: 7-level cascaded H-bridge drive system with separate
battery packs.

a battery pack attached to it. By controlling the switches in the
H-bridge in pairs, one module can create the output voltage
Vg = {VDCMLv —Vbewr s 0} ’ (D

where Vpc,,, describes the nominal battery pack voltage.
Having n modules in series connected, the number of voltage



levels per phase becomes
m=2n+1 . 2)

In literature, several modulation techniques can be found to
control the output voltage of a multilevel inverter [23]-[26].
For this investigation, the chosen modulation technique to
control the output voltage of the inverter is Fundamental
Selective Harmonic Elimination (FSHE) [24]. This technique
achieves a high drive train efficiency at high speeds, since
the switching losses are kept to a minimum, while a selection
of low order harmonics are eliminated [9]. By choosing the
proper time instants to turn on and turn off the switches of the
different H-bridges in the multilevel inverter, the amplitude of
the fundamental frequency as well as a selection of harmonics
are controlled. For an m-level inverter, the amplitude of the
fundamental frequency and mTf‘i harmonic components can
be controlled. Since the motor inductance acts as a current
low pass filter, it is of utmost importance to minimize the low
frequency voltage harmonics, as for example the 5th and the
7th harmonic. The voltage waveform built up by the 7-level
inverter can be expressed with the help of the switching angles
a1, ag and ag. The angles describe the instants when H-bridge
1 to 3 should be activated in forward or reverse conduction.
According to [24], [27], the fourier series expansion of the
signal for the different harmonics, h, can be written as

Viaw = 4‘/]]13% (cos(hozl) + cos(has) + cos(hag)) G
Equation (3) assumes that the DC-voltages are equal for all
H-bridges. The modulation index can go up to 1.07 without
loosing the possibility to eliminate the Sth and 7th harmonic
[28]. If the modulation index is below 0.487, the control over
both harmonics is also lost since o1, s and a3 are constrained
to 90°. Nevertheless, the harmonics are minimized with a
prioritization on the Sth harmonic. To keep the battery packs
balanced, the controller makes sure to use the battery packs
according to their capacity. Therefore, during motor operation,
the battery pack with the highest voltage and the lowest voltage
is used to the largest and smallest extent, respectively, and vice
versa during recuperation. The maximum output voltage the
inverter can create, while keeping a voltage margin of 10 %
to account for the voltage drops and the needed blanking time
of the inverter valves, as well as to have a sufficient control
margin, can be expressed as

Vb - 1

Vohaserms aax = 0.9 - 1.07 4

The drawn battery pack current of each module can be
expressed as

+Z.phasc7 if aj S wt S T —
iBat,j = —lphase; if T+ a; <wt <21 — o )
0, else

with j = {1,2...,n}. Fig. 2(a) depicts the inverter output
voltage and the motor phase current of one phase for an
arbitrary operating point. It can be seen that all three modules
are inserted. The drawn battery current in comparison to the
average current for battery pack 1 is depicted in Fig. 2(b). It
is far from a DC quantity. The fourier analysis of the drawn
battery current yields the harmonic components, as depicted
in Fig. 3. The battery is stressed with a substantial amount

of even low order harmonic components. For this operating
point, the magnitude of the first harmonic exceeds even the
DC component for the chosen battery pack. In comparison, the
DC bus in a classical two-level inverter is stressed with a high
frequency ripple corresponding to the switching harmonics
[29]-[31].
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III. BATTERY MODELING AND PARAMETER EXTRACTION

The battery cell chosen for this investigation is the
ANR26650M1A produced by A123 Systems [32]. It is a
cylindrical high power cell based on a LiFePO4 chemistry.
The nominal voltage is 3.3 V and the specified capacity is
about 2300 mAbh.

A. Dynamic Battery Modeling

Several battery equivalent circuit models can be found in
[12]-[16]. The conclusion seems to be that the Randles model,
as shown in Fig. 4, describes the battery dynamics and the
ohmic battery losses adequately. The battery cell is modeled
by an RC network. The three time constants, represented by R;
to Ry and C to Cs, are used to describe the transient battery
behavior. The resistance R, represents the internal battery
resistance. The open circuit voltage Vocv is dependant on the
State of Charge (SOC). Since the frequency range is within
a range of a couple of kHz, the battery’s series inductance is
assumed to be negligible in the further analysis.

C, G, G

VOCV

Battery cell

Fig. 4: Randles model of a battery cell, using three time
constants.

B. Parameter Extraction

Measurements are done on one battery cell at a characteris-
tic state of charge of about 50 %. A resistive load is used, while
the cell voltage and current are measured with an oscilloscope.
The cell is being stressed with a pulsed current of different
magnitudes (28 A and 49 A) and various frequencies (1 Hz
to 100 Hz). The three time constant Randles model shown in
Fig. 4 has an impedance that is mathematically described as

Rl R2 RS

Zce =R , (6
CJH(S) 0+ 8+R101 + S+R202 S+R303 ( )
which can be rewritten as
b3s3 + bos® + bys+ b
Zoan(s) = —g——p— 0 ©)

$3 + ass? +as + aop
Using its corresponding poles, p3, p2 and p;, and zeros, z3,
2z and z1, the cell impedance term becomes

(s —23)(s — 22) (s — 21)
(s —p3)(s —p2)(s —p1)
This impedance term can easily be parameterized by a least-

square fit, using the measured voltage and current shape
obtained during the pulse test [22]. The equivalent circuit

Zcen(s) = bs (8

parameters can then be extracted as follows. From the poles,
the system time constants are calculated according to

T3 1/ps
{72} =- {1/272] . )
T1 1/171

Knowing the time constants, a matrix A is created according
to

T1T2T3 0 0 0
A — 1 . T1T2 + T1T3 + T2T3 T2T3 T1T3 T1T2
7T + +72 0
T1TaT3 T1 7'12 T3 ‘F21T3 7’1'{-7'3 T1 17'2
(10)
which can be used to calculate the resistances as
R3 bg
Ry| _ ,-1|b2
R = A by . (11
Ry bo
The capacitances can now be calculated as
Cg T3 0 0 1/R3
CQ =10 7 0 1/R2 (12)
Cl 0 0 T1 1/R1

If the Randles model is used with two or one time constants,
the parameters are calculated in a similar way from the least
square fit.

The measurement of a pulsed current of 28 A and 1Hz,
conducted on a single cell, can be seen in Fig. 5. Furthermore,
the simulated voltage shapes for the Randles model, using
different time-constants are depicted. The resulting parameters
were extracted using the before described approach. The
parameters and the normalized root mean square deviation of
the curve fits can be seen in Table I. It can be noted that
the magnitude fit is excellent when using 3 poles and 3 zeros.
Moreover, it can be observed that the impedance becomes a bit
higher at higher currents. An Electric Impedance Spectroscopy
(EIS) sweep has also been performed in the frequency range of
10mHz to 10 kHz using a battery cell tester, Gamry reference
3000 [33]. For the EIS sweep, the battery parameters, using 3
poles and 3 zeros, were extracted by a least square fit [16]. The
resulting Bode plot for some least-square curve fits of different
measurements are shown in Fig. 6. For the further analysis the
data set 'meas 3.23V 1Hz 28A’ is chosen. It can be noted
that the 2p2z, 1plz and resistive model do not fit the high
frequency behavior very well, but these show a great match at
the lower frequency content, where the pulsed waveform goes
towards a steady state. However, the 3p3z fit shows a great fit
for the whole frequency range of interest with a normalized
root mean square deviation of 99.49 %.

IV. SMALL SCALE SYSTEM AND MODEL VERIFICATION

A plug-in hybrid electric vehicle (PHEV) with a 50 km
electric driving range is considered as reference system. The
modeled vehicle should resemble a small passenger car as
described in [9]. The used motor and vehicle parameter can
be found in [9]. 9 battery packs are used, building up a total
capacity of 10 kWh. Each battery pack consists of 150 cells,
10 in parallel and 15 in series. In this way a nominal battery
pack voltage of about 50 V is achieved. Since the drive train of
the vehicle operates in a wide range of frequency and torque,
six characteristic operating points (OP), as can be seen in



TABLE I: Cell parameters

Measurement: RO [m] R1 [m] R2 [mN] R3 [mQ] CI [F] C2 [F] C3 [F] Fit [%]
meas 3.3V 100Hz 49A 3p3z 10.16 2.55 2.05 1.26  0.13 1.92 6531 98.63
meas 3.3V 10Hz 49A 3p3z 10.41 2.67 1.58 1.21 020 411 84.65 99.40
meas 3.23V 10Hz 28A 3p3z 9.76 1.96 1.43 121 035 343 33.06 99.42
meas 3.23V 1Hz 28A 3p3z 10.02 247 1.41 1.37 049 993 168.94 99.49
meas 3.23V 1Hz 28A 2p2z 11.07 2.60 1.45 - 1.98 110.98 - 99.23
meas 3.23V 1Hz 28A 1plz 13.04 1.90 - - 41.61 - - 9792
meas 3.23V 1Hz 28A Resistive 14.61 - - - - - - 9399
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TABLE II, are chosen to assess the behavior of the battery
models [9]. To verify the dynamic behavior of the battery

TABLE II: Analyzed operating points for the vehicle in [9]

OP Speed T IRMS VphaSeRMs %)

1 1000 RPM 30 Nm 78 A 17V 25 deg
2 1000 RPM 60 Nm 137 A 22V 36 deg
3 1000 RPM 90 Nm 185 A 28 V 42 deg
4 5000 RPM 30 Nm 78 A 77V 27 deg
5 5000 RPM 60 Nm 137 A 103 V 40 deg
6 10000 RPM 30 Nm 101 A 106 V. 1 deg

models, using the characteristic operating points, a small scale
drive system was used. The chosen small scale battery packs

meas 3.30V 10Hz 49A 3p3z
----- meas 3.23V  10Hz 28A 3p3z
——meas 3.23V

meas 3.23V 1Hz 28A 1plz
meas 3.23V 1Hz 28A Resistive
1Hz 28A 3p3z - - ~EIS sweep

0
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_ 2 \\\ /I i
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Fig. 6: Bode plot of the extracted battery impedances.

consist of 4 in series connected battery cells, which gives a
nominal voltage of 13.2V and a total capacity of 270 Wh.
This results in a voltage ratio of the large and small scale
system as

VLargeScale . Nser,Large 50.0V —~

= = ~ 3.8 (13)
VSmallScale Nser,Small 13.2V
and a current ratio according to the capacity as
CLargeScale _ 10kWh _ ILargeScaleVLargeScale (14)
CSmallScale 0.27kWh [SmallScale‘/SmallScale ’
which results in
ILargCSCalc ~ 0.7 (15)

ISma.llScalc
To get the same operating points for the small scale system,
the operating points in TABLE II are down-scaled according



to (13) and (15) and are shown in Table III. In this way, each
single cell is stressed with the same current as in the example
hybrid vehicle. The built small scale setup can be seen in

TABLE III: Analyzed operating points for the lab setup

OP  Speed T  Irms Vphaserms @

1 1000 RPM 30 Nm 8 A 4V 25 deg
2 1000 RPM 60 Nm 14 A 6V 36 deg
3 1000 RPM 90 Nm 19 A 7V 42 deg
4 5000 RPM 30 Nm 8 A 20V 27 deg
5 5000 RPM 60 Nm 14 A 27V 40 deg
6 10000 RPM 30 Nm 10 A 28V 1deg

Fig. 7. A small induction machine is driven by the MLI. The
open circuit voltage Vocy of the battery can be estimated
using coulomb counting or using a more advanced estimator.
The product of the measured battery voltage drop and the
battery current yields the battery losses, so that the simulated
and measured battery losses can easily be compared with each
other. Fig. 8 shows the drawn battery current and the measured
voltage drop waveform in comparison to the simulated voltage
drop for operating point 5. It can be seen that the 3p3z
dynamic model follows the measurement very well both for
higher frequencies but also for the lower ones. The 2p2z
model agrees quite well with the measurement as well, and
only overestimates the voltage drop with a few percents. The
1plz and the resistive model do however not agree well with
the measurements and overestimate the voltage drop when a
current is flowing in the cell (higher losses) and underestimate
the voltage drop when no current is flowing through the cell
(relaxation). As a total, the resistive model overestimates the
losses except for when a pure DC-current is flowing in the
cells. However, this never occurs in a multilevel inverter drive
system. The EIS model underestimates the voltage drop and
therefore the losses.

NP-connection
H-bridge cells Battery packs

Data aquasition & control
3-Phase output

Fig. 7: Small scale CHB inverter setup.

The resulting losses are shown in Fig. 9 and the relative
maximum voltage drop compared to the measurements can
be seen in Table IV. It can be noted that the dynamic
model and the measurements agree very well and that the
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Fig. 8: Battery voltage drop and current for operating point 5.

resistive model always overestimates the losses and the EIS
model underestimates the losses. It can also be noted that the
resistive model shows a better agreement at lower frequencies
(operating point 1) compared to higher frequencies (operating
point 6).

TABLE IV: Maximum voltage drop for the six operating points
relative to the measurement

Model 1 2 3 4 5 6

Measurement 100 % 100 % 100 % 100 % 100 % 100 %

3p3z 98 % 101 % 98 % 101 % 100 % 102 %
2p2z 98 % 101 % 101 % 105 % 104 % 108 %
1plz 107 % 111 % 112 % 119 % 118 % 123 %
Resistive 118 % 122 % 124 % 131 % 130 % 136 %
EIS N% 94 % 91% 94 % 93 % 95 %

V. DRIVE CYCLE EVALUATION

Simulations are used to assess the behavior of the battery
models for different driving cycles. The compact reference car
and the electric motor described in [9] are used to calculate
the drive cycle operating points for the inverter. Four typical
driving cycles were chosen to cover the characteristic vehicle
loads for city driving (FTP75), highway driving (HWFET), ag-
gressive driving (HWFET) and test procedure driving (NEDC).
The resulting total battery losses can be seen in Fig. 10. It can
be noted that a similar relation between the models is shown
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for all the driving cycles, even though the vehicle operates at
different speeds and accelerations in the four driving cycles.
In the same way as for the single operating point verification,
the resistive model shows higher losses compared to the 3p3z
dynamic model and the EIS model provides a lower loss
prediction.

