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VII

Kurzfassung

Durch den notwendigen Ersatz fossiler Energietrager durch regenerative, elektrische
Energie gewinnt die Leistungselektronik fiir die Energienetze zunehmend an Bedeutung.
Essenzielle, kiinftige Anforderungen sind die flexible Steuerung der Energieverteilung
und Stabilisierung der AC-Netze durch elektronisch steuerbare DC-Netze. Wesentliche
Fortschritte sind diesbeziiglich durch die Erfindung und industrielle Einfithrung der Modular
Multilevel Converter (MMC) erzielt worden.

In der vorliegenden Arbeit werden grundlegende, weitere Fortschritte der MMC unter-
sucht, welche durch neuartige Submodul-Topologien in Kombination mit Siliziumkarbid-
Leistungshalbleitern erméglicht werden. Die mittels allgemeingiiltiger, analytischer Me-
thoden erarbeiteten Ergebnisse zeigen, dass bzgl. aller zukiinftig bedeutenden Punkte —
funktionale Sicherheit, Explosionsschutz, elektronische Begrenzung von Uberstromen und
Kurzschlussstromen sowie reduzierte Energieverluste — wesentliche Fortschritte erreicht
werden. Mittels der erarbeiteten, analytischen Methodik wird aufgezeigt, dass — gegen-
iiber dem Stand der Technik — sowohl eine Halbierung der Energiespeicher als auch der

Energieverluste ermoglicht werden.

Abstract

As a result of the need to replace fossil fuels with regenerative, electrical energy,
power electronics is becoming increasingly important for energy grids. The main future
requirements are the flexible control of energy distribution and the stabilization of AC-grids
by electronically controllable DC-grids. Significant progress has been made in this respect
by the invention and industrial introduction of Modular Multilevel Converters (MMC).

In this work, fundamental advances of MMC are investigated, which are made possible
by novel submodule topologies in combination with silicon carbide power semiconductors.
The results obtained by means of general analytical methods show that, with regard to all
points of future importance — functional safety, explosion protection, electronic limitation
of overcurrents/short-circuit currents and reduced energy losses — significant progress has
been achieved. Using the analytical methods developed, it is shown that — compared to

the state of the art — both the energy storage and the energy losses can be bisected.
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1. Einleitung

Der notwendige Ersatz von fossilen Energietragern durch regenerativ erzeugte elektrische
Energie erfordert grundlegende technische Anpassungen der Energie-Infrastruktur. An
die leistungselektronischen Umrichter werden dadurch in Zukunft neuartige, technisch
anspruchsvolle Anforderungen gestellt, die weit iiber Verbesserungen des Wirkungsgrades,
der Kosten und der Zuverlédssigkeit hinausgehen. Wesentliche, neue Anforderungen resul-
tieren aus der Tatsache, dass die bestehenden Drehstromnetze nicht fiir die Integration
groBer Anteile regenerativ erzeugter Energie konzipiert sind. In der Fachwelt wurde daher
frithzeitig die Einfiihrung zusétzlicher, elektronisch steuerbarer Gleichspannungsnetze
(DC) vorgeschlagen und empfohlen, welche zudem die bestehenden Drehstromnetze (AC)
entlasten und stabilisieren konnen. Die Kernkomponenten derartiger DC-Netze stellen
die Modular Multilevel Converter (MMC) dar, welche an ausgewéhlten Netzknoten die
DC-Netze mit den AC-Netzen verbinden. Die wesentlichen Faktoren fiir weitere Fortschritte
der Entwicklung sind verbesserte Leistungshalbleiter, neuartige Submodul-Topologien und
Konzepte der MMC-Regelung. Der erstgenannte Faktor beinhaltet die Fragestellung, unter
welchen Randbedingungen die aktuellen Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter in Hochleis-
tungsanwendungen der MMC vorteilhaft eingesetzt werden kénnen. Die Untersuchung
der beiden letztgenannten Faktoren ist von Bedeutung, um die kiinftigen Anforderungen
zur Fehlertoleranz und Sicherheit in den Energienetzen zu erfiillen. Sowohl bei internen
Defekten in den MMC und in den Konverterstationen als auch bei externen Fehlern in
den angeschlossenen Netzen ist es sehr erstrebenswert, den weiteren Betrieb ohne langere
Unterbrechungen zu ermoglichen. Es sind daher Konzepte zu entwickeln, welche derartige

Fehler ohne Zuhilfenahme mechanischer Schaltgerate sicher beherrschen.

Die vorliegende Arbeit konzentriert sich auf neuartige Submodul-Topologien, welche fiir
diese Anforderungen besonders geeignet sind. Wesentliche Punkte sind der Explosions-
schutz bei Halbleiterdefekten, ein elektronisch ansteuerbarer Bypass-Zustand (Redundanz)
sowie die elektronische Begrenzung von Kurzschlussstromen in den Energienetzen. Ein
Schwerpunkt der vorliegenden Arbeit liegt auf einer allgemeingiiltigen Dimensionierung
und Optimierung der neuartigen Submodule, welche insbesondere die Minimierung der
Verluste und der Energiespeicher beriicksichtigt. Die grofie Zahl von Eingangsparame-

tern — wie u.a. die Kenndaten der Si'- und SiC%-Halbleiter — in Kombination mit den

1Silizium
2Siliziumkarbid



2 1. FEinleitung

verschiedenen Submodul-Topologien erfordert eine sinnvolle Zusammenfassung und Reduk-
tion durch die Einfiihrung normierter Groflen. Auf Basis dieses Ansatzes gelingt es, dass
die Untersuchungsergebnisse einen Einblick in die grundséatzlichen Zusammenhéange im
MMC ermoglichen und dass sie in Form von geschlossenen Gleichungen dargestellt werden

konnen.



2. Stand der Technik

Auf dem Gebiet der elektrischen Energieversorgung, der elektrischen Netze und der Ener-
gieverteilung wird die Leistungselektronik in Zukunft als Schliisseltechnologie benotigt
werden. Die notwendige Umstellung der Energiebasis auf regenerativ gewonnene, elektrische
Energie erfordert die Nutzung aller technisch und wirtschaftlich verfiigbaren Technologien.
Die bestehenden Drehstromnetze in den Industrielandern erweisen sich jedoch als unzu-
reichend geeignet fiir die zukiinftigen Anforderungen — auch wenn sie durch elektronisch
schnell steuerbare Kompensatoren (SVC!) sowie Batteriespeicher besser stabilisiert und
entlastet werden konnen [PRL*11, LGH"18]. Wesentlich leistungsfihigere und elektronisch
steuerbare Netze zur gezielten, groffraumigen Energieverteilung werden in den Industrie-
landern zuséatzlich erforderlich werden, wenn die bisher eingesetzten grofien Mengen der
fossilen Energietrédger durch elektrische Energie ersetzt werden sollen. Durch die grofien
Fortschritte der Leistungselektronik und digitalen Steuerungen sind Gleichspannungsnet-
ze (DC-Netze) technisch realisierbar geworden, die prinzipiell wesentlich besser geeignet
sind, diese zukiinftigen Anforderungen zu erfiillen [KPB15a, KPB15b, ACML*15]. Ein
grofer Vorteil ist auch, dass die neuen DC-Netze — als Ergdnzung zum bestehenden
Drehstromnetz — schrittweise realisiert werden kénnen (DC-Overlay-Netz). Entsprechende
Vorschlége sind in der Vergangenheit von namhaften, internationalen Fachleuten bereits
mehrfach erldutert worden [AJBL10, EBH12]. Den grofiten Nutzen wiirden derartige DC-
Netze im Hochspannungsbereich und fallweise auch im Mittelspannungsbereich bringen
[SSF*16, CSD16, CSD17]. Da die benotigten Umrichter am frei wahlbaren Netzknoten eine
steuerbare Verbindung zum Drehstromnetz bilden, tragen sie zusétzlich zur Stabilisierung
dieser Netze bei [LMC17]. Die technischen Anforderungen an die Umrichter sind jedoch
sehr hoch und vielfaltig, sodass sie weder mit konventionellen Stromzwischenkreisum-
richtern (CSC?, Abb.2.1a) noch mit konventionellen Spannungszwischenkreisumrichtern
(VSC3, Abb. 2.1b) erfiillbar sind. Wesentliche Anforderungen sind:

a) Skalierbarkeit bis zu héchsten Spannungen und Leistungen

b) Modulare Bauweise, um grofie Umrichter industriell und wirtschaftlich realisieren zu

konnen

c¢) Funktionssicherheit durch strukturelle Redundanz bei internen Elektronik-Defekten

1Static VAR Compensator
2Current Source Converter
3Voltage Source Converter



4 2. Stand der Technik

d) Geringe Oberschwingungen der Netzgrofien, weil entsprechende Filter in diesen
Anwendungen technisch und wirtschaftlich kaum realisierbar sowie sehr nachteilig
sind

e) Funktion in einem grofien Toleranzbereich beider Netze (AC-Spannung und DC-
Spannung), um Betriebsunterbrechungen zu vermeiden

f) Eigensichere, elektronische Strombegrenzung (AC- und DC-seitig), um die Umrichter
und Netze zu schiitzen sowie Notabschaltungen durch mechanische Schalter zu
vermeiden

g) Dynamisch einstellbare Blindleistung, um die angeschlossenen Drehstromnetze elek-

tronisch zu stabilisieren.

Erste Entwicklungsanstrengungen wurden in den 80er Jahren insbesondere von der ABB
unternommen [KHCB22, Asp00]. Es wurde damals friihzeitig erkannt, dass die in der
Hochspannungs-Gleichstrom-Ubertragung (HVDC*) bewihrten CSC fiir diese zukiinftigen
Anwendungen nicht geeignet sind. Dariiber hinaus war die grundsitzliche Uberlegenheit
der VSC in diesen Anwendungen ebenfalls bekannt. Weitergehende Forderungen — wie
in den Punkten a) bis f) beschrieben wurde — erschienen zu dieser Zeit jedoch als nicht
erreichbar. Man beschrankte sich daher zunéchst auf [SHCO00]:

+ Einzelne AC/DC-Netzverbindungen (Abb. 2.2), welche nur tiber das AC-Netz ver-
mascht sind
« Einsatz von (exklusiven) Kabeln an der DC-Seite, um dort nicht beherrschbare
Kurzschliisse moglichst auszuschlieflen.
Unter diesen Randbedingungen war die Topologie der konventionellen 2-Level VSC (mit di-
rekter IGBT-Reihenschaltung, Abb. 2.1b) verfugbar [AES97, AET98, SHC00]. Seit der Er-
findung und industriellen Einfithrung des Modular Multilevel Converters (MMC, Abb. 2.1c)
sind auch die weiteren, sehr bedeutenden Anforderungen a) bis g) realisierbar geworden
[Mar01, MLHO02, DGSW12]. Einer der wesentlichen Vorteile ist u.a., dass nun auch die
DC-seitigen Groflen freiziigig und hochdynamisch gesteuert werden kénnen. Dadurch kann
— speziell bei Netzfehlern — den Anforderungen des AC- und des DC-Netzes entsprochen
werden. Der Entfall des groflen, nicht direkt steuerbaren, DC-Kondensators ermdoglicht
es erstmals auch DC-Netzfehler bis hin zum DC-Kurzschluss elektronisch zu beherrschen

[Mar11l, NLDL15, SJR*15, DHM18].

Ahnlich wie bei den ersten VSC-Anwendungen, wurden auch bei den ersten MMC-
Anwendungen Einschrinkungen hingenommen. Insbesondere die neuartige Steuerung und
Regelung des MMC und dessen hohere Komplexitét sowie der hohere Halbleiteraufwand
fithrten dazu, dass die (einfacheren) Halbbriicken als Submodule fir den MMC bevorzugt

4High Voltage Direct Current

5Im Allgemeinen werden CSC in HVDC-Anwendungen nur fiir eine unidirektionale Stromrichtung
konzipiert. Der hier gezeigte CSC ist — fiir eine bessere Vergleichbarkeit mit den (bidirektionalen) Umrichter-
Topologien aus Abb. 2.1b und 2.1¢ — jedoch mit Thyristoren fiir beide Stromrichtungen dargestellt.
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wurden [DHRO7]. Durch diese Wahl wird jedoch auf die Optionen e) und f) verzichtet. Eine
genauere Untersuchung ergibt des Weiteren, dass auch die notwendige Gréfle der installier-
ten Kondensatoren in den Submodulen sehr ungiinstig beeinflusst wird [AAN09]. Gemé&s8
dem Stand der Technik werden Halbbriicken-Submodule jedoch noch haufig eingesetzt,
wenn die Anforderung auf eine einzelne AC/DC-Verbindung (Abb. 2.2) und auf DC-seitige
Kabel eingeschrankt wird [DGSW12]. Fiir die zukiinftigen Anforderungen in industriali-
sierten Landern werden jedoch ausbauféhige und zunehmend vermaschte (Multi-Terminal-)
DC-Netze (Abb.2.3) eine Schlisselrolle einnehmen [KCS14, FRG116]. Die Anforderungen
an die Zuverlassigkeit und Betriebssicherheit dieser Netze werden in Zukunft weiter stei-
gen, da sie einen wesentlichen Anteil zur Wirk- und Blindleistungssteuerung sowie zur
Netzstabilitdt beitragen miissen [SWWM12, KCS14].

AC DC AC

=@D=pd =ED=

Abb. 2.2.: Punkt-zu-Punkt-HVDC-Ubertragung

&
il

&R

Abb. 2.3.: Multi-Terminal-HVDC-Ubertragung



3. Modular Multilevel Converter

Der globale Bedarf an eine wesentlich leistungsfahigere und flexibel steuerbare Energievertei-
lung erfordert neuartige, leistungselektronische Systeme. Insbesondere spannungsgesteuerte
Multilevel-Umrichter — mit einer hoheren Anzahl von Spannungsleveln — haben dadurch
an Bedeutung gewonnen. Sie ermoglichen u. a. auch, eine verbesserte Qualitat der AC-
Netzspannung zu gewihrleisten sowie aus der Vergangenheit bekannte EMV!-Probleme zu
vermeiden [SDL16]. Konventionelle Multilevel-VSC konnen die kiinftigen Anforderungen
jedoch nur sehr eingeschrankt erfiillen [LMO03, MLO4]:

o Skalierbarkeit von Leistungs- und Spannungsleveln

« Redundanter Betrieb nach externen und internen Fehlern/Defekten

¢ Modulare Konstruktion

Elektronisches Fehlermanagement (ohne Eingriff mechanischer Schaltgeréte)
» Black-Start.

Um die genannten Anforderungen in diesen Anwendungsfeldern zu erfiillen, wurde im
Jahr 2001 von Prof. Rainer Marquardt der Modular Multilevel Converter (MMC oder M2C)
eingefithrt [Mar01]. MMC sind mittlerweile der weltweite Standard in Hochleistungsanwen-
dungen geworden — besonders fiir den effizienten Einsatz grofler Solar- und Windanlagen,
die Verbesserung der Stromnetzinfrastruktur (Multi-Terminal HVDC- und MVDC?-Netze)
sowie fiir GroBantriebe [MXST13, RWL*13, GCGT10, VABR*16, AAN*12, SSS13]. Die
vorteilhaften Eigenschaften und erweiterte Funktionalitat dieser Umrichter-Topologie sind
insbesondere [Marl17]:

o Extrem hohe Verfiigharkeit des gesamten leistungselektronischen Systems durch
strukturelle, inharente Redundanz

o Gute industrielle Skalierbarkeit der Umrichter durch die Verwendung von identischen
Submodulen

o Wahl der optimalen Blockierspannung der Halbleiter ist unabhangig von der Netz-
spannung

« Verteilte, steuerbare DC-Kondensatoren in den Submodulen (statt konzentrierter,
passiver DC-Filter)

o Eliminierung von voluminésen AC-Filtern

!Elektromagnetische Vertriglichkeit
2Medium Voltage Direct Current



8 3. Modular Multilevel Converter

o Austausch von Wirkleistung zwischen verschiedenen Systemen mittels Multi-Terminal-
DC

o Unabhéngige Steuerbarkeit der AC- und DC-Netzseite, sowie von Wirk- und Blind-
leistung

» Vollstandig elektronisches Fehlermanagement — inklusive elektronischer DC-Strom-

begrenzung und Uberspannungsschutz auf Systemebene.

3.1. Grundlegende Funktion des MMC

Modular Multilevel Converter werden aus einer Vielzahl von identischen zweipoligen Schalt-
zellen — sogenannten Submodulen (SM) — aufgebaut. Die Submodule bilden strukturell
eine Ebene zwischen der Hauptstromschaltung und den Halbleiterschaltern, welche — im
Vergleich zu konventionellen Umrichtern — beim MMC zusétzlich vorhanden ist. In der
Hauptstromschaltung des Umrichters ergibt sich dadurch eine reduzierte Anzahl von exter-
nen Verbindungen, was die Skalierbarkeit und mechanische Konstruktion des Umrichters
stark vereinfacht. Die zweipoligen Submodule enthalten DC-Speicherkondensatoren, was

sie funktionell als steuerbare Spannungsquellen wirken lasst.
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Abb. 3.1.: Schematischer Aufbau des dreiphasigen Modular Multilevel Converters
Abbildung 3.1 zeigt den schematischen Aufbau eines dreiphasigen AC/DC-(n + 1)-Level-
MMC. Die Phasen (U, V, W) sind jeweils in einen oberen und unteren bzw. Arm

aufgeteilt — dargestellt durch den Index p (positiv) und n (negativ). Jeder Zweig besteht

dabei aus einer Reihenschaltung von n identischen Submodulen und einer Zweiginduk-



tivitat® L,. Fiir die Anwendung in HVDC-Applikationen kann grundsitzlich von einer
hohen Reihenschaltzahl n ausgegangen werden. Dadurch kann ein Zweig aus Submodulen

in guter Naherung als kontinuierlich steuerbare dargestellt werden.

Fiir ein besseres Verstindnis der Funktionsweise zeigt Abb. 3.2 eine Phase des Modular

Multilevel Converters einschliellich zugehoriger Zweigspannungen und Zweigstrome. Im
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Abb. 3.2.: Zweigspannungen und -strome des einphasigen MMC

Gegensatz zu konventionellen VSC kénnen im MMC die DC- und AC-Komponente der
Zweigspannungen — im Rahmen der max. verfiigharen Spannungen — auf beliebige Werte
eingestellt werden. In den Graphen fiir v, , und w, p, (in Abb.3.2) ist dazu eine hohe
Submodul-Reihenschaltzahl (n) vorausgesetzt, sodass die Spannungsfunktionen in Box 3.1
als kontinuierlich angenommen werden koénnen. Die DC-Spannung (U;) wird von der
Umrichter-Regelung direkt und dynamisch eingepragt — dhnlich wie auch die Multi-Level-
Spannung an der AC-Seite. Aus diesem Grund befindet sich auf der DC-Seite kein zentraler
Zwischenkreiskondensator. Dieser Aspekt ist beziiglich der Regelungsdynamik und bei
harten DC-Fehlern ein entscheidender Vorteil.

Je nach eingesetzter Submodul-Topologie kann die Polaritat der Zweigspannungen nicht
nur positive, sondern auch negative Werte aufweisen. Die durchgezogenen bzw. gestrichelten
Verlaufe der Spannungen u, 17, und u, y, (in Abb. 3.2) zeigen dazu jeweils einen typ. MMC-
Arbeitspunkt mit bipolarer bzw. unipolarer Submodul-Klemmenspannung eines MMC bei

identischer Nennwirkleistung. Auf die detaillierte Funktionsweise der Submodule soll in

3Fiir die Regelung der internen Umrichter-Energien — zwischen dem oberen und unteren Zweig sowie
den Phasen — werden i. Allg. die umrichterinternen Freiheitsgrade Kreisstrome und Gleichtaktspannung
eingesetzt. Die Kreisstrome werden von der internen Regelung durch (von den Submodulen erzeugte)
Spannungsdifferenzen an den Zweiginduktivitidten L, eingeprégt.
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Box 3.1: MMC-Spannungen N\ Box 3.2: MMC-Stréme N\
Zweigspannungen der Phase U: Zweigstrome der Phase U:
Ug . . Iy .
Uq,up(t) = = [1— k- sin(wt)] (3.1) iq,up(t) = 7 [1+m-sin(wt + ¢)] (3.5)
Ug : . Iy :
Ug,un(t) = = [1+ k- sin(wt)] (3.2) iq,un(t) = 3 [1 —m - sin(wt + ¢)] (3.6)
Spannungsmodulationsfaktor: Strommodulationsfaktor:
Uuo &
k== (3.3) m= ﬁ (3.7)
2 3
AC-seitige Spannung der Phase U: AC-seitiger Strom der Phase U:
ugo(t) = Uyo - sin(wt) (3.4) iv(t) = Iy - sin(wt + @) (3.8)

Abschnitt 3.3 und 4.1 noch eingegangen werden.

Neben den Zweigspannungen sind in Abb. 3.2 auch die passenden Zweigstrome dargestellt
(siche Box 3.2). Es kann vernommen werden, dass sich die Amplituden der DC- und AC-
Komponente der Zweigstrome zu %‘i bzw. %U ergeben. Einerseits muss im stationiren
Betrieb bei einem dreiphasigen Umrichter je Phase ein Wirkleistungsanteil von einem
Drittel (zur Gesamtwirkleistung) beigesteuert werden. Andererseits ergibt sich aus der
Knotenpunktgleichung im Punkt U (und der Differenz der Gleichungen 3.5 und 3.6) ein
AC-Strom, der sich in einer energiesymmetrierten Phase hélftig aus dem oberen sowie
unteren Zweig zusammensetzt. Auflergewohnlich ist beim MMC, dass die Kommutierungen
nur auf Submodulebene stattfinden. Aus dieser Gegebenheit — wie Abb. 3.2 zeigt — wird
deutlich, dass die erwahnten Zweigstrome nicht pulsformig sind, sondern kontinuierlich

flieflen.

Wie auch in jedem anderen dreiphasigen Umrichter miissen die Phasen U, V, W des MMC
im stationdren Betrieb 120° phasenverschobene AC-Spannungen und -Strome aufweisen.
Aus Grinden der Einfachheit sollen im weiteren Verlauf dieser Arbeit ausschliefflich
die elektrischen Groflen des oberen (positiven) Zweiges der Phase U verwendet werden.
Die iibrigen fiinf Zweige verhalten sich in einem symmetrierten MMC &dquivalent und
miissen nicht weiter betrachtet werden. Hierzu ist es sinnvoll, die Zweigspannung sowie

den Zweigstrom lediglich mit u, sowie i, zu bezeichnen.

3.2. Arbeitspunkt des MMC

Die Beschreibung von den Zweigspannungen und -stromen in Abhéngigkeit von den
wesentlichen Systemparametern — wie sie im vorherigen Abschnitt eingefithrt wurden —
soll im Folgenden in normierter Form analysiert werden. Mit dieser Methode werden die
grundlegenden Freiheitsgrade Uy, 14, k und m aus den Grundgleichungen ersichtlich. Die als

Modulationsfaktoren fiir Spannung (k) und Strom (m) bezeichneten GréBen beschreiben
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jeweils das Verhéltnis von AC- zu DC-Komponente eines Zweiges bzw. eines Submoduls
(Gl. 3.3 und 3.7) und sind grundlegende Parameter fiir den Arbeitspunkt des MMC sowie
seiner Auslegung. Aus dem stationiaren Leistungsgleichgewicht (Identitdt der Leistungen
von DC- und AC-Seite) des MMC kann — unter Voraussetzung eines idealen, verlustlosen
Umrichters — folgende Gleichung bestimmt werden:

Ug-Ig==-Uyo - Iy - cos . (3.9)

3 ~

2

Durch Substitution von & und m erhélt man schliellich die Beziechung aus Gleichung 3.10
(in Box 3.3). Diese zeigt, dass die scheinbar unabhéngig einstellbaren UmrichtergréBen im
stationaren Betrieb einer festen Kausalitdt folgen. Bei einer konstanten Phasenverschiebung
@ fiithrt z. B. eine Erhohung der Spannungsmodulation k& unmittelbar zu einer Reduktion

der Strommodulation m.

Box 3.3: Zusammenhang der wesentlichen MMC-Betriebsparameter N\
(3.10)

(3.11)

Box 3.4: Giiltigkeitsbereich der MMC-Betriebsparameter N
1<k<o (3.12)

—1<cosp <+1 (3.13)

0<r<i1 (3.14)

Fir die allgemeine Bewertung der Effizienz von MMC-Submodulen — besonders in
Abhéngigkeit vom Arbeitspunkt des Umrichters — ist es sinnvoll folgende Betriebsparameter
festzulegen [DM17]:

o Spannungsmodulationsfaktor k

o Phasenverschiebung ¢

o Redundanzfaktor r.
Neben den bereits erlauterten Betriebsparametern £ und ¢ beschreibt der Redundanz-
faktor r den prozentualen Anteil der tatsichlich im Umrichter genutzten Zweigspannung
(im Verhéaltnis zum maximal verfiigbaren, installierten Wert). In der Praxis implizieren
tibliche Werte von 0.9, dass 10% der Spannung wéihrend des Betriebs als Regelreserve
verbleiben. Fiir die im néchsten Kapitel aufgezeigten Berechnungen der MMC-Verluste
soll der folgende Zusammenhang — gezeigt fiir Phase U — vorgegeben werden, welcher die
DC- und AC-Komponente des MMC-Zweiges miteinander verkniipft:

r~n~UC:UU0+l§:(;d.[k+1]. (3.15)

Dabei steht n fiir die Anzahl aller im Zweig verbauten Submodule und Ug fiir die

mittlere Submodul-Kondensatorspannung. Mit der getroffenen Definition lasst sich nun
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eine allgemeine Form fiir die Ausnutzung der DC-Komponente der Zweigspannung finden,
welche sich aus den MMC-Betriebsparametern ableiten ldsst (siehe Gl. 3.11 in Box 3.3).

In Box 3.4 ist der Giiltigkeitsbereich der MMC-Betriebsparameter gezeigt. Diese gelten
sowohl im Wechsel- als auch im Gleichrichter-Betrieb und sind durch das Vorzeichen des
cos ¢ definiert:

» Wechselrichter-Betrieb: cos ¢ > 1 fiir (—=90° < ¢ < 490°)
o Gleichrichter-Betrieb: cos¢ < 1 fiur (—180° < ¢ < —90°) A (+90° < ¢ < 4180°).

Neben den eingefithrten Betriebsparametern fiir den MMC sind weiterhin Dimensionie-
rungsparameter zu definieren, welche eine generelle Aussage iiber seine Verluste geben
sollen. Ein Parameter, der sich dafiir besonders eignet, ist der quadratische RMS*Wert des
MMC-Zweigstromes (I2), welcher in Abb. 3.3a iiber der Spannungsmodulation aufgetragen
ist [DM17]. Fiir eine generelle Aussage und Vergleich zwischen Umrichtern verschiedener
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Abb. 3.3.: Normierter quadratischer RMS-Wert der Strome im MMC-Zweig sowie
Submodul-Kondensator in Abhédngigkeit vom Arbeitspunkt

Nennleistung wird der quadratische RMS-Wert des Zweigstromes auf die DC-Komponente
— proportional zur Wirkleistung — des Umrichter-Zweigstromes normiert. Die Graphen in
Abb. 3.3a — gezeigt fiir typ. Phasenverschiebungen — folgen bei einem sinkenden k-Wert
einem quadratischen Anstieg. Das theoretische Minimum von (%‘1)2 (fiir & — oo0) kann
dabei von keinem physikalisch realisierbaren Umrichter unterschritten werden. Mit einer
unipolaren Klemmenspannung kann ein mit Halbbriicken-Submodulen (HB®) bestiickter
MMC zwar einen maximalen Spannungsmodulationsfaktor von k = 1 einstellen (grau
hinterlegt in Abb. 3.3a), wird aber aufgrund von nétigen Regel- und Stellreserven in einem
typ. MMC-Arbeitspunkt lediglich fiir &£ = 0.8 (gestrichelter Zweigstrom in Abb. 3.2) di-

mensioniert. Aus Abb. 3.3a wird ersichtlich, dass in diesem Arbeitspunkt (m) ein ungiinstig

4Root Mean Square
5Half-Bridge
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hoher quadratischer RMS-Wert des MMC-Zweigstromes auftritt. Wie aus Gleichung 3.10
hervorgeht, kann die gleiche Umrichter-Wirkleistung aber auch mit einem erhéhten k-Wert —
bei reduziertem m-Wert — erreicht werden. Ein mit bipolarer Submodul-Klemmenspannung
bestiickter MMC — welche z. B. mit Vollbriicken (FB®) erzeugt werden konnen — ist in
der Lage auch k-Werte grofler als eins einzustellen. Ein giinstiger, typischer Arbeitspunkt
hierfiir liegt um k& = 1.5 (durchgezogener Zweigstrom in Abb. 3.2), wobei sich der nor-
mierte quadratische RMS-Wert des Zweigstromes in diesem Arbeitspunkt (e) mehr als
halbieren kann. Als Referenz zum MMC ist in dem Bild ein — mit Thyristoren bestiickter
— netzgefithrter Stromrichter (LCC” (auch CSC), blauer Graph in Abb. 3.3a) mit dersel-
ben Nennleistung hervorgehoben. Dieser weist (arbeitspunktunabhéngig) den dreifachen

quadratischen RMS-Wert des theoretischen Minimums auf.

Ein weiterer — fiir die Umrichterdimensionierung — zu beriicksichtigender Parameter ist
der quadratische RMS-Wert des Submodul-Kondensatorstromes (IZ), welcher in Abb. 3.3b
in gleicher Manier auf die DC-Komponente des Umrichter-Zweigstromes normiert ist
[DM17]. Dieser ist mafigeblich fir die im Kondensatorzweig auftretenden Leistungsverluste
und in erster Naherung ein Indikator fiir die auftretende Energiepulsation und somit
bendtigte Kapazitit des Submodul-Kondensators. Wie man aus den Graphen in Abb. 3.3
erkennen kann, weisen Submodule mit bipolarer Klemmenspannung deutliche Vorteile
beziiglich der Dimensionierung der Submodul-Kondensatoren sowie der Strombelastung
der Halbleiter auf.

Hybride Modular Multilevel Converter (Hybrid-MMC) sind je Umrichterzweig sowohl
mit HB-SM als auch mit FB-SM bestiickt und sollen einen Kompromiss aus Leistungs-
verlusten (Halbleiteraufwand) und Funktionalitdt bieten [QSRZ15, ZXYW15, HB16]. Die
Variation des Spannungsmodulationsfaktors k ist jedoch nur in einem sehr schmalen Bereich
moglich. Typische Werte von k = 1.0 — 1.25 sorgen fiir eine erh6hte Energiepulsation in
den Submodulkondensatoren und fithren deshalb auch zu gréferem Umrichter-Bauvolumen.
Die in Veroffentlichungen vorgeschlagenen Applikationen setzen mehr als 60% FB-SM im
Umrichter ein, sodass die angestrebten Einsparungen nicht sehr grof§ sind [DKM17].

3.3. State of the Art Submodul-Topologien

Die Erforschung von neuen Submodul-Topologien — als Kernbaustein des Modular Multile-
vel Converters — soll zum einen eine Reduzierung der Umrichterverluste und zum anderen
die Implementierung von Sicherheitsfunktionen, sowohl auf Umrichter- als auch auf Submo-
dulebene, ermoglichen. Die , Vollbriickenfunktionalitat®, die nur Submodule mit bipolarer
Klemmenspannung (uy) aufweisen, erméoglicht eine elektronische DC-Strombegrenzung

auf Umrichterebene sowie einen breiten DC-Spannungsarbeitsbereich. Aulerdem fiihrt ein

6Full-Bridge
"Line Commutated Converter
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hoherer einstellbarer Spannungsmodulationsfaktor zu geringeren Energiepulsationen im
Submodul-Kondensator und deshalb auch zu niedrigeren Kondensatorkapazitéaten. Der Ex-
plosionsschutz ist ein wichtiger Aspekt bei der Auslegung von MMC-Submodulen [BMGO09).
Eine inhdrente Redundanz kann im Submodul konventionell durch die Serienschaltung
einer Vielzahl von gleichartigen Halbleiterschaltern erzielt werden. Gelaufig ist in Mittel-
und Hochspannungsanlagen fiir die Submodul-Bestiickung ebenfalls die Verwendung von
Press-Pack-IGBT-Modulen [CCB*15]. Zukiinftige Anforderungen fir MMC auf Syste-
mebene konnen grundsétzlich mit den folgenden vier Schwerpunkten zusammengefasst
werden:
a) Reduzierung von Submodul-Kondensatorvolumen
b) Anwendung von Submodul-Topologien mit bipolarer Klemmenspannung fir elek-
tronische DC-Strombegrenzung, Uberspannungsschutz und Gleichstromabschaltung
(DC-Breaker-Funktion)
¢) Ermoglichung eines elektronischen Submodul-Explosionsschutzes und Bypasses

d) Geringe Halbleiterverluste (Leistungssteigerung).

Im Weiteren soll auf die bedeutendsten State of the Art Submodul-Topologien und deren
Vor- bzw. Nachteile eingegangen werden. Das Fazit am Ende des Abschnittes verdeutlicht

das jeweilige Verbesserungspotential der gezeigten Topologien.

3.3.1. Konventionelle Submodul-Topologien
3.3.1.1. Halbbriicken-Submodul (HB-SM)

Nach wie vor werden zahlreiche MMC-Applikationen mit der Bestiickung von Halbbriicken-
Submodulen (HB-SM) — wie in Abb. 3.4 mit IGBT® gezeigt — realisiert. Deren Vorteil ist
prinzipiell ein minimaler Aufwand von Halbleiter-Bauelementen. Je Schaltzustand — ob
Kondensator-Bypass oder Kondensator-Aktivierung (siehe Tab. 3.1) — ist nur ein Halbleiter
leitend. Deshalb weist das HB-SM deutlich geringere Verluste als z. B. ein konventionelles
Vollbriicken-Submodul auf. Aufgrund des ungiinstigen Arbeitsbereiches von HB-MMC

fﬂ@s D,

la
Xj0——¢ CO == lUC

Tﬂ[}& D,

Abb. 3.4.: Halbbriicken-Submodul (HB-SM)

ux

8Insulated-Gate Bipolar Transistor
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Tab. 3.1.: Schaltzustande des Halbbricken-Submoduls

Ux H T ‘ Ty
+Uc 1 0
0 0 1

(siche Abb. 3.3) sind die im Submodul-Kondensator auftretenden Energiepulsationen jedoch
sehr hoch. In HB-SM miissen deshalb verhéltnisméfig grofie Kondensatorkapazitaten
installiert werden. Ein weiterer Nachteil liegt in der insuffizienten Beherrschung von
Fehlern auf der DC-Seite (siehe Anhang A). Zum einen besteht die Moglichkeit bei einem
DC-Kurzschluss den Stromanstieg durch die Reaktanzen im MMC-Zweig und auf der
AC-Seite des Umrichters passiv zu limitieren, bis die AC-Schalter allpolig abschalten
[CP11]. Zum anderen kann der MMC auf der DC-Seite mit einem DC-Breaker ausgestattet
werden, welcher in der Lage ist den Fehlerstrom zu 16schen [WM15]. Beide Methoden
sind aufgrund der folgenden Punkte jedoch sowohl fiir Single- als auch Multi-Terminal
Verbindungen ungiinstig oder unzureichend:

o Verlust der Steuerbarkeit des Umrichters

o Schalter-Reaktionszeit von einigen zehn Millisekunden ist sehr hoch

o Auslegung der Halbleiter muss fiir den hohen Stofifehlerstrom des AC-Netzes erfolgen.

3.3.1.2. Vollbriicken-Submodul (FB-SM)

Das Vollbriicken-Submodul (FB-SM) aus Abb. 3.5 kann neben den zwei Spannungsleveln
0V und +U¢s auch eine negative Spannung (—Ug) an den Klemmen einstellen (siche

Tab.3.2). Dadurch kann — wie bereits erwahnt wurde — ein Spannungsmodulationsfaktor

n) Fo. . fo.
) fo. ) fo.

Ux

X0

Abb. 3.5.: Vollbriicken-Submodul (FB-SM)

eingestellt werden, welcher zu einem giinstigeren Arbeitspunkt fiir die Halbleiter- und
Kondensatorauslegung fiihrt (siehe Abb. 3.3). Sowohl die Halbleiterstrome als auch der
Kondensatorstrom sind im FB-SM bei k& = 1.5 gegeniiber dem HB-SM (bei k& = 0.8)

deutlich geringer. Die Energiepulsation innerhalb des Submodul-Kondensators wird von
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Tab. 3.2.: Schaltzustande des Vollbriicken-Submoduls

ux || T1| Ty | Ts| Ty

+Uc || 1 | 0] 0|1
0 1101110
0 01101
U 0] 1|10

einem zum anderen Arbeitspunkt ndherungsweise halbiert [INN13]. Stellt man dieselben
Anforderungen an die Spannungswelligkeit des Kondensators beider Submodule, kann seine
Kapazitét infolgedessen halbiert werden. Beim Auftreten von DC-Kurzschliissen kann der —
mit FB-SM bestiickte - MMC aufgrund der bipolaren Submodul-Klemmenspannungen die
DC-Spannung so steuern, dass der DC-Strom kontrolliert begrenzt oder auf null gestellt
werden kann [WM17, DHM18, DHM19]. Auf diese Weise ist es moglich, die AC-Spannung
weiterhin aufrechtzuerhalten und den Umrichter in den Blindleistungsbetrieb zu tiberfithren.
Selbst im Worst-Case-Szenario — und Verlust der Steuerbarkeit — ist ein elektronisches
Blockieren aller Vollbriicken-Submodule je Umrichterphase realisierbar. In diesem Fall
ist die Summe aller Submodul-Kondensatorspannungen der AC-Auflenleiterspannung
entgegengerichtet und limitiert resultierend den Fehlerstrom auf der DC-Seite (siehe
Anhang A). Ein nennenswerter Nachteil gegeniiber HB-SM ist jedoch die hohere Anzahl
von Halbleiterbauelementen. Auch wenn die individuellen Leistungsverluste je Halbleiter
geringer ausfallen, sind je Schaltzustand immer zwei Halbleiter in Serie geschaltet. Deshalb
fallen die Leistungsverluste je Submodul (im Vergleich zum HB-SM) ungefihr um den
Faktor 1.5...1.7 hoher aus [MNN11].

T4l ADs
FB-SM| X - -

1 o e
} P T4[BD4 TIK:}DI Ty &D;
N
Co—_lUC

FB-SM ==
p: @) —oXy N X
1 U,
* T,| &D, T &D,

X0

(a) Externe Verschaltung (b) Detailliertes Ersatzschaltbild

Abb. 3.6.: Realisierung einer Double-Connection aus Vollbriicken-Submodulen
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3.3.2. Submodul-Topologien in Double-Connection

Bei der Konstruktion der MMC-Zweige ist es moglich ein Cluster zu definieren, welcher
eine frei wiahlbare Anzahl von Submodulen mechanisch oder elektrisch zusammenfasst.
Eine spezielle Moglichkeit besteht darin aus zwei geeigneten Submodulen eine sog. Double-
Connection zu bilden — Abb. 3.6 zeigt diese durch die externe Verschaltung zweier FB-SM.
Wie in Kapitel 5 im Detail gezeigt werden soll, besitzt die Double-Connection im Ver-
gleich zur Serienschaltung zweier Einzel-Submodule um 25% reduzierte Durchlassverluste.
Weiterhin sind die Energiepulsationen in den Submodul-Kondensatoren fiir Submodule in
Double-Connection mit bipolarer Klemmenspannung nur halb so grof. Dies ermoglicht
bei der Beibehaltung der Spannungswelligkeit unmittelbar auch die Halbierung deren

Kondensatorkapazitét.

3.3.2.1. Clamp-Double-Submodul (CD-SM)

Das Clamp-Double-Submodul (CD-SM) — gezeigt in Abb.3.7 — wurde eingefithrt, um
eine Reihenschaltung zweier HB-SM zu ersetzen und DC-Kurzschlussstrome elektronisch
zu begrenzen [Marl0, SWWM12]. Die Realisierung der Schaltung kann dabei direkt —
mit einer Reduktion von zwei IGBT in Dioden — aus Abb. 3.6b abgeleitet werden. Die
vier Schaltzustidnde fir den normalen Betrieb (0V, +Ucy, +Uce und +(Uey + Ues))
konnen an den Klemmen uy eingestellt werden, ohne Ty zu schalten — dieser ist hier

dauerhaft eingeschaltet (siehe Tab.3.3). Im Fall eines DC-Kurzschlusses werden im

o, o o,

Uc1 Uczé
nf g ko,
Nli §N2
, S |
X920

Abb. 3.7.: Clamp-Double-Submodul (CD-SM)

CD-SM alle Transistoren blockiert. Das Submodul befindet sich dann automatisch im
Clamping-Schaltzustand, in welchem beide Kondensatoren parallel geschaltet sind und mit
negativer Spannung den DC-Fehlerstrom begrenzen (siehe Anhang A). Unabhingig von
der Polaritat des Zweigstromes nimmt das CD-SM bei deaktivierten Schaltern T; — T’

Energie auf (siche Tab. 3.3). Auch wenn Tj als zusatzlicher Halbleiterschalter im normalen
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Tab. 3.3.: Haupt-Schaltzustéinde des Clamp-Double-Submoduls

Ux | Ty | T2 | Ty | Ty | Ts | sgnlia)
+(U01 + UCQ) 1 0 0 1 1 —
+Ucy 1 o[1]0]1 —
+Ucs ol 10|11 —
0 ol 1101 —
U +U)[[OJTOTOJO[O] >0
—UallUc2) OO O0O[O0]0] <0

Betrieb den Zweigstrom fithren muss, kann dieser aufgrund der erwahnten Funktion
auf niedrige Durchlassverluste optimiert werden. Der Nachteil des CD-SM ist, dass die
negative Klemmenspannung nur bei negativen Klemmenstromen eingestellt werden kann.
Im normalen Betrieb sind deshalb weiterhin nur Spannungsmodulationsfaktoren von kleiner

als eins moglich.

3.3.2.2. Semi-Full-Bridge-Submodul (SFB-SM)

Die Schaltungstopologie des Semi-Full-Bridge-Submoduls (SFB-SM) ergibt sich direkt
aus der Double-Connection zweier FB-SM (Abb. 3.6b) und ist sehr &hnlich zu der von
dem CD-SM. Es wurden dazu die Dioden Dg und D7 in dem CD-SM durch ,vollwertige
IGBT“ (Tg und T7) ersetzt (Abb.3.8) [[BH'15]. Fur die Funktionalitdt im normalen

Dg
P1: [ > | P2
1 N A4 e
g

w | UL ] b
Tﬂ@m R R Td@m

g

Xs0

Abb. 3.8.: Semi-Full-Bridge-Submodul (SFB-SM)

Betrieb ergibt sich bei dem SFB-SM nun, dass der Schaltzustand mit negativer Klem-
menspannung in beiden Stromrichtungen nutzbar wird (siehe Tab. 3.4). Somit kann eine
4-Level-Klemmenspannung sowohl bei positiven als auch negativen Klemmenstromen
eingestellt werden. Dass das SFB-SM — aufgrund der unipolar sperrenden Halbleiter —
die Kondensator-Reihenschaltung nur mit positivem Vorzeichen einstellen kann, ist fir
typ. MMC-Arbeitspunkte kein Nachteil. Aus Abbildung 3.2 ist bereits bekannt, dass
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Tab. 3.4.: Haupt-Schaltzustédnde des Semi-Full-Bridge-Submoduls

Ux H T ‘ Ty ‘ T3 ‘ Ty H Ts ‘ T ‘ Ty ‘ sgn (iq)
+(Uc1 + Uc2) 1 0 0 1 1 0 0 —
+(Uc1||Uc2) 1 0 0 1 0 1 1 —

0 1 0 1 0 0 1 0 —

0 0 1 0 1 0 0 1 —
—Ua|[Uc2) O L1000 1]1]| —
+(Uc1 + Uge2) 0 0 0 0 0 0 0 >0
—(Ucn||Uc2) 0 0 0 0 0 0 0 <0

die Synthese der Zweigspannungen einen positiven Offset (von %) aufweist. Kritisch ist
bei diesem Submodul jedoch das Kondensator-Balancing. Die bei der Serienschaltung —
aufgrund von Kapazitatstoleranzen — entstehende Spannungsdifferenz zwischen beiden
Kondensatoren wiirde bei ihrem direkten Parallelschalten zu einem sehr hohen Stoflstrom
fithren. Fiir eine Nutzung der Parallelschaltung miissen deshalb bei diesem Submodul beide
Kondensator-Spannungen exakt gemessen werden, um ein effizientes Balancing dieser zu

ermoglichen und stoflartige Ausgleichsstrome gering zu halten [HJTT18, HJTT19).

3.3.3. Fazit fiir die Applikation der State of the Art
Submodul-Topologien

Die Untersuchung der bedeutendsten State of the Art Submodul-Topologien konnte auf-
zeigen, dass jedes dieser sowohl Vorteile als auch Nachteile besitzt. Leider gibt es jedoch
keine Topologie, die die zukiinftigen Anforderungen fiir MMC auf Systemebene in al-
len erwdahnten Punkten (a) bis d) auf S.14) hinreichend erfiillen kann. In Tab. 3.5 sind
die vier Anforderungen noch einmal in Bezug zu den einzelnen Submodul-Topologien
zusammengefasst. Es wird auf der einen Seite deutlich, dass keines der neueren Ent-
wicklungen an die geringen Leistungsverluste des Halbbriicken-Submoduls heranreicht.
Elektronische DC-Strombegrenzung, Uberspannungsschutz und Gleichstromabschaltung
konnen sich bei den Topologien FB-SM, CD-SM und SFB-SM nur mit erhohten Durch-
lassverlusten erkauft werden. Die Reduzierung der Energiepulsation — und deshalb der
Submodul-Kondensatorkapazitat — wird ausschlieSlich vom SFB-SM erfiillt.

Um den Anforderungen fiir die Beherrschung interner Submodul-Kurzschliisse zu genii-
gen und diese vor Explosion zu schiitzen, sind derzeitige Konzepte nicht ausreichend. Die
Realisierung von Submodul-Topologien, welche alle erwédhnten Anforderungen — einschlief3-
lich des elektronischen Explosionsschutzes und elektronischen Bypasses — erfiillen konnen,

werden in Abschnitt 4.1 vorgestellt.



20 3. Modular Multilevel Converter

Tab. 3.5.: Zusammenfassung der Eigenschaften und Funktionalitidt der bedeutendsten
State of the Art Submodul-Topologien

Eigenschaften und Funktionalitét
a) b) c) d)

Submodul- Kondensator- | Bipolare Klem- | El. Explosions- Halbleiter-
Topologie volumen menspannung | schutz/Bypass verluste

HB-SM grofl nein nein gering

FB-SM mittel ja nein grofl

CD-SM grof3 ja? nein mittel
SFB-SM gering ja nein mittel

3.4. Beherrschung von Fehlerfallen im MMC

Die hohe Zuverlassigkeit und Ausfallsicherheit von HVDC- und MVDC-Netzen kénnen
grundsétzlich sichergestellt werden, wenn die Umrichter als Schliisselkomponenten nicht
nur bei Fehlern auf der Netzseite, sondern auch bei internen Defekten ihre Funktionalitat

im System aufrechterhalten.

3.4.1. Externe Fehler und Management von netzseitigen Fehlern

An das Verhalten der Umrichter-Stationen bei externen Fehlern werden in Zukunft we-
sentlich erh6hte Anforderungen gestellt. Da die Umrichter kiinftig die entscheidenden
elektronisch steuerbaren Stellglieder in den verteilten und vermaschten Netzstrukturen dar-
stellen, ist es von grofler Bedeutung, dass sie diese Funktion auch in Fehlerfillen weiterhin
ausiiben kénnen. Folgende Funktionen sind dabei von wesentlicher Bedeutung:

o FEinhaltung von Stromsollwerten auf der AC- und DC-Netzseite

o Dynamische Stabilisierung der AC-Netzspannung, u.a. auch durch Lieferung von

Blindleistung
o Stabilisierung der DC-Netzspannung, u. a. auch bei abgesenktem DC-Spannungs-

sollwert.

Diese Funktionen ermdglichen, dass die Umrichter bei Stérungen oder Uberlast der
Netze den weiteren — moglichst uneingeschrinkten — Betrieb unterstiitzen. Diese wertvollen,
zukiinftigen Optionen gewédhrleisten, dass:

o die mechanischen Schalter auf der AC- und DC-Netzseite bei o.a. Stérungen nicht
geoffnet werden miissen

o die Umrichter eine hochdynamische Regelung aller relevanten Strome beherrschen

9Die negative Klemmenspannung kann nur fiir das Begrenzen von DC-Kurzschlussstrémen, nicht aber
fiir den normalen Betrieb, verwendet werden.
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(MVC!Y) [DHM19]
o die volle Funktionsfahigkeit der Umrichter in einem weiten Toleranzbereich der
Netzspannungen gewahrleistet ist
» Kurzschliisse an jeder Netzseite (AC- sowie DC-Seite) elektronisch beherrscht werden
und nicht zu Kurzschliissen der anderen Netzseite fithren.
Diese Anforderungen erzwingen, dass sowohl die Regelung des MMC als auch die Topologie
der Submodule gegeniiber dem Stand der Technik wesentlich weiterentwickelt werden

miissen. Die vorliegende Arbeit widmet sich der letztgenannten Thematik.

3.4.2. Interne Fehler

Ein MMC ist aufgrund der modularen Bauweise und seiner Struktur in der Lage, nach
internen Defekten weiterhin seine Funktion zu erfiillen. Interne Fehler lassen sich — der
Ubersicht halber — grundsétzlich in drei Kategorien unterteilen:

o Defekte Submodule (inklusive deren Kommunikationskanéle zur zentralen Steuerung)

o Defekte in Strom- oder Spannungswandlern

o Defekte in der zentralen, iibergeordneten Steuerung.
In Bezug auf die beiden letztgenannten Kategorien ist das Vorgehen aus anderen An-
wendungsfeldern bekannt. Es ist sowohl technisch als auch wirtschaftlich méglich durch
sinnvolle Strukturen und Redundanz in der Hardware, die volle Funktionalitidt nach
einzelnen Defekten aufrechtzuerhalten. Spezielle, neuartige Anforderungen bestehen nur
beziiglich der Submodule. Urséchlich fiir diesbeziigliche, interne Defekte konnen die folgen-
den Punkte sein [FCST21]:

o Defekte der Leistungshalbleiter oder deren Gate-Treiber-Elektronik

o Defekte oder gestorte Kommunikation mit der iibergeordneten Steuerung

o Defekte der internen Hilfsstromversorgung des Submoduls.

Um die erforderliche, extrem hohe Verfiigharkeit eines MMC zu gewéahrleisten, muss im
Betrieb keineswegs eine detaillierte Fehlerdiagnose erfolgen. Es ist hingegen sehr vorteilhaft,
sich auf die summarische Diagnose einer Funktionsstérung des Submoduls zu beschranken.
Im Rahmen dieser Arbeit sind die folgenden Anforderungen relevant:

1) Ein als defekt diagnostiziertes Submodul muss in einen sicheren Bypass-Zustand

gebracht werden (Klemmenspannung gegen 0V)

2) Ein als defekt diagnostiziertes Submodul muss sicher vor einer Explosion bewahrt

werden.
Die Anforderung 1) kann durch:
1.1) das Ansteuern der vorhandenen, betriebsméfiigen Leistungshalbleiter
1.2) das Ansteuern zusétzlicher, elektronischer Leistungshalbleiter

1.3) das Ansteuern zusétzlicher, mechanischer Bypass-Schalter

10©\ulti-Variable Control
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Abb. 3.9.: Halbbriicken-Submodul mit Bypass-Thyristor und -Schalter [DGSW12]

erfilllt werden. Dem Stand der Technik entsprechend, wird zurzeit meist die Methode
nach Anforderung 1.3) eingesetzt. Hierzu zeigt Abb. 3.9 ein Halbbriicken-Submodul mit
Bypass-Thyristor und -Schalter [DGSW12]. Findet aufgrund der oben genannten Ursachen
ein interner Kurzschluss (ixs in Abb.3.9) statt, kann der Thyristor (Th;) zunéchst
den kurzzeitigen Submodul-Bypass und eine Entlastung der Diode Dy vom AC-seitigen
Stofistrom unterstiitzen [LSL*13]. Fiir eine dauerhafte Uberbriickung des Submoduls muss
baldméglichst ein mechanischer Schalter (S;) hinzugeschaltet werden [WCB™17]. Neben
dem Zusatzaufwand hat ein mechanischer Bypass dariiber hinaus den Nachteil, dass die
sichere Funktion (inklusive des Ansteuerkanals) nicht betriebsméfig tiberprift werden
kann. Ein weiteres, erhebliches Problem stellt dar, dass die Ansteuerung des Bypasses sehr
schnell erfolgen muss, um eine Explosion zu verhindern. Daher ist es in der Realitit nicht

sicher ausschlieSbar, dass:

o der Bypass-Schalter durch eine (z. B. elektromagnetische Stérung) unnotig ziindet

o der Bypass-Schalter im Bedarfsfall nicht ziindet.

Erfahrungen aus realen Anlagen zeigen, dass beide Falle auftreten kénnen. Diese Nachteile
werden ganz wesentlich gemindert, wenn die Anforderung 1.1) realisiert werden kann, da
diese wichtige Funktion nun betriebsméfig testbar und reversibel ist. Die in der vorliegenden
Arbeit untersuchten Submodul-Topologien eréffnen diese Option, da sie grundséatzlich
bereits die erforderliche Redundanz im Bypass-Zustand aufweisen (Double-Zero, siehe
Abschnitt 4.1). Je nach technischen Details der Kommunikation und Hilfsstromversorgung
kann es vorteilhaft oder notwendig sein zusétzlich einen Schalter nach Anforderung 1.2)
oder 1.3) vorzusehen. Es bleibt jedoch auch in diesem Fall als wesentlicher Vorteil bestehen,

dass dieser nun langsam und storsicher angesteuert werden kann.

Die zweite, extrem bedeutende Anforderung besteht darin, die Explosion eines defekten
Submoduls zu verhindern. Die Ursachen dieser Problematik sind:
e Die Energie des Submodul-Kondensators ist um Groflenordnungen hoher als das

Energieabsorptionsvermogen eines Leistungshalbleiters.
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o Die Kontaktierungen der Leistungshalbleiterchips 6ffnen und verdampfen unter den
o.a. Bedingungen.

o Ein Kurzschluss des Submodul-Kondensators kann durch eine DESAT!!-Kurzschluss-
erkennung nicht immer verhindert werden, da auch Dioden- und Gate-Treiber-Defekte
auftreten konnen.

In der Vergangenheit wurden in kritischen Anwendungen teilweise auch Leistungshalbleiter
mit robusteren Kontaktierungen — wie Presspack-Halbleiter mit Druckkontakten — einge-
setzt [OWWB16]. Diese sind in Kombination mit strombegrenzenden Drosseln (%-Chokes)
in der Lage, eine Gehause-Explosion zu vermeiden [LSC15]. Die fortschreitende Ent-
wicklung der Halbleiter-Technologie (vom IGCT iiber den IGBT zum SiC-FET) fiihrt
jedoch zu Halbleiterchips, welche sich immer weniger fiir eine Druckkontakt-Technik
eignen [MNN11, VAR"14, SWS*20]. Um die Submodule und den umgebenden Umrich-
ter vor Explosions- und Lichtbogenschaden zu schiitzen, werden deshalb beim heutigen
Stand der Technik meist aufwéindige und druckfeste Zusatz-Gehduse der Submodule
eingesetzt [BMGO09]. Kosten, Platzbedarf und der im explodierten Submodul entstehen-
de Sondermiill sind trotzdem sehr nachteilig. In der vorliegenden Arbeit werden daher
Submodul-Topologien untersucht, welche einen elektronischen Explosionsschutz durch

inhdrente Redundanz ermoglichen.

HDesaturation
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4. Submodul-Topologien zur

elektronischen Beherrschung von
Fehlerfallen

Die Ebnung des Weges von Modular Multilevel Convertern fiir den Einsatz in vermasch-
ten (Multi-Terminal) DC-Netzen stellt hohe Anforderungen an das Fehlermanagement —
dabei besteht die Notwendigkeit sowohl externe als auch interne Fehler des Umrichters
zu beherrschen (siehe Abschnitt 3.4). Weiterhin ist es erstrebenswert, gleichzeitig den
Bauraum und die Leistungsverluste des Umrichters niedrig zu halten (siche Abschnitt 3.3).
Das Nichtvorhandensein einer Gleichspannungsversorgung der Submodule — wie es bei
konventionellen VSC der Fall ist — erméglicht einen bisher nicht genutzten Freiheitsgrad bei
dem Design einer Schaltungstopologie. Im Folgenden werden zwei Submodul-Topologien
vorgestellt, welche sich eines Halbleiterschalters im Pfad des Submodul-Kondensators be-
dienen. Dadurch sind diese Topologien deutlich adaptierbarer an die Betriebsbedingungen,

wie sie im MMC benétigt werden.

Im ersten Abschnitt dieses Kapitels sollen die beiden Submodul-Topologien hinsichtlich
ihrer Schaltzustande sowie die daraus ableitbare Funktionalitét beschrieben werden. Dabei
wird neben der grundsétzlichen Beschreibung der Schaltzustdnde und Ansteuerung der
Halbleiterbauelemente im fehlerfreien Betrieb auch auf die mogliche Beherrschbarkeit
von internen Fehlern/Defekten eingegangen. Die weiteren Abschnitte zeigen eine detail-
lierte Untersuchung und analytische Beschreibung der Schalt- sowie Durchlassverluste
der neuartigen Submodul-Topologien, welche in Kapitel 5 fiir eine optimierte Dimen-
sionierung angewendet werden sollen. Um fiir die Schalthandlungen eine reprasentative
Berechnungsgrundlage zu schaffen, ist es zundchst sinnvoll ein allgemeines (idealisiertes)
Pulsmuster — fiir die Beaufschlagung der Submodule — zu definieren, welches die anteilige
Synthese der MMC-Zweigspannung wiedergibt. Reale Steuerbefehle, welche stark von
dem implementierten Regel- sowie Sortieralgorithmus abhédngen, sind fiir eine generelle
Beschreibung der Schalthandlungen ungeeignet und werden im Rahmen dieser Arbeit
nicht betrachtet. Die Durchlassverluste der Submodul-Topologien werden ebenfalls in einer
allgemeinen, analytischen Form untersucht. Bei der Beschreibung von MMC mit einer
hohen Reihenschaltzahl ist es vorteilhaft anzunehmen, dass jedes individuelle Submodul

im Zweig simultan an der Synthese der Zweigspannung beteiligt ist. Die kontinuierliche
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Aussteuerung kann indessen mit der Vorgabe einer sinusférmigen Modulation erreicht
werden. Auch wenn diese Vorgehensweise in der Praxis dem gleichzeitigen, pulsweiten-
modulierten Takten aller Submodule mit einer theoretisch unendlichen Schaltfrequenz
entsprache, konnen mit dieser Modellvorstellung hinreichende, analytische Gleichungen fiir

die individuelle Stromverteilung der Halbleiter innerhalb der Submodule abgeleitet werden.

4.1. Neuartige Submodul-Topologien mit steuerbarem

Kondensator

4.1.1. Double-Zero-Submodul (DZ-SM)

mt}smmﬂﬁo ) fo.
Tﬂ[}&m Cor yUe q@gm

ux

\
Xs0

Abb. 4.1.: Double-Zero-Submodul (DZ-SM)

Tab. 4.1.: Schaltzustande des Double-Zero-Submoduls

ux [Ty [Ty | Ts | Ty || To
U1 JoJo]1]1
0 L1 1 [1]o0
—Uc|[ 01T 1]0]1

Das Double-Zero-Submodul (DZ-SM) ist praktisch ein Vollbriicken-Submodul mit einem
weiteren Halbleiterschalter, welcher in den Pfad des Submodul-Kondensators implementiert
wird [DM17]. Abbildung 4.1 zeigt die Realisierung des DZ-SM mit einem riickwéartsleiten-
den SiC-FET! (Ty). Gegeniiber der Ausfiihrung von T als Silizium-IGBT — wie er an
den anderen Halbleiterpositionen (T; — T,) verbaut ist — lassen sich die Schaltverluste
durch die Verwendung von spannungsgesteuerten, unipolaren Halbleiterbauelementen
aus Siliziumkarbid deutlich reduzieren. Aus Abb. 3.3 ist ersichtlich, dass der quadrati-
sche RMS-Wert des Submodul-Kondensatorstromes (bei k = 1.5) nur ein Bruchteil des

1Field-Effect Transistor
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Zweigstromes betragt. Deshalb kann T prinzipiell mit einer deutlich geringeren Halbleiter-
Chipflache ausgestattet werden. In Tab. 4.1 sind die Schaltzustande des DZ-SM illustriert.
Fiir eine bessere Veranschaulichung sind dazu in Abb. 4.2 die Strompfade innerhalb des
Submoduls in den verschiedenen Schaltzustianden gezeigt. Aus Griinden der Einfachheit
sind in den Bildern beide Stromrichtungen des Zweiges (gefiihrt durch die Transistoren
bzw. die Dioden) hervorgehoben. In dem Bypass-Zustand (ux = 0V) wird durch das
Abschalten des Kondensators ermdglicht, dass alle vier Transistoren (T; — Ty) aktiviert
werden konnen. Der Zweigstrom teilt sich jeweils zur Halfte auf den oberen und unteren
Pfad auf (siehe Abb.4.2b). Abbildung 3.2 macht dabei deutlich, dass der Bypass-Zustand
statistisch am héufigsten in dem Bereich von hohen Zweigstromen auftritt und deshalb
die Durchlassverluste in diesem Schaltzustand ein hohes Einsparpotential besitzen. Eine

detaillierte Untersuchung der Durchlassverluste wird in Abschnitt 4.3.2 vorgestellt.
Weiterhin erméglicht das DZ-SM deutlich verbesserte Eigenschaften beziiglich der Beherr-

schung interner Submodulfehler. Das Vorhandensein von drei unabhéngig ansteuerbaren
Halbleiterschaltern in dem kritischen Kondensator-Kurzschlusspfad (Anforderung 1.1) in
Abschnitt 3.4.2) — wie Abb.4.3a fiir einen Kurzschluss in der linken Submodul-Schleife
zeigt — ermoglicht einen internen, elektronischen Schutz des DZ-SM vor Explosion. Hierbei
konnen sich die strombegrenzenden Eigenschaften von SiC-JFET? zunutze gemacht werden,
indem man den Transistor im Kondensatorpfad (T() mit diesem Halbleitertyp besttickt.
Fiir den fehlerfreien Betrieb sind diesbeziiglich keine Einschrankungen zu erwarten, weil der
Kondensatorzweig bei konventionellen Submodul-Topologien ohnehin dauerhaft leitend?
ist. Die rote Hinterlegung der Strompfade in Abb. 4.3a umfasst bewusst alle Halbleiter (T,
D1, Ty, Do, Ty, Do) dieser Schleife, weil die Funktion des Submoduls durch das Versagen
von mindestens einem dieser Bauelemente nicht mehr gewéhrleistet ist. Abbildung 4.3b
verdeutlicht, dass das DZ-SM in einer realen Implementierung z. B. mit einem zusétz-
lichen Transistor Ty, ausgestattet werden kann (Anforderung 1.2) in Abschnitt 3.4.2).
Nachdem der interne Fehlerstrom (ixs) abgeschaltet ist, kann der Kondensator Cj somit
tiber Ty, entladen werden (iz;) — begrenzt durch einen Widerstand Rgy,. Abschliefend
ist das DZ-SM in den Bypass-Zustand zu tiberfithren (Abb. 4.3c). Wie bereits erlautert
wurde, sind fiir den 0 V-Zustand zwei parallele Pfade (Double-Zero) nutzbar, welche im
fehlerfreien Betrieb den Submodulstrom jeweils zur Hélfte tragen. Unabhéngig davon,
welcher der Bauelemente durch den Kurzschlussstrom (ixg) zerstort wird, ist in dem
Bypass-Zustand noch mindestens ein Pfad (entweder tiber Ty, T3 oder tiber Ty, Ty) fiir
die Uberbriickung des Submoduls vorhanden. Das DZ-SM kann deshalb ohne externe,
mechanische Schutzschalter (Anforderung 1.3) in Abschnitt 3.4.2) realisiert werden. Fiir

eine dauerhafte Uberbriickung des Submoduls sind diese jedoch zweckméBig.