VI. CONCLUSION

In comparison to a two-level inverter, the battery packs in a
cascaded H-bridge multilevel inverter are stressed with a sub-
stantial amount of low order current harmonics. Therefore, this
paper dealt with the modeling and drive cycle loss evaluation
of the battery packs used in a seven level CHB inverter. A
down-scaled drive system was used to verify and to compare
theory and simulation results. It has been shown that a simple
measurement of a pulsed current can be used to determine
the parameters of the Randles model, using up to three
time constants. When evaluated at the chosen six drive train

operating points, the accuracy of a two or three time constant
system is very good in comparison to the measurements. It has
been shown that a pure resistive battery model overestimates
the battery losses to a great extent by about 20 %, whereas
a single time constant system overestimates the losses by
about 10 %. Furthermore, it has been seen that the battery
parameters extracted from the electric impedance spectroscopy
underestimate the battery losses by about 1.5% to 8 %. The
simulation results from the drive cycle analysis have shown
the same characteristics as the six operating points.
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Abstract—This paper deals with the modeling and the pa-
rameterization of the battery packs used in cascaded H-bridge
multilevel propulsion inverters. Since the battery packs are
intermittently conducting the motor currents, the battery cells
are stressed with a dynamic current containing a substantial
amount of low-order harmonic components up to a couple of
kHz, which is a major difference in comparison to a traditional
two-level inverter drive. Different models, such as pure resistive
and dynamic RC-networks, are considered to model the energy
losses for different operating points and driving cycles. Using a
small-scale setup, the models’ parameters are extracted using
both a low-frequency, pulsed current and an electrochemical
impedance spectroscopy sweep. The models are compared against
measurements conducted on the small-scale setup at different
operating points. Additionally, a drive cycle loss comparison
is simulated. The simple resistive model overestimates the
losses by about 20% and is, thus, not suitable. The dynamic
three-time-constant model, parameterized by a pulsed current,
complies with the measurements for all analyzed operating points,
especially at low speed, with a maximum deviation of 3.8%.
Extracting the parameters using an electrochemical impedance
spectroscopy seems suitable for higher speeds, though the losses
for the chosen operating points are underestimated by 1.5% to
7.9%.

Index Terms—Batteries, Inverters, Multilevel systems, Vehicles.

I. INTRODUCTION

The two-level inverter is widely used for the propulsion in
today’s Battery Electric Vehicles (BEVs) [2]-[4]. However,
Multilevel Inverters (MLI) are gaining interest in the field of
vehicle propulsion applications [5]-[7], such as the Neutral
Point Clamped (NPC) and the Cascaded H-bridge (CHB)
inverter, referred to as modular battery systems [8]. These
inverter topologies have several advantages compared to the
classical two-level inverter, for example possible fault tolerant
operation [9]-[11], efficiency enhancement [11]-[14] and,
especially, low output voltage harmonic and electromagnetic
emissions [15], [16]. In [6], [11] and [14] the cascaded
H-bridge topology utilizing low voltage MOSFETs is con-
sidered. This multilevel topology achieves a high inverter

This article is an extension of the conference article "LiFePO,4 Battery
Modeling and Drive Cycle Loss Evaluation in Cascaded H-Bridge Inverters
for Electric Vehicles" published at the ITEC 2019 [1].

O. Theliander, A. Kersten, E. Grunditz,W. Han and T. Thiringer are
with the Department of Electrical Engineering at Chalmers University of
Technology, Gothenburg, Sweden (e-mail: oskar.theliander @ gmail.com, ker-
sten@chalmers.se, emma.grunditz@chalmers.se, weiji.han@chalmers.se, tor-
bjorn.thiringer@chalmers.se). M. Kuder is with the Bundeswehr University
Munich (e-mail: manuel.kuder@unibw.de).

efficiency by the usage of low voltage MOSFETs, which in
addition come with a low cost. Each battery pack can be
drained by its individual capacity, since the inverter acts as
a part of the battery management system [17], so that the
amount of energy in the entire battery system can be utilized
to its full extent [11].

In a BEV, independent of the inverter topology, the battery
cells are subjected to a DC component, which varies while
driving. On the one hand, the switching events of a two-level
inverter generate a high-frequency current ripple (>10kHz),
which is easily filtered out by the DC-link capacitor [18],
[19]. Hence, for energy calculations, the battery is often just
modeled as a single resistor [20]-[23]. On the other hand, the
battery packs in a cascaded H-bridge inverter are subjected to a
low-frequency current ripple, containing a substantial amount
of low-order harmonics, especially a second order harmonic
component. Thus, the low-frequency current ripple varies in
frequency depending on the operating point of the vehicle
[16], [24]. This, in turn makes accurate energy calculations
and efficiency comparisons between two-level and various
multilevel inverters difficult. Consequently, assuming a pure
resistive model for a modular battery system based on a mul-
tilevel inverter topology, as for example chosen in [25]-[27],
might not be suitable. In [14], [28] the efficiencies of different
multilevel inverters are extensively modeled and assessed, but
the overall system efficiencies can not be evaluated since the
battery losses are omitted. In [12] it is shown that the battery
losses have a significant influence on the overall efficiency.

Different models to extensively describe the dynamic battery
behavior with electrical equivalent circuits for a two-level
inverter system are discussed in [29]-[35]. In general, the
conclusion is that the Randles model [35] of series connected
RC-links describes the battery performance in a sufficiently
adequate way. Depending on the battery load scenario to be
described, a pure resistive model or a model with up to three
RC-links can be chosen. For example, as shown in [36], a
simple resistive model can be used to determine the steady
state losses of a battery, as for example when used in a two-
level inverter drive, but a more complex model is needed to
describe the dynamics during transients.

Additionally, work to parameterize the battery system for
dynamic simulations and loss evaluations in hybrid and
pure electric vehicles has been done in [34], [37]-[40].
Here, two main approaches can be distinguished, the recur-
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sive time-domain parameter extraction using low-frequency
discharge/charge pulses [38], [39] and the electrochemical
impedance spectroscopy [34].

However, the available literature does not cover the depen-
dency of the chosen battery model on the estimated battery
losses of modular multilevel inverters with a split battery
system used for variable speed drives. Due to the dynamic
current drawn from the individual battery packs and the broad
frequency range of operation, a pure resistive battery model
seems unsuitable for energy calculations as for example for
the determination of drive cycle losses.

Therefore, the key contribution of this article is to demon-
strate the importance of using a more complex, dynamic
battery model and, hence, to quantify the overestimation of the
battery losses in a multilevel propulsion inverter for different
operating points and drive cycles when using just a resistive
battery model. Additionally, it is determined which parameter
extraction method is more suitable for a multilevel inverter
with a split battery system, the electrochemical impedance
spectroscopy or the recursive time-domain based extraction.

II. MODULAR BATTERY SYSTEM BASED ON CASCADED
H-BRIDGE INVERTER TOPOLOGY AND ITS CONTROL

The Cascaded H-Bridge (CHB) inverter consists of series
connected H-bridges, which can be independently controlled.
Within the scope of this investigation, a seven-level CHB
inverter, as shown in Fig. 1, is considered. Each H-bridge has
a battery pack attached to it. By controlling the switches in the
H-bridge in pairs, one module can create the following output
voltage levels

Vg = {+VDCML7 —Vbewe s 0} ) (D

where Vpc,,, describes the nominal battery pack voltage.
Having n series connected H-bridge modules, the number of
voltage levels per phase becomes

m=2n+1 2

In literature, several modulation techniques can be found to
control the output voltage of a multilevel inverter [41]-[44].
For this investigation, the chosen modulation technique to
control the output voltage of the inverter is Fundamental
Selective Harmonic Elimination (FSHE) [42]. This technique
achieves a high drive train efficiency at high speeds, since
the switching losses are kept to a minimum, while a selection
of low order harmonics are eliminated [6]. By choosing the
proper time instants to turn on and turn off the switches of the
different H-bridges in the multilevel inverter, the amplitude of
the fundamental frequency as well as a selection of harmonics
are controlled. For an m-level inverter, the amplitude of the
fundamental frequency and mT"g harmonic components can
be controlled. Since the motor inductance acts as a current
low pass filter, it is of utmost importance to minimize the low
frequency voltage harmonics, for example the 5th and the 7th
harmonic.

The voltage waveform built up by the seven-level inverter
can be expressed with the help of the switching angles a1, ae

Fig. 1: Seven-level cascaded H-bridge converter with inte-
grated battery packs forming a modular battery system.

and a3. The angles describe the instants when H-bridge 1 to
3 should be activated in forward or reverse conduction in one
phase. According to [42], [45], the fourier series expansion of
the signal for the different harmonics, h, can be written as

4VbeyL 3)

hn '
Equation (3) assumes that the DC-voltages are equal for all
H-bridges. The modulation index can go up to 1.07 without
losing the possibility to eliminate the 5th and 7th harmonic
[46]. If the modulation index is below 0.487, the control over
both harmonics is also lost since a1, ao and a3 are constrained
to 90°. Nevertheless, the harmonics are minimized with a
prioritization on the 5th harmonic. To keep the battery packs
balanced, the controller makes sure to use the battery packs
according to their capacity. Therefore, during motor operation,
the battery pack with the highest voltage and the lowest voltage
is used to the largest and smallest extent, respectively, and vice
versa during recuperation. The maximum output voltage the
inverter can create, while keeping a voltage margin of about
10 % to account for the voltage drops and the needed blanking
time of the inverter valves, as well as maintaining a sufficient
control margin, can be expressed as

Vi, = [cos(hozl) + cos(haz) + COS(hOzg)]

VDCML n

Vohaserasaax = 0-9 - 1.07 )

The drawn battery pack current of each module can be
expressed as

Fiphase; 1if aj Swt <7 —aqj
iBat,j = —flphase; if T+ oy <wt <21 — (®)]
0, else

with j = {1,2,...,n}. Fig. 2(a) depicts the inverter output
voltage and the motor phase current of one phase for an
arbitrary operating point. It can be seen that all three modules
are inserted. The drawn battery current in comparison to the
average current for battery pack 1 is depicted in Fig. 2(b). It
is quite different from a DC quantity. The Fourier analysis of
the drawn battery current yields the harmonic components, as
depicted in Fig. 3. The battery is stressed with a substantial
amount of even low order harmonic components. For this op-
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Fig. 2: (a) Phase voltage and phase current and (b) drawn
battery current for an example operating point.
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Fig. 3: Harmonic current components of the drawn battery
current shown in Fig. 2(b).

erating point, the magnitude of the double frequency harmonic
exceeds even the DC component for the chosen battery pack.
In comparison, the DC bus in a classical two-level inverter
is stressed with a large DC component and a high frequency
ripple corresponding to the switching harmonics [32], [47],
[48]. Therefore, it is important to characterize the battery packs
with respect to a broad frequency range, up to several kHz for
the MLI, and not just for the dominant DC component as for
a two-level inverter.

III. BATTERY MODELING AND PARAMETER EXTRACTION

The battery cell chosen for this investigation is the
ANR26650M1A produced by A123 Systems [49]. It is a
cylindrical high power cell based on the LiFePO, chemistry.

The nominal voltage is 3.3 V and the specified capacity is
about 2300 mAh. The maximum continuous discharge current
is 70 A. The identification of the battery parameters can in
fact be done online during standstill, when a sufficiently high-
sampling data acquisition system is available on-board. How-
ever, within the scope of this paper, the following described
methods are applied in the laboratory using an external battery
cell tester [50]. Within the frame of this article, only the
irreversible heat losses are considered, whereas the reversible
heat generation caused by the entropy change, for example
described in [S1], [52], is neglected.

A. Dynamic Battery Modeling

Several battery equivalent circuit models can be found in
[29]-[31], [34], [40]. The general conclusion is, that the
Randles model, as shown in Fig. 4, describes the battery
dynamics and the ohmic battery losses adequately. The battery
cell is modeled by an RC-network. The three time constants,
represented by R; to R3 and C; to Cs, are used to describe
the transient battery behavior. The resistance R, represents
the internal battery resistance. The open circuit voltage Vocv
is dependant on the State of Charge (SOC). Considering the
high frequency behavior, the modeled series inductance L is
required. Thus, the battery cell impedance can be mathemati-
cally described as

Ry " Ry n R3
1+ sRC; 14 5sRyCy 1+ sR3C3

+sL .
(6)
Since the battery parameters are dependent on the state of
charge (SOC), the parameter extraction methods should be
performed at a characteristic state of charge of about 50 %.
The instantaneous joule losses can be described as the sum
of the losses of each branch as

ZC(:I](S) = RO+

k
Pross = Y _ Rji, @
j=0

with k as the number of the chosen RC-pairs [16]. Since the
RC-pairs do not have a physical representation, the joule losses
can be calculated using the measured battery current and cell

voltage, as well as the estimation of the open circuit voltage,

as
1

to+T
Pross = f/ (Vocv — Veen)ivas dt ®)
to
The open circuit voltage can be estimated using Coulomb
counting or a Kalman-Filter. In order to obtain the energy
loss, as for example over a driving cycle, the instantaneous
power loss can be integrated over the drive cycle duration as
t1
Eloss = / Pross dt )
to
As depicted in Fig. 4, the low-frequency current harmonics
(LF) can easily pass trough the capacitances C to C3, whereas
the DC component is conducted through the resistors R; to

R3, causing higher joule losses.
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Fig. 4: Randles model of a battery cell, using three time
constants. The low-frequency current harmonics (LF) can
easily pass trough the capacitances C; to C3, whereas the
DC component is conducted through the resistors R; to Rs.

B. Time-Domain Parameter Extraction

To extract the battery parameters in time-domain, as de-
scribed in [39], the battery cell is stressed with a high pulsed
current with a low frequency. Meanwhile, the battery voltage
and current are monitored to estimate the system’s transfer
function, which should be equal to the battery cell’s impedance
as )
b38'3 + b252 + b1s + by
$3 + ass? + as + ag
Using its corresponding poles, ps, p2 and p;, and zeros, zs,
zo and z1, the cell impedance term becomes

Zcen(s) = (10)

(s —23)(s — 22)(s — 21)
(s —p3)(s —p2)(s — p1)
It should be noted, that the battery series inductance is
neglected in (10) and (11) due to the commonly low pulse
frequency and the direct connection of the battery cell tester.
In an actual vehicle, the inductance is closely related to the
cable and wire harness routing. In the lab setup, the cable
lengths were minimized through the direct connection of the
H-bridges onto the battery modules. For an actual cascaded
H-bridge setup in a vehicle, the cable lengths and the related
inductances are not known. However, for a two-level setup,
the inductance is estimated to be 1 pH for a 10kW h, 400V
traction battery and about 500nH to 700nH for the 2m
long cable routing, seen from the inverter. [18], [53], [54].
Nonetheless, the transfer function in (10) and (11) can easily
be parameterized using a generic recursive least-square fit.
Therefore, numerical computer tools, such as MATLAB’s
curve fitting toolbox, can be used. The equivalent circuit
parameters can then be extracted as follows. From the poles,
the system’s time constants can be calculated according to

Zcen(s) = bs (11

1 1/]71
2| =~ |1/p2 (12)
T3 1/]03

Knowing the time constants, a matrix A can be created

according to

1 T1T2T3 0 0 0

A= | TiT2 + 7173 + T2T3 T2T3 T1T3 T1T2
TIToT3 7—1+T12+T3 7'24{7'3 TlJera lelLTz ’
(13)

which can be used to calculate the resistances as

[RU R Ry Rg}T =A"1! [b3 by by bo}T (14)
The capacitances can now be calculated as
Cl T1 0 0 1/R1

Col =0 7 0] [1/R, (15)
Cs 0 0 w3 |1/Rs

If the Randles model is used with two or one time constants,
the parameters can be calculated in a similar way from the
least-square fit.

When extracting the parameters, a pulsed current of varying
amplitude and frequency was applied to a single battery cell.
The parameters as well as the the normalized root mean square
deviation are shown in TABLE I. It can be observed that the
impedance becomes slightly greater at higher currents. Further,
the magnitude fit is excellent when using 3 poles and 3 zeros
and a pulsed current of 28 A and 1Hz. Figure 5 depicts the
measured and simulated voltage shapes for this case, using
different time-constants as well.