2Junction Field-Effect Transistor

3Wird der Kondensatorpfad mit einem normally-on JFET bestiickt, ist dieser beim Ausfall dessen
Gate-Treibers leitend. Die Funktionalitdt des DZ-SM wird dadurch lediglich auf die eines FB-SM reduziert.
Eine detaillierte Untersuchung von SiC-FET-Bauelementen kann dem Kapitel 7 entnommen werden.
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Abb. 4.2.: Strompfade innerhalb des Double-Zero-Submoduls in den verschiedenen Schalt-
zustanden nach Tab. 4.1

(a) Interner Kurzschluss in der linken (b) Entladung des Kondensators Cy
Submodul-Schleife

Xy

ux

(¢c) Bypass-Zustand nach der Entla-
dung von C

Abb. 4.3.: Beherrschung von internen Fehlern innerhalb des DZ-SM
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4.1.2. Double-Zero-Submodul in Double-Connection (DZ-DC-SM)

Wendet man die Double-Connection nach Abb. 3.6a auf das DZ-SM aus Abb. 4.1 an, ergibt
sich das Double-Zero-Submodul in Double-Connection (DZ-DC-SM) [DM19b]. Um das
Verstandnis der Funktion zu erleichtern, zeigt Abbildung 4.4 eine generelle Aufteilung der
Halbleiter des DZ-DC-SM in die dufleren Halbbriicken sowie den inneren Kern (Klemmen
P1, N1 und P2, N2). Wie beim SFB-SM kénnen im DZ-DC-SM die Haupt-Schaltzustéinde®
+2Uq, £Uc und 0V eingestellt werden (siehe Tab. 4.2 und Abb.4.5). Die Serienschaltung
von Cy und Cy (ux = +2Upe) ist der dominierende Schaltzustand, welcher — wegen Toleran-
zen der Kondensatorkapazititen — zu einer relevanten Spannungsdifferenz® AU¢ fithrt. In
dem DZ-DC-SM kénnen Tg; und Tgo deshalb dazu genutzt werden, den Ausgleichsvorgang
des Kondensators mit der hoheren Spannung in den mit der geringeren Spannung zu

blockieren. Anstatt eines harten Parallelschaltens wird ein weiches Parallelschalten durch

Aufere Halbbriicken
Innerer Kern
npgo, OTHE STV g,
ux o | 'l B
N1 =5 N2
! T, 5
L O TR .
Xs0

Abb. 4.4.: Double-Zero-Submodul in Double-Connection (DZ-DC-SM)

Tab. 4.2.: Haupt-Schaltzusténde des Double-Zero-Submoduls in Double-Connection

Aupere Halbbriicken Innerer Kern
Ux Ty /Ty Ty /T3 Te/T7 | Tor/Toz Ts Funktion
+2U¢ 1 0 0 1 1 —
+Uc 0 0 1 0 Entladen
+Uc 1 0 1 0 0 Laden
ov 1 1 1 0 0 —
—-Uc 0 1 1 1 0 —

“Die Kondensatorspannungen weisen in diesem Kapitel identische Werte auf (Ucy = Ugs = Ug).
®Die Spannungsdifferenz (AU = Ucy — Ugs) wird in Abschnitt 6.3 und Gleichung 6.30 eingefiihrt.
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Abb. 4.5.: Strompfade innerhalb des Double-Zero-Submoduls in Double-Connection in den
verschiedenen Schaltzustanden nach Tab. 4.2

passives Balancing® erméglicht. Die Untersuchung der méglichen Schaltkombinationen des
DZ-DC-SM fiihrt zu dem reduzierten, zweckméfiigen Satz von Schaltzustédnden aus Tab. 4.2.
Es kann erkannt werden, dass zwei Transistoren immer ein gemeinsames Steuersignal nutzen.
In der Tabelle sind fiir die Klemmenspannung ux = +U¢ zwei Schaltzustdnde angegeben,
wobei die Transistorpaare Tg, T und Ty, T invers zueinander angesteuert sind. Damit
wird gewéhrleistet, dass — abhéngig von der Stromrichtung — entweder der Kondensator mit
der geringeren Spannung geladen oder der Kondensator mit der héheren Spannung entladen
wird. Die weiteren drei Schaltzustéinde sind sowohl fiir positive als auch fiir negative
Zweigstrome giltig. Im Einklang mit Tab. 4.2 zeigt Abb. 4.5 die richtungsunabhéngigen

Strompfade innerhalb des Submoduls in den verschiedenen Schaltzustanden.

Das DZ-DC-SM weist — wie das DZ-SM — ebenfalls drei unabhéngig ansteuerbare
Halbleiterschalter in den kritischen Kondensator-Kurzschlusspfaden auf und ist deshalb
gleichermaflen fiir die Beherrschung interner Submodulfehler geeignet (Anforderung 1.1) in
Abschnitt 3.4.2). Abbildung 4.6 zeigt dazu exemplarisch einen Kurzschluss in der linken
Submodul-Schleife, welche den Kondensator €} involviert. Die weitere Benutzung des
fehlerhaften DZ-DC-SM — unter Verwendung von nur einem Kondensator (Cy) — wird aus
Griinden einer hohen Submodul-Reihenschaltzahl (n) im MMC-Zweig ausgeschlossen und

nicht weiter verfolgt.

6Auf das Kondensator-Balancing wird in Abschnitt 6.3 noch im Detail eingegangen.
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ux

(c¢) Bypass-Zustand nach der Entladung von Cy und Cy

Abb. 4.6.: Beherrschung von internen Fehlern innerhalb des DZ-DC-SM

4.2. Definition eines Pulsmusters fiir den Vergleich der

Submodul-Topologien

Konventionelle, selbstgefithrte 2-Level-Umrichter (VSC) sind netzgefiihrten Umrichtern
(CSC) und deren niederfrequent schaltenden Thyristor-Ventilen — welche in HVDC-
Ubertragungen am weitesten verbreitet waren — hinsichtlich ihres Wirkungsgrades deutlich
benachteiligt. Erst nach der Einfithrung von Modular Multilevel Convertern war es im Be-
reich von HVDC-Ubertragungen aufgrund einer hohen Reihenschaltzahl von Submodulen
und daher einer hohen Anzahl von Spannungsleveln moglich, die Schaltfrequenz der Halblei-
terbauelemente von der AC-seitigen Grundfrequenz des Umrichters zu entkoppeln. Deshalb
muss bei der Umrichterauslegung kein Kompromiss mehr zwischen niedriger Schaltfrequenz
(und niedrigen Schaltverlusten) sowie harmonischer Verzerrung getroffen werden. Bei MMC

ist die erforderliche Schaltfrequenz durch die beiden folgenden Anforderungen vorgegeben
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[DM20]:
o Niedrige Verzerrung des AC- sowie DC-Stromes in den Umrichterklemmen

o Geringe Spannungstoleranzen zwischen den Submodul-Kondensatoren.

Beziiglich der ersten Anforderung hat sich eine Schaltfrequenz der Submodulhalbleiter
mit dem dreifachen Wert der Grundfrequenz des AC-Netzes (f, = 3 f1) als vollkommen
ausreichend erwiesen. Diese These konnte in einer Vielzahl von Applikationen mit un-
terschiedlichen Modulationsmethoden unter Beweis gestellt werden [TAN*11, HAT*15,
THNN15, HJTT18, DHM19]. Aus der zweiten Anforderung geht ein hinreichendes Balan-
cing der Submodul-Kondensatorspannungen hervor. Die interne Umrichter-Regelung gibt
hier die maximal erlaubten Spannungstoleranzen vor. Diese und die gewéhlten Kondensa-
torkapazititen sorgen dabei automatisch fiir eine Variation der Schalthandlungen, welche
zusétzlich zu dem grundlegenden, spannungsformenden Pulsmuster fiir den jeweiligen

Zweig erforderlich sind.

Werden Kapazitiatswerte der Submodul-Kondensatoren nahe deren theoretischem Mi-
nimum implementiert, wird deutlich, dass verschiedene Submodul-Topologien fiir ein
ordnungsgemafles Balancing auch unterschiedliche Schaltfrequenzen erfordern. Ein MMC,
in welchem die Submodul-Halbleiter mit einer sehr hohen Schaltfrequenz angesteuert
werden, sind sehr gut in der Lage das Kondensator-Balancing auszufithren — unabhéngig
von ihrer Submodul-Topologie. Die Kondensator-Energiepulsation — auch in Abhangigkeit

von der Submodul-Topologie — soll in dem Abschnitt 6.2 weiter vertieft werden.

Bereits im letzten Kapitel wurde iiber die Zusammenfassung von Submodulen zu Clus-
tern gesprochen. Eine sinnvolle Vergleichbarkeit zwischen Submodul-Topologien kann nur
sichergestellt werden, wenn diese jeweils fiir eine identische Klemmenspannung dimen-
sioniert wurden. Ein Submodul in Double-Connection darf deshalb immer nur mit einer
Reihenschaltung von zwei Submodulen in Single-Connection verglichen werden. Fiir die
Analyse der Halbleiter-Schaltverluste und spéter der Energiepulsationen innerhalb der
Submodul-Kondensatoren soll zunéchst ein typisches Pulsmuster definiert werden [DM20].
Abbildung 4.7 zeigt dazu ein 4-Level-Pulsmuster, wie es von dem DZ-DC-SM und der
Serienschaltung von zwei DZ-SM bzw. FB-SM generiert werden kann. In Abb. 4.7a ist der
zeitliche Verlauf des Pulsmusters illustriert. Man erkennt, dass dieses aus drei Blocken
— symmetrisch um die Achsen 7 bzw. 37” — (mit den Pulsbreiten «, § und ) gebildet
werden kann. Hieraus ergibt sich direkt eine Schaltfrequenz des Pulsmusters, welche dem
dreifachen Wert der Grundfrequenz — in Abb. 4.7a bezogen auf 2w — entspricht (f, = 3 f1).
Passend zu dem Graphen (aus Abb.4.7a) ist in Box 4.1 die mathematische Beschreibung

des 4-Level-Pulsmusters aufgefiihrt.
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Abb. 4.7.: 4-Level Pulsmuster fir die Untersuchung des FB-SM, DZ-SM und DZ-DC-SM

Box 4.1: Mathematische Beschreibung des angewendeten 4-Level Pulsmusters N\
Zeitlicher Verlauf des 4-Level Pulsmusters:
ux(t) a+pB—vy
Uc ™
> ™\ 2
3 RO R - ’ . ’,)) “. o t
+;5m (z 2) p 7T[mn(z @) +sin (z 8) +sin (z 7) | - sin (z wt)
> T\ 2
s(z—=) —si ’ i B) — si - CoS t 4.1
+;C0b (z 2) . 7T[sln(z @) +sin (z 8) —sin(z 7) ] - cos (z wt) (4.1)
DC-Komponente:
o+ 3 —
ux _atpP-n (4.2)
UC ™
Amplituden der Harmonischen:
ix. sin (22) 2 [sin(z @) +sin(z 8) +sin(z v)] falls z ungerade 05
Ue cos (zZ) A [sin(z a) +sin(z ) —sin(z )] falls z gerade
(4.4)
2) Vorgabe der Spannungsmodulation k:
gl a,X’l _y sin (o) + sin/(,i'?) + sin () (45)
Ux a+p—x
3) Ausloschung der zweiten Harmonischen:
L Ux,2 I o .
0= =" =——[sin(2a) +sin(28) —sin(27)] (4.6)
Uc ™
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Die Beschreibung des MMC in einem stationdren Arbeitspunkt, wie er in Abschnitt 3.2
eingefithrt wurde, bedient sich der Betriebsparameter k, ¢ und r (bzw. b). Diese GroBen
konnen auf Umrichterebene aber nur korrekt eingestellt werden, wenn jedes individuelle
Submodul unter identischen Bedingungen betrieben wird und die gleichen Werte fiir k, ¢
und 7 (bzw. b) aufweist. Fur die weiteren Untersuchungen in diesem Kapitel soll deshalb
die idealisierte Annahme getroffen werden, dass jedes Submodul mit einem identischen
Pulsmuster angesteuert wird. Die Spannungstoleranzen der Kondensatoren werden zunéchst
vernachlassigt und nur unendlich hohe Kapazitatswerte betrachtet. In Kapitel 6 soll dann
auf die Effekte endlicher Kapazitatswerte und das benotigte Balancing der Kondensatoren

innerhalb eines Clusters eingegangen werden.

Box 4.2 zeigt die mathematische Umsetzung von zweckmafligen Eigenschaften, die das
Pulsmuster erfiillen soll. Dabei kann fiir die Einstellung der Submodul-Klemmenspannung
(uy) nach Gleichung 4.1 mit den drei Freiheitsgraden «, (3, 7 neben k und b eine weitere
Grofle vorgegeben werden. Hier ist es sinnvoll die dominierende, zweite Harmonische
aus dem Pulsmuster zu eliminieren (siehe Gl.4.6). Abbildung 4.8 zeigt den moglichen

Arbeitsbereich von b und r in Abhéngigkeit von der Spannungsmodulation.

In Abb.4.8a und 4.8b fallen jeweils zwei Bereiche fiir b und r auf, in denen sich die
Phasenlage der dritten Harmonischen in Bezug zur Grundschwingung unterscheidet:
e Bereich 1: Grundschwingung und dritte Harmonische sind gegenphasig
o Bereich 2: Grundschwingung und dritte Harmonische sind gleichphasig.
Bereich 1 ist nach oben durch die maz- Kennlinie begrenzt, auf welcher die maximal zur
Verfiigung stehende Kondensatorspannung vollstandig fiir die Bildung der Zweigspannung
ausgenutzt wird. Ein hoherer Wert ist fiir b und r in diesen Arbeitspunkten physika-

lisch nicht erreichbar. Auf der Kennlinie, welche den Ubergang zwischen Bereich 1 und

/ 1 pe
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(a) Ausnutzungsfaktor der DC-Komponente b in (b) Redundanzfaktor r in Abhéngigkeit der Span-
Abhéngigkeit der Spannungsmodulation k nungsmodulation k

Abb. 4.8.: Arbeitsbereich von b und r mit einem 4-Level Pulsmuster
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Bereich 2 bildet, befinden sich ausschlieSlich Pulsmuster, in welchen die dritte Harmonische
ebenfalls eliminiert ist (x5 = 0). Die Pulsmuster auf der 305 = opt-Kennlinie besitzen

hingegen eine dritte Harmonische, die gleichphasig zur Grundschwingung ist sowie ein

1

¢ zu dieser aufweist — sogenannte Supersinus-Modulation”.

Amplitudenverhaltnis von

Abbildung 4.9 zeigt die Pulsmuster der Arbeitspunkte A—F aus Abb. 4.8, welche Auf-
schluss dariiber geben, wie sich die Variation der im Pulsmuster enthaltenden Phasenlagen
der ersten drei Harmonischen fiir MM C-typische Spannungsmodulationen (von k = 1.5
bzw. k = 1.25) auswirken. Auch wenn die Idee einer zusétzlichen Ausloschung der dritten
Harmonischen (Abb.4.9¢ und 4.9d) oder die Anwendung einer Supersinus-Modulation
(Abb.4.9a und 4.9b) auf den ersten Blick geschickt erscheinen mag, wird aus diesem
Beispiel deutlich, dass bei der Erzeugung des Pulsmusters mit einer Schaltfrequenz von
f» = 3 f1 der maximal mégliche Aussteuerbereich (mit 0.62 < r < 0.72) stark eingeschrankt
ist. Damit die ausnutzbare Aussteuerung auf moderate Werte eingestellt werden kann,
ist es sinnvoll die Abhéngigkeit von b und r mit der Beziehung aus Gleichung 3.11 zu
erzwingen. Die Arbeitspunkte E und F (Abb. 4.9e und 4.9f) folgen genau dieser Beziehung

und weisen eine Aussteuerung von r = 0.9 auf.

Die weiteren Untersuchungen im Rahmen dieser Arbeit sollen mit der typ. Spannungs-
modulation von k = 1.5 durchgefiihrt werden, weshalb in Abb. 4.7a bereits das Pulsmuster
aus Arbeitspunkt E gezeigt ist. Tragt man die Ergebnisse (o, 3, v) des Gleichungssystems
aus Box4.2 iiber die Spannungsmodulation £ auf, erhalt man schliefSlich die Graphen
in Abb.4.7b. Die maximal einstellbare Spannungsmodulation des Pulsmusters ist dabei
fir die Umrichter-Auslegung auf k£ = 3 beschrankt. Hohere k-Werte kénnen aufgrund
der Zusammenhénge aus Box 4.2 zwar einerseits nicht realisiert werden, sind aber auch

andererseits praktisch irrelevant.

"Bei einer maximalen Umrichter-Aussteuerung (r = 1) kann durch die Injektion einer dritten Harmo-
nischen, die phasengleich zur Grundschwingung ist und zu dieser ein Amplitudenverhéltnis von % aufweist,
eine Ubermodulation von 1.15 erreicht werden.
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4.3. Analyse von Submodul-Topologien hinsichtlich ihrer

Leistungsverluste

In diesem Abschnitt soll auf die Leistungsverluste der neuartigen Submodul-Topologien —
DZ-SM und DZ-DC-SM - eingegangen werden. Fiir eine bestmdégliche Einordnung im Ver-
gleich zum Stand der Technik wird deshalb zusétzlich die Analyse von dem konventionellen

FB-SM — als Referenz-Topologie — vorgesehen.

Die im Umrichter auftretenden Leistungsverluste konnen grundséatzlich in die folgenden
Anteile aufgegliedert werden:
o Leistungsverluste der Leistungshalbleiter
— Durchlassverluste: Statische Verluste im eingeschalteten Zustand der Leis-
tungshalbleiter
— Schaltverluste: Dynamische Verluste beim Ein- sowie Ausschaltvorgang der
Leistungshalbleiter
— Sperrverluste: Statische Verluste im ausgeschalteten Zustand der Leistungs-
halbleiter
— Ansteuerverluste: Statische und dynamische Verluste im Ansteuerkontakt der
Leistungshalbleiter (Gateanschluss des IGBT- oder FET-Bauelementes)
o Leistungsverluste von umgebenden elektronischen Bauelementen
— Halbleiterbauelemente fiir die Erfiillung von Sicherheitsfunktionen (Anforderung
1.2) in Abschnitt 3.4.2)
— Passive Bauelemente: Submodul-Kondensatoren, Zweiginduktivitaten, Kabel,
Anschliisse und Verschienungen
— Treibereinheiten: Verluste der Ansteuerelektroniken der Leistungshalbleiter
— Ubergeordnete zentrale Steuereinheit
— Hilfsspannungsversorgungen
o Leistungsverluste des Kiihlsystems
— Wasserkiithlpumpe
— Wiérmetauscher (bei aktiver Kithlung inkl. Liifter).
Die weiteren Untersuchungen innerhalb dieses Abschnittes und auch dieser Arbeit werden
sich ausschlieflich mit den dominierenden Leistungsverlusten — den Schalt- sowie Durch-
lassverlusten — befassen. Dazu sollen analytische Gleichungen eingefiithrt werden, welche
ein generelles Verstandnis der relevanten Abhéngigkeiten fiir die Auslegung des Umrichters
und seiner Submodule ermoglichen.
Die Sperr- und Ansteuerverluste sind — im Verhéltnis zu den Durchlass- und Schaltverlus-
ten — bei einem Umrichter der untersuchten Leistungsklasse generell vernachlédssigbar. Die
Verluste der weiteren, genannten Kategorien sind zwar erwahnenswert, spielen aber nur eine

untergeordnete Rolle. Diese sind grundsétzlich bei allen untersuchten Submodul-Topologien
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ahnlich sowie sehr klein und bediirfen deshalb keiner weiteren Aufmerksamkeit.

Fiir die Ermittlung der Schalt- und Durchlassverluste ist es sinnvoll, einen Umrichter
nicht nur im Wechselrichter-Betrieb, sondern auch im Gleichrichter-Betrieb zu betrachten.
Tabelle 4.3 zeigt hierzu die Parameter fiir einen typ. MMC-Arbeitspunkt in der 900 MW-
Leistungsklasse (P;) fir 50 Hz-Netzanwendungen, welcher fiir die folgenden Untersuchungen

verwendet werden soll. In Abbildung 4.10 wird der — dem Arbeitspunkt zugehorige —

Tab. 4.3.: MMC-Referenz- Arbeitspunkt

Wechselrichter- | Gleichrichter-
Betrieb Betrieb
%) 30° —150°
1, +2.60 kA —2.60kA
U, 300 kV
P, 780 MW (900 MW @ ¢ = 0°)
S 900 MVA
r 0.9
k 1.5
b 0.36
m +1.54 | 154
Iy 2.67kA
Uvo 225 kV
Uc 2.0kV
n 208

Zweigstrom und die Cluster-Submodul-Klemmenspannung fiir den 50 Hz-Betrieb illustriert.
Aus den Nenndaten der Spannungen (in Tab. 4.3) und einer gewiinschten Anzahl von ca. 200
Spannungsleveln des MMC ergibt sich eine zweckmaflige Submodul-Kondensatorspannung
von Ug = 2.0kV. Hierfiir eignen sich Halbleiterbauelemente mit einer nominalen Sperr-
spannung von 3.3kV. Es sei angemerkt, dass der Wert von n = 208 ausschliefllich fiir die
Anzahl der Submodule in Single-Connection gilt. Die Anzahl der verbauten Submodule in
Double-Connection entspricht je Zweig nur der Hélfte, da jedes dieser Submodule zwei

Kondensatoren besitzt.

In Box 4.3 sind die Zusammenhénge fiir die Nulldurchginge des MMC-Zweigstromes
dargestellt, welche speziell fiir das DZ-DC-SM und den Abschnitt 4.3.1.3 von Bedeutung
sind. Es kann dabei vernommen werden, dass in Abhéngigkeit vom Arbeitspunkt — und
deshalb variierendem Grenzwinkel pgs — immer ein Paar aus wtgs und wtgp auftritt.
In Box4.4 sind die Schaltinstanzen A-F fiir das Referenz-Pulsmuster nach Abb. 4.10
angegeben. Diese werden symmetrisch um die Achsen Z und 37“ gebildet, wobei die Winkel

2
a, 5 und 7y bereits in Abb.4.7 und Box 4.1/4.2 definiert wurden.
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Abb. 4.10.: Zweigstrom und Cluster-Submodul-Klemmenspannung in dem MMC-Referenz-
Arbeitspunkt nach Tab. 4.3

Box 4.3: Nulldurchgéinge des MMC-Zweigstromes in Abhéngigkeit vom Arbeitspunkt

— arcsin (&) — fir (-7 < ¢ < psa)
WtSA = (47)
21 — arcsin (m) sonst
7 + arcsin (%) fir (—7 <o <7+ 9sa)
wtsp = (4.8)
37 + arcsin (%) — ¢ sonst
psc = —arctan (%)
Box 4.4: Schaltinstanzen fiir das Referenz-Pulsmuster nach Abb. 4.10 N
th:—g—l—a (4.9)
wtp = g — (4.10)
T
wto = 5 + (4.11)
3
wtp = 7” —a (4.12)
3
wtp = 7” B (4.13)
3
wip = 7” +8 (4.14)
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Die Konvertierung der Instanzen A-F fiir das Umschalten sowie SA und SB fiir die
Stromnulldurchgénge vom Bogenmaf} in das Zeitmaf3, wie sie in Abb. 4.10 zu sehen sind,

konnen nach dem Zusammenhang:

T

(4.15)

erfolgen. Der Index j steht hierbei fiir A-F, SA oder SB.

Abbildung 4.11 illustriert fiir eine Abschatzung der Halbleiterbelastung den Betrag der
normierten Zweigstrome in den Schaltzeitpunkten A-F (nach Abb.4.10) in Abhéngigkeit
von der Spannungsmodulation. Fiir eine bessere Vergleichbarkeit sind diese nicht nur auf die
DC-Komponente (%), sondern auch auf die AC-Komponente (%U) des MMC-Zweigstromes
normiert. Neben dem typ. Wechselrichter-Betriebspunkt fiir reine Wirkleistung (¢ = 0°)
wird in den Graphen auch eine Phasenverschiebung von ¢ = +30° — fiir eine kapazitive
bzw. induktive Last — angegeben. Analog sind diese in den Gleichrichter-Betriebspunkten
und deren komplementiren Phasenwinkeln (von ¢ = 180° und ¢ = F150°) wiederzufinden.
Aus Griinden der Zweigstrom-Symmetrie muss fiir die Ermittlung der Halbleiterstrome in
den Schaltzeitpunkten wte, wtp bzw. wtr im Gegensatz zu wtp, wty bzw. wtg in Abb. 4.11

jeweils der gepunktete Verlauf mit dem gestrichelten der gleichen Farbe vertauscht werden.

Die folgenden Abschnitte beschéftigen sich mit der ausfithrlichen Untersuchung der
Schalt- und Durchlassverluste der o.a. Submodul-Topologien. Fiir ein besseres Verstdndnis
liegt der Fokus zunéchst ausschliellich auf den Schaltverlusten. Die Durchlassverluste

werden separat im Anschluss danach betrachtet.

4.3.1. Analytische Methoden fiir die Beschreibung der Schaltverluste

Die Schaltverluste von Halbleiterbauelementen wie IGBT und FET héngen von einer
Vielzahl von Faktoren ab. Zum einen sind die interne Struktur des Halbleiterchips sowie
die Bildung dessen Schichten und somit parasitare Kapazitdten zu nennen, welche bei
einem Schaltvorgang umgeladen werden miissen. Zum anderen sind die externe Anbindung
des Halbleiterchips und dessen Einbettung in die Schaltzelle zu erwahnen. Nicht nur die
induktive Anbindung durch Bonddréhte innerhalb des Halbleitermoduls, sondern auch
der Aufbau der Verschienung und die mechanische Konstruktion des Submoduls haben
erheblichen Einfluss auf die Kommutierung sowie die auftretende Uberspannung und

Ostzillation beim Schaltvorgang.
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Abb. 4.11.: Normierte Zweigstrome wiahrend der Schaltzeitpunkte nach Abb.4.10 (Fir die
Ermittlung der Halbleiterstrome in den Schaltzeitpunkten wto, wtp bzw. wip
muss im Gegensatz zu wtpg, wty bzw. wtg jeweils der gepunktete Verlauf mit
dem gestrichelten der gleichen Farbe vertauscht werden.)
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4. Submodul-Topologien zur elektronischen Beherrschung von Fehlerfillen

Abbildung 4.12 zeigt exemplarisch die Schaltvorginge® fiir ein HVY-IGBT-Modul.
Eine Kommutierungszelle besteht grundsatzlich aus zwei Halbleiterschaltern in einer

Halbbriicken-Konfiguration (Abb. 4.12a). Aufgrund des induktiven Charakters der Last

HV-IGBT-
Halbbriicken-
Modul

(a) HV-IGBT-Halbbriicken-Modul

=0

—ir(

10%U¢ B (on)

ic(t)
©

II\’IHI

ucp(t)

——

2%U ¢

t
(c) Einschalten des IGBT

ia(wt;)

2%IRRM

‘QRR

IrRM|

trec

upr(t)

0
t

(b) Ausschalten der modulinternen Freilaufdiode

QO%UGE(GIL)

2%iq(wt ;)

UCE(t)

t
(d) Ausschalten des IGBT

Abb. 4.12.: Schaltvorgédnge innerhalb eines HV-IGBT-Moduls [Nic14]

8Die dargestellten Verldufe beziehen sich auf den konventionellen Schaltbetrieb von FB-SM.

9High Voltage
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io(wt;) (in der AC-Klemme des Halbbriicken-Moduls) muss parallel zum IGBT immer eine

Diode!® vorhanden sein.

Nimmt man einen positiven Modulstrom an, tritt der Ausschaltvorgang (Abb. 4.12b)
der Freilaufdiode D; immer dann auf, wenn der IGBT T, eingeschaltet wird — aufgrund
der Pramisse, dass sich die Bauelemente in dem Modul auf komplementéren Positionen
befinden. Die negative Stromsteilheit in Abb.4.12b ist dabei zundchst von der Kommutie-
rungsinduktivitit (3 L,) und der zu schaltenden Kondensatorspannung (U¢) abhéngig.
Nach dem Stromnulldurchgang wird die Driftregion von Ladungstrigern ausgeraumt —
erst danach kann die Raumladungszone der Diode eine Sperrspannung aufnehmen. Die
Abbildung verdeutlicht den Soft-Recovery-Vorgang, wobei die Ladungstrager bis zum
erneuten Stromnulldurchgang durch Rekombination abgebaut werden. Die Schaltverluste
sind also der Riickstromspitze Irrys — und somit der Speicherladung QQgr — geschuldet.
Diese ist nicht nur von der Chipfliche der verbauten Diode abhéngig, sondern auch von
der genutzten Halbleitertechnologie. SiC-Bauelemente weisen strukturbedingt deutlich

geringere Speicherladungen auf.

Der Einschaltvorgang des IGBT T, ist in Abb. 4.12¢ illustriert. Dabei wird deutlich, dass
die Rickstromspitze der Diode Dy — aus der Differenz des zu schaltenden Stromes (i,(wt;))
und Vorwartsstrom der Diode — ebenfalls im IGBT auftritt und dort zusétzliche Verluste
verursacht. Der frithe Einbruch der Spannung ucg ist durch die positive Stromsteilheit und

den entstehenden Spannungsabfall an der Kommutierungsinduktivitat (3 L,) begriindet.