C. Electrochemical Impedance Spectroscopy

The Electrochemical Impedance Spectroscopy (EIS) is an-
other method to extract the battery parameters, as for example
described in [34]. A sinusoidal current of varying frequency
is injected into to battery cell while the battery cell’s voltage
is monitored. Consequently, the impedance can be obtained
by the complex relation of current and voltage. To obtain the
battery parameters a least square fit can be used to match the
impedance for a certain frequency range. It should be noted
that the series inductance of the battery model in Fig. 4 cannot
be neglected using an EIS, since the frequency range typically
reaches up to a couple of kHz.

For the chosen battery cell an EIS sweep has been per-
formed in the frequency range from 10 mHz to 7.27 kHz using
a battery cell tester, Gamry reference 3000 [50]. In comparison
to the pulse test, the current of the cell tester was limited to a
low value of 2 A (RMS). As seen from the pulse tests, using
a low current with a high frequency might lead to a lower
value of the battery resistances. The obtained imaginary and
real parts of the battery cell impedance are depicted in Fig. 6.
The battery parameters were determined, using a least square
fit, so that these match the impedance plot within the range
from about 1 Hz to 3.72kHz. As can be seen in Fig. 6, the
estimated impedance matches quite well with the measured
impedance. The parameters obtained from the EIS sweep are
shown in TABLE I.

IV. SMALL-SCALE SYSTEM AND EXPERIMENTAL
EVALUATION OF BATTERY LOSSES

Within the scope of this analysis a plug-in hybrid electric
vehicle (PHEV) with a 50 km electric driving range is con-
sidered as a reference system. The modeled vehicle should
resemble a small passenger car. The used motor and vehicle
parameters can be found in [6] and are shown in TABLE II. A
setup of 9 battery packs are used, building up a total capacity
of 10kWh. Thus, each battery pack consists of 150 cells, 10
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TABLE I: Extracted battery cell parameters

Measurement: RO [m] R1 [m€] R2 [mQ2] R3 [mN] C1[F] C2 [F] C3 [F] Fit [%]
meas 3.3V 100Hz 49A 3p3z 10.16 2.55 2.05 126 0.13 1.92 6531 98.63
meas 3.3V 10Hz 49A 3p3z 10.41 2.67 1.58 1.21 0.20 411 84.65 99.40
meas 3.23V 10Hz 28A 3p3z 9.76 1.96 1.43 1.21 035 343  33.06 99.42
meas 3.23V 1Hz 28A 3p3z 10.02 2.47 1.41 1.37 0.49 9.93 168.94 99.49
meas 3.23V 1Hz 28A 2p2z 11.07 2.60 1.45 - 1.98 110.98 - 99.23
meas 3.23V 1Hz 28A 1plz 13.04 1.90 - - 41.61 - - 9792
meas 3.23V 1Hz 28A Resistive 14.61 - - - - - - 93.99
meas 3.3V EIS extraction 9.50 2.04 1.20 1.15 0.21 4.35 919 99.20

The selected parameters are marked in green and blue for the recursive time-domain,
using a current pulse, and the EIS sweep extraction, respectively.

- = ~Measurement ——Dynamic model 2p2z Resistive model

—— Dynamic model 3p3z Dynamic model 1plz
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Fig. 5: Monitored and modeled battery voltage drop when
using a pulsed current of 1 Hz and 28 A (12.2 C).
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Fig. 6: Battery cell impedance obtained from the electrochem-
ical impedance spectroscopy sweep. The estimated battery
parameters match the measured impedance by about 99.2%
in the range from 1 Hz to 3.72 kHz.

in parallel and 15 in series. In this way a nominal battery pack
voltage of about 50V is achieved.

However, for simplicity, the dynamic behavior of the battery
model was verified using a down-scaled laboratory drive
system, referred to as small-scale system. Thus, the chosen
small-scale battery packs consist of just 4 in series connected

TABLE II: Drive train parameters

(a) Vehicle

Value  Unit
Vehicle mass myen 1025 kg
Occupant weight mgcc 75 kg
Frontal area A 2.2 m?
Drag cofficient Cq 0.205
Rolling resistance C; 0.01
Wheel radius 7yheel 0.33 m
Gear box ratio G, 11.5
Gearbox efficiency ng 90 %
Top speed vmax 130 km/h

(b) Motor-PMSM

Value  Unit
Stator resistance R 20 m§2
D-axis inductance Lq 150 uH
Q-axis inductance Lq 300 uH
Flux constant )y, 33 mWb
Pole pairs n, 5
Max torque Tiax 109 Nm
phase current Igpis 212 A
phase voltage Vpk 150 A%
Max speed n 12000  rpm

battery cells, which gives a nominal voltage of 13.2V and a

total capacity of 270 Wh. This results in a voltage ratio of the

large and small-scale system as

_ Nser,Large _ 50.0V ~
Nser,Small 13.2V

and a current ratio according to the battery pack capacity as
10kWh _ ILarchcalCVLarchcalc

VLargeScale

3.8 (16)

VSmallScale

CLarchCalc _

= = . a7
CSmallSCalc 0.27kWh ISmallScalcVSmaHScalc
which results in
ILargeScale ~ 0.7 (18)
ISmallScale

Using the current and voltage ratios, any operating point
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Fig. 7: Small-scale CHB inverter setup.
TABLE III: Analyzed operating points for the vehicle

OopP

Speed T Irms  Vphaserus ©
1 1000 RPM 30 Nm 78 A 17V 25 deg
2 1000 RPM 60 Nm 137 A 22V 36 deg
3 1000 RPM 90 Nm 185 A 28 V. 42 deg
4 5000 RPM 30 Nm 78 A 77V 27 deg
5 5000 RPM 60 Nm 137 A 103V 40 deg
6 10000 RPM 30 Nm 101 A 106 V 1 deg

TABLE IV: Analyzed operating points for the lab setup

OP Speed T IRMS VphaseRMS (2]

1 1000 RPM 30 Nm 8 A 4V 25 deg
2 1000 RPM 60 Nm 14 A 6V 36 deg
3 1000 RPM 90 Nm 19 A 7V 42 deg
4 5000 RPM 30Nm 8 A 20V 27 deg
5 5000 RPM 60 Nm 14 A 27V 40 deg
6 10000 RPM 30 Nm 10 A 28V 1 deg

of the reference hybrid car can easily be transferred to the
small-scale system. In this way, each single cell is theoretically
stressed with the same current as in the reference hybrid
vehicle.  The built small-scale setup can be seen in Fig. 7.
A small induction machine is driven by the MLI. The open
circuit voltage Vocy of each battery pack was estimated using
a simple coulomb counting approach, whereas even a more
advanced estimator as for example an extended Kalman filter
could be used. Consequently, the product of the battery voltage
drop and the battery current yields the ohmic/joule battery
losses. In this way, the simulated and measured battery losses
can easily be compared with each other. Figure 8 shows the
operation of the small-scale system. For the depicted operating
point, the power factor is close to unity. The battery packs in
each phase are balanced by swapping the angles oy to as.
When performing an FFT on the drawn battery current, as
shown in Fig. 8(c), it can be seen that the second harmonic
component is dominant.
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Fig. 8: Operation of the small-scale laboratory setup: (a)

line voltage and phase current, (b) drawn battery current and
voltage of one battery pack and (c) battery current harmonics.

20

Since the drive train of the vehicle operates in a wide
range of frequency/speed and torque, as shown in Fig. 9, it
is reasonable to limit the analysis at first to a certain number
of operating points. Therefore, six typical operating points
(OPs) of the speed-torque characteristic, as can be seen in
TABLE III, are initially chosen to assess the dynamic behavior
of the battery models in relation to characteristic vehicle loads
[6]. To obtain the equivalent operating points for the small-
scale system, the operating points in TABLE III are down-
scaled according to (16) and (18), shown in Table IV. Fig. 10
shows the drawn battery current and the measured battery
voltage drop in comparison to the simulated voltage drop
for operating point 4. It can be seen that the 3p3z dynamic
model follows the measurement very well. The 2p2z model
agrees quite well with the measurement, as well, and only
overestimates the voltage drop to a small extent. However,
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Fig. 9: Inverter operating points when using an electric vehicle with the electrical machine in TABLE II. The New European
Driving Cycle (NEDC) is marked with diamonds as a reference, while the white line shows the torque needed to propel the
vehicle at constant speed. Circles mark the six analyzed operating points.

TABLE V: Maximum voltage drop at the six operating points

= 0 \ /5\ relative to the measurement
£-02 \
2 \ \ i Model OP1 OP2 OP3 OP4 OP5 OP6
-0.4 ]
5 \ \\ Meas. 100 % 100 % 100 % 100 % 100 % 100 %
"g -0.6 N\ iy 3p3z 98 % 101 % 98 % 101 % 100 % 102 %
¥ 08 \ 4 i 2p2z 98 % 101 % 101 % 105 % 104 % 108 %
5 \ Iplz 107 % 111 % 112 % 119 % 118 % 123 %
| Resistive 118 % 122 % 124 % 131 % 130 % 136 %
: - — EISBp3z) 91% 94 % 91 % 94 % 93 % 95%
- Measurement —— Dynamic model 2p2z —— Resistive model
—— Dynamic model 3p3z Dynamic model 1plz —— EIS model
<15
Z /V\ ing points in comparison to the measurements are listed in
= TABLE V. It can be noted that the dynamic models, 3p3z
= 10 .
o and 2p2z, agree very well with the measurements. On the
5 contrary, the resistive model always overestimates the voltage
B 5 drop, whereas the EIS model underestimates it. Further, it
§ / \/ can also be noted that the resistive model shows a better
20 agreement at lower frequencies (OP1 to OP3) compared to
higher frequencies (OP3 to OP6).
0 05 ! . 15 2 23 The obtained losses at the 6 characteristic operating points
Time [ms]

Fig. 10: Dynamic battery behavior for the different battery
models in comparison to the measurement conducted on one
battery pack of the small-scale setup for operating point 4.

the 1plz and the pure resistive model do not agree well
with the measurement and overestimate the voltage drop
when a current is drawn from the cell (higher losses) and
underestimate the voltage drop when no current is flowing
through the cell (relaxation). As a consequence, the resistive
model overestimates the losses except in the case of a pure
DC-current, which typically does not occur in a multilevel
inverter drive system. Furthermore, it can be seen that the
EIS model underestimates the voltage drop and therefore
the losses, however, less pronounced in comparison to the
overestimation of the 1plz and the pure resistive model.

The relative maximum voltage drops at the six operat-

are depicted in Fig. 11. On the one hand, it can be seen that
the dynamic models with two to three RC-pairs show a very
good agreement with the measurements. On the other hand,
it can be seen that the dynamic model with one RC-link and
the resistive model overestimate the losses by about 10 % and
20 %, respectively. Considering the EIS-model, the losses are
generally underestimated, while the operating points at higher
frequencies (OP4 to OP6) agree better with the measurements
than the ones at low frequency (OP1 to OP3).

From the loss results it can be seen that the 3p3z model
is the most accurate one for five of the six operating points,
whereas the EIS model is the most suitable for OP6 at the
highest chosen frequency.

Consequently, it can be stated that the selection of a simple
battery model, for example a pure resistive model, might
be suitable for energy calculations concerning a two-level
inverter system, whereas these overestimate the losses in a
CHB inverter by up to 20 %.
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losses for different drive cycles for the seven-level cascaded H-bridge multilevel inverter.

V. DRIVE CYCLE EVALUATION

Simulations are used to assess and compare the behavior of
the battery models for different driving cycles. The compact
reference car and the electric motor described in TABLE II
are used to calculate the drive cycle operating points. Four
typical driving cycles were chosen to cover the characteris-
tic vehicle loads for city driving (FTP75), highway driving
(HWFET), aggressive driving (HWFET) and test procedure
driving (NEDC). The resulting total energy losses of the
battery system can be seen in Fig. 12. It can be noted that
a similar relation among the models is seen for all driving
cycles, even though the vehicle operates at different speeds
and accelerations throughout the four driving cycles. Similar
as for the single operating points, the resistive model shows
higher losses compared to the 3p3z dynamic model, whereas
the EIS parameterized model provides a lower loss estimation.

VI. CONCLUSION

In comparison to a two-level inverter, the battery packs in a
cascaded H-bridge multilevel propulsion inverter are stressed

with a substantial amount of low order current harmonics,
especially a second order harmonic component, of varying
frequency depending on the range of operation. Therefore, it is
important to have an accurate model of the battery packs used
in an MLI to accurately evaluate the energy losses for different
driving cycles. The Randles model with different complexity,
from a simple resistive to a three-time-constant model, has
been considered. A small-scale drive system has been used
to extract the battery parameters and, further, to verify and
compare theory and simulation results. The recursive time-
domain parameter extraction using a discharge pulse and the
electrochemical impedance spectroscopy have been used to
determine the battery parameters.

It has been shown that a pure resistive battery model exten-
sively overestimates the battery losses, by about 20 %, whereas
a single time constant system overestimates the losses by about
10 %. Using a two-time or even a three-time constant model,
the losses can be more accurately estimated. Furthermore, it
has been seen that the battery parameters extracted from the
electrochemical impedance spectroscopy match very well with
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the measured losses at high frequencies, whereas the losses at
low frequencies are underestimated by about 8 %. Although,
the 3p3z-model might seem rather detailed, it is still a model
representation of a highly non-linear, complex object, and as
such, discrepancies between the EIS and time-domain are to
be expected. The simulation results of the drive cycle analysis
have shown similar relationships as oberverd for the battery
losses measured and simulated at the six operating points.
Finally, it can be concluded that even though a simple
battery model, such as a pure resistive model, might be suitable
for the loss calculation in a classical two-level inverter system,
in a CHB inverter or MLI system the battery losses are
overestimated by up to 20 %. Therefore, a dynamic model
with two or three RC-links should be preferably chosen.
Moreover, the parameter extraction using a pulsed current is
very suitable for CHB drive trains, unless dealing with very
high fundamental frequencies. This method could be easily
implemented and applied online during standstill.
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Abstract—This paper shows a sensorless capacitor voltage
balancing control approach for a grid-connected, single-phase
hybrid multilevel inverter based on an NPC main stage with
a voltage stiff DC-link and an arbitrary number of H-Bridge
modules (capacitor modules) with asymmetric capacitor voltages.
Using nearest-level control, a model predictive control (MPC)
approach with a prediction horizon of one time step is chosen to
find an optimal switching-state combination among the redun-
dant switching combinations to balance the capacitor voltages
as quick as possible. Using the Lyapunov stability criterion,
it is shown that an offline calculated optimal switching-state
sequence for each discrete output voltage level can be used to
operate the inverter without using any voltage sensors for the
capacitor voltages. To validate the stability of the approach,
a laboratory inverter with a resistive load is operated with
the offline calculated optimal switching-state sequences and it
is shown that the capacitor voltages converge to their desired
reference voltages.

Index Terms—Modular multilevel converters, Multilevel sys-
tems.

I. INTRODUCTION

Multilevel converters are commonly used for high voltage
applications for power systems [1]-[3] or, sometimes, these
are even suggested for large electric drives [4]-[6]. Lately,
multilevel inverters are gaining in interest for low voltage
applications (V' < 1kV) due to their advantages in comparison
to two-level converters, for example fault-tolerant operation
[71, [8], reduced common mode noise emissions [9] and
the application of cheap low voltage MOSFETs [10]-[12].
Nonetheless, a major drawback is that the DC-sources are
typically exposed to low order harmonics, which can be
mitigated by different approaches [13]-[15].

In [16], the authors have presented a hybrid multilevel
converter, similar as described in [17]. The additional series
connected H-bridges, containing capacitor modules, should
help to reduce the grid-filter size, when operated at the
grid. The authors have presented a model predictive control

approach, using a prediction horizon of one time step, for
a hybrid multilevel converter. The presented approach de-
termines the optimal switching-state combination among all
redundant combinations to balance all capacitor voltages as
fast as possible. However, as described in [16], all capacitor
voltages are constantly measured.

In extension to [16], this paper shows that a series of
offline calculated optimal switching-state sequences can be
used to operate a hybrid converter with an arbitrary number of
switched capacitor modules without actually measuring the ca-
pacitors’ voltages. This kind of approach is commonly referred
to as dynamic programming. The stability of the proposed
approach is assessed using Lyapunov’s stability criterion and
a laboratory converter setup is operated with resistive load to
demonstrate the control concept’s validity.

II. EXPONENTIAL MODULAR MULTILEVEL CONVERTER
BAsiIcs

The topology of a grid-connected asymmetric hybrid multi-
level converter based on an NPC main stage and n H-bridges,
can be seen in Fig. 1. This topology is referred to as exponen-
tial modular multilevel converter (EMMC) [16]. For simplicity,
a lossy L-filter with an inductance L, and a series resistance
Reter 18 chosen as a grid-filter within the scope of this paper’s
analysis. Besides a pure inductive filter, an LCL-filter, as for
example described in [18], [19], could be chosen. To ensure
not only the proper control of the active power flow, the DC
link voltage Vpc must be larger than the peak value of the grid
voltage (Vac,pk = V2 -230V) to control also the reactive
power flow. For example, considering a sufficient control
margin, it might be suitable to chose a DC link voltage of
Vbc = 350 V. The semiconductor switches of the main stage
(NPC module) are operated in pairs and only adjacent switches
should be activated at a time. If three switches in series are
activated, as for example S; npc,S2 npc and S3 npc, one DC



VHBn

S5 1B

Loner  Reiter

:l VCapn A
Iac

S g S4B

Vb
"

VCapn,nOm:

Fig. 1: Grid-connected, single-phase EMMC arrangement using an NPC module as the main stage.

source is short-circuited. Therefore, the switching-state of the
NPC main stage relative to the individuals switches’ states can
be expressed as

Snec = {1,0, -1} = S npeS2.npec—SsnpcSinee (D)
and, thus, the output voltage of the NPC stage becomes
vnpe = VbeSnpe - 2)

The nominal reference voltages of the series connected
H-bridges are graded by a factor of 2. Similar to the NPC
module, the switches of each H-bridge are operated in pairs.
If the two upper (SimB; and S3pp;) or the two lower
switches (So ip; and S4 up;) are activated, the voltage source
(capacitor module) is bypassed. If the switches are operated di-
agonally, the corresponding voltage source (capacitor module)
is inserted in forward (S2 up; and S3 ;) and reverse (S1 uB;
and S4pyp;) direction into the phase strand, respectively.
Consequently, the switching-state of each H-bridge relative to
the individuals switches’ states, can be expressed as

Supi = {1,0, =1} = S uBiSs,uBi — S1,uBiSs,uBi , (3)
which can be used to express the output voltage of each
H-bridge according to

1%
VHB; = %SHBi “4)

with ¢ = 1,2,...,n. Using (2) and (4) the output voltage of
the EMMC can be expressed as

n
%
Vout = VDOSNPC + Zi:l SHBi% ; ®)

(3

while the switching-state vector can be defined as

Sxpc]’
_ | SuB1
SEMMC = : . Q)
SHBTL

The modulation index can be calculated according to

M = Vout

= 7
Voo O

and it should be limited to a maximum of 1. With n H-bridge
modules, the number of output voltage levels L can be
expressed as

L=2"t141 | ®)

Due to the fairly high number of output voltage levels, the
desired sinusoidal output voltage shape can be easily gener-
ated using a fundamental frequency switching technique, for
example nearest-level control [20].

III. CONTROL OF THE EMMC

The current control scheme of the EMMC is depicted
in Fig. 2. A detailed description about the current control
and the sensorless capacitor balancing technique, using an
offline calculated optimal switching-sequence, is given in the
following section.

A. Current Control using a Proportional-Resonant Controller

The derivative of the output current ipoc can be expressed

as

diac _  Riiter .

dt Lﬁlter AC
with voyt as described in (6). Using the Laplace transform of

(9), the current i in relation to the output voltage voyt can
be expressed in transfer-function form as

- out T 9
Lﬁlter (U ! UAC) ( )

Gp(s) = =
p( ) Uout — VAC SLﬁlter + Rﬁlter
To control a sinusoidal single-phase current through the grid
filter, a Proportional-Resonant (PR) controller, as described in
[21], can be used. Its gain can be mathematically expressed
as

(10)

Kis
Cels) = Ky + 5 - an
Using the forward Euler method as described in [22],
1 271
- = Ty— 12
ST (12)

the controller gain G.(s) can be transformed into the
z-domain, which results in
K1271

— — . (13
— Wp — Wz

Gc(zfl) =K, +TST2 2

s 1—z—1
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The sample time 7} is the inverse of the switching frequency ~TABLE I: Switching sate combinations for vy = “35* and

fsw at which the entire converter leg is operated. The controller
parameters K; and K, can be parametrized in a similar
manner as for a PI-controller, for example as described in [20],
[23]. To improve the performance of the current controller,
the measured grid voltage vac can be used as feedforward
term, as can be seen in Fig. 2. Hence, the current controller
determines the required output voltage voyus ref, Which should
be synthesized by the nearest discrete output voltage level
v! 1t vor- Then a switching-state combination should be chosen

out,re

and applied to actually output the required voltage.

B. Sensorless Capacitor Voltage Balancing using Dynamic
Programming Approach

To properly control the current, the capacitor voltages
must be balanced according to their nominal rating by the
alternately selection of optimal switching-state combinations,
as highlighted in orange in Fig. 2. In the following, a model
predictive control approach with a prediction horizon of one
time step is introduced to find the optimal switching-state
vector to mitigate the capacitors’ voltages imbalance within
the next switching interval as much as possible.

The dynamics of the capacitors’ voltages, according to
Fig. 1, can be described as

d’l}ca i 1
pi .
— = _7SHBi7'AC

dt C; 19

with ¢ = 1,2, ....,n. The deviation of the capacitors’ voltages
relative to their nominal reference voltages can be expressed
as

UCap1 VCapl,ref
VUCap2 VCapQ,ref

Aveap = | = (1)
UCapn VCap'n,,rcf

For each output voltage level of the EMMC, there are m
switching-state combinations according to

Snpc,1 SHB11 SHBn,1

SEMMCm = (16)

SNPC,m  SHB1,m SHBn,m

n = 4, which gives m = 5 possible combinations

Sxpo (%D(%) SuB1 (VZD\C) SuB2 (%) SuB3 (LZDF) SuB4 (L?F)
-1 -1
-1
1
0
0

1
-1
-1

1

cc oo~
o oo -
(ST UREURUN

1

Thus, considering just the switching-states of the H-bridges
comprising the capacitor modules, Sgymcrm can be reduced
to

SHB1,1 SHBn,1

a7

SHBm =

SHBl,m SHBn,m

Consequently, the weighting vector I, relative to the direction
of the current, to asses the effectiveness of each individual
switching-state combination can be calculated as

for iAC 2 0

W = {+SHBm : AUCap (18)

_SHBm . A’Ucap for iac <0

Thus, the switching combination achieving the maximum
value of W yields the optimal switching-state combination
according to

max(W) — Sops (19)
To understand the suggested approach better, a short example
is given. The output voltage v,y should be VQDF and the cur-
rent is positive according to iac > 0. The number of H-bridge
modules is n = 4. This results in m = 5 possible switching-
state combinations as stated in TABLE I. Presumably, the first
two capacitor modules are balanced, whereas the third and
fourth show a deviation of —1V and 2V, respectively. Thus,
the weighting vector can be calculated as

-1 -1 -1 -1 0V
1 -1 -1 -1 0V
W=120 1 -1 —-1]- , (20)
-1V
0 0 1 -1 2V
0 0 0 1



which results in

-1V

-1V
1V

-3V
2V

21

Finally, the optimal switching-state combination becomes

Sopt =[0000 1] (22)
The suggested approach can be used for each discrete out-
put voltage level and a corresponding sequence of optimal
switching-state combinations can be calculated offline and
only the stored sequences can be used online without measur-
ing the capacitor voltages, as shown in Fig. 2. This approach
is referred to as dynamic programming.

IV. STABILITY OF DYNAMIC PROGRAMMING APPROACH

It is assumed that for some desired steady state current
trajectory iacret the required optimal switching sequences
Sipc and Sjg;, for achieving the necessary output voltage
Vout = Vb Sipe + D i1 Stipi Ucapi» can be accurately gener-
ated. The developed converter system displays experimentally
the following behavior: when driven by such optimal switching
sequence, independent of the initial state, the system even-
tually reaches the desired current trajectory. This section is
aimed in proving this behavior.

The considered system is described by the current iac and
n capacitor voltages vc,pi, Which represent together the state
vector. The deviation between the actual state and the desired
reference trajectory is described by

Aipc = TAC — TAC ref (23)

and
(24)

AUCaupi = VUCapi — UCapi,ref

The dynamics of the actual and the reference current, both
driven by the same optimal switching sequences S{p- and
Stigi» are given by

diac Riiter . ,
- _ AG — Voo Skpo+ (25)
dt Liiter Liitter ( NP
n
> ., Simivcapi — vac)
and
diAC ref Rﬁlter . 1 /
— = iac,ret — —— (VDcSnpot  (26)
dt Lﬁlter ’ Lﬁlter( b NPC

n
§ : !
ie1 SHBZ"UCapi,ref - 'UAC)

respectively, such that the current error’s dynamic becomes
R .
__ ‘ilter AZAC

dAipc n ’
i Do 2, SimiBAvcap:
27

Lﬁlter

Analogously, the dynamics of the actual and the reference
capacitor voltages, both again driven by the same optimal
switching sequences S{pc and Sfjg;, are given by

dvcapi 1 )
s:“ =~ & Shiiac (28)
and J 1
Van
o = — o Shpiacer (29
leading to the following dynamics for the capacitors’ voltage
erTors
dAvCap; 1 .
% = — & Shmdiac (30)

The proof of the behavior mentioned at the beginning of this
section is easily shown by introducing the following Lyapunov
function V' = V(Aiac, Avcapi) according to

Liter . 2 n C 2
—5 (Aiac) +Zi:1 - (Bvcapi)”

analogous in form to the total energy stored in the inductance
and capacitances of the system. This function V is strictly
positive as soon as some of the errors Aiac and/or Avcgy; do
not vanish. According to (27) and (30) the time derivative of
V shows that V' is a non-increasing function

av

dt
Therefore, the system dynamics drive the Lyapunov function
to lower values, decreasing all along Aiac and Avcgp;, until
reaching Aisc = 0 which also yields Y7 | Sfp; Avcap; = 0.
At this point Awvcg; also stops being reduced, according
to (30), without necessarily implying Awvcyp; = 0. Neverthe-
less, since the switching sequence values Sjp, change the
whole time, the only way to satisfy > ., Sfp; Avcap = 0
under these conditions at any time after reaching Aiac =0
is Avcgp; = 0. In other words, the Lyapunov function (31)
shows that when driving the converter system with the optimal
switching sequence corresponding to some desired reference
trajectory, such trajectory is achieved asymptotically

V= €}V

= _RﬁlterAiiC (32)

. t—o0 . t—o00
iAC —— iAC,ret aNd  VCapi —— VUCapi,ref (33)

This is the Lyapunov theorem ([24], chapter 3) applied to the
considered converter dynamics. It is worth noting (although
quite trivial) that the main ingredient in the previous proof
is the existence of a nonvanishing (positive) resistance Rac,
which constantly dissipates power and thus ensures the Lya-
punov function decrease.

V. MEASUREMENTS

To validate the effectiveness of the introduced control
approach, a laboratory converter setup, based on the power
module demonstrators from Imperix Ltd., was used. All of the
power modules’ switches are IGBTs. The laboratory converter
consists of an NPC main-stage, connected to two DC-sources,
and four H-bridge modules. The DC-link voltages of the main
stage were chosen to be Vpc = 350V. The converter was
operated only with a resistive load (Lgiter ~ 0 and Vac = 0).
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Fig. 3: Laboratory setup of the EMMC with one NPC
main-stage and four H-bridge modules.
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Fig. 4: (a) Ideal output voltages of the individual converter
stages for one fundamental period based on the offline cal-

culated optimal switching-state sequences and (b) measured
charging process of the individual capacitor voltages.

The laboratory setup can be seen in Fig. 3. The current was
controlled to about 8.5 A with a fundamental frequency of

Measurement probes

TABLE 1II: Average switching frequency of the individual
converter stages corresponding to the switching sequence
illustrated in Fig. 4(a)

fsW,NPC fsw,HBl fsw,HB2 fsw,HBS fsw,HB4
1.85kHz 3.75kHz 3.80kHz 4.05kHz 4.00kHz
400 -=mmT Capacjtor balancin;
300
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Fig. 5: (a) Measured output voltage v,y and (b) current iac
with balanced capacitor voltages.

50 Hz to reach a modulation index of one, achieving an output
power of about 1.5kW. Figure 4(a) shows the ideal output
voltage waveforms (assuming Awvc,p; = 0) of the single
stages of the converter to illustrate the applied switching se-
quence for the time duration of one electrical period. Initially,
the capacitors were discharged. As can be seen from Fig. 4(b),
within about 4 s the measured capacitor voltages converge to
their required reference voltages, graded with a factor of two
relative to the adjacent converter modules. The actual average
switching frequencies of the individual converter stages for
the switching sequence illustrated in Fig. 4(a) are listed in
TABLE II. The NPC module is operated with about 1.85 kHz,
while the H-bridges’ switching frequency is doubled to about
?sw,HBi ~ 3.9kHz. The measured output voltage v, and
current iac can be seen in Fig. 5. As depicted in the fig-
ure, the measured voltage distortion THDy meas is 6.48 %,
which is higher than the ideal voltage distortion T'H Dy ;e of
2.52 %. The reason for this deviation is that the ideal voltage



waveform does not consider the voltage drop across the IGBT
switches and the occurring voltage dips, caused by the slight
asynchronous executing of the switching-states of the NPC
and H-bridge modules due to the usage of different gate-drive
circuitries. Furthermore, the inset in Fig. 5(a) shows that the
switching-state combination is constantly changing, even if the
reference voltage level is the same, depending on the selected
update time 7. In this manner, the capacitors’ are constantly
being balanced. Since an almost pure resistive load is chosen,
the current waveform, shown in Fig. 5(b), looks quite similar
to the voltage waveform.