Der Ausschaltvorgang des IGBT Ty (Abb. 4.12d) weist aufgrund der — negativ verlaufen-
den — Stromsteilheit stets eine Spannungsiiberh6hung auf. Hierbei muss grundsatzlich ein
Kompromiss fiir die Ausschaltgeschwindigkeit getroffen werden. Je schneller der Halbleiter
geschaltet wird, desto geringer sind dessen Ausschaltverluste. Die kurzen Schaltflanken
begiinstigen jedoch die Anregung von Oszillationen, welche dem Reihenschwingkreis para-
sitarer Kapazitaten und Induktivitaten der Schaltzelle geschuldet sind. Beim IGBT ist
aufgrund der internen Struktur nach dem Aufbau der Sperrspannung ein Ausrdumen der
Ladungstrager zwischen den Hauptkontakten (Kollektor und Emitter) nur durch Rekom-
binationsvorgéinge moglich. Der entstehende Schweifstrom, welcher fiir IGBT typisch ist,

sorgt fiir erhohte Ausschaltverluste.

Die Parameter fir die Energieverluste wahrend der Schaltvorginge (W,,, W,ss und
W) konnen dem Datenblatt des Halbleiterbauelementes entnommen werden und sind
fiir einen IGBT i. Allg. gemafl den Zusammenhédngen aus Box 4.5 definiert. Die Integration
der im IGBT umgesetzten Momentanleistung erfolgt jeweils tiber das, zum Umschalten

benétigte, Zeitintervall (¢,,, tors bzw. tree).

10Dje parallel zum IGBT angeordnete Freilaufdiode wird beim Herstellungsprozess — zusammen mit
dem IGBT — direkt auf das Substrat aufgebracht.
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Box 4.5: Allgemeine Definition der beim Schaltvorgang in einem IGBT auftretenden Energieverluste

Energieverluste beim Einschalten des IGBT:
ton
Won,nom = / uCE(t) . ZC(t) dt (416)
0
Energieverluste beim Ausschalten des IGBT:
torys )
Worfmom = / ucg(t) -ic(t) dt (4.17)
0

Energieverluste beim Ausschalten der Freilaufdiode:

trec
Wireemom = / un(t) - in(t) dt (4.18)
0

Fiir einen FET kann selbstverstiandlich dieselbe Definition nach Box 4.5 getroffen werden.

Dazu muss in den Gleichungen lediglich die Benennung der Spannungen und Stréome zu
ups(t) und ip(t) gedndert werden. Das Ein- und Ausschalten eines IGBT /FET erfolgt
bei den Schaltvorgéngen, wie sie in Abb. 4.12 angenommen wurden, immer aktiv — der
Schaltvorgang der Freilaufdiode erfolgt hingegen passiv. Aus Tabelle 4.4 wird ersichtlich,
dass die Schaltverluste der Diode stets zusammen mit den Einschaltverlusten des komple-
mentaren IGBT/FET der Halbbriicken-Anordnung auftreten. Zudem vermittelt Tab. 4.4
einen generellen Eindruck, wann die speziellen Paarungen fir W, + W, und Wos in
Abhéngigkeit von den Zweiggrofen auftreten. Stimmt das Vorzeichen des Zweigstromes
ia(t) mit dem der zeitlichen Anderung der Submodul-Klemmenspannung ux () iiberein,
treten im IGBT/FET ausschliellich Ausschaltverluste auf. Sowohl Einschaltverluste des
IGBT/FET als auch Ausschaltverluste der Freilaufdiode treten hingegen prinzipiell bei

ungleichen Vorzeichen der erwahnten Zweiggrofien auf.

Sind die Schaltenergien fiir die nominalen Strom- und Spannungswerte eines Halblei-
terbauelementes bekannt, konnen die Zusammenhénge aus Box 4.6 approximativ dazu
verwendet werden, die Energieverluste fiir beliebige Halbleiterstrome und -spannungen zu
bestimmen. Aus diesem Grund sind die zu schaltenden GroSen'! (iyy(wt;) und Ug) auf

die nominalen Datenblattgrofien (7,0, und U, ) der Halbleiter zu beziehen. Es sei darauf

Tab. 4.4.: Auftreten der Schaltverluste in Abhangigkeit der Zweiggrofien

Zweiggrofien
sgn (ia(t) | sgn (52) || Schaltverluste
® © Won + Wiee
® ® Wy
© ® Won + Wree
© © Wy

HUDer Halbleiterstrom ist fiir eine allgemeingiiltige Beschreibung mit iz angegeben und dient als
Platzhalter fiir den IGBT-, FET- oder Diodenstrom.
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Box 4.6: Abhéangigkeit der Energieverluste vom Schaltzeitpunkt N\

i (wty) Uc

Won(Wtj> = Won,nom : 17 . U (419)
ipr(wt;) Uc
Worr(wt;) = Wossnom - 173 T (4.20)
j t; U
Wrec(WtJ) = <Wq~ec,0,nom i Wrec,nom : ZHIL (w J)) ' U < (421)

\. J

hingewiesen, dass das Schalten des Klemmenstromes nach Abb.4.12 — zwischen dem
Nullstrom und ¢, — seine Giiltigkeit ausschlieflich fiir konventionelle Submodul-Topologien
(wie u.a. das FB-SM) besitzt. Im weiteren Verlauf dieses Kapitels wird deutlich, dass der
Strom g, in beiden Double-Zero-Submodulen abhéngig von der Halbleiterposition ist

und die folgenden Werte!? annehmen kann:
ins € {lia , %!, 0}. (4.22)

Den Quotienten fiir Strom und Spannung aus Box4.6 wird in der Literatur i. Allg.
jeweils ein Exponent zugewiesen, welcher ungleich eins sein kann. Bei IGBT ist dieser
bei der Spannung tiberproportional (1.2...1.4) und bei Freilaufdioden ist er sowohl beim
Strom als auch der Spannung unterproportional (0.5...0.6) [Nicl4]. Fur die folgenden
Untersuchungen ist der Einfachheit halber jedoch angenommen, dass die Quotienten mit
ausreichender Genauigkeit mit einem linearen Zusammenhang modelliert werden kénnen.
Fiir den IGBT/FET ist dies durchaus vertretbar, da in den Datenblattern von 3.3kV-
Bauelementen gewohnlich eine nominale Sperrspannung von 1.8kV angegeben ist und
sich der Spannungsquotient deshalb nur moderat — auf % — erhoht. Wegen der starken
Nichtlinearitat der W,...-Kennlinie der Freilaufdiode sowie der Pramisse, dass diese auch
beim Nullstrom einen Wert aufweist, ist die lineare Approximation fiir die Diode unter der
obigen Ausgangsbedingung nur zuléssig, wenn in Gleichung 4.21 ein Offset (von Wiec0.nom)

vorgesehen wird.

Die im Halbleitermodul auftretenden Schaltverluste kénnen schliellich mit den Zusam-
menhéngen aus Box 4.7 bestimmt werden. Diese sind direkt proportional zur Schaltfrequenz
fp, welche im Submodul eingeprégt wird. Wie es in Abschnitt 4.2 bereits erwédhnt wurde,
weist die Schaltfrequenz bei dem gewéhlten Pulsmuster den dreifachen Wert der AC-seitigen

Netzgrundfrequenz auf (f, = 3 f1).

Box 4.7: Allgemeine Definition der Schaltverluste N\
Psw,on = fp “Won (423)

Psw,off = fp ' Woff (424)

Psw,rec = fp Wree (425)

12Diese Primisse ist einerseits auf den Double-Zero-Schaltzustand und andererseits auf die Anordnung
des Halbbriicken-Moduls in einer Double-Connection zuriickzufiihren.
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4.3.1.1. Schaltverluste des Vollbriicken-Submoduls

Zuerst sollen in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 das Schaltverhalten und
die dabei auftretenden Verluste in dem FB-SM untersucht werden. Die daraus resultierenden
Ergebnisse konnen dann spater fiir einen Vergleich mit den Double-Zero-Submodulen
genutzt werden. Abbildung 4.13 zeigt fir einen Cluster aus zwei FB-SM neben dem
Zweigstrom das zugehorige Pulsmuster fiir jedes individuelle Submodul ( und wuys).
Deren Pulsmuster sind fiir die Einhaltung der gewiinschten Schaltfrequenz (f, = 3 f1)
so gewahlt, dass immer eine Periodizitdt von zwei Grundschwingungen erreicht wird.
Die Schalthandlungen welche fiir das erste Submodul (v ) wéhrend der ersten Periode
(Zeitpunkte A1-F1, in Abb.4.13 grau hinterlegt) stattfinden, wiederholen sich also fiir das
zweite Submodul (ux,) wihrend der zweiten Periode (Zeitpunkte A2-F2). In Abb.4.14
sind passend dazu die Ersatzschaltbilder fir die Zeitpunkte A1-F1 illustriert. Auf der
linken Seite kann dabei immer der stationédre Schaltzustand vor dem Umschalten und auf
der rechten Seite die anschliefende Kommutierung (direkt nach dem Umschalten) erkannt

werden. Die farbig hinterlegten Halbleiterbauelemente indizieren:

o das Einschalten eines Transistors
o das Ausschalten eines Transistors bzw.

« cinen (grau),

um die stattfindende Kommutierung zu verdeutlichen. Die zugehorigen Zahlen geben
Aufschluss dartiber, in welcher Reihenfolge die Ansteuerimpulse an die Transistoren

geleitet werden.

Schaut man sich im Wechselrichter-Betrieb (nach Tab.4.3) in Abb.4.14 z. B. den Zeit-
punkt t4; an, wird deutlich, dass das linke FB-SM von positiver Kondensatorspannung
auf den Nullzustand wechselt. Wird der Bypass (0 V-Zustand) mit der Ansteuerung der
Transistoren Ty und T4 (und somit der untere Zweig) eingestellt, kann dies erreicht werden,
wenn T ausgeschaltet sowie Ty eingeschaltet wird. Da der Stromfluss nur in der Diode
D; stattfindet, treten in dem Transistor T selbst keine Verluste auf. Durch das aktive
Einschalten von Ty kommutiert der Zweigstrom auf diesen und ruft dort Einschaltverluste
(Won) hervor. Aufgrund der abzubauenden Ladungstrager innerhalb der Diode Dy, werden
in dieser zusatzlich Ausschaltverluste (W,..) umgesetzt. Da die Bauelemente T, und D,
jedoch in demselben Gehause untergebracht sind, sollen die Diodenverluste hier stets ihrem
Transistor-Gegenstiick zugewiesen werden. Tabelle 4.5 zeigt die individuell auftretenden
Verlustenergien (W, ;) wahrend der jeweiligen Schaltvorgange. Dabei sei zu erwéhnen,
dass die Schaltverluste eines individuellen Halbleiters in einem FB-SM wahrend der ers-
ten Periode (t41...tr1) bei dem Durchlaufen der zweiten Periode (tas...tps) seinem
Gegenstiick in dem anderen FB-SM zugewiesen werden muss. Wegen der alternierend
auftretenden Verluste (in jeder zweiten Periode) taucht in den Zellen der Tabelle 4.5 der

Vorfaktor % auf.
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Abb. 4.13.: Zweigstrom und Cluster-Pulsmuster fiir die Untersuchung der Schaltverluste
des FB-SM (sowie DZ-SM) in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3

In einer praktischen Realisierung wird i. Allg. noch eine abwechselnde Aktivierung des
oberen (T; und T3) und des unteren (T, und T,) Bypasses (0 V-Zustand) angestrebt.
Dieses Vorgehen hat zwar einen Einfluss auf die Aufteilung der Schaltverluste innerhalb
eines Submoduls, dndert jedoch nichts an den summarischen Schaltverlusten. Fiir den oben
beschriebenen Schaltzustand wéihrend des Zeitpunktes ¢, wiirden sich die Schaltverluste
des Transistorpaares Ty und Ty somit auch auf das Transistorpaar T3 und T, verteilen.
Aus Griinden der Einfachheit soll hier jedoch darauf verzichtet werden. Die Prioritéit dieser

Analyse dient den neuartigen Double-Zero-Submodulen.

Abbildung 4.15 und Tab. 4.6 zeigen in dem MMC-Referenz- Arbeitspunkt nach Tab. 4.3

zusétzlich die Schalthandlungen und Verlustenergien im Gleichrichter-Betrieb.
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Stationdrer Schaltzustand AnschlieBende Kommutierung
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Abb. 4.14.: Schalthandlungen des FB-SM im Wechselrichter-Betrieb (¢ = 30°)
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Stationérer Schaltzustand AnschlieBende Kommutierung
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Abb. 4.15.: Schalthandlungen des FB-SM im Gleichrichter-Betrieb (¢ = —150°)
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Tab. 4.5.: FB-SM  Schaltverluste nach Abb. 4.13a und 4.14 im Wechselrichter-
Betriebszustand in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 (¢ = 30°)

wt 4 wtp wte wtp wtp wtp
fapty) 2.12 2.45 2.17 0.65 0.54 0.32
3
—| Wawri(wty) | 3Wree(ia) 0 0 0 sWonlia) | 5Wiee(ia)
;% Ww,r2(wt;) || 3Won(ia) 0 0 sWorr(ia)| 5Wreelia) | 5Won (i)
E Wow,rs(wt;) 0 sWon(ia) | 5 Wog(ia) 0 0 0
Wwra(wt;) 0 Wiee(ia) 0 0 0 0
Wewr1(wt;) || 5Wree(ia) 0 0 0 3Wonlia) | 5Wree(ia)
W r2(wt;) || 3Won(ia) 0 0 sWorr(ia)| 3Wree(ia) | $Won(ia)
Waw r3(Wt;) 0 Wonlia) | $Wors(ia) 0 0 0
Wow ra(wt;) 0 sWiee(ia) 0 0 0 0

Tab. 4.6.: FB-SM Schaltverluste nach Abb. 4.13b und 4.15 im Gleichrichter-
Betriebszustand in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 (¢ = —150°)

wt g wtp wto wtp wWtg wtp
falts) 2.12 2.45 2.17 0.65 0.54 0.32
5
—| Wew1(wt)) || 5Wors(ia)] 0 0 | 3Won(ia) 0 |5Worslia)
;2: Wawra(wt;) 0 0 0 Woeelia) | 2Woss(ia)] 0
ea) Wsw,T3(Wtj) 0 0 %Wrec(ia) 0 0 0
= Waw ra(Wt;) 0 Worp(ia)| 3Wonl(ia) 0 0 0
Wiwri(wt;) || 5Wosslia)] 0 0 3Won(ia) 0 3Woy(ia)
Ww 12 (wt;) 0 0 0 IWreelia) | A Wop s (ia) 0
Wew,rs(wt;) 0 0 5Wree(ia) 0 0 0
Waw ra(Wt;) 0 Wor(ia)| 3Wonl(ia) 0 0 0
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4.3.1.2. Schaltverluste des Double-Zero-Submoduls

Die Untersuchung des Schaltverhaltens sowie der auftretenden Verluste in dem DZ-SM
sollen in der gleichen Art und Weise erfolgen, wie es bereits in dem vorherigen Abschnitt
fiir das FB-SM geschehen ist. Da es sich bei dem DZ-SM um ein Submodul in Single-
Connection handelt, ist es sinnvoll, die individuellen Pulsmuster nach Abb. 4.13 innerhalb

des Clusters auch fiir die Beschreibung des DZ-SM anzuwenden.

In den Abbildungen 4.16 und 4.17 sind die Schalthandlungen und Kommutierungen des
DZ-SM in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 — im Wechselrichter- sowie
Gleichrichter-Betrieb — gezeigt. Es kann aus den Ersatzschaltbildern vernommen werden,
dass fiir die Kommutierungen in den Nullzustand und aus dem Nullzustand die Halbleiter
Ty, — T4 nur den halben Zweigstrom schalten miissen. Lediglich der Halbleiter in dem
Kondensatorzweig (Ty) muss in dem DZ-SM in der Lage sein, den vollen Zweigstrom
zu schalten. Im Gegensatz zu dem FB-SM sind bei dem DZ-SM jedoch immer zwei
Transistoren der Gruppe Ty — T4 zusammen mit Ty an dem Umschaltvorgang beteiligt.
Die Tabellen 4.7 und 4.8 explizieren schliellich die auftretenden Schaltenergien innerhalb
des Clusters aus DZ-SM.
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4. Submodul-Topologien zur elektronischen Beherrschung von Fehlerfillen

Stationdrer Schaltzustand AnschlieBende Kommutierung

ig

Koy ol

Abb. 4.16.: Schalthandlungen des DZ-SM im Wechselrichter-Betrieb (¢ = 30°)
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Stationérer Schaltzustand AnschlieBende Kommutierung

ux

b

ux

a
Prapa

Abb. 4.17.: Schalthandlungen des DZ-SM im Gleichrichter-Betrieb (o = —150°)
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Tab. 4.7.: DZ-SM  Schaltverluste nach Abb. 4.13a und 4.16 im Wechselrichter-
Betriebszustand in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 (¢ = 30°)

wt 4 wtp wte wtp wtg wtp
fapty) 2.12 2.45 2.17 0.65 0.54 0.32
:
Wiw 1 (wt;) 0 Wiee (15) 0 0 0 0
= War(wt) | $Wo(s) | 0 0 [ iWorr(2)] 2Wree(3) | 2Wan ()
@] Weorst) [ Wonl(s) | 0 | 0 [ 3o (5)] 2Wrec(s) [ 2WWen ()
E Waw ra(Wi;) %Wrec(%“) 0 0 0
Wawro(wt;) || $Wree(ia) | $Won(ia) [3Wors(ia) 0 TWon(ia) | 2Wree(ia)
Wew 11 (wt;) 0 %Wrec (%“) 0 0 0 0
Wonalt) | WG] | 0 | 0 |3r(8)] 1els) | 39V 3)
Wonirst) | 2Won(3) | 0 | 0 [ Wagy(8) 2 0rel3) | 20V ()
Ww,ra(wt;) %Wrec (%“) 0 0 0
Wewro(Wt;) || $Wree(ia) | 3Won(ia) |3Wors(ia) 0 TWonlia) | sWree(ia)

Tab. 4.8.: DZ-SM Schaltverluste nach Abb. 4.13b und 4.17 im Gleichrichter-
Betriebszustand in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 (¢ = —150°)

wt g wtp wto wtp wWtg wtp
falts) 2.12 2.45 2.17 0.65 0.54 0.32
%
Wew,r1(wt;) 0 3 off(%“) %Won(%a) 0 0 0
=| W ro(wt;) 0 0 0 | W) [ iWors(l)] 0O
cz: Wowr3(Wt;) 0 0 %Wrec<%l) %Woff(%“) 0
A Wsw,T4(wtj) 0 %Woff (%) %WO"(%Z> 0 0 0
Wewto(@t;) |3WorsGa)| 0 | 2Wieelia) | 3Won(ia) | 0 |3Wops(ia)
W1 (wt;) 0 | 5Wors(5)] 3Won () 0 0 0
W ra(wt;) 0 0 0 | W) [ $Wors(l)] O
Wowrs(wt;) 0 0 0 IWoee($) [$Wors (5)] 0
Wow,ra(wt)) 0 sWoss (ZEQ) %Won(%l) 0 0 0
Wiwzo(wt;) |3Wors(ia)| 0 | 3Wieelia) | 3Won(ia) | 0 |3 Wops(ia)
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4.3.1.3. Schaltverluste des Double-Zero-Submoduls in Double-Connection

Abschlielend sollen das Schaltverhalten und die auftretenden Verluste fiir das DZ-DC-SM
untersucht werden. Abbildung 4.18 zeigt dazu den Zweigstrom und das Cluster-Pulsmuster
im Wechselrichter- und Gleichrichter-Betrieb. Wie es in Abschnitt 4.1.2 bereits angedeutet

o~ j ™

< 1.5 / < —05F
< <4
™ 10p s N s P K S ST T T T TN
< 05t <15 N
i _// 200 N~
—0.5¢ —25¢
0 2 4 6 8 10 12 14 16 | 18 20 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
t / ms t/ ms
ta tgte tp tsg  tg tp ta tg te tp tsa  tp tp
401 4.0r
3.0r . : 3.0r
i 2.0 T ————— i 2.() e
~ ~
= 1o} SRR < 1o}
5 =
= 0 = 0
—1.0F} —1.0r
—2.0 ¢ i j— f f i i i i i —2.0t i jr— f i i i i i i
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
t / ms t/ ms
(a) Wechselrichter-Betrieb (¢ = 30°) (b) Gleichrichter-Betrieb (¢ = —150°)

Abb. 4.18.: Zweigstrom und Cluster-Pulsmuster fiir die Untersuchung der Schaltverluste
des DZ-DC-SM in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3

wurde, ist es fiir das Balancing der Submodul-Kondensatorspannungen zweckmafBig, zwei
verschiedene Schaltzustinde fir die Klemmenspannung ux = +Ug vorzusehen. Abhéngig
von der Zweigstromrichtung ist es dann moglich den Submodul-Kondensator mit der
niedrigeren Spannung zu laden oder den Kondensator mit der grofleren Spannung zu
entladen (siehe Tab.4.2). Damit die Steuerelektronik des Submoduls den Zweigstrom-
Richtungswechsel detektieren kann, muss toleriert werden, dass dieses sich wenigstens
einen Taktzyklus (der Steuerelektronik) in dem falschen Schaltzustand befindet. Die
Nullstellen des Zweigstromes tg4 und tgg, welche in Abb. 4.18 fiir den Zwischenimpuls der

Klemmenspannung sorgen, wurden dazu bereits in Box 4.3 definiert.

In den Abbildungen 4.19 und 4.20 sind schliellich die Schalthandlungen und Kom-
mutierungen des DZ-DC-SM in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab.4.3 — im
Wechselrichter- sowie Gleichrichter-Betrieb — illustriert. Im Vergleich zu den anderen unter-
suchten Submodul-Topologien kann erkannt werden, dass fiir den gezeigten Arbeitspunkt
zwischen den Schaltinstanzen D und E noch ein weiteres Umschalten beriicksichtigt wurde.
Durch die gegenseitige Verriegelung der Transistorpaare Tg, T7 und Ty, Too wird nach

dem Zweigstrom-Richtungswechsel erreicht, dass die Klemmenspannung von uyx = +U¢



56 4. Submodul-Topologien zur elektronischen Beherrschung von Fehlerfillen
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Stationérer Schaltzustand

AnschlieBende Kommutierung

La
a

Abb. 4.20.:

Schalthandlungen des DZ-DC-SM im Gleichrichter-Betrieb (¢ =

—150°)
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4. Submodul-Topologien zur elektronischen Beherrschung von Fehlerfillen

Tab. 4.9.: DZ-DC-SM Schaltverluste nach Abb. 4.18a und 4.19 im Wechselrichter-

Betriebszustand in dem MMC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 (¢ = 30°)
wita witp wto wtp wtg wtp wtg
fapots) 212 | 245 | 217 | 065 | 054 | 032 0
!

Wowr1(wt;) 0 | Wels)| 0 0 0 0 0
Wawra(wty) || Won () 0 0 | Wos(s)| 0 0 0
Wawrs(wty) || Won (i) 0 0 Wosr(5)| 0 0 0
Wowa(wt;) 0 | Wels)| 0 0 0 0 0

Ww,rs(wt;) 0 0 0 0 Won(ia) | Wiee(ia) || Wiee(0)
Wowre(wt;) 0 0 0 0 Wiee (5) W, (5) 0
Waw 17(wt;) 0 0 0 0 Weee(%s) | Won (i) 0
Wewro1(Wt;) || Wiee (%) Won (%“) Wors (%‘) 0 0 0 0
Wawzoa(wts) | Woee(5) | Won (%) | Wors(3)| 0 0 0 0

Tab. 4.10.: DZ-DC-SM Schaltverluste nach Abb. 4.18b und 4.20 im Gleichrichter-

Betriebszustand in dem MMOC-Referenz-Arbeitspunkt nach Tab.4.3
(p = —150°)
wity wtp wto wtp wtp wtp wtg
fa(it;) 212 | 245 | 217 | 065 | 054 | 0.32 0
3
Waw 11 (wt;) 0 | Wors(is)| Won(is) 0 0 0 0
Wow 12 (wt;) 0 0 0 | Wels)| 0 0 0
Wowrs(wit;) 0 0 0 | Wels)| 0 0 0
Waw 14 (wt;) 0 | Wors(is)| Won(ls) 0 0 0 0
Wwrs(wi;) 0 0 0 0 0 Wt (ia)|| Wiee(0)
Wow 16 (wt;) 0 0 0 | Wo(s)| 0 0
Wowr7(wit;) 0 0 0 0 | W) 0 0
sw , 101 (W ]) Woff (%a 0 Wrec (%L) Won (%a) 0 0 0
sw , 102 (W ]) Woff (%a) 0 Wrec (%l) Won (%l) 0 0 0
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beibehalten wird.

Die Tabellen 4.9 und 4.10 zeigen die auftretenden Schaltenergien innerhalb des DZ-
DC-SM. Bemerkenswert ist dabei, dass lediglich der Transistor T den vollen Zweigstrom
schalten muss. Alle weiteren Halbleiterbauelemente weisen fiir die untersuchten Schalt-
vorgange nur die halbe Strombelastung auf. Bei der gegenseitigen Verriegelung der Tran-
sistorpaare Tg, T7 und Ty, Tpo im Zweigstrom-Nulldurchgang — wahrend ts4 und tsp —
fallen ausschliellich Ausschaltverluste der Diode D5 an. Um den Kommutierungsvorgang
beim Nullstrom besser verstehen zu kénnen, sei jedoch auf den spateren Abschnitt 6.1 und
Abb. 6.3 verwiesen.

4.3.2. Analytische Methoden fiir die Beschreibung der Durchlassverluste

Die Durchlassverluste treten bei Modular Multilevel Convertern in Anwendungen mit
hohen Reihenschaltzahlen — unabhéngig von der Submodul-Topologie — als dominieren-
de Verlustart auf und sind der Durchlasskennlinie der verwendeten Halbleiterbauele-
mente geschuldet. Abbildung 4.21 zeigt hierzu eine Schar von Durchlasskennlinien von
3.3kV - und SiC-MOSFET"-Modulen — identischer nominaler Stréme — fiir
typ. Sperrschichttemperaturen (¢;). Es wird dabei deutlich, dass die

SiC_ MOSFET

E—— ’(’/ = 250(Y

- e a» a» a» © ’[[)Vl' = IQSO(V

_—— ;= 150°C| -

Uro ; Ubs

Abb. 4.21.;: Durchlasskennlinien von und SiIC-MOSFET

einem exponentiellen Verlauf (von einer Diode) folgen. Die MOSFET-Kennlinien weisen
hingegen einen naherungsweise linearen Charakter auf. Im Teillastbetrieb und somit bei

geringen Durchlassstromen — besonders bei niedrigen Sperrschichttemperaturen — weist

13Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor
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eine FET-Struktur gegeniiber IGBT deshalb deutlich reduzierte Spannungsabfille auf.
Aufgrund der Ladungstrageriiberflutung in der Driftzone besitzt ein IGBT jedoch bei
groferen Sperrschichttemperaturen und Durchlassstromen einen sehr kleinen differentiellen
Widerstand, welcher in diesem Bereich auch geringere Spannungsabfille als ein FET
aufweist. Mit fortschreitender Zeit und der Weiterentwicklung der Prozesstechnik in der
Halbleiterindustrie wird sich dieses Verhéltnis jedoch in Zukunft sukzessiv zugunsten von
SiC-FET verschieben.

Die allgemeine Definition der Durchlassverluste (F,,) fiir einen IGBT sowie FET kann

nach den Zusammenhéngen:

1 .

Pon,]GBT = ?/0 UCE(t) . Zc(t) dt (426)
1
1 T ,

Pon,reT = f/o ups(t) - ip(t)dt (4.27)
1

angegeben werden. Fiir exakte Berechnungen ist eine numerische Losung dieser Glei-
chungen, wie es in den meisten Veroffentlichungen auch publiziert wird, unabdingbar
[DK05, RBHS10, TX11, WWZB18]. Analytische Methoden ermdglichen auf der anderen
Seite jedoch deutlich tieferen Einblick und grundlegendes Verstandnis der relevanten
Zusammenhange innerhalb des MMC und dessen Submodul-Topologien. Im Rahmen dieser
Arbeit soll deshalb eine analytische Analyse auf Basis von riickwértsleitenden (RC')
Halbleiterbauelementen durchgefiihrt werden. Es sei darauf hingewiesen, dass diese Voraus-
setzung nur fiir SIC-FET exakt ist. Da die Freilaufdiode (Riickwértsleitung) innerhalb eines
Si-RC-IGBT-Moduls stets eine geringere Durchlassspannung als deren IGBT-Pendant
(Vorwértsleitung) aufweist, ist es fur ein Worst-Case-Szenario zweckméfig, die IGBT-
Kennlinie fiir beide Stromrichtungen anzuwenden. Mit hinreichender Genauigkeit kdnnen

die Durchlasskennlinien linear approximiert werden (siehe Abb.4.21):

uoE(t) =Upo+ Ry - io(t) (4.28)
UDS(t) = RDSon : iD (t>7 (429)

wobei die FET-Struktur — im Gegensatz zum IGBT — keinen Offset in der Durchlassspan-
nung besitzt. Mochte man fiir die Entwicklung geschlossener Abhéngigkeiten die linearen
Beziehungen (Gl.4.28 und 4.29) in die Gleichungen 4.26 und 4.27 einbringen, muss ei-
nerseits berticksichtigt werden, dass der Halbleiterstrom ig; wahrend seiner Leitung den
Anforderungen nach Gleichung 4.22 entspricht. Andererseits ist es nachvollziehbar, dass die
Stromleitung in den Halbleitern nicht kontinuierlich erfolgt, sondern fiir die Synthese der
Zweigspannungen einer sinusformigen Modulation proportional ist. Es muss infolgedessen

bedacht werden, dass — durch die Vorgabe der iibergeordneten Regelung — in unterschiedli-

4Reverse Conducting
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chen Submodulen (bzw. Clustern) abschnittsweise auch unterschiedliche Strome flielen.
Man kann jedoch annehmen, dass — tiber eine vollstandige Periode betrachtet — alle
Submodule derselben Belastung unterliegen. Besonders bei hohen Reihenschaltzahlen kann
hierfir eine Gleichung formuliert werden, welche jedes Submodul mit einer sinusférmigen
Modulation:

d(t) = —=—=0b-[1 — k- sin(wt)] (4.30)

beaufschlagt. Auch wenn die getroffene Definition theoretisch einem gleichzeitigen, hochfre-
quenten, pulsweitenmodulierten (PWM) Takten aller Submodule entspricht, kann damit
dennoch eine zuverlassige Bestimmung der Verteilung der Durchlassverluste innerhalb
des MMC erreicht werden. Da die Halbleiterverluste in der Praxis stark von dem umge-
setzten Regelungsalgorithmus und der Sortierung der Submodule abhangen, wéare eine
exakte Berechnung dieser ohnehin undenkbar. In Box 4.8 ist der grundséatzliche Ansatz
fiir die Bestimmung der individuellen Durchlassverluste — unter Berticksichtigung einer

sinusformigen Modulation (Aussteuerung) nach Gleichung 4.30 — aufgefiihrt.