VI. CONCLUSION

This paper has presented a control approach for a
single-phase, grid-tied hybrid multilevel converter with asym-
metric capacitor voltages. A simple PR-controller is used for
the current control and the output voltage is generated using
nearest-level control. To ensure a proper current control, the
capacitor voltages are balanced using dynamic programming.
Meaning, an optimal sequence of switching-state sequences,
based on a model predictive control approach with a prediction
horizon of one time step, for each voltage level is calculated
offline and applied online without measuring the capacitors’
voltages. Using the Lyapunov stability criterion, it has been
shown that the proposed control approach is asymptotically
stable. To experimentally validate the derived stability of the
control approach, a laboratory converter has been operated
using a resistive load. It has been seen that the control
approach charged all capacitors from zero to their set reference
voltages and the desired output voltage waveform was properly
generated.
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Abstract—This paper shows two approaches to determine the
battery impedance of battery cells or battery modules when
used in a reconfigurable battery system (RBS) or in any type
of modular multilevel converter (MMC) for electric drive appli-
cations. A generic battery model is used and the concepts of the
recursive time and frequency-domain parameter extraction, using
a current step and an electrochemical impedance spectroscopy,
are explained. Thus, it is shown and demonstrated that the
balancing current of neighboring cells/modules ,when in parallel
operation, can be used, similar to the time-domain parameter
extraction utilizing a current step, to determine the battery
parameters. Furthermore, it is shown and demonstrated that
a part of the inverter can be used as variable AC voltage source
to control a sinusoidal current through the motor inductances of
the drive train, which can be injected to the inserted battery
cells/modules of an adjacent phase to perform an on-board
impedance spectroscopy. Using either of the two presented
approaches, the individual battery impedances can be easily
determined, yielding the state of health (SOH) and the power
capability of individual battery cells/modules. Nonetheless, the
analyzed approaches were just considered to be applied at
machine standstill, which is not suitable for grid-tied applications.

Index Terms—Batteries, Electrochemical impedance spec-
troscopy, Modular multilevel converters, Multilevel systems, Pa-
rameter estimation.

I. INTRODUCTION

Modular multilevel converter or reconfigurable battery sys-
tem topologies are gaining in interest within the field of
transportation electrification or electric energy storage sys-
tems. Multilevel converters, in comparison to classical two-
level converters, have several advantages as for example fault
tolerant operation [1]-[3], increased drive cycle or partial
load efficiency, when using low voltage MOSFETS in com-
parison to common IGBT solutions [4]-[9], and reduced
electromagnetic emissions (EME) [10]-[12]. Nevertheless, due
the cascaded or interleaved structure of the converter, the
integrated battery packs are stressed with additional low order

harmonic components, which reduces the battery efficiency
in comparison to a classical two-level converter system [6],
[13], [14]. It is often controversially discussed that these
low order harmonics can cause a rapid aging of the battery
cells, which has been proven to be wrong in [15], [16].
Integrating the power electronics even on cell or small battery
pack level, the converter can additionally act as a part of
the battery management system (BMS) [16]-[18], sometimes
referred to as a reconfigurable battery system [17]-[19]. Using
a multilevel converter with integrated batteries or an RBS
drive train topology, each battery cell/module can be drained
according to its individual capacity. In this manner the battery
can be fully utilized even if individual battery cells have a
reduced state of health. This in turn increases the actual life
time of the drive train, since common traction batteries are
typically replaced if the SOH drops below 80 %. However,
an RBS typically needs an additional, dedicated propulsion
inverter.

For two-level inverter drives, different algorithms to trigger
battery faults [20] or to monitor the battery pack’s state of
health and state of charge (SOC) [21], [22] can be found.
Furthermore, detailed analysis for the recursive parameter
extraction of a generic electric impedance model [23]-[27]
in time [27]-[31] and frequency-domain [27], [32], [33] can
be found. Especially, the battery’s impedance is of interest,
since it indicates power capability and state of health [34],
[35]. Nonetheless, a common battery pack consists of hard-
wired connections, which make an impedance determination
and replacement of weak or faulty battery cells complicated,
which is indeed an advantage of multilevel converter or RBS
topologies. In [36] the SOHs of individual battery packs are
determined and balanced over time to increase the life time of
the drive system.

However, missing in the entire previously mentioned lit-
erature is the battery impedance determination of individual



(d)

Fig. 1: (a) Arrangement and working principle of the recon-
figurable battery BM3 system with flexible series and parallel
connections of battery cells: (b) series connection, (c) parallel
connection and (d) bypass connection.

battery cells/modules of RB or multilevel drive systems.
Therefore, this paper introduces the application of two di-
agnostic approaches to determine the impedance of battery
cells/modules when used in an RB or multilevel drive system
without needing any additional hardware. The first approach
utilizes the balancing current when a parallel operation is
triggered between adjacent battery cells/modules. The second
approach, rearranges the inverter and traction motor so that
an online impedance spectroscopy can be carried out. Both
methods are validated by experiments and simulations.

II. RECONFIGURABLE BATTERY AND MULTILEVEL
CONVERTER SYSTEM

In literature, several RB [17]-[19] or multilevel converter
systems [37]-[39] can be found.

For example, the RBS topology shown and described in
Fig. 1, referred to as battery modular multilevel management
(BM3) [16], [40] system, can be used to dynamically alter
the connections between adjacent battery cells/modules. In this
way, parallel or series connections can be dynamically formed
or individual cells can be bypassed. In this way, a dedicated
BMS becomes obsolete. An RBS is normally operated with
an additional, dedicated propulsion inverter. Using one strand
per phase, the BM3 topology could even be applied as a
propulsion converter, similar to the cascaded H-bridge (CHB)
[41], [42] or the M2B/MMSP [6], [43] converter, shown in
Fig. 2. In comparison to an RBS, a multilevel converter utilizes
dedicated battery packs with a moderate number of series

(b)

Fig. 2: (a) Structure of the CHB or M2B/MMSP multilevel
inverter topology for a drive application with the motor’s
stator inductance L,,s and (b) submodule arrangement of the
CHB inverter and additional half-bridges of the M2B/MMSP
topology emphasized in blue.

connected battery cell strings. Thus, each battery pack is
equipped with a passive balancing circuit. Due to the limited
number of series connected battery cells, the balancing effort
is not as large as for high voltage battery packs. The shown
CHB converter can dynamically insert the battery packs in
forward or reverse direction and these could also be bypassed.
In this manner any kind of phase output voltage waveform
can be achieved. Additionally, the M2B/MMSP converter can
parallelize battery modules to reduce the battery losses.

Within the frame of this paper’s analysis just the two
mentioned topologies are considered. However, the in the
following described algorithms can be easily adapted to several
types of multilevel converter or RB systems.

III. BATTERY MODELING

Several battery equivalent circuit models, based on
RC-networks, can be found in [23]-[27]. The Randles model,
as can be seen in Fig. 3, seems to be the most suitable to
describe the electric dynamics of the battery. With the help
of the battery impedance the maximum power limit of the
battery cell can be determined and, as a function over time,
the battery aging can be assessed. Furthermore, as described
in [13] and [6], simple energy calculations can be performed
using the equivalent circuit models.

The impedance of the Randles model in the s-domain can
be mathematically described as

Rl n
S+ R101 S+ RnCn
When neglecting the stray inductance L 1,, (1) can be rewrit-
ten in transfer function form as

C bps" 4 by1s" T 4+ bis + by

Zce = )
cen(s) s+ a,_18" 4+ ...+ ais+ag @

Zcen(s) = Ro + +..+ +sLsp - (1)
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Fig. 3: Generalized Randles model of a battery cell’s
impedance including the stray inductance L ,.

Using its corresponding poles, p = {pn,Pn—1,Pn—2 - P1}>
and zeros, z = {zn, Zn—1, Zn—2 ... 21}, the cell impedance
term becomes

(s —2zn)(s —2zp—1) ... (s —21)
(8 =Pn)(8 = pn-1) - (s —p1)
The selection of the number of RC-links n depends on the
actual application to be described by the model. For example,
as described in [13], when used for energy calculations of
CHB propulsion inverters it can be reasonable to choose up
to three RC pairs.

Zcen(s) = bn (3)

IV. RECURSIVE TIME-DOMAIN BATTERY PARAMETER
EXTRACTION USING CURRENT AND VOLTAGE WAVEFORM

A. Parameter Extraction using a Pulsed Current

A common way to determine the parameters of the transfer
function in (3) is the time-domain parameter extraction using
the current and voltage waveforms of the battery cell under
test, as for example described in [27]-[29]. Using an adaptive
control approach, the determination can be directly applied
during the operation of the vehicle [30]. However, due to
the dynamics of the drive train it might be more suitable to
apply just a defined current step during stand-still. Hence, the
transfer function can easily be parametrized using a generic
least-square fit approach. Numerical computer tools, such as
MATLAB?’s curve fitting toolbox, can be used. The equivalent
circuit parameters, neglecting the stray inductance and using
three RC pairs, can then be extracted as described in the
following. From the poles, the system’s time constants can
be calculated according to

T1 1/171
| =~ |1/p2 4)
73 1/P3

Knowing the time constants, a matrix A can be created
according to

1 T1T2T3 0 0 0
A= | T3 4 TaTs T2T3 T1T3 T1T2
- 71+ T2 + 7 T2 +73 T1+7T3 T1+T
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Fig. 4: Battery cell parameter extraction using a pulsed current:
observed (a) current step and (b) battery cell’s voltage drop.

which can be used to calculate the equivalent circuit resis-
tances as

Ry bs
Ry| 1 (b2
Ry| — 4 b1 ©®
R3 bo |
The capacitances can now be calculated as
Cl T1 0 0 —1 / Rl
Col =10 m 0 1/Ry (@)
03 0 0 T3 _]. / R3

If the Randles model is used with two or one time constants,
the parameters can be calculated in a similar way from the
least-square fit.

For example, Fig. 4(a) shows a 0.5C pulse applied to a
single 18650 battery cell ([44]). Meanwhile, the battery voltage
drop is monitored as depicted in Fig. 4(b) in red. Using
MATLAB?’s system identification toolbox and, for simplifica-
tion, considering just one RC pair, the cell impedance was
determined to be
0.07251s + 0.0005935

Z = 8
cen(s) s+ 0.004811 ®
which can be rearranged to the pole-zero form as

- s + 0.0082

Zeen(s) = 0.07251 ©)

s+ 0.004811

Thus, the time constant 7; can be calculated using the system
pole as

1
71 =—— =207.86s

(10)
P
and the A-matrix becomes
_ 1 T1 0
A= T—l . {1 1} (11)
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Fig. 5: Used H-bridge module and battery cell with fuse.

Consequently, the equivalent circuit resistances can be calcu-
lated as follows:

Ro| 1| |1 01 by
|:R1:| =4 [bo -1 T1 bo (12)
R1 =b07’1*b1 = 51mf) (14)

Last, the equivalent circuit capacitance can be calculated as

71
C) = — =4.08kF
=R
The simulated voltage drop, using the extracted parameters,
can be seen in Fig. 4(b) in blue. Due to the selection of just
one RC pair, the simulated voltage drop slightly differs from
the measurement in the beginning of the current step.

(15)

B. Parameter Extraction using Balancing Current

Considering the multilevel inverter or reconfigurable battery
system topologies as shown in Figs. 1 and 2, the battery pa-
rameters can be extracted using the balancing current between
battery cells/modules when in parallel operation.

As a short recap, in case of different SOCs of neighboring
battery cells or modules, a difference in their battery volt-
ages can be observed. Thus, when paralleling batteries with
different SOCs, charges, in form of an electric current, are
automatically transferred from the battery cell/module with
the higher SOC to the one with the lower SOC. Similar as
for an applied current pulse, with the help of the monitored
balancing current and the battery voltages the transfer function
in (1) can be parameterized.

To demonstrate this approach, a laboratory, small-scale
setup of a reconfigurable battery system, as show in Fig. 1,
was built. For the small-scale setup the H-bridges and battery
cells ([44]) as shown in Fig. 5 are used. Two H-bridges,

F2[]

Series

i, 4 SB/SZZJ%l con t

«— — —»
Parallel Con.

(a)

Fig. 6: (a) Schematic H-bridge arrangement of adjacent cells
to achieve an RBS topology and (b) laboratory, small-scale
setup.
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Fig. 7: (a) Balancing current between adjacent battery cells
(initially, Ven,1 =3.85V and Vien 2 =4.14 V) and (b) moni-
tored battery cell voltage of battery cell number one and simu-
lated battery voltage using the extracted parameters. Extracted
Parameters: Ryp=62.5 m$2; R1=60.1 m§2 and C; =3.42kF.

each equipped with one battery cell, were connected as
schematically depicted in Fig. 6(a). The actual laboratory
setup can be seen in Fig. 6(b). During a simple test, the
battery cells were switched from the series to the parallel
connection. The waveform of the measured balancing current,
when paralleling both battery cells (initially, Ven,1 =3.85V
and Vien o =4.14V), can be seen in Fig. 7(a). It should be
noted that the battery current flows from the second to the
first cell. The current looks similar to a proper current step,
except for the overshoot in the beginning. Furthermore, the
measured battery voltage of cell number one can be seen in
Fig. 7(b). Due to the noise of the voltage probe, the voltage
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Fig. 8: (a) Battery cell test fixture and (b) impedance plot of the high energy cell for different SOCs [6].

TABLE I: Battery cell parameters extracted from EIS [6] (shown in Fig. 8(b) in red)

RO [mQ] Rl [mQ] R2[m] R3[m]

Cl [mF] C2[mF] C3[F] L,y [nH]

4153 5.02 7.32 3.23

75.44 339.5 3.625 590.8

signal needed to be filtered. Again, using MATLAB’s system
identification toolbox, similar as described in (8) to (12), the
equivalent circuit parameters of the battery were determined
as

Ry = 62.5mQ; Ry = 60.1mQ and C; = 3.42kF . (16)

Consequently, using (16), the battery voltage was simulated as
can be seen in Fig. 7(b) in black (dashed). Similar as for the
before analyzed current step response, the model using just
one RC pair slightly overestimates the voltage swing during
the switching transient, while the steady state voltage drop is
accurately estimated. The proposed technique can be easily
extended to multiple RC pairs.

Nonetheless, the basic principle of the battery parame-
ter estimation using the balancing current between battery
cells/modules could be validated. Consequently, the presented
estimation approach could be implemented for any multilevel
inverter or reconfigurable battery system, which allows for
dynamic paralleling of battery cells/modules.