Box 4.8: Individuelle Durchlassverluste bei der Beaufschlagung mit einer sinusférmigen Modulation

M M
Pon.1eB1,i = Uto - i [7{1 /ttw“ |d(t)| - imL(t) dt} +Rr - i [1{1 /ft“’“ |d(t)| - i3, () dt (4.31)
w=1 w w=1 2n
Tzl I3,
M
Pyn,rET,i = RDSoON - i {;1 /ttw+1 |d(t)] - %1, (¢) dt] (4.32)
w=1 w
I3,

Die Gleichungen enthalten neben den Transistor-Kenndaten den Betragsmittelwert (|I7;|)
und den quadratischen RMS-Wert (I%;) des Halbleiterstromes, welche aus — durch die Null-
durchgénge von Spannung (Aussteuergrad) und Zweigstrom unterteilten — Teilintegralen
bestehen. Lost man die Integrale in den Gleichungen 4.31 und 4.32 fiir die individuellen
Halbleiterpositionen innerhalb der Submodul-Topologien FB-SM, DZ-SM und DZ-DC-SM,

erhilt man schliefllich die Zusammenhénge nach Box4.9.
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Tab. 4.11.: Definition der MMC-System- und Hilfsstrome fiir die analytische Bestimmung
der Durchlassverluste

Betrags- Quadratischer . '
mittelwert RMS-Wert Vorkommen im Umrichter
| 1) 2 .
E :% |1, I? MMC-Zweig
U% £ |1c| IZ Kondensator im FB-SM, DZ-SM, DZ-DC-SM
& g |1, Ig HL' im FB-SM, DZ-SM, DZ-DC-SM
= 3
T £ || I? HL im DZ-DC-SM

Betrachtet man die Gleichungen in Box 4.9 néher, kann man erkennen, dass die Strome
|I74] und I2, sich zum einen aus den Systemstromen innerhalb des MMC-Zweiges (|1,],
I?) und des Submodul-Kondensatorpfades ([I¢]|, I3) zusammensetzen, welche bereits in
Abschnitt 3.2 eingefithrt wurden [DM17]. Zum anderen sind in den Gleichungen Hilfsstrome
—sowohl Betragsmittelwerte (||, |I.|) als auch quadratische RMS-Werte (17, IZ) — enthalten.
Diese bieten eine tiefere Einsicht in die Stromverteilung individueller Halbleiterbauelemente

innerhalb der Submodul-Topologien (siehe Tab.4.11).

Aus Box 4.9 werden die folgenden Gruppen von Halbleiterbauelementen evident:
o FB-SM (Box4.9a): T;/Ty Ty/T3
e DZ-SM (Box4.9b): Ty/T, Ty/T;3
e DZ-DC-SM (Box4.9¢c): T;/Ty Ty/T3 To1/To2 und (T5 Tg/T7 .
Innerhalb dieser Gruppen sorgen die Hilfsstrome zwar fiir eine Verschiebung der individu-
ellen Halbleiterbelastung, in der Bilanz fiir die gesamten Durchlassverluste tauchen diese
(abgesehen von I?) jedoch nicht auf. Die inversen Vorzeichen der Hilfsstréome heben sich in

der jeweiligen High- bzw. Low-Side der Submodule gegenseitig auf.

In Box4.10 (auf S.64) sind die mathematischen Formulierungen fiir die System- und
Hilfsstrome gezeigt, welche fiir die Bestimmung der individuellen Halbleiterstrome aus
Box 4.9 benotigt werden [DM19b]. Die Gleichungen 4.53 bis 4.60 sind dabei ausschlielich
von den Betriebsparametern abhéngig, welche in Abschnitt 3.2 definiert wurden. Weiterhin
sind die Gleichungen fiir den gesamten Arbeitsbereich — sowohl im Wechselrichter- als
auch im Gleichrichter-Betrieb — giiltig. Abbildung 4.22 illustriert abschlielend die System-
und Hilfsstréme in dem typ. MMC-Arbeitsbereich fiir eine Phasenverschiebung () von 0°
und 30°. Es wird zunachst deutlich, dass die Hilfsstrome gegeniiber den Systemstromen —

besonders im Referenz-Arbeitspunkt nach Tab. 4.3 — nur einen marginalen Anteil aufweisen.

I5HL: Halbleiter
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Box 4.9a: HL-Strome innerhalb des FB-SM

Rp-Anteil:
=13, =512+ 31}

2 _ 72 _172_ 172
ITQ—IT3—§Ia_§Iy

(4.33)

(4.34)

(4.35)

(4.36)

Box 4.9b: HL-Strome innerhalb des DZ-SM

X0
Uro-Anteil:

[Ir1| = [Ira] = 3 L[ + 3 [Ic] - 3 L] (4.37)
[Ir2| = Irs| = 5 [Ia] — 3 ol + § [T (4.38)
[Iro] = TIc] (4.39)

RT‘RDSOH—Anteﬂ:
Bi=B=in+inei @)
2,=13;=312- 112+ 112 (4.41)
2, =12 (4.42)

[Ir01] = |Iro2] = [Ic|

Rr |RDson-Anteﬂ:

By =B, =B+ 1+313 -3
12, =133 =312 -2+ 112 + L 12
Ifg=2I7
Bo=I, =12- 112

4 ~a 2~z

172‘01 = 172“02 = %1(2} + Iz2
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Box 4.10: MMC-System- und Hilfsstrome (—7 < ¢ < +) N\
Hilfsparameter fiir die Berechnung der Gleichungen 4.58 und 4.60:

Betragsmittelwerte der MMC-Systemstrome (siehe Abb. 4.22a):

] = 'Id|2 [\/7+arcsm<1>} (4.53)
m:%gk—:l k2_1<1_k12)+‘/m(1_ri2)] (4.54)

Quadratische RMS-Werte der MMC-Systemstrome (siche Abb. 4.22b):

Id 2 m2
P=(2) |—+1 4.
4 8 1 1
2 _ = __° 2 _ win [ =
k 1 <k2+2) 3752 k2 —1 <k2+2> 2arcsm<k>
1 1 1
3 k2 —1 (k2 —|—2> + arcsin (k)H (4.56)

Betragsmittelwerte der MMC-Hilfsstrome (siehe Abb. 4.22a):

AL RN~ <1 _ 1> (4.57)

3 rk+1 k2

L], fir (—7+pc: <o < —pa) A(pa: < 0 <7 —pas)

=

L|= . = arctan | —2=—— | (4.58

Ll=4¢ vc arcan<m< )
|I.|5 sonst

|Id|1 r 1
I, =l 2 1
Ll =37 25531 7tz +1)ltany]
1 1
o) () e (2)
m
L)1 1k 1k
I, =42 21—+ ov/m2—1(— 42
Ll =5 L w11 2ta m i

2 (341) (5 i () - Jonees (1)

Quadratische RMS-Werte der MMC-Hilfsstrome (sieche Abb. 4.22b):

1_27 Id 2 r WLQ 1 4.59
v=\3) rril2 )
L\°1 r |1 k 41 41 1\ (k
2_(L4) =, 2 — (P (== — oy - ») 1\
2-(3) s bl 5 (GG er) )+ e (3) (R 0)
+m? % h2—1{;:: <h2+;>]—;aTCCOS<h> hH (4.60)
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(b) Quadratische RMS-Werte der MMC-System- und Hilfsstrome

Abb. 4.22.: Normierte MMC-System- und Hilfsstrome (siehe Box 4.10) fir die Bestimmung
der individuellen Halbleiterstrome nach Box 4.9
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5. Optimierte Dimensionierung des MMC

mittels normierter Halbleiterparameter

Ziel dieses Kapitels ist es, die — in Kapitel 4 eingefithrten — Berechnungsgrundlagen so zu
erweitern, dass die wesentlichen Halbleiterverlustanteile in allgemeingtiltiger, normierter
Form in analytischen Gleichungen beriicksichtigt werden konnen. Es wird dabei angestrebt,
sowohl Si- als auch SiC-Leistungshalbleiter mit ihren wesentlichen Verlustparametern — fiir
die Schalt- sowie Durchlassverluste — in einheitlicher Form zu erfassen. Dadurch kénnen
auch MMC-Submodule mit ,hybrider® Halbleiterbestiickung einbezogen werden, welche
einen Kompromiss zwischen Investitionskosten sowie Effizienz darstellen. Um dies zu
erreichen, miissen sinnvolle Normierungen der Halbleiterparameter und auch Naherungen —

insbesondere Linearisierungen — gewisser Funktionen vorgenommen werden.

Die Schaltenergien der HV-IGBT und SiC-FET konnen hierfiir mit den Zusammenhéngen
aus Box 5.1 — dargestellt mit Steigung und Offset — bestimmt werden, welche sich direkt
aus einer Modifikation der Gleichungen 4.19 bis 4.21 ergeben. Da die Schaltenergien
beim Ausschalten von SiC-Dioden prinzipiell insignifikant sind, werden diese fiir die
folgenden Untersuchungen grundsatzlich vernachlassigt. Die Durchlasskennlinien aller
Leistungshalbleiter konnen direkt in den bekannten, linearisierten Formen (Gl. 4.28 und

4.29) verwendet werden. Die numerische Genauigkeit der Gleichungen fir Halbleiter mit

Box 5.1: Linearisierte Energieverluste beim Schalten der HV-IGBT und SiC-FET \
Energieverluste beim Schalten der HV-IGBT:
AI/Von,IGBT . UC
Won,IGBT(Wtj) = T . ZHL(wtj) . Unom (51)
AW, 1GBT . Uc
Wortiaer(wtj) = N “igr(wtj) - U (5.2)
AWrec. o U
Wiee,iaBr (Wtj) = (Wrec,O,IGBT o, AR GO 'ZHL(Wtj)> gt (5.3)
AT Unom
Energieverluste beim Schalten der SiC-FET:
AWon FET . Uc
Won,reT(Wt;) = N “igr(wt;) - Unr (5.4)
AW, . U
Wossrer(Wi;) = % (W) - 5 < (5.5)
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bipolarem Leitungstyp (Si-IGBT) sind vor allem im Bereich kleiner Stromdichten zwar nicht
exakt abbildbar (siehe Abb.4.21), jedoch konnen die gewonnenen Ergebnisse als gute Basis
fiir eine grundlegende Dimensionierung des MMC angewendet werden. Besonders bei den
hybriden Bestiickungsvarianten ist es zweckméfig, verschiedene Halbleiter-Chipflachen auf-
grund von Technologie-, Prozess- und Preisentwicklung zu beriicksichtigen. Hierzu soll bei
der durchgefithrten Verlustbetrachtung eine Variation des Verhéltnisses der differentiellen
Widerstande (R’Ij{iST"”) — von SiC-FET zu Si-IGBT - eingefiihrt werden.

Tabelle 5.1 fasst einen, konservativ angenommenen, Satz von Kenndaten fir die Ver-
lustbetrachtung der Leistungshalbleiter zusammen. Die allgemein geeigneten Methoden
zur linearen Approximation der Halbleiterparameter fiir die Schalt- und Durchlassverluste

sind — aus Griinden der Ubersicht — im Anhang B dieser Arbeit angegeben.

Tab. 5.1.: Approximierte Halbleiterparameter eines HV-IGBT und eines SiC-FET aus der
3.3kV-Spannungsklasse (Bestimmung der Parameter sieche Anhang B)

Durchlassparameter Schaltparameter
. R
Halbleitertyp Uro r AWX}’H L AW"Af LAL Wireeo,HL 7AWK;’H L
RDS(m
HV-IGBT 120V 0.75 m< 2% 2% 1J 1%
SiC-FET — {2,3,4} Ry | 1% 0.5:% 0 0

Die weiteren Untersuchungen fiir die optimierte Dimensionierung des MMC und die
Bestimmung dessen Wirkungsgrad fiir einen typ. Arbeitspunkt! nach Tab. 4.3 bedienen
sich der analytischen Zusammenhénge aus Abschnitt 4.3 und sollen grundsatzlich in
zwei Schritten erfolgen. Jedem dieser Schritte wird innerhalb dieses Kapitels ein eigener
Abschnitt gewidmet. Zunédchst seien fir die untersuchten Submodul-Topologien (FB-SM,
DZ-SM, DZ-DC-SM) verschiedene Bestiickungsvarianten vorgestellt und verglichen, welche
sich aus den HV-IGBT sowie SiC-FET Halbleitern nach Tab. 5.1 zusammensetzen. Die
Variation der Anzahl von SiC-Bauelementen gibt dabei grundsatzlich Aufschluss dartiber,
ob sich die finanzielle Investition auch in einer Erhohung des Wirkungsgrades widerspiegelt.
Anschlieflend soll eine reine SiC-Bestiickung der vorgestellten Submodule analysiert werden
und deren Wirkungsgrade durch eine Optimierung der individuellen Halbleiter-Chipflichen

innerhalb der Submodule verbessert werden.

!Neben den beiden bekannten Arbeitspunkten (¢ = 30° ; ¢ = —150°) wird zusiitzlich noch der reine
Wirkleistungsbetrieb (¢ = 0°) untersucht. Die Tabellen mit den Schaltverlusten der drei Submodul-
Topologien fiir den reinen Wirkleistungsbetrieb sind dem Anhang C zu entnehmen.
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5.1. Halbleiter-Bestiickungsvarianten innerhalb der

Submodule

Die unterschiedlichen Halbleiter-Bestiickungsvarianten fiir die vorgestellten Submodul-
Topologien (FB-SM, DZ-SM, DZ-DC-SM) sind in den Abbildungen 5.1, 5.2 und 5.3 gezeigt,
wobei die Farbgebung den Halbleitertyp:

) HV-IGBT
) SiC-FET

hervorhebt. Es kann dabei vernommen werden, dass die Bestiickungsvarianten in den
Subbildern von links nach rechts eine ansteigende Anzahl von SiC-Bauelementen aufwei-
sen. Die Tabelle 5.2 verdeutlicht dies mit einer Zuweisung von rémischen Zahlen zu der

jeweiligen Submodul-Topologie und Bestiickungsvariante.

K& KK KA T, | T, Ty T, Ty
X3 Co== f Co= t X3 Co== f Co= t
J T, T, J J T, T, J T, T, T, T,
X0 X20-
(a) Bestiickungsvariante I (siehe Graph W in (b) Bestiickungsvariante IT (siehe Graph B in
Abb. 5.4a bis 5.12a) Abb. 5.4a bis 5.12a)

Abb. 5.1.: Verschiedene Bestiickungsvarianten des FB-SM

K& {IleT:,J K& {]’T”Td T, {ITUT” T {]’T”T:;

X X1
J T, Cn::t T1J J T, Cn::t T'1J T, Cn::t T, T, Cn::t T,
X0 X20-
(a) Bestiickungsvariante III (siehe Graph B in (b) Bestiickungsvariante IV (siehe Graph M in
Abb. 5.4b bis 5.12b) Abb. 5.4b bis 5.12b)

Abb. 5.2.: Verschiedene Bestiickungsvarianten des DZ-SM
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P1, < P2 Pli < ip2
TJ {ﬁm C2 T t Td TJ {]‘-Tm Cz - t Td
xl Nk g o §
TzJ C==1 {:lrrnz Td Td C==1 {]Troz Td
3 < ; : < 3
NI e N2 NI =F N2
oo w0
(a) Bestiickungsvariante V (siche Graph W in (b) Bestiickungsvariante VI (siche Graph B in
Abb. 5.4¢ bis 5.12¢) Abb. 5.4c¢ bis 5.12¢)
Pli < P2 Pli < P2
T {:]‘Tm Co== t T T {ﬁm Co== i— T
x Tﬂ[} x T_[:}
T, Gt {:]'Toz T, T, : G2 {:]Troz T,
? < : < ?
N17 T% N2 NI JTJ' IN2
wo—o w—o
(c) Bestiickungsvariante VII (sieche Graph B in (d) Bestiickungsvariante VIII (sieche Graph B in
Abb. 5.4¢ bis 5.12¢) Abb. 5.4¢ bis 5.12¢)

Abb. 5.3.: Verschiedene Bestiickungsvarianten des DZ-DC-SM

Tab. 5.2.: Bezeichnung der Halbleiter-Bestiickungsvarianten

Bestiickungsvariante
HL-Aufwand min. SiC < max. SiC
FB-SM
DZ-SM
DZ-DC-SM

Die Farben (H, H, M, W) indizieren die Anzahl der verwendeten SiC-Bauelemente in
aufsteigender Reihenfolge. Bei dem FB-SM und DZ-SM sind jeweils zwei Bestiickungsvari-
anten vorgesehen. Da arbeitspunktabhéngig eine Verschiebung der Verluste in T; /T4 bzw.
Ty /T3 hervorgerufen wird, birgt eine asymmetrische Halbleiterbestiickung keine Vorteile.
Die minimale SiC-Bestiickung des DZ-SM besitzt im Gegensatz zum FB-SM stets den
SiC-FET im Kondensatorpfad. Wie es im letzten Kapitel bereits erlautert wurde, ist der
Halbleiter-Chipaufwand fiir SIC-FET sehr gering, weil die mittlere Strombelastung in
dem Kondensatorpfad ohnehin deutlich niedriger ausfallt. Die maximale SiC-Bestiickung

beider Topologien ist vollsténdig mit SiC-FET-Bauelementen ausgefithrt. Bei dem DZ-
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DC-SM koénnen vier sinnvolle Bestiickungsvarianten betrachtet werden. Bewertet man
die dominierenden Haupt-Schaltzustdnde +£Us und 0V nach Abb. 4.5, kann man erken-
nen, dass sich die vier Varianten in ihrer summarisch auftretenden Upg-Komponente der

Durchlassspannung unterscheiden:

o Bestiickungsvariante V. — 3 - Upg

o Bestiickungsvariante VI — 2 - Upg

e Bestiickungsvariante VII — 1 - Upg
o Bestiickungsvariante VIII — 0 - Urpy.

Von der Variante V (W) zu der Variante VIII (M) nimmt also nicht nur die Anzahl der
SiC-Halbleiterbauelemente zu, sondern auch der resultierende Upq-Anteil der Durchlasss-

pannung des Submoduls ab.

Um die Abhéngigkeit nicht nur von dem Arbeitspunkt, sondern auch von der bestiickten
SiC-Halbleiterfliche zu zeigen, sind auf den folgenden Seiten (in Abb.5.4 bis 5.12) die
Wirkungsgrade () fiir verschiedene Phasenverschiebungen (¢) und Verhéltnisse der diffe-
rentiellen Widersténde (R%iio”) tiber der Wirkleistung (P;) des Umrichters aufgetragen.
Dabei stellen die Teilbilder (a), (b) und (c) nach Tab.5.2 je Seite die Ergebnisse fur die
jeweilige Submodul-Topologie dar:

a) FB-SM
b) DZ-SM
¢) DZ-DC-SM.

Zunéchst soll das Augenmerk — bei dem Konstanthalten der Phasenverschiebung ¢ — auf
die Variation des Verhéltnisses des differentiellen Widerstandes R?{ii"" gerichtet werden
(Abb. 5.4 bis 5.6). Tabelle 5.3 ermoglicht eine Ubersicht der dargestellten Graphen. Es sei
angemerkt, dass bei allen Berechnungen die Wirkleistung P; von null bis zum Nennar-
beitspunkt (mit der Scheinleistung von S = 900 MVA) aufgetragen ist. Die Graphen mit
einer von ¢ = (0° verschiedenen Phasenverschiebung weisen dabei eine reduzierte maximale
Wirkleistung (von Py = 780 MW) auf.

Tab. 5.3.: Ubersichtsverzeichnis fiir die Submodul-Wirkungsgrade der Abbildungen 5.4 bis
5.12

RDSon
Ry

2 3 4

30° Abb. 5.4 Abb.5.5 Abb. 5.6
v | —150° Abb. 5.7 Abb. 5.8 Abb.5.9
0° Abb.5.10 | Abb.5.11 Abb.5.12
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Beginnend mit einer Phasenverschiebung von ¢ = 30° werden in Abb. 5.4 die Wirkungs-
grade fiir ein Widerstandsverhaltnis von R%ii“" = 2 dargestellt. Die Verladufe der Kurven
lassen dabei Folgendes deutlich werden: Je weniger SiC-FET-Halbleiterbauelemente in dem
Submodul verbaut werden, desto geringer ist — aufgrund der konstanten Upo-Komponente
der Durchlassspannung der IGBT — die Effizienz im Teillastbetrieb. Im Volllastbetrieb
ndhern sich diese dann asymptotisch. Die Verbesserung des Wirkungsgrades fiir die mi-
nimale SiC-Halbleiterbestiickung (I — III) von dem FB-SM zum DZ-SM belauft sich
im Nennarbeitspunkt auf ca. 0.2 %. Bei der maximalen SiC-Bestiickung (II — IV) kann
die Effizienz sogar um weitere ca.0.05 % gesteigert werden. Das DZ-DC-SM ermoglicht
bei der minimalen und maximalen SiC-Halbleiterbestiickung im Vergleich zum DZ-SM
(III - V bzw. IV — VIII) sogar noch eine zusétzliche Effizienzsteigerung von mehr als
0.1% (und somit im Vergleich zum FB-SM mehr als 0.35 %).

Mit der Erhohung des Widerstandsverhaltnisses R%iij’" in Abb. 5.5 und 5.6 wird ersicht-
lich, dass der Wirkungsgrad der Submodule bei den Bestiickungsvarianten mit vielen
SiC-Halbleitern schon vor dem Erreichen des Nennarbeitspunktes geringer ausfallen kann.
Bei dem Verhaltnis von R%ii(’" = 3 kann das FB-SM mit reiner SiC-Bestiickung schon nicht
mehr vollstdndig ausgesteuert werden, da es dort schon hohere Verluste als die Variante mit
reiner IGBT-Bestiickung aufweist. Die vernachlassigbare Effizienzverbesserung im Nennar-
beitspunkt fiir die Topologien DZ-SM und DZ-DC-SM ist durch die deutlichen Mehrkosten
der SiC-Bauelemente ebenfalls nicht mehr vertretbar. Bei einem Verhéltnis von R%iST"" =4

ist die SiC-Bestiickung fiir keine der Topologien mehr wirtschaftlich implementierbar.

Betrachtet man die hybriden Bestiickungsvarianten des DZ-DC-SM mit mittlerer SiC-
Halbleiteranzahl (VI und VII), erkennt man einen angemessenen Kompromiss zwischen
Kostenaufwand und Wirkungsgrad. Auch im Teillastbereich ergeben sich bei diesen im
Vergleich zur minimalen Bestiickungsvariante deutlich verbesserte Wirkungsgrade. Fiir
die Betriebsbereiche mit einer Phasenverschiebung von ¢ = —150° und ¢ = 0° zeigen
Abb.5.7¢c und 5.10c die Wirkungsgrade des DZ-DC-SM bei dem geringsten Widerstands-
verhaltnis (R’f%ii"" = 2). Besonders in diesen beiden Graphen wird im Nennarbeitspunkt eine
gleichméfige Verbesserung der Effizienz (von 0.065 % ...0.091 %) von einer Bestiickungs-

variante zur néchsten — und somit steigendem SiC-Investment — ersichtlich.

In Abbildung 5.13 sind noch einmal die Wirkungsgrade aller Submodul-Topologien mit
reiner SiC-FET-Bestiickung — beispielhaft mit einer Phasenverschiebung von ¢ = 30°
— aufgefithrt. Die deutliche Verbesserung der Effizienz von 0.77 % bei einem Verhéltnis
von R%ii"” = 4 und die Verbesserung von 0.39 % bei einem Verhéltnis von R%ii"” =2 ist

ausschlieBlich der Submodul-Topologie zuzuschreiben.
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Weiterhin ist es interessant zu betrachten, wie sich eine Uberlast speziell auf das DZ-
DC-SM auswirkt. Hierzu wird in Abb.5.14 die Effizienz des DZ-DC-SM (R%i?’" = 2)
bis zu der doppelten Nennwirkleistung aufgetragen. Erwahnenswert ist grundsatzlich,
dass ab einer bestimmten Wirkleistung die Bestiickungsvariante VI — mit SiC-FET im
inneren Kern — annéhernd so effizient ist, wie die Bestiickungsvariante VIII und damit
in diesem Arbeitspunkt die wirtschaftlichste Wahl der vier Varianten ist. Dieser Effekt
kann verstanden werden, wenn man bedenkt, dass bei dem Uberschreiten einer gewissen
Halbleiterleistung (und somit Halbleiterstrom) der HV-IGBT weniger Durchlassverluste als
der SiC-FET aufweist. Dadurch, dass die Halbleiter Ty — T, hier als IGBT-Bauelemente
vorliegen und an diesen Positionen im Submodul ohnehin die grofiten Halbleiterstrome

auftreten, ist die Bestiickung jeder Halbleiterposition optimal ausgenutzt.

Abschlielend sollen noch die individuellen Halbleiter-Leistungsverluste innerhalb
der drei Submodul-Topologien und deren Entstehung begriindet werden [DM19b]. In
Abschnitt 4.3.2 wurden dazu bereits die Farben (| ©) B 72 1) fiir die jeweiligen Halblei-
terpositionen innerhalb der Submodul-Topologien (T /T4, T/ T3, Ts, Ts/T7, To/To1/To2)
nach Abb. 5.15 eingefiihrt. Abbildung 5.15 zeigt exemplarisch nur die Referenzbestiickungs-
varianten (mit minimaler SiC-Bestiickung). Die Analyse wird jedoch fiir alle Varianten
nach Abb.5.1, 5.2 und 5.3 durchgefithrt. Um mit der Bestiickung von SiC-Bauelementen
eine Verbesserung der Umrichter-Effizienz erzielen zu kénnen, erfolgt die Darstellung der

Verluste — wie oben bereits erlautert — nur mit dem Verhéaltnis des differentiellen Wider-

JKar | nfE Lano | on TGRS R O
Jear. | n)a kan |1 Joar. “T" n)a Jan O 1

(a) FB-SM (b) DZ-SM
< _
N £
T,
T Ty Ty,
Xy T J#}
T2 J Cl —" t Cz—‘— -
il
%
T
X0
(¢c) DZ-DC-SM

Abb. 5.15.: Farbzuweisung fiir die individuellen Halbleiterverluste innerhalb der Submodul-
Topologien
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Box 5.2: Wirkleistung eines Submoduls in Double-Connection (Cluster-Wirkleistung)

standes von R’f%iio" = 2. Das Balkendiagramm in Abb.5.16 zeigt dazu die individuellen
Submodul-Verluste (1 — ) fiir den Nennarbeitspunkt (S = 900 MVA) mit einer Phasen-
verschiebung von ¢ = 30°. Fiir eine grundsétzliche Vergleichbarkeit — auch mit anderen
Umrichtertypen sowie Nennwirkleistungen — sind die Verluste in dem Balkendiagramm auf
die Wirkleistung eines Submoduls in Double-Connection (Pp_cep,.) normiert (siehe Gl. 5.6
in Box 5.2) [DM19b]. Die drei Gruppen der Balken unterscheiden die Submodul-Topologien
FB-SM, DZ-SM und DZ-DC-SM. Innerhalb dieser Gruppen sind die Bestiickungsvarianten
wieder nach Abb.5.1 bis 5.3 fraktioniert. Es sei noch angemerkt, dass die Durchlass- und
Schaltverluste jeweils zusammenhéangend in einem Balken dargestellt sind. Die Schaltver-

luste weisen indessen eine Kennzeichnung durch eine schraffierte Hinterlegung auf.

5.1.1. Grundlegende Ursachen fiir die Reduktion der Durchlassverluste
5.1.1.1. Verbesserung der Durchlassverluste vom FB-SM zum DZ-SM

In Modular Multilevel Convertern treten in typischen Arbeitspunkten hohe Zweigstrome
stets simultan mit geringen Mittelwerten der Zweigspannung (und somit Submodul-
Klemmenspannungen von mehrheitlich 0 V) auf — wie in Abb. 3.2 bereits gezeigt wur-
de. Diese Gegebenheit besitzt beim MMC eine generelle Bedeutung, da diese von den
grundlegenden Bedingungen der Energiebilanz innerhalb der Submodul-Kondensatoren
unmittelbar vorgegeben ist. Deshalb fiihrt die Reduktion der Durchlassspannung eines
Submoduls im 0 V-Schaltzustand durch die Parallelschaltung der Halbleiter des oberen
und unteren Submodul-Zweiges (Double-Zero) — erkennbar in Abb.4.2b und 4.5¢ — zu
einer wesentlichen Verringerung der Durchlassverluste. Diese Pramisse gilt allerdings nur
fir den Ry|Rpsen-Anteil der Durchlassverluste, was an der Halbierung des quadratischen
RMS-Wertes des MMC-Zweigstromes (I2) in den Gleichungen 4.35, 4.36, 4.40 und 4.41
ersichtlich ist. Eine kleine Erhohung ist in den Gleichungen nur durch den quadratischen
RMS-Wert des Submodul-Kondensatorstromes zu verzeichnen. Abbildung 4.22b bestétigt
bei einer typ. Spannungsmodulation (von k& = 1.5) jedoch einen vernachléssigharen Anteil
der I12-Komponente. Die Verluste des Urg-Anteils bleiben hingegen bei einer Parallelschal-
tung aufgrund seines linearen Charakters im Strom identisch (siehe Gl.4.33, 4.34, 4.37
und 4.38). Die relative Verbesserung der Umrichter-Effizienz ist bei der Verwendung von
ausschliellich SiC-Halbleiterbauelementen am stérksten ausgepragt, weil deren Durch-
lasskennlinie keine Upg-Komponente aufweist. Allumfassend kann — im Arbeitspunkt mit

¢ = 30° (Abb.5.16) — bei einer minimalen SiC-Halbleiterbestiickung (I — III) eine Reduk-

0.70
f 0.79

sogar eine Reduktion der Durchlassverluste auf 25 erreicht werden [DM19b).

tion der Durchlassverluste au und bei einer maximalen SiC-Bestiickung (II — IV)
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Abb. 5.16.: Normierte Submodul-Verluste (¢ = 30° ; R%iST"" =2)

Bemerkenswert ist, dass die Durchlassverluste des FB-SM in allen untersuchten Arbeits-
punkten (Abb.5.16, 5.17 und 5.18) durch die SiC-Bestiickung nicht reduziert werden. In
dem Arbeitspunkt ¢ = 0° (Abb. 5.18) sind diese sogar erhoht. Daraus kann letztendlich
gefolgert werden, dass sich die SiC-Bestiickung beim FB-SM auflerhalb des Teillastberei-
ches ausschliellich mit einem deutlich erh6éhten Flachenaufwand von SiC-Halbleiterchips
rentiert [DM19b].

5.1.1.2. Verbesserung der Durchlassverluste vom DZ-SM zum DZ-DC-SM

Die Effizienzsteigerung der Double-Connection wird iiberwiegend durch die Verringerung
der, im gesamten Zweig des Submoduls in Serie liegenden, Durchlassspannungen erreicht.
Wie man an den dominierenden Haupt-Schaltzustdnden £Us und 0V gemafi Abb. 4.5
erkennen kann, liegen bei dem DZ-DC-SM im Vergleich zur Reihenschaltung zweier DZ-
SM drei Durchlassspannungen (statt vier) in Serie vor. Dadurch ergibt sich beziiglich
der Durchlassverluste fiir die generelle Anordnung einer Double-Connection stets ein
Reduktionsfaktor von %. Im Gegensatz zum letzten Abschnitt gilt diese Reduktion der
Durchlassverluste gleichermafien fir den Urpg- sowie den Rr|Rpson,-Anteil [DM19b].
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Vergleicht man die Urg-Anteile (siehe Box4.9) der Transistorpaare T; /Ty und T5/T3
(in den Gleichungen 4.37, 4.38, 4.43 und 4.44) kann man erkennen, dass die individuellen
Halbleiterbauelemente in beiden Submodul-Topologien in dhnlichen Lastzustdnden betrie-
ben werden. Abbildung 4.22a offenbart dabei, dass selbst mit einer geringfiigig héheren
Verschiebung der Verluste in Richtung eines der Transistorpaare die Gesamtheit der Durch-
lassverluste einer Gruppe T; — T4 unverandert bleibt. Zusétzlich besitzt das DZ-DC-SM
die Halbleitergruppe T5, Tg und T7 — dargestellt in den Gleichungen 4.45 und 4.46. Aus
Abb. 4.22a wird deutlich, dass der Betragsmittelwert des Stromes in Tj (|I75|) nur einen
marginalen Wert besitzt. Die Begriindung liegt in dem zeitlichen Zusammentreffen einer
hohen Zweigspannung — und deshalb der Submodul-Klemmenspannung von +2 Ugs — bei
gleichzeitig sehr geringen Werten des Zweigstromes (tg <t < tr in Abb.4.10) [DM19b].