V. FREQUENCY-DOMAIN BATTERY PARAMETER
EXTRACTION USING IMPEDANCE SPECTROSCOPY

A. Parameter Extraction using Impedance Spectroscopy

Another way to extract the equivalent circuit parameters
of a battery cell/module is the electrochemical impedance
spectroscopy (EIS), which is extensively covered in [27], [32]
and [33]. For this method, a sinusoidal current with a certain
frequency is injected into the battery cell/module, while the
battery cell/module voltage oscillation is monitored. Thus, the
impedance for the selected frequency can be calculated using
the relation of the injected current, monitored voltage and their
phase shift. Using a frequency sweep, the impedance can be
determined for a broad frequency range. For example, Fig. 8
shows an EIS performed at a single battery cell ([44]) using
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Fig. 9: (a) Rearrangement of CHB/MMSP multilevel inverter
topology to apply an online impedance spectroscopy. (b)
Electric scheme of impedance spectroscopy application.

the battery analyzer Gamry Reference 3000 [45]. The battery
was mounted on a fixture to have a low contact resistance.
The obtained impedances for a frequency range from 10 mHz
to 10kHz can be seen in Fig. 8(b). As can be seen, the
impedance is highly dependent on the SOC. Nevertheless,
around an SOC of about 50 % the impedance deviation relative
to the SOC is not that significant. Therefore, the impedance
is often extracted only for the characteristic SOC of about
50 % [6]. To determine the equivalent circuit parameters of the
battery model a least square fit was used, considering three RC
pairs, to match the impedance within a frequency range from
1Hz to about 4 kHz. The obtained parameters can be seen in
TABLE I and the impedance is plotted in red in Fig. 8(b).
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In comparison to the parameter extraction in time-domain, the
resistance Ry is a bit smaller. This is due to the reason that the
electric impedance spectroscopy considers a broader frequency
range up to several kHz, whereas the parameter extraction
in time-domain, depending on the length of the current step,
focuses rather on the low frequency range. As can be seen
from Fig. 8(b), the real part of the impedance significantly
increases when approaching 0 Hz.

B. Parameter Extraction using Impedance Spectroscopy by
Converter Rearrangement and Utilization of Motor Inductance

Considering the multilevel inverter or reconfigurable battery
system topologies as shown in Figs. 1 and 2, an on-board
impedance spectroscopy could be applied utilizing the motor
inductance and a part of the inverter or reconfigurable battery
system as a voltage source. For example, Fig. 9 shows the
rearrangement of the CHB/MMSP multilevel inverter topology
for a motor load in star-connection. If the motor would
be operated in delta connection, the same principle could
be applied, whereas the effective inductance value would
become 0.667L, ¢ instead of 2L, . As shown in Fig. 9, one
phase could be used as dynamic voltage source to inject a
sinusoidal current into the battery cells/modules of the neigh-
boring phase’s cells/modules. To properly control a sinusoidal
current waveform, the utilization of the motor inductance is
required. Figure 10 shows the schematic implementation of a
proportional-resonant (PR) controller to conduct an on-board
impedance spectroscopy. A PR controller, as described in [46],
[47], has a controller gain as can be written according to
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Fig. 11: Monitored battery cell current and voltage oscillation
for the simulated impedance spectroscopy.

which is typically used to control sinusoidal current quantities
tuned for a certain frequency. For a simulation, the battery
parameters shown in TABLE I and Fig. 8(b) were chosen.
Next, a part of the converter or RBS was simulated as a
variable AC source to control a current of 1.5C and 100 Hz
through the motor inductances (2L,s), injected in one battery
cell. Figure 11 shows the obtained battery voltage oscilla-
tion relative to the controlled current. Thus, the battery cell
impedance for that specific can be calculated follows:

VCeue,jA 204 mve—j5.4°

Zgenl = o = 192A (18)
Zceon = 48.6mQ) e 754 19)
Zcen = 48.6 mQ[cos(—5.4°) + jsin(—5.4°)] (20)
and, finally,
Zcen = 48.38 m€ — j4.57mQ 21

Comparing the obtained result in (21) with Fig. 8(b), it can be
seen that correct impedance value is obtained. Sweeping the



frequency of the injected current, such as shown in Fig. 8(b),
and using least-square fit, the impedance can be determined
for a broad frequency range.

VI. CONCLUSION

Modular multilevel converter or reconfigurable battery sys-
tems offer a better utilization of the battery cells in compar-
ison to a classical two-level inverter battery. In this manner,
the actual battery life-time can be increased. However, the
battery/cell monitoring and state estimation becomes more
complex, but offers certain possibilities to localize and replace
or bypass faulty battery cells. Therefore, this paper has been
shown the novel application of two diagnostic approaches to
determine the battery’s cell/module impedance.

The first approach, a recursive time-domain parameter
extraction, uses the balancing current between paralleled
cells/modules, while monitoring the cell voltage. This ap-
proach has been experimentally validated. It can be applied
even during the operation of the vehicle.

The second approach, rearranges the inverter topology so
that a part of the converter can be used to conduct an
electrochemical impedance spectroscopy at another part of
the by controlling a sinusoidal current through the motor
inductance. This method can be applied at standstill or halt.

For the application of either of the two approaches no
additional hardware is needed and, thus, these could be easily
implemented in any type of multilevel converter or RBS used
for vehicle traction or variable speed drive applications.
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Abstract

This paper introduces a modular battery system based on an integrated 3-switch inverter topology, referred
to as Battery Modular Multilevel Management (BM3) system. The 3-switch topology can be directly applied
on battery cell level. In interconnection with the other battery cells, series and parallel connections can be
flexibly formed across the battery modules to synthesize any kind of output voltage. In this manner the
BM3 topology can work as a flexible DC/AC or DC/DC converter. Furthermore, individual cells can be
bypassed, so that each cell can be charged and drained according to their individual capacity. Thus, any
additional passive or active balancing circuitry becomes obsolete. Within the frame of this paper’s analysis,
the basic functionality of the BM3 topology is explained and the possible application as a DC/AC inverter is

validated using a small scale prototype setup.
1 Introduction

Battery systems both in electric vehicles and
as grid storages are considered to be a key
technology in order to reduce the dependency
on fossil fuels [1]-{3]. Batteries have already
become an indispensable component of our daily
life, as for example as mobile phone or laptop
power supplies and as starter batteries in any
combustion engine vehicle. Although, the increase
of renewable power generation as well as the
demand for electromobility will further increase
the need for efficient and reliable electrical energy
storage systems. Particularly, integrating the
power electronics directly into the battery storage
system, as for example shown in [1]-[4], shows
large potentials for an enhanced usage of the
chemically available capacity, faster charging and
battery lifetime extension. Current battery packs or
modules consist of hard-wired series and parallel
connected battery cells. For example, a Tesla
model 3 consists of 96 series connected and 46
parallel connected cells, giving a total amount
of 4416 cells [5]. The cell technology and the

cell structure largely determine a cell’s electrical
characteristics, such as the output voltage, internal
resistance, etc. In addition, production tolerances
can lead to a substantial variability of properties
such as cell capacity and aging rate. Such variability
of properties can cause individual cells’ state of
charge (SOC) to drift apart from other cells. As
a consequence, it is necessary to balance the
SOC across all cells in a battery pack in order to
increase the effective usable capacity and the life
time, while preventing any thermal run-aways [6],
[7]. Such cell balancing is the key task of available
battery management systems (BMS), which match
the individual SOCs by active or passive balancing.
However, available systems are lossy due to the
dissipated energy in bleeding resistors or extra
power electronic equipment for moving charges.
Furthermore, the lifetime of the cells under certain
circumstances can be decreased [7], [8].

This paper presents a battery management system
based on a novel multilevel converter topology,
which does not require any additional balancing
circuitry, in a comparison to a classical two-level
inverter drive-train. This new topology is referred to
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Fig. 1: Conventional power train of modern electric vehicles: different converters are needed for propulsion and DC
or AC charging. Furthermore, a designated BMS is needed [1].

as Battery Modular Multilevel Management (BM3).
The battery cells can be drained and charged
according to their individual capacity, referred to as
pro-active balancing. Due to the integration of the
power electronics, the output voltage of the battery
pack is no longer fixed, but can be dynamically
adjusted in small steps. This flexibility of the output
voltage enables an optimization of the entire system
including the battery, the cell management and
the converter with respect to the overall efficiency
or quality of the output voltage and current. In
addition, it is possible to combine cells with different
properties and capacities in one system without
additional expenses. This fact particularly includes
a second-life use of old cells from different sources
in a stationary battery storage. Likewise, it is
possible to assemble a system with different cell
types to combine advantages and simultaneously
compensate shortcomings of different battery cell
types. In the following, the working principle of the
BM3 modules and the application as a propulsion
inverter is explained and demonstrated using a
small scale setup.

2 State-of-the-Art

The series-connection of a large number of battery
cells in vehicles and stationary batteries achieves
terminal battery output voltages between several
hundred and a few thousand volts. Such high
voltages pose a safety risk, not only to passengers
and rescuers in car accidents, but also to roadside
assistance and maintenance staff. Therefore, mild-
hybrids are often equipped with 48V batteries [9],
which have a limited power capability. Nevertheless,
the hard-wired connections of battery cells impedes
preventive action in case of an imminent or initiated
battery failure. The only possible response is
a shutdown of the entire battery pack, which
halts the system, but may not solve issues

such as short circuits or thermal run-aways [10].
Furthermore, available battery systems with a
high number of battery cells need a designated
BMS to balance the state of charge (SOC) of
the individual cells. In order to balance the SOC
and ensure a safe operation, the BMS has to
measure physical parameters, such as voltage,
current and temperature of individual cells or cell
units, leading to a large number of analog signals
[11], [12]. State-of-the-art BMSs use either passive
or active balancing. Passive balancing refers to
the discharge of individual cells so that all cells
are matched in voltage to the cell with the lowest
SOC. Discharging, however, completely dissipates
the energy in form of heat [6]. In contrast, active
balancing transfers charge from full cells to lower
charged ones, saving energy. Although, almost no
energy is directly wasted, as when using passive
balancing, losses are associated with the energy
transfer between cells and operating power of the
balancing system itself. If not cautiously performed,
active balancing can shorten the cell life time,
because of rapid-rate charging and discharging [6],
[13]. Due to a high control effort and increased
system costs, active balancing is rarely used. There
are a few exceptions of applications with high
energy-density requirements, such as in certain
electric vehicles [14], [15] or for aerospace systems
[7], [16].

Figure 1 schematically depicts a classical two-level
inverter drive system, as for example used in an
electric vehicle. As can be seen, not just a traction
inverter is needed, also a charging converter either
for DC or AC charging is required.

3 Converter based on Battery
Modular Multilevel Management

The new concept presented in this paper relates
to the principles presented in [16]-[18] where



Fig. 2: Building a battery storage system with smart batteries. A battery in the figure symbolizes a module and is
shown in an enlarged view. A wide variety of output voltage levels can be achieved (step-by-step). Dedicated
inverters are eliminated and the BMS is inherently integrated.

dedicated energy storage units are dynamically
switched in series and in parallel, as schematically
depicted in Fig. 2. Similar concepts have
already been evaluated in [19]-[22]. In contrast
to a classical two-level inverter drive-train, which
only adjusts the battery output voltage to the
requirements of the electric motor [23], [24],
the Battery Modular Multilevel Management
(BM3) system has several functions. Flexible
interconnections between the battery cells for an
optimal utilization and efficiency of the battery pack
can be realized. Separate balancing circuits can be

omitted, because these are inherently incorporated.

Individual cells can be bypassed, if they are fully
charged or defect, and rearranged in series and
in parallel to adjust the cells’ charge/discharge
rate. Furthermore, the output voltage can be
realized using fundamental switching. For example,
the output voltage synthesis of a sine-wave is
depicted in Fig. 3. In each step the battery
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Fig. 3: Step-wise approximation of a quarter of a sine
wave with 4 battery cells [25].

pack is reconfigured to have the minimum losses.
Furthermore, the converter can be operated as
a bidirectional DC/DC converter. Thus, the BM3
concept can be used as a combined propulsion
converter and BMS, while the concept can be used
as well as a grid connected or DC battery charger.
Since each switch must be just dimensioned to
block the DC voltage of a single battery cell, cheap
low-voltage MOSFETSs can be applied. Due to the
low switching frequency and the large silicon area
distributed among the MOSFETS, any active cooling
parts can be eliminated. However, because of the
multilevel inverter topology, the battery cells are
typically stressed with a slightly increased RMS
current (relative to a two-level inverter system [4],
[19]).

3.1 Three-Phase Arrangement

In order to drive an electric three-phase motor in a
Y-connection, three sinusoidal voltages with a 120
degree phase shift among each other are required.
In case of the BM3 topology, three separate
converter strings are necessary, one for each phase.
The strands are connected to a star point on the
negative side and connected to the machine on
the positive side. Figure 4 schematically shows the
macrotopology for the operation of a permanent
magnet synchronous machine (PMSM). Different
authors [3], [26] claim that the 3-switch module
can only be used in 2 quadrant operation and,
therefore, an additional H-Bridge or a second arm
like in a classical Modular Multilevel Converter
(MMC) [27] would be required to achieve a polarity
reversal. However, when connecting the star point
on both sides (load and converter), a star point



shift takes place, so that both a positive and a
negative voltage can be achieved. This is also
possible for a delta connection. Therefore, no
additional circuitry is needed. In addition to the

PMSM
Phase 3
BM3
Fig. 4: Macrotopology of a BM3 converter for a drive
application.

power electronics, other elements for the control
and the monitoring of the machine are necessary. A
master controller typically reads the machine’s rotor
position via an encoder signal and uses a current
controller to calculate the corresponding voltages
for the corresponding phases. Via a communication
bus, the switching instants of the individual cells can
be transmitted. For this purpose, the current and

voltage of each battery string must be measured.

The voltage measurement is also important for
an under-voltage shutdown/bypassing to protect
individual cells from damage [28], [29].

3.2 Working Principle of BM3 Module

In order to achieve true modularity, each
component must be identical and additional central
modules, such as DC-link capacitors, must be
dispensed. The multilevel functionality is provided

by connecting any number of modules in series.

Each module can be considered as a two-port
network and is based on a combination of three
switches per battery cell. Figure 5 shows the
arrangement using MOSFETs. For the sake
of simplicity, the MOSFETs are indicated by a

switch symbol (_~_) in the following diagrams.

Any number of modules can be connected. The
terminals "A” and "B” of adjacent module are always
connected to the terminals "C” and "D” of the

previous one and vice versa.

C

Fig. 5: 3-switch module (BM3-Module) with MOSFETSs.

Each cell module can have three valid switching
states, referred to as serial, parallel and bypass
state. Figure 6 shows the connections during the
serial state operation. The negative pole of cell By
is connected to the positive pole of the next cell
through switch Si2. Via Sos the load is connected
to the series connected battery string.
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Fig. 6: 3-switch modules in serial state operation.

Figure 7 shows the connections during the parallel
state operation. The corresponding positive and
negative pole of the module is connected to the
next cell via the switches S1; and Si3. The current
is distributed among the cells according to their
impedances.
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Fig. 7: 3-switch modules in parallel state operation.

The last possibility is the bypass state operation,
as shown in Fig.8. The load is connected between



AVAVAY,
g? b, g? Ttot
Ay Do
3.7V — B KSU c —— By KSQQ
Bl o —01 _002

S13 Sa3
Fig. 8: 3-switch modules in bypass state operation.

terminal "A” of the first module and terminal "D” of
the last module via the switches S1; and Ss;. This
configuration can also be used to bypass individual
modules in a phase arrangement in case of a faulty
or undercharged cell. In the latter case, the cell can
be bypassed for a few cycles in order to adjust the
voltage/SOC in accordance to the other cells of the
strand.

4 Small Scale Prototype

Figure 9 shows a 3-D layout of 3 connected double
modules with two battery cells in parallel for each
3-switch module. In principle, any number of
modules can be connected to achieve any desired
output voltage. When implementing additional
battery cells in parallel, the maximum current rating
of the switches should be carefully considered, due
the additional compensating current during parallel
operation.