Bei der Analyse der Rr|Rpson-Anteile (siche Box 4.9) ist es notig zu berticksichtigen, dass
die quadratischen RMS-Werte der Stromkomponenten /2, I? und I? sehr gering gegeniiber
dem des Zweigstromes I? sind. Bildet man auch hier die Gesamtheit der Durchlassverluste
einer Gruppe Ty — T4, erkennt man bei dem Vergleich von DZ-DC-SM und DZ-SM jedoch
keine nennenswerte Erhohung dieser. Der quadratische RMS-Wert der Stromkomponente
des Transistors Ts (I25) ist ebenfalls ausgesprochen niedrig. Strebt man eine optimierte
Dimensionierung des Double-Zero-Submoduls in Double-Connection an, kann es deshalb
sinnvoll sein, eine reduzierte Halbleiter-Chipflache fiir T5 vorzusehen [DM19b]. Diese

Grundidee soll in Abschnitt 5.2 weiter verfolgt werden.

Zusammenfassend stellt sich beztiglich der Urg- und Rr|Rpsen-Anteile der Durchlass-
verluste des DZ-SM und DZ-DC-SM heraus, dass die erwartete Reduktion der Double-
Connection von % sowohl bei der minimalen (III — V) als auch bei der maximalen
SiC-Halbleiterbestiickung (IV — VIII) stets sehr prézise erreicht wird (siehe Abb.5.16
bis 5.18). Betrachtet man abschliefend noch die Effizienzsteigerung des DZ-DC-SM in
Abhéangigkeit von der Bestiickungsvariante (V bis VIII), erkennt man, dass die hybriden
Varianten mit mittlerer SiC-Halbleiteranzahl (VI und VII) den angemessenen Kompromiss

zwischen Kostenaufwand und Wirkungsgrad erneut bestatigen konnen.

5.1.2. Grundlegende Ursachen fiir die Reduktion der Schaltverluste

Die Reduktion der Schaltverluste (schraffiert hinterlegte Bereiche in Abb. 5.16, 5.17 und
5.18) kann fiir die Gesamtheit der untersuchten Arbeitspunkte eindeutig nur vom FB-SM
zum DZ-SM — und ausschlieflich bei der minimalen SiC-Bestiickung (I — III) — beobachtet
werden. Auch wenn die Anzahl der verbauten Halbleiterbauelemente bei dem DZ-SM
hoher ist, konnen die individuellen Schaltverluste innerhalb der IGBT — aufgrund der
Préamisse dass nur der halbe Momentanwert des Zweigstromes geschaltet werden muss —

naherungsweise halbiert werden.
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Beurteilt man die Veranderung der Schaltverluste vom DZ-SM zum DZ-DC-SM, kénnen
bei den Bestiickungsvarianten mit wenig SiC-Halbleiterbauelementen keine Reduktion
dieser verzeichnet werden. Diese Erkenntnis ist grundséatzlich erwartungsgemafl, denn
das Schalten von dem halben Zweigstrom tritt bei dem Hauptanteil der Halbleiter in
beiden Submodul-Topologien auf. Eine Reduktion der Schaltverluste wird nur innerhalb
einer Submodul-Topologie — durch die Erhohung der Anzahl von SiC-FET-Bauelementen
— erreicht (I — II, III — IV, V — VI — VII — VIII). Es wird bei der Verwendung
von SiC-FET-Bauelementen nicht nur die grundlegende Reduktion von Ein- und Aus-
schaltverlusten eminent, ein wesentlicher Anteil kann auch dem Nichtvorhandensein der

Dioden-Schaltverluste zugeschrieben werden (siehe Tab. 5.1).

Aus den Balkendiagrammen (Abb. 5.16 bis 5.18) wird evident, dass die Zusammensetzung
der Schaltverluste erheblich mit dem Arbeitspunkt variiert. In den Arbeitspunkten ¢ = 30°
und ¢ = 0° (Abb.5.16 und 5.18) dominieren die Schaltverluste der Transistorpaare
Ty/T3. In dem Arbeitspunkt ¢ = —150° (Abb.5.17) sind hingegen die Schaltverluste
der Transistorpaare T, /Ty starker ausgeprégt (siche Tab.4.9, 4.10 und C.3). Innerhalb
der Transistorgruppe T5, Tg und T7 sind die Schaltverluste im Arbeitspunkt ¢ = 30°
grundsatzlich ausgeglichen. In dem Gleichrichter-Betrieb (reinen Wirkleistungsbetrieb)

verschieben sich diese jedoch marginal in Richtung von T (Tg/T7).

5.2. Optimierung der Halbleiter-Chipfliche und

Leistungsverluste

Im letzten Abschnitt sind verschiedene Bestiickungsvarianten analysiert worden, welche
eine deutliche Reduktion der Leistungsverluste — nicht nur durch den Einsatz der neuar-
tigen Double-Zero-Submodule, sondern auch durch die Investition von SiC-Halbleitern
— herbeifithren. Bisher wurden die Halbleiter-Chipflachen je Halbleitertyp (IGBT bzw.
FET) fur die individuellen Positionen innerhalb der Submodule als identisch angenommen.
Durch eine Umverteilung der Halbleiter-Chipflichen kann die Effizienz der Double-Zero-
Submodule hingegen zusatzlich gesteigert werden. Bei der Verwendung von reinen SiC-
FET-Bestiickungen kann fiir die eingefiihrten, analytischen Gleichungen eine besonders
iibersichtliche Form gefunden werden, welche nur noch von einem Halbleiter-Kennwert
— dem differentiellen Widerstand Rpgs,, — abhingt. Ein zweckmafiger Vergleich entsteht
dann, wenn die gesamte aufgewendete Halbleiter-Chipflache der SiC-Bauelemente konstant
gehalten wird [DM20]. Die Optimierung soll dabei ausschlielich auf Basis der Gleichungen
fiir die Durchlassverluste erfolgen, denn die Schaltverluste variieren bei den oben getrof-
fenen und idealisierten Annahmen lediglich in dem Recovery-Anteil der modulinternen
Freilaufdiode. Dieser Schaltverlustanteil des verwendeten SiC-FET-Bauelementes wurde

aber in dem vorherigen Abschnitt ohnehin vernachléssigt (sieche Tab.5.1).
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Xs0

Abb. 5.19.: Gleichverteilte Halbleiter-Chipflachen innerhalb des FB-SM als Referenzschal-
tung fir die Optimierung der Durchlassverluste (Leistungsverluste)

Box 5.3: Optimierung der Durchlassverluste (Leistungsverluste) N\

FB-SM als Referenzschaltung (siche Abb.5.19):

8
Go=8 -Gy = = konst
RDSon
32
Pores = — - I? 5.7
> Ponrer = g+ I (5.7)

a) DZ-SM mit einer reduzierten Chipfliche im Kondensatorpfad (siehe Abb. 5.20a):

Go=(8+2z)-Gygp=konst. ; 0<zx<1
4(4 + 1
Zpon,DZ,opt = ( x) . |:I2 e I% <1 9P > :| (58)
Go xr

b) DZ-DC-SM miit einer reduzierten Chipflache im inneren Kern (siehe Abb.5.20b):
Go=(4+5z)-Gygp=konst. ; 0<z<1
(4+5z) [, 1 , 1 ) 3
P, s = A2 (1+ = )22 (1+—)—2r2(1-2 .
Z ,DZDC,IC,opt Go o (Lo ) T2ie 1T z o (5.9)

¢) DZ-DC-SM mit einer reduzierten Chipflache im zentralen Schalter (siche Abb. 5.20c):

Go=(8+z) -Gygp =konst. ; 0<z<1
8 3 2
§ PonA,DZDC,CS,apt = ( + x) i Ig + 3[% — Ig 1—— (510)
GO 2 X

d) DZ-DC-SM mit einer reduzierten Chipfliche im inneren Kern sowie zentralen Schalter (siehe

Abb. 5.20d):

Go=(4+4x+y) -Ggp=konst. ; 0<z<1l ; 0<y<l1
(Ad+4z+y) [, 1 2 1 2 L1
Py, =B 2y~ Y o2 (1+—)-22(1———= 5.11
Z .DZDC,ICCS,opt Go @ +2x + 21z +2x z % 0 ( )

\

Das in Abb.5.19 gezeigte, konventionelle FB-SM — gleichméfig mit SiC-FET besttickt
— wird fiir die folgende Optimierung der Leistungsverluste (3 P,y ef) als Referenzschal-
tung herangezogen. Es wurde bereits erldutert, dass fiir die Gewéhrleistung identischer
Eigenschaften des Pulsmusters ein Submodul in Double-Connection ausschliefSlich mit

einer Serienschaltung von zwei Submodulen in Single-Connection verglichen werden darf.
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Die gesamte, investierte Halbleiter-Chipflache ist dann proportional zu dem resultieren-
den, elektrischen Leitwert (Gp), wenn alle 8 SiC-FET-Halbleiter parallelgeschaltet werden.
Folglich weist jeder der 8 SiC-FET-Halbleiter nach Box 5.3 einen differentiellen Wider-
stand von Rpgen = G% auf und setzt die Durchlassverluste nach Tab. 5.4 um. Daraus
ergeben sich die summarischen Referenz-Durchlassverluste nach Gleichung 5.7. Diese sind
proportional zum quadratischen RMS-Wert des MM C-Zweigstromes (siehe Gl.4.55 in
Box4.10) und kénnen prinzipiell mit einer Erh6hung von Gy reduziert werden. Bezogen
auf den aktuellen Stand der technologischen Entwicklung kann diese Grundlage aber
ausschliefllich mit einer Erhéhung der gesamten SiC-Halbleiter-Chipflache erreicht werden.
Wird dieselbe SiC-Chipflache fiir die Double-Zero-Submodule aufgewendet, kénnen die
Durchlassverluste essentiell reduziert werden. Fiir eine Optimierung der Effizienz muss
dazu die Halbleiter-Chipflache ungleich auf die jeweiligen Halbleiterpositionen aufgeteilt
werden [DM20].

Die Abbildungen 5.20a bis 5.20d zeigen fiir die Optimierung der Durchlassverlus-
te (3 Ponopt) vier unterschiedliche Varianten, die Halbleiter-Chipflachen innerhalb der
Submodul-Topologien zu verteilen. Neben den Halbleitern der &uleren Halbbriicken sol-
len die plaW, griin bzw. gelb hinterlegten Halbleiter mit einer reduzierten Chipflache

GHH
T,
Xy
T,
GHB
X320
(a) DZ-SM mit einer reduzierten Chipfliche im (b) DZ-DC-SM mit einer reduzierten Chipfliche
Kondensatorpfad im inneren Kern (IC)
U g G oG
G PL N ) P2 G G P1;
HB ?GHB JTG‘- l : "y - ;(G”B
E 9 T ct: L
Xy Tiﬁ} | *
T2 Cl T tx(;I[]; TO'Z T4 r:[\2
: | G ?
G —ge—— i HB;N2 G G —xge——
H 7 ' :
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, Gus :
Xz0 Xp0.
(¢) DZ-DC-SM mit einer reduzierten Chipflache (d) DZ-DC-SM mit einer reduzierten Chipflache im
im zentralen Schalter (CS) inneren Kern sowie zentralen Schalter (ICCS)

Abb. 5.20.: Verteilung der Halbleiter-Chipflichen innerhalb der Submodule fiir die Opti-
mierung der Durchlassverluste (Leistungsverluste)
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Tab. 5.4.: Individuelle Durchlassverluste fiir die Optimierung der Leistungsverluste

Optimierte Submodul-Topologie

FB-SM DZ-SM DZ-DC-SM | DZ-DC-SM | DZ-DC-SM
(IC) (CS) (ICCS)
PonTl - -
PonT2
PonT3
PonT4
S
,_‘% PonTO
"B
53 PonTl
g
. '?_') PonT2
=
A PonT3
-
% PonT4
e
% PonT5
=
PonTG
PonT7
PonTOl
PonT02

versehen werden. Der elektrische Leitwert GG yp eines individuellen SiC-FET der aufleren
Halbbriicke wird also bei den farbig hinterlegten FET mit einem Reduktionsfaktor von x
bzw. y (0 <z <1;0 <y <1) multipliziert (siche Tab.5.4). Dabei wird nicht nur eine
Variante des DZESM mit reduzierter Halbleiter-Chipfliche im Kondensatorzweig untersucht,
sondern auch DZ-DC-SM-Varianten mit reduzierter Chipfliche im [iferen/Kem (1C?),
zentralen Schalter (CS?) und einer Kombination der beiden letztgenannten (ICCS). Die
Gleichungen 5.8 bis 5.11 in Box 5.3 zeigen die zugehorigen, gesamten Durchlassverluste
und die Zusammensetzung deren individuellen Leitwerte* zum Gesamtleitwert Gy in Ab-
hangigkeit von den beiden Parametern z und y. Méchte man eine generelle Aussage tiber
die Effizienzsteigerung der Submodul-Topologien treffen, ist es notwendig die Varianten aus
Abb. 5.20a bis 5.20d im Verhéltnis zur Referenzschaltung — dem FB-SM — aus Abb. 5.19
darzustellen [DM20].

2Inner Core
3Central Switch
4Die Leitwerte Ggp der Submodul-Topologien in Box 5.3 sind i. Allg. unterschiedlich.
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(nach Abb. 5.20d)

Abb. 5.21.: Ergebnis der Optimierung der relativen Durchlassverluste (Leistungsverluste)
in Abhéngigkeit der Reduktionsfaktoren

Die Graphen in Abb.5.21a bis 5.21d stellen die relativen, gesamten Durchlassverluste
(Leistungsverluste) der vier Schaltungsvarianten (Abb. 5.20) — bezogen auf die Referenz-
schaltung (Abb.5.19) — iiber dem Reduktionsfaktor x dar. Es sei erneut verdeutlicht,
dass jede dieser Submodul-Topologien eine identische Halbleiter-Chipflache aufweist. Aus
Griinden des Verstédndnisses sind in den Verlaufen Parameterwerte bis x = 2 aufgetra-
gen. Die Minima der einzelnen Kurven — in den Abbildungen dargestellt durch Punkte
sowie deren Koordinaten — liegen allerdings in dem erwarteten Bereich unterhalb von
eins (0 < z < 1). Die Schaltungsvarianten IC und CS des DZ-DC-SM (Abb. 5.21b und
5.21c¢) bilden in ihrer Optimierung die Grundlage fiir die Variante ICCS (Abb. 5.21d).
Betrachtet man den reinen Wirkleistungsbetrieb, kann mit der optimierten Variante ICCS
(Abb.5.20d) im Vergleich zum konventionellen FB-SM (Abb. 5.19) eine Reduktion der
Durchlassverluste von mehr als 50% (auf 49.2%) erreicht werden. Damit das DZ-DC-SM
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nicht in seiner Fahigkeit eingeschréankt wird, interne sowie externe Submodul-Fehler zu
beherrschen, ist der Reduktionsfaktor y der Variante ICCS in einer konservativen Manier
auf y = 1 festgesetzt [DM20].

Es ist naheliegend, dass in der Praxis ein Kompromiss fiir die Auswahl der Reduktions-
faktoren eingegangen werden muss. Wird eine definierte Anzahl von parallel geschalteten
Halbleiter-Chips derselben Flache vorgegeben, konnen die Reduktionsfaktoren selbst-
verstandlich ausschliellich diskrete Werte annehmen. Es sei darauf hingewiesen, dass
die Minima der Kurven nur sehr flach ausgepriagt sind. Diese sind deshalb nicht nur
stabil bei der Variation des Arbeitspunktes (k, ¢), sondern auch bei der Variation der
Reduktionsfaktoren selbst. Die leichte Erhéhung der relativen Durchlassverluste (Leis-
tungsverluste) mit zunehmender Phasenverschiebung (¢) ist durch deren Normierung auf
die Cluster-Wirkleistung Pp_con. (und nicht die Scheinleistung S) begriindet [DM19b].
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6. Ansteuerung und
Kondensator-Balancing des
Double-Zero-Submoduls in

Double-Connection

Es wurde bereits aufgezeigt, welche Vorziige sich durch den Aufbau des Modular Multilevel
Converters mit dem neuartigen Double-Zero-Submodul in Double-Connection ergeben.
Nicht nur die erhohte Funktionalitat und Fehlerbeherrschbarkeit (sowohl extern als auch
intern), sondern ebenfalls die geringen Halbleiterverluste stellen einen deutlichen Fortschritt
des DZ-DC-SM gegenitiber den State of the Art Submodul-Topologien dar.

Im Verlauf dieses Kapitels werden die Themen beziiglich der praktischen Realisierung
diskutiert. Zunéchst soll auf ein logisches Konzept fiir die Ansteuerung der Submodul-
Halbleiterbauelemente eingegangen werden. Weiterhin sind fiir das Einsetzen von Submodul-
Kondensatoren mit endlicher Kapazitdt die Energiepulsationen — innerhalb der MMC-
Zweige und somit auch der Submodul-Kondensatoren — zu beachten. Abgerundet wird
dieses Kapitel mit der grundlegenden Beschreibung der Kondensator-Balancing-Sequenz
und der Kommutierungen, die dadurch innerhalb des DZ-DC-SM stattfinden.

6.1. Ansteuerung des DZ-DC-SM

Die Steuerung und Regelung von Modular Multilevel Convertern nach neuartigen Konzep-
ten kann grundsétzlich in zwei Hierarchie-Ebenen unterteilt werden [DHM19, DHM20]:
e Obere Ebene (Energieregelung):
— Regelung der Leistungsbilanz der DC- und AC-Seite (Netzsynchronisation)
— Balancing der Zweigenergien
« Untere Ebene (MVC?):
— Bestimmung der Transistor-Gate-Signale fiir die einzelnen Submodule basierend
auf Referenzgroflen und gemessenen Umrichtergrofien

— Balancing der Submodul-Kondensatorspannungen.

I Multi-Variable Control
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Abb. 6.1.: Blockschaltbild der Ansteuerung des DZ-DC-SM

Abbildung 6.1 zeigt die generelle Struktur der eben erwéhnten Hierarchie-Ebenen. Die MVC
konnte dabei in jiingsten Veroffentlichungen bereits erfolgreich mit Vollbriicken-Submodulen
implementiert werden [DHM19, DHM20]. M6chte man dieses Regelungskonzept auch mit
der Bestiickung von DZ-DC-SM anwenden, kann dies durch das Einfithren einer weiteren
Hierarchie-Ebene — der zentralen Steuereinheit (ZSE) — erreicht werden. Die ZSE bekommt
von der iibergeordneten MVC je Submodul lediglich ein 2bit Steuerwort s = {s1, s2}
fiir den einzustellenden 4-Level Schaltzustand. Die direkte Ansteuerung der Halbleiter
sowie das interne Balancing der beiden Kondensatoren im DZ-DC-SM wird indessen
ausschlieBlich von der ZSE bewéltigt.

Durch das Auftreten einer Spannungsdifferenz zwischen den Submodul-Kondensatoren
— wahrend des Schaltzustandes 42 Ugs — soll ein intelligentes Ansteuerkonzept der ZSE
dafiir sorgen, dass ein nahtloser, passiver und verlustloser Ubergang in die Kondensator-
Parallelschaltung (+Uc) erméglicht wird. Dieser Ubergang muss dabei unabhéngig von der
Zweigstromrichtung erreicht werden. Wie Abb. 6.1 zeigt, kann diese Aufgabe von der ZSE
bewaltigt werden, ohne dazu die Kondensatorspannungen zu messen. Die Kenntnis, welcher
der beiden Kondensatoren die héhere Spannung besitzt, wird also zu keiner Zeit bendotigt.
Grundsétzlich muss der iibergeordneten MVC fiir ein Balancing der Submodule im Zweig
des MMC mindestens der gemeinsame Kondensator-Spannungswert (nach dem internen

Balancing) bekannt sein. Aus Griinden der Fehlersicherheit ist es jedoch sinnvoll, beide
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Tab. 6.1.: Schaltzustéinde fiir die Ansteuerung des DZ-DC-SM

Aufere Innerer
Halbbriicken Kern

ZSJ;ZZ Ti/Ta | TofTs | To/Tr | Tor/Too) T (UT5g>> o) | o)
®) ! 0 0 1 1 — +2Uc| +2Uc
2y ! 0 0 1 0 0 +Uo | +2U¢
! 0 0 1 0 1 +Uc | +Uc
@ ! 0 1 0 0 1 +Uc | +Uc
2 ! 0 1 0 |0 0 +Uc | OV
© 1 ! 1 0 0 - ov | ov
0 ! 1 0 |0 0 —Uo | OV
@ 0 1 1 0 0 1 —Us | —Ug
@ 0 1 1 1 0 — Uy | —Ug

ux,ist = +Uc

ux. ist = 0V

Abb. 6.2.: Zustandsautomat (EA) fiir die Ansteuerung des DZ-DC-SM
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Kondensatorspannungen (Ugy und Ugs) an diese zu iibermitteln. Tabelle 6.1 zeigt alle, fiir
die Ansteuerung des DZ-DC-SM erforderlichen, Schaltzusténde. Wie in Abschnitt 4.1.2
bereits gezeigt wurde, nutzen zwei Transistoren immer ein gemeinsames Steuersignal. Die
Schaltzustande sind in der Tabelle dem Sollwert der Submodul-Klemmenspannung (ux sou)
nach durchnummeriert [DM19al:

. @ — +2U¢

. @ — +Uc

. @ — 0V

. @ — —Uc.
Der nachstehende Buchstabe gibt Auskunft iiber den detaillierten Charakter des Schalt-
zustandes. Nach dem Auftreten einer Spannungsdifferenz zwischen den Submodul-
Kondensatoren kann, in Abhéngigkeit von der Zweigstromrichtung, der Kondensator
mit der hoheren Spannung entladen (d?) oder der Kondensator mit der geringeren Span-
nung geladen (c?) werden. In dem Moment des Vorzeichenwechsels des Zweigstromes
befindet sich das Submodul zunéchst temporér (t) — fiir einen Taktzyklus der ZSE — in
einem falschen Schaltzustand. Es sei angemerkt, dass das passive Kondensator-Balancing
nicht in allen Schaltzustianden erfolgen muss. Da der Zustand @ fiir die Spannungsdiffe-
renz verantwortlich ist, sollte der benachbarte (und zeitlich folgende) Zustand @ dazu

verwendet werden diesen Spannungsfehler zu annullieren* [DM19a].

Abbildung 6.2 stellt die Umsetzung des neuen Ansteuerkonzeptes der ZSE mithilfe eines
Zustandsautomaten (EA®) dar. Es wird hier erneut sichtbar, dass der EA lediglich mit dem
erwdhnten 2 bit Steuerwort (s = {1, $2}) gespeist wird, um den Sollwert der Submodul-
Klemmenspannung einzustellen. Fiir eine bessere Ubersicht ist die Zweigstromrichtung in
dem EA farbig in griin (i, > 0) bzw. gelb (i, < 0) hinterlegt. Die Uberlappung (gemischte
Farbe) in der Mitte indiziert wihrenddessen die Unabhéngigkeit der Schaltzustéande @,
@ und @ von der Zweigstromrichtung. In der vertikalen Ebene werden die Istwerte
der Submodul-Klemmenspannung (ux ;s:) unterschieden. Die Intensitét der farbigen Hin-
terlegung ist dabei stellvertretend fiir die Hohe des anliegenden Spannungswertes. Die
transienten Schaltzustande (t) sind in dem EA in Abb. 6.2 ausgediinnt dargestellt. Diese
konnen mit der (sehr kurz andauernden) gegenseitigen Verriegelung einer konventionellen
Halbbriicke verglichen werden und treten, wie oben bereits erkléirt, nur fiir die Dauer eines

Taktzyklus der ZSE auf. Abhéngig von der Zweigstromrichtung liegt wahrend dieser Zeiten

2discharging

3charging

4Fiir den Fall, dass das Balancing der Kondensatoren nicht in dem Parallelzustand (+U¢) abgeschlossen
werden kann, ist es bei einer praktischen Realisierung des DZ-DC-SM moglich, den Transistor Tgp;
bzw. Tgr2 (aus Abb.4.6) dazu einzusetzen den Kondensator mit dem hoheren Spannungswert auf den
Kondensator mit dem niedrigeren Spannungswert zu entladen. Im weiteren Verlauf dieser Arbeit soll jedoch
davon ausgegangen werden, dass das Balancing mit dem eingefithrten Zustandsautomaten (Abb.6.2) — in
den Zustinden (2d) und (2c) — stets bewéltigt werden kann.

SEndlicher Automat
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\ B

X2

Abb. 6.3.: Auftreten eines inkorrekten Schaltzustandes aufgrund des Zweigstromrichtungs-
wechsels bei der Ansteuerung des DZ-DC-SM

eine falsche Submodul-Klemmenspannung vor [DM19a]. Um den Ubergang des DZ-DC-
SM in einen inkorrekten Schaltzustand besser verstehen zu koénnen, sind in Abb. 6.3 die
auftretenden Kommutierungen bei einem Vorzeichenwechsel des Zweigstromes verdeutlicht.
In horizontaler Ebene angeordnete Schaltzustdnde weisen jeweils identische Gate-Signale
fiir deren Halbleiterbauelemente auf. Wechselt das Vorzeichen des Zweigstromes nun von
negativ (positiv) auf positiv (negativ), findet eine Kommutierung innerhalb des Submoduls
von dem linken (rechten) zum rechten (linken) Ersatzschaltbild statt. Betrachtet man in
Abb. 6.3 die falschen (transienten) Schaltzustande (pinke Boxen), wird ersichtlich, dass der
zentrale Transistor Ty in diesen riickwartsleitend ist — also praktisch keinen Spannungsab-
fall aufweist. Im Gegensatz dazu ist in den korrekten Schaltzusténden und @ an Ty

stets die Kondensatorspannung +Ug messbar. Man kann sich diese Eigenschaft mit einem
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Schwellwertschalter zunutze machen und in ein logisches Signal tiberfithren [DM19a]:

1 fir Urs > 0
g = (6.1)
0 fir urs =~ 0.

Wie in Tab. 6.1 rot hinterlegt ist, stimmen bei g = 0 der Soll- und Istwert der Submodul-

Klemmenspannung nicht itberein (wx son # tUx,ist)-

Abschlielend wird der EA aus Abb. 6.2 — als praktische Realisierung — in ein sequen-
tielles Schaltwerk tiberfithrt. Wie bereits erwéhnt, soll das Balancing der Submodul-
Kondensatoren ausschlieflich in den — Schaltzustand @ folgenden — Zustanden und
@ durchgefithrt sowie abgeschlossen werden. Deshalb werden die Zusténde @ und
(in Tab.6.1 grau hinterlegt) hier nicht weiter genutzt. Es entsteht also ein vereinfach-
ter Automat mit nur 7 Zustidnden. Ein 3 bit Zustandsspeicher — mit den Zustands-Bits
Qa, Qp und Q¢ — ist dementsprechend fiir die Realisierung des EA vollkommen ausrei-
chend [DM19a]. Tabelle 6.2 fasst dazu alle fiir die Implementierung benotigten Grofien
zusammen. Die Reihenfolge der Zustdnde ist von oben nach unten mit absteigender
Submodul-Klemmenspannung dargestellt — positives Klemmenpotential ist farblich mit rot
und negatives Klemmenpotential ist farblich mit blau hinterlegt. Die Intensitét der farbigen
Hinterlegung ist wieder stellvertretend fiir die Hohe des anliegenden Spannungswertes. Ein
weiterer Zustand des EA kann fiir die Vorladung der Submodul-Kondensatoren (pc®) —
und somit den Black-Start des MMC — genutzt werden. Aus Tab. 6.2 kann erkannt werden,
dass die ersten beiden Zustands-Bits ()4 und Q)5 der Haupt-Schaltzustande @, , @,

@ und @ so definiert wurden, dass sie mit dem Steuerwort s tibereinstimmen.

Tab. 6.2.: Reduzierte Schaltzustdnde des EA fiir die Ansteuerung des DZ-DC-SM

Schalt- U s Zustandsspeicher T, Ty Te | Toz T,

zustand ’ 51 S2 Qa | @B Qc Ty | Tz | T7 | To
(3) |+2Ug| 1 | 1 1 1 0 1ol o | 1] 1
@) | +20c| X | X || 1 1 1 1o o | 1]o0
welltloll 1o o] t]olo]1]o
@ |+Us| 1o 1t ]o | 1| 1t|lo]|1]o]o0
@) ov || X | X | o 0 0 1o | 1] 01| o0
@ |ov oo oo || 1| 1|11 o0]0
@ | Ve 0|10 |1 | 1|o0o]1]1]1]o0
— | X | X 0 1 0 0l 0] 0] o010

Sprecharging
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Abb. 6.4.: Realisierung des reduzierten EA in ein sequentielles Schaltwerk fiir die Ansteue-
rung des DZ-DC-SM (siehe Box 6.1)
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Box 6.1: Entwicklung des reduzierten EA in ein sequentielles Schaltwerk N\

Ubergangsnetzwerk des EA:

@Z:QA~@C-§1+@B-Qc-§1+@A'QC'82+@A'QB—FQA'@B'QC'g?'g (6.2)

@;:@A'©C+QC'§2+§2‘g+QA'§1+QB'QC"51+@A‘51+QB'§2 (6.3)
@g:@A'@B'QC+QA'@B'S2+§B'SI'S2+QA'QB'QC
+Q4- Qs Qc-51+Qp-Qc-51-8+Qa-Qp-Qc-51-8 (6.4)

Ausgangsnetzwerk des EA:

Ti=Ty=Qa+Qp (6.5)
T,=Ts=Q, Qc (6.6)
Ts=T=Qs - Qc+Qp-Qc+Q4 Qp (6.7)
Tor =Toe =Qp-Qc +Qa Q¢ (6.8)
Ts =Qa-Qp Q¢ (6.9)

\. J

Die Codewoérter der benachbarten Zustinde in Tab. 6.2 unterscheiden sich nur in einem
Bit — deren Hamming-Distanz ist also eins [DM19a]. Entwickelt man die Tabelle in ein se-
quentielles Schaltwerk, erhélt man — in Abhéangigkeit von den Eingangsvariablen {s, s2, g}
und dem aktuellen Wert des Zustandsspeichers {Q 4, @p, Qc} — das Gleichungssystem fir
das Ubergangs- sowie Ausgangsnetzwerk des EA (siche Box 6.1). Abbildung 6.4 illustriert
die Umsetzung von GI.6.2 bis 6.9 und das daraus entstehende Logikdiagramm [DM19a].

6.2. Energiepulsation und Submodul-Kondensatorkapazitat
im DZ-DC-SM

Mo6chte man die Moglichkeiten fiir eine Minimierung der Submodul-Kondensatorkapazitét
fiir geringe Submodul-Schaltfrequenzen untersuchen, miissen das angewendete Pulsmuster
fiir dessen Klemmenspannung und die sich daraus ergebende Energiepulsationen innerhalb
der Kondensatoren eindeutig bekannt sein. In Abbildung 4.7 wurde dazu bereits ein
Pulsmuster mit einer Pulsfrequenz von dem dreifachen Wert der Grundfrequenz (f, = 3 f1)

definiert, welches sich fiir grundséatzliche Untersuchungen als praktikabel herausstellt.

Die Abbildungen 6.6a und 6.7a zeigen charakteristische Arbeitsbereiche (AB) der analy-
sierten Submodul-Topologien (DZ-DC-SM, DZ-SM und FB-SM), in welchen sich grundséatz-
lich die Form der Energieverldufe innerhalb der Kondensatoren unterscheidet. Diese werden
— wie im weiteren Verlauf dieses Abschnittes gezeigt — prinzipiell fiir die Bestimmung der
maximal auftretenden Energiepulsationen AW e, in den Submodul-Kondensatoren be-
notigt. Zusatzlich wird den untersuchten Submodul-Topologien noch eine verallgemeinerte
Variante eines MM C-Submoduls — unter Anwendung einer hohen PWM Schaltfrequenz (HF
PWM MMC-SM) — gegentiber gestellt (Abb. 6.5a). Es sei dabei angemerkt, dass die Energie-
pulsationen im Kondensatorzweig fiir das FB-SM und DZ-SM bei der Anwendung desselben
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(b) Elektrische Submodul-Grofien fiir den AP aus Abb.6.5a (k= 1.5 ; p = 30°)

Abb. 6.5.: Energiepulsationen fiir ein verallgemeinertes MMC-Submodul unter der Anwen-
dung einer hohen PWM Schaltfrequenz (HF PWM MMC-SM)
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Double-Connection
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(b) Elektrische Submodul-GroBen fiir den AP aus Abb.6.6a (k= 1.5 ; ¢ = 30°)

Abb. 6.6.: Energiepulsationen fiir ein DZ-DC-SM unter der Anwendung des 4-Level Puls-

musters nach Abb. 4.7
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(b) Elektrische Submodul-Gréflen fir den AP aus Abb.6.7a (k= 1.5 ; ¢ = 30°)

Abb. 6.7.: Energiepulsationen fiir die Serienschaltung zweier FB-SM (oder DZ-SM) unter
der Anwendung des 4-Level Pulsmusters nach Abb. 4.7
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Pulsmusters identisch sind. Generell sind die Arbeitsbereiche in Abb. 6.5a, 6.6a und 6.7a
nur in Richtung hoher Spannungsmodulationen begrenzt. Zum einen ist dafiir der maximal
einstellbare Spannungsmodulationsfaktor von k& = 3 (blaue Linie in Abb. 6.5a, 6.6a, 6.7a)
verantwortlich, denn fiir £ > 3 kann wenigstens eine der Pulsmuster-Eigenschaften nach
Box 4.2 nicht mehr eingehalten werden. Zum anderen sind die Arbeitsbereiche durch einen
minimal benétigten Strommodulationsfaktor von m = 1 begrenzt (rote Linie in Abb. 6.5a,
6.6a, 6.7a). Fir m < 1 liegt der Zweigstrom ausschliefilich unipolar vor, weshalb das Ba-
lancing des MMC dort nicht mehr jederzeit fiir alle individuellen Submodule sichergestellt
werden kann. Die Abbildungen 6.5b, 6.6b und 6.7b zeigen exemplarisch die elektrischen
Submodul-Gréfen fiir den definierten Wechselrichter-Arbeitspunkt (AP) nach Tab. 4.3 (mit
k = 1.5 und ¢ = 30°) [DM20]. Aus Griinden der Vergleichbarkeit sind die Momentanwerte
der Leistung sowie Energieanderung in den Graphen auf den — je Submodul — tibertragenen
Anteil (1) der Umrichter-Zweigwirkleistung £¢ normiert.

In einer ersten Uberlegung kénnte man meinen, dass die Modulation der Submodule
eines MMC mit n > 100 und dem 4-Level Pulsmuster nach Abb.4.7 fiir eine geringe
Energiepulsation als ungentigend erscheint. Stellt man die Ergebnisse der Energiepulsa-
tionen aus den Abbildungen 6.5b, 6.6b und 6.7b jedoch in einem gemeinsamen Graphen
gegeniiber, kann man erkennen, dass die Energiepulsation des DZ-DC-SM in einem weiten
Arbeitsbereich quantitativ mit der des verallgemeinerten MMC-Submoduls iibereinstimmt
(siehe Abb.6.8). Es sei dabei erneut bemerkt, dass der Energieverlauf des verallgemei-
nerten MMC-Submoduls (schwarzer Verlauf) mit einer theoretisch unendlichen Pulsfre-
quenz (f, — oo) erreicht wird. Eine praktisch identische Energiepulsation ergibt sich
im DZ-DC-SM (roter Verlauf) mit einer Pulsfrequenz von nur dem dreifachen Wert der
Grundfrequenz (f, = 3 f1) [DM20]. Bei den beiden Submodulen in Single-Connection (FB-
SM und DZ-SM) ist eine essentiell hohere Pulsfrequenz vonnéten, um die Energiebilanz
in den Submodul-Kondensatoren wéhrend einer Periode der Umrichter-Grundfrequenz
(von 20 ms) beizubehalten. Der Grenziibergang von dem blauen (minimale Pulsfrequenz)
zu dem schwarzen Verlauf (unendliche Pulsfrequenz) der Energiepulsation wird in Abb. 6.8
schliellich signifikant. Fiir die Betrachtung der Energiepulsationen der Submodule in
Single-Connection ist es daher sinnvoll ein Zeitfenster von zwei Perioden (40 ms) zu bertick-
sichtigen, um die Beibehaltung der Pulsfrequenz sicherzustellen. Dass der maximale Wert
der Energiepulsation ungefihr dem Zweifachen des DZ-DC-SM entspricht, ist hier sichtlich
unvermeidbar [DM20]. Nimmt man identische Vorgaben fiir die Spannungstoleranz %—UCC
der untersuchten Submodul-Topologien an, ist eine Verdoppelung deren benéttigten Kon-
densatorkapazititen eine direkte Konsequenz daraus. Diese Ergebnisse sind grundsétzlich
im Einklang mit aktuellen Veroffentlichungen unter der Anwendung einer hohen MMC
Level-Anzahl (n) [TAN*11, HAT"15, THNN15, HJI*18, DHM18, DHM19].
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(c) Erhohter Spannungsmodulationsfaktor (k = 1.8)

Abb. 6.8.: Energiepulsationen innerhalb der Submodul-Kondensatoren fiir verschiedene
Spannungsmodulationsfaktoren (und ¢ = 30°)
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Méchte man unter Verwendung von FB-SM (oder DZ-SM) indessen eine vergleichbare
Energiepulsation zum DZ-DC-SM erreichen, miissen die Schaltzustdnde +U¢ eines Clusters
zwischen den beiden Submodulen ( und wuy-) alterniert werden. Allerdings kann mit
einer endlichen Pulsfrequenz nur eine Energiepulsation eingestellt werden, welche signifikant
iiber der des DZ-DC-SM liegt. Abbildung 6.9 zeigt dazu die Verlaufe eines Clusters aus
FB-SM (oder DZ-SM) mit einer um 10 % erhohten Energiepulsation. Erreicht wird dies
mit der Einfiihrung eines Toleranzbandes um die DZ-DC-SM-Energiepulsation. Immer
wenn einer der FB-SM-Energiepulsationen eine Toleranzgrenze (von +10 %) passiert,
wird eine Umschaltung der beiden Submodule durchgefiihrt. Je steiler der Verlauf der
Energieéinderung ausfillt, desto haufiger muss eine Umschaltung vorgenommen werden.
Die erreichte Verbesserung zu dem Schaltmuster aus Abb. 6.7b muss unverkennbar mit
einer deutlich erhohten Pulsfrequenz (von ca. f, = 1.1 kHz) erkauft werden. Wie es in
Abschnitt 4.3.2 bereits bewiesen wurde, wird bei der Betrachtung des alternierenden
Pulsbetriebs zweier FB-SM (oder DZ-SM) noch einmal deutlich, dass das abwechselnde
Aktivieren der Kondensatoren in den Schaltzustinden +Us — im Vergleich zu deren

dauerhaften Parallelschaltung im DZ-DC-SM - die zweifachen ohmschen Durchlassverluste
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Abb. 6.9.: Energiepulsationen fiir die Serienschaltung zweier FB-SM (oder DZ-SM) unter
Anwendung eines alternierend gebildeten 4-Level Pulsmusters (f, = 1.1kHz)
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in den Kondensatorpfaden verursacht (siche Gl. 4.42 und 4.52).

Die Boxen6.2 und 6.3 fassen einen vollsténdigen Satz von Gleichungen fiir die Be-
stimmung der maximalen Energiepulsationen der untersuchten Submodul-Topologien in
allen Arbeitsbereichen (—7 < ¢ < +7 ; 1 < k < 3) zusammen [DM20]. Es sei angemerkt,
dass die Gleichung 6.11 in einer vereinfachten Form wiedergegeben ist, welche identische
Kapazitiatswerte der beiden Submodul-Kondensatoren voraussetzt. Anders als bei den
Submodulen in Single-Connection findet nadmlich nur beim DZ-DC-SM (in den Schalt-
zustdnden fir +U¢) eine Parallelschaltung der Kondensatoren statt. Definiert man fiir
eine allgemeine Beschreibung eine relative Toleranz ¢ (mit € > 0) zwischen den Submodul-
Kondensatorkapazitéten C; und Cy, kénnen deren Werte — nach Gl. 6.13 und 6.14 (Box 6.4)
— um eine nominale, mittlere Kapazitit Cp5 angegeben werden. Das Ungleichgewicht der
Kapazitaten (Cy < C9) hat ebenfalls ein Ungleichgewicht deren Strome wéhrend der Par-
allelschaltung (ic1(t) < ic2(t)) — dargestellt in den Gleichungen 6.15 und 6.16 — zur Folge.
Berticksichtigt man die Proportionalitdt von Kondensatorstrom und dessen Energiepulsati-
on, iibertragen sich die Vorfaktoren % bzw. 1—;“5 demzufolge auch auf (den roten Faktor
in) Gleichung 6.11:

2 fir AWetman

2

DO | =
—_

1+
2

m

fur AWCQ,m(w .

Fiir eine exakte Bestimmung der individuellen Energiepulsationen muss die erwahnte
Substitution zwar bedacht werden, aus Griinden der Ubersicht wird die vereinfachte
Darstellung in Box 6.3 jedoch beibehalten.

Box 6.2: Maximale Energiepulsationen fiir die Anwendung einer hohen PWM Schaltfrequenz

Maximale Energiepulsationen fiir ein verallgemeinertes HF PWM MMC-Submodul (AB aus Abb. 6.5a)
giiltig fir —m < ¢ < 47

Uor B [VIT=T-(1- )| fix AB D

AWEs maz = (6.10)

+(1+ 2+ %) ltang| | fiir ABQ)

Uck,;l{}{;{ m21~(1w12)} fiir AB (3)
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Box 6.3: Maximale Energiepulsationen fiir die Anwendung eines 4-Level Pulsmusters

Partielle Anteile von Hilfsenergiepulsationen (angewendet in den Gleichungen 6.11 und 6.12):

— Ty |14 T
AWpy = Ucﬁl—;' m - (sin(y + @) +sin(y — ¢)) + 27}
_ T1 |Id| I 1 ™
AWpo = UC%T vVm?2 —1—|m|-cos (a, ] ) + a + arcsin (W) = 5= o]
7 Tl |Id| [ 2
AWyg = Cor 3 vVm2—1—|m| - cos (/)’— ‘ |90\D + B + arcsin <‘m‘) ‘2 |<p|‘
= T |l i 7 ™
AWhe =Uoge 3 |Iml- (COS (ﬁ_ 2~ MD T (O‘_ 2~ MD) PE=(
_ 7 Nl . ™
AWps = UC%? vVm? —1+|m|-cos (ﬂ—i— — || ) + B + arcsin (‘m‘> -7+ 5~ ||
= Ty Il | . .
AWpe = UC%T m - (sin(f + ¢) +sin(8 — ¢)) — 28
= Tl |Id| [ 2 . . 1
AWy7 = Ucy? vm2 —1+4+m-sin(8 + ¢) — B + arcsin (W)
™
— T | T
AWhgzUc—IM —7T+‘*—sgn 4,0‘
2r 3 |
— Ty |14 T
AWpg = Ucz—ll—;' vVm? —1+m-sin(a — ¢) — a+ arcsin (%) ‘ <,Q|”
T
— T |||
AWpio = Ucil—;l —m - (sin(a + ¢) +sin(a — ¢)) + 204]
77 Tl |Id| 2 - 1
AWy = Uc2—? 2vV/m? — 1 — w + 2arcsin (W)
p ,
Maximale Energiepulsationen fiir das DZ-DC-SM (C; = Cs) (AB aus Abb. 6.6a) giiltig fir —7m < ¢ < +m:
1AW fir AB (D)
AW fir AB (2)
AWcimaz = § AWz + AWy fir AB (3) (6.11)

%AW}L{) + AWy + %AW}LP, fur AB @
%AW}L{; + AWhre + AW fur AB @

Maximale Energiepulsationen fiir das FB-SM (oder DZ-SM) (AB aus Abb. 6.7a) giiltig fir —7m < ¢ < +m:

AWhpio fiir AB (D)
AWpa fir AB (2)
AWy, fir AB (3)
AWcimaz = § AWhi + AWh7 + AWig fiir AB (4 (6.12)
AWphi + AWy —sgn(p) - AWg  fiir AB (B)
AWpi + AW fiir AB (6)
AWy fiir AB (7)
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Ci2

C —
! 1+¢
_ Ci2
C 1—¢

. . C .
ic1(t) = iro1(t) = & +1 & Cig(t) =
. . C ‘
ica(t) = iroa(t) = 7 +2 o Cig(t) =

Box 6.4: Definition der Zusammenhénge in den Kondensatorzweigen innerhalb des DZ-DC-SM

Submodul-Kondensatorkapazitdten bei einer relativen Toleranz e:

2 'ia(t)
1 ;8 in(t)

(6.13)

(6.14)

(6.15)

(6.16)

J

Abbildung 6.10 zeigt schliellich die maximalen Energiepulsationen der drei Submodul-

Topologien in Abhangigkeit des Spannungsmodulationsfaktors fir typische Phasenver-
schiebungen (¢ = 30° und ¢ = 0°). Aus Griinden der Einfachheit ist in den Graphen fiir
das DZ-DC-SM ebenfalls die maximale Energiepulsation AW 14, — identisch fiir beide
Kondensatoren (¢ = 0) — angegeben [DM20].

— 307 JF WM MMC-SM
mEE = DZ-DC-SM
L mme-0° pansijadzsm
A T
0ol S = I
Y I L: ; ‘LI“/ ‘
08 e
07| T
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Abb. 6.10.: Maximale Energiepulsationen der drei Submodul-Topologien in Abhéingigkeit
vom Arbeitspunkt

Unter der idealisierten Annahme, dass die positive sowie negative Spannungsénderung

gleichférmig um die mittlere Kondensatorspannung (Uz) und nach:

AUC =2-¢- Uc (617)
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erfolgt, kann die Submodul-Kondensatorkapazitdt C; mit der bekannten Energiepulsation

AW¢imae Wie folgt berechnet werden:

AW i,max AW i, max
C' _ C'i, o Ci,

AUc 772 - —2
TC'UC« Q'E'UC

(6.18)

6.3. Kondensator-Balancing-Sequenz im DZ-DC-SM

In dem ersten Abschnitt dieses Kapitels (6.1) wurde bereits das grundlegende Konzept
fiir die DZ-DC-SM-Ansteuerung vorgestellt. Es ist zudem bekannt, dass die Spannungs-
differenz zwischen den Submodul-Kondensatoren aufgrund deren Kapazitatstoleranz e
ausschliefllich wahrend des Schaltzustandes @ (+2Uc) — der Serienschaltung beider
Kondensatoren — auftritt. Deren Balancing soll deshalb stets in dem zeitlich darauf folgen-
den Schaltzustand @ (+U¢) durchgefithrt werden. Wie in Tab. 6.1 und Abb. 6.2 gezeigt
wurde, ist zum einen der Zustand dafiir zusténdig (bei einem negativen Zweigstrom
(i < 0)) den Submodul-Kondensator mit der héheren Spannung zu entladen und zum
anderen der Zustand @ dafiir zustandig (bei einem positiven Zweigstrom (i, > 0)) den
Submodul-Kondensator mit der niedrigeren Spannung zu laden. Dabei soll davon ausge-
gangen werden, dass das Kondensator-Balancing vollstandig abgeschlossen ist, bevor in der
zeitlichen Abfolge durch das Pulsmuster der nédchste Schaltzustand @ (0V) aktiviert wird.
Das eingefithrte Ansteuerkonzept besitzt die Hauptintention, einen nahtlosen, passiven
und verlustlosen Ubergang in die Kondensator-Parallelschaltung zu ermdglichen. Dabei ist
fir das Balancing nach Tab. 6.2 keine Messung der Kondensatorspannungen notwendig
[DM19a, DM19b]. Fiir eine sichere und exakte Detektion geringer Spannungsdifferenzen
ware ein deutlicher Mehraufwand fiir die Implementierung des Submoduls notwendig,
was somit zu einem negativen Einfluss auf die Zuverlédssigkeit des Systems fiihren kann

[HJT*19].

Tab. 6.3.: Simulationsparameter einer DZ-DC-SM-Balancing-Sequenz fiir eine vollstdndige
Periode der Grundfrequenz

Simulation || Abb.6.12 | Abb.6.13

% +30° | =30°
I, 2.60 kA
r 0.9
k 1.5
612 4.0mF
€ 10%
4 3.6 mF
uc1(0) = Ug 2.0KV
UCQ(O) = Uc 2.0kV
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Die Abbildungen 6.12 und 6.13 illustrieren die Simulation des DZ-DC-SM iiber eine
vollstandige Periode (f; = 50 Hz) unter Berticksichtigung der Parameter aus Tab.6.3. In
Abhéngigkeit vom Arbeitspunkt (¢ = £30°) kann sowohl das Laden @ (Abb.6.12) als
auch das Entladen (Abb.6.13) der Submodul-Kondensatoren beobachtet werden.
Neben dem Momentanwert des Zweigstromes (i,) in den oberen Graphen, zeigen die
mittleren Graphen jeweils den zeitlichen Verlauf der Kondensatorspannungen (u¢;) sowie
der Submodul-Klemmenspannung (ux). Aus Griinden der Ubersicht bieten die unteren
Graphen zusatzlich eine vergroerte Darstellung auf den (in der roten Box hervorgehobenen)
Zeitabschnitt tgp <t < tx. In den Abbildungen 6.12 und 6.13 ist einerseits der Zeitpunkt
tr herausgehoben, in dem das Balancing der Submodul-Kondensatoren initiiert wird.
Entsprechend dem Momentanwert des Zweigstromes (und C; < Cy) beginnt die Balancing-
Sequenz in diesen Arbeitspunkten mit einer Spannungsdifferenz von —42 V. Andererseits sei
der Zeitpunkt tx erwahnt. Er kennzeichnet, dass das Balancing der Kondensatorspannungen

abgeschlossen ist und die Parallelschaltung der Kondensatoren passiv aktiviert wird

[DM19b).

Fiir eine detaillierte Beschreibung der Balancing-Sequenz ist in Abb.6.11 die Bildung

der Double-Connection aus zwei DZ-SM illustriert. Die externe Verbindung der Klemmen

DZ-SM| = Le

Xj0— (1)
}P
NL
Ly

DZ-SM
X (2)

—oXy

(a) Externe Verschaltung

(¢) DZ-DC-SM mit internen Kommutierungsinduktivitiaten

Abb. 6.11.: Realisierung einer Double-Connection aus Double-Zero-Submodulen
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Double-Connection

1%
................................. s
3
- B
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o]
! i ! | 4 &
3 ®Q ~ © —
A/ (B)Xn E AN/ ()% 8 AN/ (7)1

Abb. 6.12.: Simulation einer DZ-DC-SM-Balancing-Sequenz fiir eine vollsténdige Periode

der Grundfrequenz (Laden des Kondensators mit der geringeren Spannung

(ia > 05 ¢ = +430°))
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Abb. 6.14.: Balancing-Sequenz und Kommutierungstrajektorie des DZ-DC-SM fiir i, > 0

ux = tuci + uce
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Abb. 6.15.: Kommutierungspfade im inneren Kern des DZ-DC-SM fiir i, > 0



117

trp Intervall

4

Intervall

Intervall? Intervall

< i .
~ 0n .
\27100 i
.2 -200 ¥
< —300 % '
400 T,

—500 b i i L

.\\/“—-——

0 0.1 02 03

2.12

=

~4

~

= 200
208 [
> i
4
~

2.06 f1

04 05 06 07 08
t/ms

2.04 b
0

_10f:
—20 f;
—30
0

0.1 0.2 0.3

04 05 06 07 08
t / ms

~ 0 0.1 0.2 0.3

0.4 0.5 0.6 0.7 0.8

t / ms

Abb. 6.16.: Balancing-Sequenz und Kommutierungstrajektorie des DZ-DC-SM fiir i, < 0
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Abb. 6.17.: Kommutierungspfade im inneren Kern des DZ-DC-SM fiir i, < 0

Intervall @



118 6. Ansteuerung und Kondensator-Balancing des Double-Zero-Submoduls in
Double-Connection

Tab. 6.4.: Simulationsparameter und -ergebnisse einer DZ-DC-SM-Balancing-Sequenz sowie
Kommutierung in den Parallelzustand

Simulation || Abb.6.14 und 6.15 | Abb.6.16 und 6.17

Lp =Ly 115nH
Ry =R, 3.925 mf)
Co 4.4mF
uct (tr) 1.626 kV 2.063kV
uca(tr) 1.663kV 2.105kV
AU¢ hard —42V —42V
T.g 354 A —456 A
ia(tx) 436 A —444 A
AUG soft —1.71V —1.74V
a —11.2% —-9.1%
AWhard 1.74J 1.74J
AWeors 10.2mJ 7.0mJ
> We 13.9kJ 21.2kJ

wird hier bewusst mit einer, nicht vernachléssigbaren, parasitaren Induktivitat (Lp und
Ly) gezeigt. Aus der folgenden Untersuchung wird deutlich, dass die Funktionalitiat der
Balancing-Sequenz durch die Induktivitaten nicht beeintrachtigt wird [DM19a).

Die Abbildungen 6.14 und 6.16 stellen die zeitlichen Verlaufe der Balancing-Sequenzen
und die anschlieBenden Kommutierungen in den Parallelzustand der Submodul-
Kondensatoren fiir beide Zweigstromrichtungen — unter Anwendung der Simulations-
parameter aus Tab.6.4 — dar. In den Abbildungen 6.15 und 6.17 sind passend dazu fur
die unterschiedlichen Intervalle wahrend des Balancing-Prozesses die Ersatzschaltbilder
des inneren Kerns des DZ-DC-SM und dessen Kommutierungspfade veranschaulicht. Die
Darstellung des inneren Kerns ist hier vollkommen ausreichend, da die Ansteuerung der
stromfithrenden Halbleiterbauelemente der aufleren Halbbriicken wéhrend der Schaltzustén-
de @ und @ unverdndert bleibt. Zusétzlich zu den Kommutierungsinduktivitéten (Lp
und Ly) sind in den Ersatzschaltbildern ebenfalls die parasitdren, ohmschen Widerstéande
der Kondensatorzweige (R; und Ry) eingezeichnet [HJIT19]. Fiir eine bessere Ubersicht sind
das Aus- und Einschalten der Halbleiterbauelemente in den Schaltbildern (mit blau und
rot) farbig hinterlegt. Eine nebenstehende Nummerierung ist erneut stellvertretend fiir die
Schaltreihenfolge der Transistoren. Die gestrichelten Maschen in den Ersatzschaltbildern
verdeutlichen schlieflich die Stroméanderungen der Kommutierungskreise [DM19a]:

o Betragsmafige Reduktion des Kommutierungsstromes in einem Pfad

o Betragsmafige Erhohung des Kommutierungsstromes in einem Pfad.



119

Box 6.5: Zeitliche Verldufe wihrend der Kommutierung nach Abb.6.14 und 6.16 (C; < C5)

Strome wihrend der Kommutierung (entwickelt um den Zeitpunkt tx fir ¢ > 0):
I, »—% = e %t cos(wet — 0) + 1#} fiir i, > 0
ipp(t) =4 & ‘ (6.19)
Teq 1%5 @ et cos(wet —0) + 1%} fiir i, <0
I, Vlgf Lo e 0t cos(wet — 0) + o< fiir i, > 0
irn(t) =4 ¢ ‘ (6.20)
Teq ,% %S e 0t cos(wet —0) + 1%5} far 7, <0
Spannungen wahrend der Kommutierung (entwickelt um den Zeitpunkt tx fir ¢ > 0):
Teq;‘gz '% L e 0tsin(wet —26) +t+ 1= L sin(2 9)] +uci(tx) fir i, >0
uci(t) =q - ‘ ° (6.21)
etz {—wi e %*sin(we t —26) +¢ — - sin(2 9)} +ucn(tx) fiir i, <0
Teq;g-: 7%6 e dtsin(wet —26) +t — wi sin(2 9)} + uca(tx) fiir i, >0
uce(t) = ¢ o [ 1 - (6.22)
Tog 225 [152 Lo 0t sin(we t — 20) + ¢+ 155 L sin(2 9)] +ucs(tx) fiir ig <0
Parameter fiir die Zusammenhénge in den Gleichungen 6.19 bis 6.22:
§=2= (6.23)
wo = ﬁ (6.24)
We = /w3 — 62 (6.25)
0 = arctan (%) (6.26)
L=Lp+ Ly (6.27)
R=Ri+ Ry (628)
Ci - Cy
_ 6.29
Ch+C, ( )
Wiéhrend der Kondensator-Serienschaltung (Intervall in Abb.6.14 bis 6.17) baut
sich — wie zu Beginn des Abschnitts erwihnt — die Spannungsdifferenz”:
AUg hara = uct1(tr) — uca(tr) (6.30)

auf (siehe Tab.6.4). Nach dem Umschalten in den Schaltzustand @ (Intervall @) findet
die Kommutierung auf C; (i, > 0) bzw. Cy (i, < 0) statt. In dem Intervall @ verhindern
die Dioden Dgy (ig > 0) bzw. D; (i, < 0) — aufgrund der negativen Kondensator-
Spannungsdifferenz — die (harte) Kondensator-Parallelschaltung. Entweder wird bei einem
positiven Zweigstrom der Kondensator C; geladen (Abb.6.14 und 6.15) oder bei einem
negativen Zweigstrom der Kondensator Cy entladen (Abb. 6.16 und 6.17). Das Intervall @
wird mit der Einleitung der weichen Parallelschaltung — beschrieben mit den Gleichungen

in Box 6.5 — abgeschlossen. Die Kondensator-Spannungsdifferenz reduziert sich nun auf den

"Ein hartes Parallelschalten der beiden Kondensatoren zu diesem Zeitpunkt hitte einen hohen
Stoflstrom innerhalb des inneren Kerns zur Folge.



190 6. Ansteuerung und Kondensator-Balancing des Double-Zero-Submoduls in
Double-Connection

Box 6.6: Transiente Komponenten der Kommutierungsstrome (aus Gl.6.19 und 6.20) (C; < C3)

e Tog [~ 4= 22 e 0 cos(we t — )| fiir iy >0 o)
1LP,tr — \ _ 0
I, [155 oo e 9t cos(wet — 9)} fir i, <0
_ Iey [% = e %% cos(we t — 9)} fiir i, > 0
iLNer(t) =4 _ (6.32)
Iy [— ¢ oo e 9t cos(we t — 9)} fiir i, <0
Wert (siche Tab.6.4):
AUC,soft = uCl(tx) — uCQ(tx). (633)

Es sei angemerkt, dass die elektrischen Groflen ipp, iy bzw. ucy, uce jeweils mit zwei
verschiedenen Gleichungen — eine fiir die positive und eine fiir die negative Stromrichtung
— angegeben sind. Geméaf den Gleichungen 6.13 und 6.14 (und einer positiven Toleranz
e) ergibt sich diese Zuordnung fiir ein Groenverhéltnis der Kondensatorkapazitaten von
C1 < Cy [DM19a). Bei einer Umkehrung dieses GroBenverhéltnisses miissen die Gleichungen
fir ipp, ipn bzw. uci, uce dagegen jeweils vertauscht werden. Fiir das Balancing im
Intervall @ (Abb.6.14 und 6.16) ist fiir eine vereinfachte Betrachtung auBerdem ein

konstanter Zweigstrom — Aquivalentstrom Teq — angenommen:

Ty fﬂwmn (6.34)

_tx—tF' tp

Dieser Strom ist fiir den Zeitbereich tp <t < ty auch in den Verlaufen der Balancing-
Sequenz fiir eine vollstandige Periode (Abb.6.12 und 6.13) eingezeichnet und stellt den
arithmetischen Mittelwert des sinusformigen Zweigstromes in diesem zeitlichen Abschnitt

dar.

Die Kommutierungen zu Beginn der Intervalle @ und @ sind fiir Energieverluste in
den ohmschen Widerstanden R; und R, verantwortlich, wobei der erstgenannte Anteil —
aufgrund des zeitlich sehr kurzen Vorganges — generell vernachlassigt werden kann. Die

dominierenden Energieverluste bei einer weichen Kommutierung ergeben sich dann zu:

AW,op = R / i2 . (1) dt + Ry / i2 5 (1) dt. (6.35)
tx ’ tx ’

Die Strome ippy und ipng entsprechen den transienten (AC-) Komponenten der

Gleichungen 6.19 und 6.20 und sind in Box 6.6 dargestellt. Die Losung der Gleichung 6.35

ist in Box 6.7 und Gleichung 6.42 fiir ein geddmpftes System (§ < wp) und beide Zweigstrom-

richtungen sowie C; < Cy angegeben [DM19a).
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Box 6.7: Gegentiberstellung der Systemgrofien fiir eine harte sowie weiche Kommutierung (C; < Cs)

Ladungsdnderung wéahrend der Kondensator-Serienschaltung:
AQiz=a-Qo=a-Ciz uci(te) (6.36)

Kondensatorspannungen vor der Kondensator-Symmetrierung (¢r):

1mﬂw)zwﬂ@»+f§”:um@mu+au+an (6.37)
zmﬂuqzum@Ey+f%”:u@@En1+au—eﬂ (6.38)

Spannungsdifferenzen fiir eine harte und weiche Kommutierung:

AUc hard =2 a- € - uci(tr) (6.39)
"Ry iatx) fiirig >0

AUC,soft = (640)
—Ry -ia(tx) fir i, <0

Energieverluste fiir eine harte und weiche Kommutierung:

1 Cp-Cy — 2

AWhard = 20, 1 G AUZ para = C12(a- € - uci(tp)) (6.41)
1(1+¢e)® (L+ R2C) - i2(tx) fiirig >0

AWiopr =4 ° (e ( ) -ia(tx) (6.42)
L(1—¢)? (L+R20)-2(tx) fiiri, <0

In den Kondensatoren gespeicherte Energie (als Referenzgrofe fiir die Darstellung in Abb. 6.18):
1 ; Cia
Z We = 5 (C1+ Co)ug,(te) = 1_2 ug;(te)- (6.43)

\. J

Die Kommutierungsverluste einer harten Parallelschaltung der Submodul-Kondensatoren
Cy und C5 (zum Zeitpunkt ¢r) wéren erheblich grofler. Mochte man einen Vergleich
zwischen einer harten sowie weichen Kommutierung durchfiihren, kann man annehmen,
dass wiahrend der Kondensator-Serienschaltung (Schaltzustand @) jedem Kondensator
die Ladungsdifferenz AQ)15 zugefithrt wird. Diese kann als Prozentsatz a der nominalen
Ladung Qg angegeben werden und fiihrt zu den Spannungswerten gemafl Gleichung 6.37
und 6.38. Die Anfangswerte der Kondensatorspannungen zu Beginn der Serienschaltung

sind identisch und koénnen wie folgt geschrieben werden:

uCi(tE) = uC1<tE) = UCQ(tE). (6.44)

Betrachtet man die Ersatzschaltbilder in Abb. 6.15 und 6.17 idealisiert als reine RC-Glieder
(unter Vernachlassigung der induktiven Anteile), konnen die harten Kommutierungsverluste
schlielich mit Gleichung 6.41 berechnet werden [DM19a].