Fig. 9: Rendering of several double BM3 modules
equipped with 2x6 18650 battery cells [29].

At first, to realize a first small scale prototype, a total
number of 12 electrically isolated voltage sources
(battery cells) was chosen, so that each of the
three phases comprised 4 3-switch modules. The
number of modules could be easily expanded to
any number of output voltage levels because of the
modular design. In this test setup, the low-voltage

Output voltage [V]
I S
-4
1
S

0 mvasd
0 100 200 300 400
Time t[ms]

(b)
Fig. 10: (a) Test setup with 4 BM3 modules per phase
(each PCB contains two 3-switch modules) and
(b) proof of concept: three-phase output voltage
of 3x4 BM3 modules with neutral point shift.

MOSFETs BSBOOSNE2LX (Vps =25V, Ip = 180A,
Rps(ony = 0.8mQ) from Infineon were used. It
was possible to limit the quiescent current to about
1mA. This was important in order to not have to
remove the circuit from the batteries when not in
use. For simplicity, the prototype, as shown in
Fig. 10(a), was operated using a resistive three-
phase load with a nominal resistance of 100 1.
The batteries are represented with 3x4 3.7 V power
supplies. The result of the output voltage, shown in
Fig. 10(b), proofs the basic functionality of the BM3
in three-phase connection. Just some additional
components, as for example three current sensors
and a position encoder, would be needed for the



control of an electrical machine[29]. In addition,
Fig. 11 shows the output voltage for an extension to
eight modules for one phase, resulting in 9 output
voltage levels.
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Fig. 11: Output voltage using 8 stages in single-phase
operation.

5 Future Perspective

The concept, presented in this paper, is the first
step to a new technology, whereas just the basic
functionality was demonstrated so far. Further work
will be focused on a practical implementation for
a 48V drive application . Nonetheless, it is also
important to analyze the effect of the topology
on the potential increase of the cell life time
and the usable cell capacity in comparison to a
common passive-balancing BMS. Important is also
a quantification of the possible efficiency gain of the
BMS topology.

6 Conclusion

With the help of the BM3-topology, the battery is
no longer an inflexible static component. Instead,
the battery cells can be dynamically connected
in series and in parallel, which allows a variable
on-the-fly adaption of the system to match both the
load voltage and the optimum operation point of
each individual cell. Cell balancing, on the other
hand, is an inherent function of the circuit, which
eliminates the need for any additional circuitry. In
addition to a more extensive use of the chemically
available capacity, faster charging capabilities, and

an increase of the lifetime, the BM3 enables
the combination of cells with different electrical
properties, for example different cell technologies
or cells with different age. Furthermore, the fault
tolerance of the system is increased as defective
cells can be bypassed. Instead of halting the
entire system, a cell failure only reduces the overall
capacitance by the capacitance of the defective
cell. As a positive side effect, the system is flexibly
expandable: additional submodules (SMs) can just
be plugged in without redesigning the system and
without accurate matching of the cell parameters.
Furthermore, the battery system stops being a
dangerous high-voltage DC system when the BM3
is turned off.
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Sensorless Voltage Balancing of a Grid-Tied,
Cascaded Multilevel Converter with Asymmetric
Voltages using Dynamic Programming
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Abstract—This paper shows a sensorless capacitor volt-
age balancing control approach for a grid-tied, cascaded
multilevel inverter based on a three-level inverter main
stage with a voltage stiff DC-link and an arbitrary number
of series connected H-Bridge modules (capacitor modules)
with asymmetric voltages. Using nearest-level control, a
model predictive control (MPC) approach with a predic-
tion horizon of one time step is presented to find the
optimal switching-state combination among all redundant
switching combinations to balance the capacitor voltages
as quick as possible. Using the Lyapunov stability criterion,
itis shown that an offline calculated optimal switching-state
sequence for each discrete output voltage level can be used
to operate the inverter without using any sensing of the
capacitor voltages. To verify the stability of the presented
approach, a 33-level, laboratory inverter is operated in grid-
tied mode, achieving a current THD of 4.8% for the chosen
operating point.

Index Terms—Modular multilevel converters. Multilevel
systems, Power supplies, Sensorless control, Total har-
monic distortion.

|. INTRODUCTION

Multilevel converters are commonly used for high voltage
applications in power systems [1]-[3] or, sometimes, these
are even suggested for large electric drives [4]-[6]. Lately,
multilevel inverters are gaining in interest for low voltage ap-
plications (V' < 1kV) due to their advantages in comparison to
two-level converters, such as fault-tolerant operation capability
[71, [8], reduced common mode noise emissions [9], [10] and
the application of cheap low voltage MOSFETs [11]-[13].
Nonetheless, a major drawback is that their the DC-sources
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financial support from the Swedish Energy Agency. A. Kersten and
T. Thiringer are with the Division of Electric Power Engineering at
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kersten@chalmers.se, and torbjorn.thiringer@chalmers.se). Manuel
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florian.schwitzgebel@unibw.de, rainer.marquardt@unibw.de,
thomas.weyh@unibw.de, and richard.eckerle@unibw.de).

are typically exposed to low order harmonics, which can, and
sometimes has to, be mitigated by different approaches, such
as explained in [14]-[16].

In [17], [18], the authors have presented a hybrid multilevel
converter, similar as described in [19]. The additional series
connected H-bridges should help to reduce the grid-filter size
when operated at the grid. In terms of the charge balance,
the discussed hybrid converter resembles a cascaded H-bridge
inverter. Using unequal DC link voltages can increase the
output waveform quality, whereas the possibility to balance
the capacitor voltages is compromised [20], [21]. To maintain
a high number of output levels and to properly balance the
individual capacitor voltages, a voltage grading by a factor
of two is suggested in [17], [18]. Furthermore, a model
predictive control approach, using a prediction horizon of
one time step, is introduced in [17]. The presented approach
determines the optimal switching-state combination among all
redundant combinations to balance all capacitor voltages as
fast as possible. However, as described in [17], all capacitor
voltages are constantly measured.

In addition to [17], [18] shows that an offline calculated
switching-state sequence can be used to operate the hybrid
converter with an arbitrary number of capacitor modules
without actually measuring the capacitors’ voltages, referred
to as dynamic programming. The stability of the proposed
approach is assessed using the Lyapunov stability criterion.

In extension to [18], this paper explains and illustrates how
to calculate a series of optimal switching-state combinations
(offline). Furthermore, it is explained how the system should
be operated in grid-feeding mode and the stability of the
sensorless approach is verified using a 33-level converter
laboratory setup.

Il. EXPONENTIAL MODULAR MULTILEVEL CONVERTER
BAsics

The topology of a grid-connected asymmetric hybrid multi-
level converter based on an NPC main stage and n H-bridges,
can be seen in Fig. 1. This topology is referred to as exponen-
tial modular multilevel converter (EMMC) [17]. For simplicity,
a lossy L-filter with an inductance L, and a series resistance
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Fig. 1: Grid-connected, single-phase EMMC arrangement, using an NPC module as the main stage and n series connected

H-bridges, with charging resistor Rcparging-

Riicer 1 chosen as a grid-filter within the scope of this paper’s
analysis. Besides a pure inductive filter, an LCL-filter, as for
example described in [22], [23], could be chosen. To ensure
not only the proper control of the active power flow, the
DC link voltage Vpc must be larger than the peak value
of the grid voltage (Vacpk = V2 -230V) to control also
the reactive power flow. For example, considering a sufficient
control margin, it might be suitable to chose a DC link voltage
of Vpc =350V. To charge up the capacitors to the their
desired reference voltages, a charging resistor Rcparging 18
initially used. During normal operation, the charging resistor
Renarging 1s bypassed.

A. Switching-States

The semiconductor switches of the main stage (NPC mod-
ule) are operated in pairs and only adjacent switches should
be activated at a time. If three switches in series are activated,
as for example Si npc,S2,npc and S3 npc, one DC source
is short-circuited. Therefore, the switching-state of the NPC
main stage relative to the individual switches’ states can be
expressed as

Snec = {1,0, -1} = S npoSe,npc—S3npoSsnpe (1)
and, thus, the output voltage of the NPC stage becomes
vnpe = VpeSnree - 2

The nominal reference voltages of the series connected
H-bridges are graded by a factor of two. Similar to the
NPC module, the switches of each H-bridge are operated
in pairs. If the two upper (Si mup; and S3 pp;) or the two
lower switches (S2 yp; and Sy mg;) are activated, the voltage
source (capacitor module) is bypassed. If the switches are
operated diagonally, the corresponding voltage source (ca-
pacitor module) is inserted in forward (S ug; and Ssugi)
and reverse (51 mp; and Sypp;) direction into the phase
strand, respectively. Consequently, the switching-state of each
H-bridge relative to the individual switches’ states, can be
expressed as

Supi = {1,0, =1} = S2 1B S3,uB; — S1,HB:S4,HB; (©))

which can be used to express the output voltage of each
H-bridge according to

v

5 Supi @
with ¢ = 1,2,....,n. Using (2) and (4) the output voltage of
the EMMC can be expressed as

VHB: =

n
\%
Vout = VD SNpC + Z SHBq’,% 5)

X
i=2
while the switching-state vector can be defined as

i
SNpC

S
SeEMMC = H:Bl . (6)
SHBn

With n H-bridge modules, the number of output voltage levels
L can be expressed as

L=2"141 | @)

B. Nearest-Level Control

A simple approach to synthesize the desired sinusoidal
output voltage waveform is nearest-level control (NLC), as
described in [19]. The fundamental component can be approx-
imated with the help of the modulation index M according to

Y 2V
Vout,1 & VocM  with V¢ = N Dc1 ®
With the help of the pulse transition angle vector
T
Oé:[al (e %} a%] ©)

the staircase-shaped output voltage waveform can be expressed
as

L1
,Ué)ut?rcf ((‘ﬂ‘) = Z V]:,)CF] (U‘HL) (10)
j=1
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Fig. 2: Desired, synthesized reference voltage waveform
Up .o USINg nearest-level control for a 17-level converter and
a modulation index M = 0.95.

with
+1; if oy Swt <7 —qy
Fjwt) =9 -1 fn+a; <wt<2r—q; (11)
0; else

If the modulation index is low, not all voltage levels are
needed. With respect to «, the number of needed pulse
transition angles can be calculated according to

. [M(L— 1)}

) 12)

where the operator [ ] indicates to round up the result of the
fraction to the nearest integer value. The value of the pulse
transition angles can be calculated according to

(2j —D)Wbe

(j—05) Ve = 71 = VbcM sin(a,) (13)
which results in
. g —1
— = - 14
Q; arcsm((L_l)M) (14)

Consequently, the pulse transition angle vector « becomes

a1 = arcsin (m)

ay, = arcsin (2"7*1>

o= (L-1)M (15)
Q41 %
QL1 =73

L 2 .
For example, Fig. 2 depicts the synthesized staircase shaped
output voltage (phase voltage) waveform using NLC for a
17-level converter (n = 3 according to Fig.1) and a modulation
index M = 0.95.

I1l. CONCEPT OF THE WEIGHTED TOTAL HARMONIC
DISTORTION

The concept of the Weighted Total Harmonic Distortion
(WTHD), as explained in [19], is a measure to compare the
probable current quality of different voltage waveforms. To

derive the expression of the WTHD, it is reasonable to start
from the voltage THD expression, which can be described as

Vems '\
THDvy = — ) -1
v (Vl,rms)
Without a DC component, the voltage THD expression be-

(16)

comes
) Vi 2
h
THDvy = — 17
= <V1 ) (17
h=2
Similar as in (17), the current THD can be expressed as
o I 2
h
THD; = — 18
=2 (%) (1s)

Assuming that the voltage is applied to a lossless inductive
load, the current harmonics can be calculated with the help of
the voltage harmonics according to

Vi .
Iy ~ —— h ={2,3,4.. 1
h hen L with h={2,3,4..} (19)

Inserting (19) in the current THD expression given in (19),
the weighted THD as a function of the voltage harmonics can
be obtained according to

1
WTHD = —
Vi

1

(20)

According to [19], using NLC, the output harmonic compo-
nents relative to the pulse transition angles can be expressed
as

Vout,n = - <cos(ha1) + .+ cos(ha%)>

@y
with only odd harmonic components occurring corresponding
to h = {1,3,5,...}. In comparison, when operating only the
NPC main stage, the output voltage components using three-
level naturally sampled sine-triangle PWM can be described
according to [19] as

VoutJ = VDC]\/[ (22)
and
AVbe = o 1
Vouth = —22 Z Z Z*Cszfl(CﬂM) cos([c+ b —1]m)
c=1b=—\
(23)
with
h=2cme+ (20— 1) (24)

The expression Ja,—1(cmM) denotes the Bessel functions of
the first kind with ¢ representing the order of the carrier
harmonic and b representing the order of the corresponding
sideband harmonic. The number/boundary of the considered
sideband harmonics is A, which is dependent on the carrier
ratio .

A
considered to be an integer value. In practice, also to avoid
overlapping, A is typically selected to be less than 10, because

(25)

mg
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of the rapid roll-off in magnitude of the Bessel function
ng_l(mrM) [19]

With the help of (21) and (23) the weighted THD WT H D,
as described in (20), can be determined for NLC and three-
level PWM relative to the modulation index M, as depicted in
Fig. 3. As can be seen, a grid-tied, 33-level inverter operated
with NLC achieves a similar current quality as a 3-level
inverter operated with a switching frequency fs, of bkHz
to 15kHz.

IV. CONTROL OF THE EMMC

The current control scheme of the grid-tied EMMC is
depicted in Fig. 4. A detailed description about the current
control and the sensorless capacitor balancing technique, using
an offline calculated optimal switching-sequence, is given in
the following section.

A. Current Control using a Proportional-Resonant Con-
troller

The derivative of the output current iac can be expressed
as

diac _ Riier iro 1
dt Lﬁltcr

with veyt as described in (6). Using the Laplace transform of
(26), the current 75 in relation to the output voltage v, can
be expressed in transfer-function form as

(Uout - UAC) (26)

Lﬁltcr

iAC 1
GP(S) Vout — VAC SLﬁlter + Rﬁlter
To control a sinusoidal single-phase current through the grid
filter, a Proportional-Resonant (PR) controller, as described in
[24], can be used. Its gain can be mathematically expressed
as

27

KiS
Ge(s) = Kp + Zton (28)
Using the forward Euler method as described in [25],
1 —1
SN B 29)

s 1—21

the controller gain G.(s) can be transformed into the
z-domain, which results in
Kzt
Ge(z) = Kp + Ty — (30)
T25 = —wo —woz~!
and can be simplified to
z—1
Golz) = K, + KiT, 31

22— (2 - wiT2)z +1

The sample time T is the inverse of the switching frequency
fsw at which the entire converter leg is operated. The controller
parameters K; and K, can be parametrized in a similar
manner as for a PI-controller, for example as described in [26],
[27]. To improve the performance of the current controller,
the measured grid voltage vac can be used as feedforward
term, as can be seen in Fig. 4. Hence, the current controller
determines the required output voltage vout ref, Which should
be synthesized by the nearest discrete output voltage level
v’ ¢~ Then, a switching-state combination should be chosen

out,re

and applied to actually output the required voltage.

B. Capacitor Voltage Balancing using One-Time-Step
Model Predictive Control Approach

To properly control the current, the capacitor voltages
must be balanced according to their nominal rating by the
alternate selection of optimal switching-state combinations, as
highlighted in orange in Fig. 4. In the following, a model
predictive control approach with a prediction horizon of one
time step is introduced to find the optimal switching-state
vector to mitigate the capacitors’ voltage imbalance within
the next switching interval as much as possible.

The dynamics of the capacitors’ voltages, according to
Fig. 1, can be described as

dvs;m = —C%_SHBJAC
with 7 = 1,2, ...,n. The deviation of the capacitors’ voltages
relative to their nominal reference voltages can be expressed
as

(32)

VCapl VCa])l,ref
VUCap2 VCapZ,rcf

AU(}‘ap = . - . (33)
UCapn VCapn,ref

For each output voltage level of the EMMC, there are m
switching-state combinations according to

Snxpc,t SHB1,1 SHBn,1

SEMMCm = (34)

SNPC,m SHBl,m SHBn,m,

Thus, considering just the switching-states of the H-bridges
comprising the capacitor modules, Sgymcm can be reduced
to

SHB1,1 SHBn,1

SHBm = (35)

SHB1,m SHBn,m
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Fig. 4: Current control scheme of the EMMC.
TABLE I: Switching-sate combinations for vous = VZDE and Inc
n = 4, which gives m = 5 possible combinations e ——_ Vou >
@
Vbo Vbo Vbo Vbo Vbo
Snpc ( CLn ) SuB1 ( o ) SuB2 ( 2[’26) Sup3 ( r?f) SuB4 (7[33) jIACXL,ﬁher
1 1 -1 1 1 Vac
0 1 -1 1 -1
0 0 1 -1 -1 . >
0 0 0 1 1 |Vac|cos(@) Ic Riitter
0 0 0 0 1

Consequently, the weighting vector W, relative to the direction
of the current, to asses the effectiveness of each individual
switching-state combination can be calculated as

for Z‘AC Z 0

W= {+SHBm . AUCap (36)

_SHBm . A’Ucap for iac <0

Thus, the switching combination achieving the maximum
value of W yields the optimal switching-state combination
according to

max(W) — Sopt 37N

To understand the suggested approach better, a short example
is given in the following. The output voltage vo, should
be ng and the current is positive according to iac > 0.
The number of H-bridge modules is n = 4. This results in
m = 5 possible switching-state combinations as stated in
TABLE 1. Presumably, the first two capacitor modules are
balanced, whereas the third and fourth show a deviation of
—1V and 2V, respectively. Thus, the weighting vector can
be calculated as

-1 -1 -1 -1 0V
1 -1 -1 -1 0V
W = 0 1 -1 -1 (38)
-1V
0 0 1 -1 2V
0 0 0 1
which results in
-1V
-1V
W = 1V 39)
-3V
2V

Finally, the optimal switching-state combination becomes

Sopt =[0000 1] (40)

Fig. 5: Vector diagram of the controlled current Isc relative
to the converter voltage V;, and the grid voltage Vac when
operating the converter in grid-feeding mode without capacitor
voltage sensing.

C. Sensorless Capacitor Voltage Balancing using Dy-
namic Programming Approach

Considering the suggested approach in Subsection IV-B, a
series of offline calculated optimal switching-state combina-
tions for each discrete output voltage level and a series of
current values, positive and negative, could be used to operate
the inverter with a lookup table approach without measuring
the actual capacitor voltages. This, approach is referred to as
dynamic programming. To reduce the required computational
effort and the memory for the lookup table, the output current
can be controlled to be in phase with the converter’s output
voltage as depicted in Fig. 5 for grid-feeding mode, which
slightly reduces the power factor cos(y). Further, it is sufficient
to calculate the optimal switching-state combinations only for
half of the discrete output levels, e.g. for the ones creating a
positive output voltage. It is suggested to use the average abso-
lute value of the considered operating point’s AC current for all
considered output levels. The switching-state combinations for
the negative output levels can be obtained through the multipli-
cation of the switching-state combinations for the positive out-
put levels and minus one and vice versa. For example, Fig. 6(a)
shows the simulated capacitor voltages and the output voltage,
corresponding to the fifth positive output voltage level, for a
33-level EMMC while balancing the capacitors for a certain
DC current considering the approach described in Subsection
IV-B. When operating the inverter, generating an AC output
voltage, a switching-state combination is sequentially chosen
for each of the desired reference voltage levels v/, .; from
the stored solution. For example, assuming ideally balanced
capacitor voltages, Fig. 6(b) shows the output voltages of
the EMMC and the individual converter stages corresponding
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Fig. 6: (a) (b) generated switching-state sequence for one
electrical period

to a fundamental output voltage of V5,1 = 330V. For the
depicted switching pattern, the average switching frequency of
the NPC main stage corresponds to about fswprC ~ 950 Hz
while the switching frequency of the individual H-bridges
is about twice the switching frequency of the NPC module
according to fsw,HB ~ 2 fTSWA’NPC. Since the converter allows
for bidirectional power flow, the described approach can be
applied in a similar way when operating the converter as an
electronic load.

V. DYNAMIC PROGRAMMING APPROACH STABILITY

It is assumed that for some desired steady state current
trajectory iac.ref the required optimal switching-state se-
quences S{pc and S, for achieving the necessary output
voltage vou = Ve Skpe + D iy Stip; Ucapi> can be accurately
generated. The developed converter system displays experi-
mentally the following behavior: when driven by such optimal
switching-state sequence, independent of the initial state, the
system eventually reaches the desired current trajectory. This
section is aimed in proving this behavior.

The considered system is described by the current isc and
n capacitor voltages vcapi, Which represent together the state
vector. The deviation between the actual state and the desired
reference trajectory is described by

(41

Aipc = TAC — TAC ref

and

AUCapi = UCapi — UCapi,ref (42)

The dynamics of the actual and the reference current, both
driven by the same optimal switching-state sequences S{pc
and S, are given by

diac Riiter . 1 ,
= - VoS 43
dt Lﬁlter tac Lﬁlter( pe NPC+ ( )
Zi:l SHBiVCapi — VAC)
and

diAC ref Ritter . 1
—_— = — re VbeSL 44
dt Lﬁltcr PAC,ret Lﬁltcr( be NPC+ ( )

n
!
E im1 SHBiUCapi,ref - UAC)
respectively, such that the current error’s dynamic becomes

dAi n
AT ZZ ISHBZAUC?LW
45)

Rﬁlter
———Aip
dt Lﬁltcr filter
Analogously, the dynamics of the actual and the reference
capacitor voltages, both again driven by the same optimal
switching-state sequences S{pc and Sjjg;, are given by

dvcapi 1 .
o = g Shwin o
and i
VCapi,ref .
% = _aSﬁBiZAC,ref A7)

leading to the following dynamics for the capacitors’ voltage
errors

dAUC 1 .
B = g Smine
The proof of the behavior mentioned at the beginning of this
section is easily shown by introducing the following Lyapunov
function V = V(Aixc, Avcap:) according to

+Z - 2 AUCdpl)

analogous in form to the total energy stored in the inductor and
capacitores of the system. This function V is strictly positive
as soon as some of the errors Aixc and/or Avcyy; do not
vanish. According to (45) and (48) the time derivative of V'
shows that V' is a non-increasing function according to

av

dt
Therefore, the system dynamics drive the Lyapunov function
to lower values, decreasing all along Aiac and AvCapz, until
reaching Aiac = 0 which also yields .| Sip; Avcapi = 0.
At this point Avcgp; also stops being reduced, according to
(48), without necessarily implying Awvcay; = 0. Nevertheless,
since the switching-state sequence values Sjj; change the
whole time, the only way to satisfy > ., Sfp; Avcap; =0
under these conditions at any time after reaching Aiac =0
is Avcgp; = 0. In other words, the Lyapunov function (49)
shows, when driving the converter system with the optimal
switching-state sequence corresponding to some desired refer-
ence trajectory, that such trajectory is achieved asymptotically

(48)

V= Lf‘;“ (Aia (49)

= —Reler Aiac (50)

. t—oo . t—o0
IAC — 1AC,ref and VUCapi — UCapi,ref (51)
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Fig. 7: Laboratory demonstrator setup of the 33-level, grid-tied
EMMC.

This is the Lyapunov theorem ([28], chapter 3) applied to the
considered converter dynamics. It is worth noting (although
quite trivial) that the main ingredient in the previous proof
is the existence of a nonvanishing (positive) resistance Rac,
which constantly dissipates power and thus ensures the de-
crease of the Lyapunov function value.

VI. MEASUREMENTS

To verify the performance and the stability of the before
described sensorless control approach, a laboratory, 33-level
converter is used, as can be seen in Fig. 7. It is based on
the converter modules from Imperix Ltd. and it comprises an
NPC main stage [29] and four H-bridge modules [30]. The
DC inputs of the NPC module and each of the H-bridges are
attached with a 517puF and a 5mF capacitor bank, respec-
tively. The selected DC link voltage rating is Vpc = 350V,
using unidirectional power supplies, and the chosen grid filter’s
inductance rating is about 30mH (Lgjer = 28.8 mH and
Raiter = 0.39). The used charging resistors sum up to a
total resistance of Rcharging = S80€). The entire converter leg
is operated with a switching frequency of fs, = 5kHz,
which results in an average switching frequency, similar as
described in Subsection IV-C, of about fsw,NpC ~ 950 Hz
and fsw’HB ~ 2 ‘f;W’Npc for the NPC stage and the H-bridges,
respectively.

A. Capacitor Charging

Before operating the converter in grid-feeding mode, the
capacitors must be charged up using the suggested charging
resistance Rcharging. During the charging process, the ref-
erence output voltage Voutref should be set to vac. When
already using the current controller, the reference current
iaC,ret should be set to zero. Figures 8(a) and 8(b) show the
start-up charging of the H-bridges’ capacitors when operating
the inverter with and without the voltage sensing, respectively.
Since the sensorless approach utilizes a switching-pattern,
which has been generated only for the actual operating point
of Inc = 10A, it takes about 20s until the capacitors

200 i_UCapl —VUCap2 —VUCap3 VCap4 ’7,
= /.
% 130 / teharging = 2.2 8 with voltage sensing
£ 100
S wll
3
> 50
0 \ I ; ‘ ‘ ‘ |
0 5 10 15 20 25 30
Time t]s]
(a)
200 i_vCapl —VUCap2 — UCap3 VUCapd }7
> 150 — . .
@ // without voltage sensing
3 100
E 50 // —_ teharging A2 20 s
p—
0 i i i ' : |
0 5 10 15 20 25 30

Time ts]
(b)

Fig. 8: Charging of the H-bridges’ capacitors during the
converter startup via the additional charging resistance
Reharging = 80 €2 (a) with sensing and (b) without sensing the
capacitor voltages.

have reached their nominal reference voltages. This in turn
verifies the stability described in Section V. On the contrary,
when using the capacitor voltages as a feedback, the nominal
reference voltages are already reached after about 2.2's. Hence,
it can be seen that the dynamic response of the sensorless
approach is compromised.

B. Operation in Grid-feeding Mode

When the H-bridges’ capacitors are completely charged up,
the charging resistor Rcparging can be bypassed via the contac-
tor. Subsequently, the converter can be operated according to
Fig. 5, feeding active power to the grid. Figures 9(a) and 9(b)
show the grid voltage vac, the converter output voltage vout
and the output current i5c for one electrical period with and
without the sensing of the capacitor voltages, respectively. The
current’s magnitude is controlled to be Jac = 10 A, which re-
sults in a fundamental output voltage of about V¢ 1 = 330V.
Thus, the converter is feeding about 1.65kW to the grid.
The phase shift angle ¢ between the grid voltage V¢ and
Iac is about 16.5°, leading (over excited). This corresponds
to a power factor of about cos(¢) = 0.96. As can be seen
from Fig. 9(a), due to the feedback of the capacitor voltages,
the discrete output voltage levels are properly synthesized
while altering the switching-state combinations. Thus, the
current THD becomes about 3.4 %. On the contrary, when
using the sensorless approach, the capacitor voltages increase
slightly during the operation, because of the neglected forward
voltage drop of the IGBTs during the offline generation of
the optimal switching-state combinations. Thus, the discrete
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Fig. 9: Operation of the 33-level EMMC, controlling a grid
current of Iyc = 10 A, (a) with and (b) without sensing of
the capacitor voltages.

output voltage levels are slightly distorted synthesized while
altering the switching-state combinations. This in turn results
in an increased current THD of about 4.8 %.

The voltage spikes, visible in both output voltage wave-
forms, are caused by the fact that the gate drive circuitries
of the NPC module and the H-bridges obey different relative
voltage slew rates and the individual switching waveforms are
not properly synchronized.

VII. CONCLUSION

This paper has presented a control approach for a
single-phase, grid-tied cascaded multilevel converter with
asymmetric capacitor voltages, graded by a factor of two. A
PR-controller is used for the current control and the output
voltage is generated using nearest-level control. To ensure a
proper current control, the capacitor voltages are balanced us-
ing a suggested dynamic programming approach. This means,
an optimal sequence of switching-state sequences, based on a
model predictive control approach with a prediction horizon of
one time step, for each voltage level is calculated offline and
sequentially applied online without measuring the capacitors’
voltages. Using the Lyapunov stability criterion, it has been
shown that the proposed control approach is asymptotically

stable so that the capacitor voltages and the current con-
verge over time to their desired references. To experimentally
verify the stability of the presented approach, a laboratory
inverter has been operated in grid-tied mode. Using a charging
resistor during startup, the capacitor voltages converge to
their desired reference levels, whereas the required charging
time is increased from 2.2 to 20 when using the suggested
sensorless control approach. For the chosen operating point of
the setup, the presented sensorless approach achieved a current
THD THD; of about 4.8 %, which is slightly increased in
comparison to 3.4% when operating the inverter with the
voltage sensors. Thus, it can be concluded that the suggested
approach is asymptotically stable and can be used in practice,
whereas the dynamic response of the system and the output
current quality is slightly compromised.

The suggested approach could be adapted also for a
three-phase system. Furthermore, to improve the current qual-
ity further, the switching events of the individual converter
stages should be better synchronized to improve the current
THD further.
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B. Patentantrage

Wahrend der vorliegenden Doktorarbeit wurden folgende Patenteantrige eingereicht:

* Topologien fiir mehrphasige multilevel-basierter Batterieumrichter fir Systeme mit
multiplen mehrphasigen Antrieben

* Mehrphasiger multilevel-basierter Batterieumrichter unter Verwendung von Drei-
bzw. Vierschaltermodulen ohne Verwendung von Umpolschaltern

* Mehrphasiger multilevel-basierter Kondensatorumrichter unter Verwendung von
Vollbriicken ohne Verwendung von Neutral Point Clamped Modulen

* Online- und On-Board-Batterie-Impedanzschitzung von Batteriezellen, Modulen
oder Packs in einer rekonfigurierbaren Batteriesystem oder multilevel-basiertern Bat-
terieumrichtern
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