Abbildung 6.18 zeigt abschlieBend den Vergleich der Energieverluste zwischen einer har-
ten sowie weichen Kommutierung bei einer Variation der Kondensatorkapazitéitstoleranz

(e = {10%,20%, 30%}) und der Vorgabe einer konstanten, prozentualen Ladungsdifferenz
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Double-Connection
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Abb. 6.18.: Vergleich der Energieverluste bei einer harten sowie weichen Kommutierung
innerhalb des DZ-DC-SM (a = —=10% ; C; < Cy)

(a = —10%) [DM19a]. Fiir eine bessere Ubersichtlichkeit ist diese auf die gesamte, in beiden
Submodul-Kondensatoren gespeicherte, Energie (Gl. 6.43) bezogen. Tabelle 6.4 kénnen die
zugehorigen absoluten Werte der Kommutierungsverluste der simulierten Arbeitspunkte
(p = £30°) entnommen werden. Es wird daraus ersichtlich, dass bei einer harten Kommu-
tierung signifikante Energieverluste zu verzeichnen sind, wenn die Spannungsdifferenz der
Kondensatoren (AUc para) nicht unter 1% der nominalen Kondensatorspannung gehalten
werden kann. Wird stattdessen die vorgeschlagene Balancing-Sequenz im DZ-DC-SM
angewendet, treten nur Energieverluste einer weichen Kommutierung auf. Die Reduktion
der Kommutierungsverluste belauft sich fiir moderate Kapazitéitstoleranzen von 10% bis
20% auf mehr als zwei GroBlenordnungen. Weiterhin sei noch einmal auf den sehr hohen
Ausgleichsstrom innerhalb des inneren Kerns bei der harten Kommutierung hingewiesen,
welcher in praktischen Applikationen mehrere Kiloampere annehmen kann. Im Vergleich
dazu bleibt der Ausgleichsstrom bei einer weichen Kommutierung — wie Intervall @ in

Abb.6.14 und 6.16 zeigt — jederzeit unter dem Momentanwert des Zweigstromes [DM19a].
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7. Konzept einer neuartigen
Super-Kaskode mit SiC-JFET

Grundsétzlich sind Kaskoden und Super-Kaskoden als vorteilhafte Topologien fiir Halb-
leiterschalter in der Leistungselektronik bekannt [ABL*16, ZOD*16]. Mogliche Vorteile

sind u. a.:

a) Kurze Schaltzeiten durch die Eliminierung der kapazitiven Miller-Riickwirkung auf
den Gate-Stromkreis

b) Hohe, erzielbare Sperrspannungen durch interne Serienschaltung mehrerer Halbleiter
(Super-Kaskode)

c¢) Niedrigere Durchlassverluste als ein einzelner Halbleiterschalter hoher Sperrspannung.

Alle diese Vorteile sind jedoch mit einer hoheren Komplexitat der Schaltung und eini-
gen grundsétzlichen Schwierigkeiten verbunden, welche insbesondere die symmetrische

Spannungsaufteilung der Halbleiter betreffen.

Im Kontext mit der Einfiihrung der SiC-Halbleiter und den diesbeziiglich bevorzugten
(unipolaren) FET-Strukturen sind Kaskoden erneut von Interesse. Insbesondere die Vorteile
b) und c) sind hier relevant. Aufgrund der halbleiterphysikalischen Skalierungsgesetze steigt
der flichenspezifische Durchlasswiderstand mit einem Exponenten v > 2 als Funktion der
Sperrspannung. Des Weiteren steigen auch die Herstellungskosten tiberproportional mit
der — bei Sperrspannungserhohung erforderlichen — zunehmenden Dicke der Epitaxieschicht.
In Abb. 7.1 sind diese Zusammenhénge hinsichtlich verschiedener Si- und SiC-Strukturen
beispielhaft dargestellt. Bei dieser prinzipiellen Darstellung ist jedoch zu beachten, dass
der erreichte, flichenspezifische Durchlasswiderstand realer Bauelemente durch zahlreiche
technologische Grenzen der Produktionsanlagen und durch Flédchenverluste der erforderli-
chen Randabschliisse beeintrachtigt wird. Weiterhin existiert ein Widerstandsanteil im
»Steuerkopf” des Halbleiters, welcher nicht von der Sperrspannung, sondern von der Tech-
nologie und Gate-Struktur abhangt. Dieser Anteil ist fiir SiC-FET bis ca. Upgnom < 1kV
Sperrspannung nicht vernachlassigbar. Fiir die inzwischen industriell gut herstellbare
Spannungsklasse von 3.3kV gelten hingegen bereits in guter Naherung die in Abb. 7.1 an-
gegebenen Verhéltnisse (unipolares SiC Limit). Der flichenspezifische Durchlasswiderstand
steigt hier als Funktion der Sperrspannung mit einem Exponenten von v ~ 2.3. Dadurch

weisen Serienschaltungen mehrerer Niedervolt-Halbleiter grundséatzlich einen geringeren
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Abb. 7.1.: Flachenspezifischer Durchlasswiderstand verschiedener Si- und SiC-Halbleiter-
bauelemente [Mar17, YTY18, BLD21, Infa, DMS*98, UDF17]

Durchlasswiderstand — verglichen mit einem dquivalenten Hochvolt-Halbleiter — auf, wenn

der Vergleich auf einer identischen Gesamtchipflache basiert.

Beziiglich der Struktur des Steuerkopfes der FET-Halbleiterschalter sind im Wesentlichen
die folgenden zwei Ausfithrungen technisch und industriell relevant:
« Die MOS-Gate-Struktur mit einem durch eine Oxidschicht isolierten Gate [FLL*17,
HVB*17]
« Die pn-Gate-Struktur eines sogenannten JFET [PTAT10] (oder SIT! [YTY18]),
welcher nur eine Sperrschicht aufweist.
Die letztgenannte Struktur ist — insbesondere fiir SiC — einfacher herzustellen und erfordert
weniger Prozessschritte. Sie eignet sich jedoch vorwiegend fiir selbstleitende Schalter
(normally-on). Dies wird in vielen Anwendungen als Nachteil angesehen, der jedoch durch
dessen Einsatz in einer Kaskodenschaltung eliminiert wird. Aus Anwendersicht verbleiben
letztlich folgende relevante Unterschiede der JFET gegeniiber MOSFET auf SiC-Basis:
a) Die max. Sperrschichttemperaturen durfen bei externen Fehlerfillen bis ca. 500 °C
betragen, da die Begrenzung durch das Gateoxid entfllt.
b) Die Strombegrenzungskennlinie (im Kurzschlussfall) ist wesentlich giinstiger, weil
die Begrenzung deutlich frither einsetzt (,, Trioden-Kennlinie“).
Im vorliegenden Kapitel wird eine neuartige Topologie fiir SiC-basierte JFET vorgestellt

und experimentell untersucht, welche die Nutzung der eben genannten Vorteile erlaubt.

1Static Induction Transistor
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7.1. Grundlagen der Kaskode

Der strukturelle Aufbau einer Kaskode (cascaded triode) wurde in der Geschichte der
Elektronik bereits fiir Elektronenréhren und Bipolartransistoren in Kombination mit
MOSFET angewendet. Im vorliegenden Kontext versteht man darunter einen normally-off
MOSFET, welcher in den Source-Pfad eines JFET eingebracht ist (siche Abb. 7.2¢). Der
MOSFET kann als LV? Silizium-Typ fiir eine hohe Stromtragfihigkeit ausgelegt werden
und ist in der Lage, mit einem Standard-Gate-Treiber einen HV-SiC-JFET anzusteuern.
Liefert der Gate-Treiber eine positive Steuerspannung, ist der MOSFET eingeschaltet.
Gate- und Source-Elektrode des JFET sind dann iiber den (sehr niederohmigen) Kanal
des MOSFET miteinander verbunden, weshalb sich der JFET ebenfalls im eingeschalteten
Zustand befindet. Wird der MOSFET hingegen iiber den Gate-Treiber ausgeschaltet,
hebt sich das Source-Potential des JFET an. Dadurch stellt sich eine negative Gate-
Source-Spannung ein, welche schliellich dafiir sorgt, dass der Kanal des JFET abgeschniirt
wird. Da sich die statisch zu sperrende Spannung des Si-MOSFET lediglich auf die
Abschniirspannung des SiC-JFET von ca. 20V belduft, ist dieser (aufgrund dynamischer
Transienten) als 40 V-Typ ausreichend dimensioniert. Die restliche Sperrspannung der
Kaskode fallt ausschliellich am HV-JFET ab. Beim Riickwartsleiten der Kaskode flief3t
der Strom zunéachst durch die Bodydiode des MOSFET. Durch den Spannungsabfall an
der Diode stellt sich automatisch eine positive Steuerspannung (ugs = ur) am JEET ein,
weshalb sein Kanal leitend wird. Die Kaskodenschaltung ermoglicht daher eine sehr gute

dynamische sowie statische Riickwérts-Charakteristik.

In Bezug auf die Schaltungstechnik der Gate-Treiber existieren grundsatzliche Unter-
schiede zwischen einer konventionellen Gate-Ansteuerung und der Kaskoden-Ansteuerung.
Betrachtet man den Aufwand fir die Realisierung der Gate-Treiber (GU: Gate Unit)
(Abb. 7.2) sind im Wesentlichen nur Unterschiede in zwei Punkten ersichtlich:

1) Die erforderliche Stromtragfahigkeit des Transistors Ty gy in Abb. 7.2d muss fiir den

Einsatz in der Kaskodenschaltung (Abb.7.2¢) hoher sein.

2) Die erforderlichen Versorgungsspannungen der Gate-Treiber (Ugy,, Uguy) unterschei-
den sich nur geringfiigig. Fiir die Kaskodenschaltung (Abb. 7.2¢) ist eine unipolare
Versorgungsspannung (Ugy, = 0) ausreichend.

Beziiglich Punkt 2) lasst sich feststellen, dass die erforderlichen Versorgungsspannungen
(Ugun in Abb.7.2a und Ugp, in Abb. 7.2b) fiir die konventionelle, direkte Ansteuerung
der SiC-FET etwas hoher als fir die Kaskode (Abb. 7.2¢) sind. Sie betragen fir derzeit
serienméflig erhéltliche Hochvolt-Bauelemente ca. 20V, wahrend sie fiir einen siliziumba-
sierten LV-MOSFET nur ca. 10V aufweisen. Diese Tatsache hat einen moderaten Einfluss
auf die Ansteuerung, ist jedoch nicht entscheidend. Ein relativ grofler Vorteil ist es, dass

die Kaskode (Abb. 7.2¢) nur eine unipolare Versorgungsspannung benoétigt.

2Low Voltage
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Als wesentlicher Unterschied der Ansteuerarten (Abb.7.2a bis 7.2c) verbleibt der
Punkt 1), d.h. dass der Ansteuertransistor T gy des Gate-Treibers (Abb. 7.2d) fir den
(hoheren) Strom im Durchlasszustand des Leistungshalbleiters ausgelegt werden muss.
Dies wurde in der Vergangenheit stets als grundsétzlicher Nachteil der Kaskodenschaltung
gesehen. Durch die extrem grofien, technologischen Fortschritte auf dem Gebiet der LV-
MOSFET hat sich die Bedeutung dieses Punktes jedoch erheblich reduziert. Si-MOSFET
mit den erforderlichen Sperrspannungen (Upg nom < 40 V) tragen beim heutigen Stand der
Technik nur einen vernachléssighar kleinen Anteil zum Durchlasswiderstand der gesamten

Kaskode bei.

7.2. Stand der Technik zur Super-Kaskode

Abbildung 7.3 zeigt eine Ubersicht der State of the Art SiC-JFET Super-Kaskoden® —
dargestellt in einer dreistufigen Ausfithrung. Die Indizes? der Bauelemente verdeutlichen
die Zugehorigkeit zu den jeweiligen Spannungsstufen. Der LV-Si-MOSFET wurde mit
Ty bezeichnet, weil dieser — im Vergleich zu den HV-SiC-JFET — keine nennenswerte
Sperrspannung aufnimmt. Neben dem Gate-Ansteuerkontakt (G) sind in den Bildern die
Hauptstromkontakte mit HD (Haupt-Drain) und HS (Haupt-Source) bezeichnet.

Die erste Version der Super-Kaskode wurde im Jahr 2003 vorgeschlagen (Abb. 7.3a), wo-
bei in dieser Variante lediglich Avalanche-Dioden zwischen den Gate-Elektroden der JFET
fir deren Spannungsaufteilung (Balancing) vorgesehen sind. Die prinzipielle Funktion ist
(vereinfacht) die folgende: Wird T eingeschaltet, baut sich dessen Drain-Source-Spannung
ab. Da diese der negativen Gate-Source-Spannung von J; entspricht, schaltet sich J; beim
Uberschreiten seiner (negativen) Abschniirspannung (ugs > Upp) ebenfalls ein. Anschlie-
Bend fillt das Drain-Potential von J; — bei zunéachst gleichbleibendem Gate-Potential
von Jy (wegen der Diode D;) — ab und ldsst auch Jo leitend werden. Dieser Vorgang
setzt sich so lange fort, bis alle JFET sequentiell eingeschaltet sind und sich die gesamte
Super-Kaskode im eingeschalteten Zustand befindet. Wird T hingegen ausgeschaltet,
steigt zwangslaufig auch sein Drain-Potential. Bei dem Unterschreiten der Abschniirspan-
nung von J; (ugs < Upp) wird dessen Drain-Potential ebenfalls angehoben. Infolge der
Avalanche-Diode D, ist das Gate-Potential von J; auf die Durchbruchspannung von D,
begrenzt. Ein weiteres Ansteigen des Drain-Potentials von J; fithrt somit unmittelbar zu
der Abschniirbedingung von Jo. Wie aus Abb. 7.3a hervorgeht, ist der oberste JEET (J3) —

aufgrund einer fehlenden Avalanche-Diode — der einzige Transistor der Serienschaltung,

3Weitere Literaturhinweise: [BABK08, ABK08, ACBK13, HAL*14, NGS*15, SHZ"16, SSZH17,
HWL*17, LZB17, GMX*18a, GMX"18b]

4Die in diesem Kapitel verwendeten Bezeichnungen fiir die Halbleiter sowie die passiven Bauelemente
beschranken sich ausschliellich auf die untersuchten Kaskodenschaltungen und diirfen nicht mit den
Bezeichnungen der Submodule aus den vorherigen Kapiteln verwechselt werden.
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welcher selbst in den Avalanche-Durchbruch tibergehen kann. Es ist nachvollziehbar, dass
das sequentielle Ausschalten mafigeblich von der Durchbruchspannung der Avalanche-
Dioden bestimmt wird. Fiir das Einstellen eines definierten Sperrstromes der Dioden ist
in der Super-Kaskode aus Abb. 7.3a kein definierter Strompfad vorhanden. Dies ist ein

entscheidender Mangel, wie zum Abschluss dieses Abschnittes erldutert wird.

Das Super-Kaskoden-Konzept aus Abb.7.3b stellt eine Verbesserung der, eben be-
sprochenen, Variante dar. Zum einen ist durch die RC-Glieder (R;, C} und Ry, Cs)
neben der statischen Aufteilung — durch die Avalanche-Dioden — zuséitzlich eine dyna-
mische Spannungsaufteilung der Zwischenstufen intendiert. Zum anderen wurde die o. a.
Sperrstrom-Problematik durch die Erweiterung um Gate-Source-Widerstande Rp; bertick-
sichtigt. Die Spannungsbelastung beim Ausschalten der Transistoren J; und J, kann mit
Rpi1, Dy und Rpo, Dy eingestellt werden. Nachteilig ist aber immer noch ein unzureichender
Strompfad fiir das definierte Einstellen aller Avalanche-Dioden und SiC-JFET Sperrstro-
me. Der Sperrstrom durch den Kanal eines jeweiligen SiC-JFET nimmt von der oberen
Stufe zur unteren Stufe ab. Der Sperrstrom durch die Avalanche-Dioden nimmt hingegen
in dieser Richtung zu. Durch Fertigungstoleranzen der JFET und Dioden ist es daher
notig, diesen Einflussfaktor durch eine Selektierung der Bauelemente zu minimieren. Um
dynamisch identische Anstiegszeiten aller Spannungsstufen zu erzielen, miissen bei dem
Ausschaltvorgang die oberen Abschnitte des RC-Teilers ebenfalls die Gate-Ladungen fiir
alle darunter liegenden JFET bereitstellen. Eine asymmetrische Auslegung der RC-Glieder
ist deshalb notwendig.

Abbildung 7.3c zeigt eine Super-Kaskoden-Variante, bei der die RC-Glieder fiir die
dynamische Spannungsaufteilung zwischen den Stufen in einer verteilten Anordnung
vorliegen. Da das Zufiihren bzw. Abfithren der Gate-Ladungen fiir die einzelnen SiC-
JFET jeweils mit einem individuellen RC-Glied erfolgt, konnen diese bei dem Konzept
(aus Abb. 7.3c) deutlich einfacher dimensioniert werden. Die Widerstdnde Rgp; erfiillen
bei dieser Super-Kaskode prinzipiell die Funktion der Widerstdnde Rp; der Variante
aus Abb. 7.3b. Dartiber hinaus ist bei dieser Schaltung ein definierter Strompfad fir die
Einstellung der Sperrstrome zwischen den Hauptkontakten HD und HS realisiert worden —
Reps schliet diesen zum positiven Kontakt HD hin ab. Nachteilig ist jedoch die ungleiche

Spannungsaufteilung an den Kondensatoren der verschiedenen Spannungsstufen. Der

1
3

der Super-Kaskode aufnehmen. Evident ist aus Griinden der Ladungsbilanz, dass die

Kondensator '} muss ; und der Kondensator (5 sogar % der gesamten Sperrspannung
Kondensatoren mit einer hoheren Spannung — linear skaliert — auch mit einer héheren
Kapazitit ausgefithrt werden miissen. Nur mit dieser unsymmetrischen Dimensionierung

der RC-Glieder kann eine gleichmaflige Spannungsaufteilung sichergestellt werden.

Die Super-Kaskode aus Abb. 7.3d stellt eine Kombination aus den letzten beiden Vari-
anten dar. Die RC-Glieder sind, wie auch in Abb. 7.3b, als Kettenleiter angeordnet. Deren
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Widerstéinde R; und R, sind dabei lediglich in die Gate-Pfade der SiC-JFET verschoben.
Serielle Widerstande in den Zweigen der Avalanche-Dioden verschieben einen Anteil des
Avalanche-Stromes in den Zweig der JFET und sorgen deshalb wéihrend des Ausschalt-
vorganges der Super-Kaskode fiir eine erhohte Avalanche-Robustheit. Der zusétzliche
Strompfad zur positiven Kaskoden-Elektrode (HD) wird in dieser Variante, wie auch in
Abb. 7.3¢, durch den Widerstand R3 hergestellt. Folglich ist bei dieser Super-Kaskoden-
Variante ebenfalls eine individuelle Einstellung der Sperrstrome von Avalanche-Dioden
und SiC-JFET moglich.

Abbildung 7.3e zeigt abschliefend eine Super-Kaskoden-Variante, welche sich beziiglich
der Halbleiter auf den ersten Blick von den anderen Topologien unterscheiden mag. Bei
dieser wird namlich fiir die Ansteuerung der unteren Stufe ein HV-SiC-MOSFET eingesetzt,
welcher in seiner Spannungs- und Strombelastbarkeit vergleichbare Eigenschaften wie die
SiC-JFET aufweist. Der HV-SiC-MOSFET konnte jedoch auch durch eine konventionelle
Kaskodenschaltung — bestehend aus HV-SiC-JFET und LV-Si-MOSFET — ersetzt werden.
Es ist deshalb in Abb. 7.3e erkennbar, dass fiir eine dreistufige Super-Kaskode lediglich
zwei SiC-JFET dargestellt sind. Eine Verbesserung ist durch diese Substitution jedoch
nicht zu erwarten. Die Anbindung des Ansteuerkontaktes (G) der Super-Kaskode an
die Dioden-Serienschaltung — durch den direkten Zugriff auf die Gate-Potentiale der
JFET der oberen Stufen — fiithrt hingegen zu einer Verringerung der Durchlassverluste.
Werden die Gate-Potentiale namlich um +1V ... + 2V angehoben, lésst sich ein reduzierter
Durchlasswiderstand der JEET erzielen. Der direkte Gate-Durchgriff (mit einer Abkopplung
durch Dioden) hatte aber ebenfalls in den anderen Schaltungstypen implementiert werden
konnen und ist nicht spezifisch auf diese Super-Kaskoden-Variante beschrinkt. Eine
nennenswerte Verbesserung zu den bisherigen Topologien ist, dass die Anordnung in
Abb. 7.3e vollstéandig realisierte RC-Glieder — hoch bis zum positiven Hauptkontakt (HD)
— aufweist. Die hochohmigen Widerstiande Rg; sorgen im ausgeschalteten Zustand der

Super-Kaskode statisch fiir eine symmetrische Spannungsaufteilung der Stufen.

Tabelle 7.1 fasst die Eigenschaften und Funktionalitat der beschriebenen State of the
Art Super-Kaskoden noch einmal zusammen. Die fortschreitende Entwicklung der Super-
Kaskoden (Abb.7.3) hat zwar gezeigt welche passiven Bauelemente fiir ein robustes
Schaltverhalten obligat sind, jedoch weisen diese Varianten auch grundsitzliche Schwéichen®
auf:

IT) Die exakte Dimensionierung der RC-Glieder sowie die Verwendung von sehr klei-

nen Kapazitiatswerten (und somit hochohmigem Charakter) machen die gesamte
Anordnung empfindlich fiir parasitéire, kapazitive Einkopplungspfade. Bei einem grof3-

flachigen Leiterplattendesign bzw. dem Montieren des Aufbaus auf einen Kiihlkérper

®Da der Punkt I) nur fiir die erste Super-Kaskoden-Variante nachteilig ist, soll dieser hier nicht weiter
aufgefithrt werden.
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Tab. 7.1.: Zusammenfassung der Eigenschaften und Funktionalitdt von den State of the

Art Super-Kaskoden aus Abb. 7.3

Super-Kaskoden Topologien aus Abb. 7.3
Figenschafton 1nd 73a | 73b | 73c | 73d | 7.3
Dynamisches Balancing mit . . . . .
D RC-Gliedern e U U U b
II) Stoérunempfindliche RC-Glieder — nein nein nein nein
Hartes Clamping® mit . . . . .
iy Avalanche-Dioden b v b v v
V) Definierte Sperrstrome nein nein ja ja ja
V) Freie Skalierbarkeit der Hein Hein Hein Hein Hein
Stufenanzahl
,Korrekte* Ausschaltreihen- . . . . :
Vi) folge der einzelnen Stufen e e e e e

I11)

IV)

VI)

ist in bestimmten Teilen der Schaltung eine Verfalschung der verbauten Kapazitéit
unvermeidbar. Dies kann zu einer Verstimmung der RC-Zeitkonstanten und somit
zu einer ungleichen Spannungsaufteilung fiihren.

Die Installation von Avalanche-Dioden fiir das Erreichen einer gewiinschten Sperr-
funktion je Spannungsstufe fiihrt einerseits zu erhohten Verlusten. Insbesondere die
Belastung der Avalanche-Dioden ist kritisch.

Andererseits wird bei den Avalanche-Dioden auch ein definierter Strompfad fiir
deren Sperrstrome benétigt. Ohne einen definierten Strompfad haben Kriechstrome
und Leckstrome wesentlichen Einfluss auf die Sperreigenschaften und gefdhrden die
symmetrische Spannungsaufteilung der Super-Kaskode im ausgeschalteten Zustand.
Die Skalierbarkeit der erwahnten Super-Kaskoden ist grundséatzlich durch die asymme-
trische Dimensionierung deren passiven Bauelemente begrenzt. Zum einen bestimmen
die Avalanche-Dioden die statische Spannungsaufteilung. Zum anderen miissen un-
ten angeordnete Dioden die Sperrstrome der dariiber liegenden Stufen mitfithren.
Die dynamische Spannungsaufteilung leidet unter der Notwendigkeit ungleicher
Kondensatorkapazitiaten im RC-Teiler.

Das sequentielle Ein- und Ausschalten der FET-Bauelemente (in der Reihenfolge
jeweils von unten nach oben) ist bei allen untersuchten Super-Kaskodenschaltungen
ein prinzipielles Problem. Um das sequentielle Sperren der einzelnen Spannungsstufen

einleiten zu konnen, sind dazu in jeder Stufe Avalanche-Dioden vorgesehen.

6Das harte Clamping mit Avalanche-Dioden ist bei Super-Kaskoden grundsitzlich unvorteilhaft,
weshalb die Zeile rot hinterlegt ist.
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Zusammenfassend ergeben sich aus dem Stand der Technik folgende grundsétzliche
Schlussfolgerungen:

a) Die Verwendung von Avalanche-Dioden zur Sicherstellung der symmetrischen Span-
nungsaufteilung ist sehr nachteilig. Eine sichere Dimensionierung der Strombelast-
barkeit und definierte Sperrstrome im Betrieb sind mit realen Halbleiter-Parameter-
streuungen problematisch.

b) Das ,individuelle Tuning* der RC-Beschaltungen zur Korrektur der o.a. Schaltrei-
henfolge ist fiir eine industriell einsetzbare Schaltung sehr unvorteilhaft.

c¢) Die zeitliche Reihenfolge des Halbleiterschaltens ist beim Ausschaltvorgang der Super-
Kaskode prinzipiell ,falsch“. Die sich ergebende Reihenfolge steht im Widerspruch
zu der Anforderung, dass die einzelnen JFET sich durch definiertes Einschalten

symmetrieren und vor Uberspannung schiitzen konnen.

7.3. Neuartige JFET-Super-Kaskodenschaltung

Im weiteren Verlauf dieses Kapitels soll eine neuartige JFET-Super-Kaskodenschaltung
vorgestellt werden, welche sich grundsétzlich fiir den Einsatz als Halbleiterschalter in den
neuen Submodul-Topologien (DZ-SM und DZ-DC-SM) eignen kann. Wie sich in dem
letzten Abschnitt herausgestellt hat, weisen die State of the Art Topologien in ihrem
grundsatzlichen Aufbau signifikante Schwéichen — zusammengefasst in den Kernpunkten
IT) bis VI) in Tab. 7.1 — auf. Einerseits sind die Stérunempfindlichkeit der Super-Kaskoden
gegeniiber duleren Finfliissen sowie die Moglichkeit einer freien Skalierbarkeit (auch fiir
hohere Kaskoden-Strome) fiir einen robusten Schaltungsaufbau bisher nicht gewéahrleistet.
Andererseits ist die zeitliche Reihenfolge des Halbleiterschaltens beim Ausschaltvorgang
der Super-Kaskoden prinzipiell ,falsch“. Das Vorsehen eines zusétzlichen Signalpfades
fiir das Ausschalten der Anordnung soll dabei die Abfolge des Schaltens in der korrekten
Reihenfolge ermoglichen. Weiterhin soll bei der neuartigen JEET-Super-Kaskodenschaltung
neben einer hohen Effizienz besonderen Wert auf einen modularen Aufbau gelegt werden.
Somit lasst sich nicht nur die Sperrspannung, sondern auch die Stromtragfahigkeit der
Super-Kaskodenschaltung erweitern. Die neuartige Super-Kaskode bietet deshalb potentiell

eine iiberstromfihige Alternative zu kommerziell entwickelten SiC-MOSFET-Modulen.

7.3.1. Grundsatzliche Funktion

In Abbildung 7.4 ist die neuartige JFET-Super-Kaskode mit drei Spannungsstufen gezeigt.
Diese kann grundsitzlich in eine Basisstufe (mit der Ansteuerung durch den LV-Si-
MOSFET) und die (N — 1)-Stufen, welche die Super-Kaskode nach oben hin aufbauen,
unterteilt werden. Jede (N — 1)-Stufe ist dabei vollkommen identisch bestiickt. Der
Schaltplan ist in dem Bild in unterschiedliche, spezifische Funktionsblocke aufgeteilt.
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Abb. 7.4.: Neuartige JFET-Super-Kaskode mit drei Spannungsstufen (N = 3)

Der Referenz-Spannungsteiler ist neben der Haupt-Kaskode in einer ahnlichen Form
auch in fast jeder State of the Art Topologie (Abb.7.3b bis 7.3e) umgesetzt. Als weitere
Funktionsblocke sind in dieser Topologie jedoch noch Sourcefolger und ein Pulsgenerator

enthalten.

Die Funktionsblocke lassen sich wie folgt beschreiben:

Referenz-Spannungsteiler: Die RC-Glieder des Referenz-Spannungsteilers enthalten bei
der neuartigen Super-Kaskode zum einen eine dynamische Komponente (R;, C;),
wie sie auch in der Variante aus Abb.7.3b gezeigt ist. Durch das Einsetzen von
Sourcefolgern gelingt die impedanzmafige Abkopplung zwischen Spannungsteiler
und Haupt-Kaskode. Die Auslegung der Widerstdnde und Kondensatoren kann somit
auf identischen Werten je Spannungsstufe basieren. In der Basisstufe setzt sich C —

um die Einkopplung eines Impulsstromes zu erméglichen — aus einer Serienschaltung
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von C7, und Cy;, zusammen, wobei sich C; mit der folgenden Beziehung bestimmen

lasst:

Cia - Cip

= __* —2 7.1
! Cia + Cup (7.1)

Zum anderen besteht der Referenz-Spannungsteiler aus einer statischen Komponente
(Rs;), wie sie in der Variante aus Abb. 7.3e zu sehen ist. Infolge des Designs ohne
das Verwenden von Avalanche-Dioden in jeder (N — 1)-Stufe kann die neuartige
Super-Kaskode im ausgeschalteten Zustand durch die hochohmigen Widerstinde eine
einwandfreie Spannungssymmetrierung bei gleichzeitig niedrigen statischen Verlusten

sicherstellen.

Haupt-Kaskode: Die Haupt-Kaskode besteht grundsétzlich aus den SiC-JFET, welche

den in der Anordnung flieBenden Laststrom fithren und die Spannung der Anordnung
sperren. Die Diode Dg; weist eine Zener-Spannung von ca.20V auf und stellt
den blockierenden Zustand der SiC-JFET sicher. Da das Leiten der Zener-Diode in
Vorwértsrichtung (wie im Unterpunkt des Sourcefolgers gezeigt wird) nicht erwiinscht
ist, blockiert die Diode Dp; diesen Pfad fiir positive Strome. Wie in Abb. 7.5 illustriert
ist, stellt der Widerstand Rpg; einen Ruhestrompfad fir den JFET (vom Source-
zum Gate-Kontakt) dar und flieit durch die gesamte Anordnung. Folglich kann

L.

_3[ Ra

d
>\ Dg; A
L1 NI g

N 1 -
Bi

1/D
JFET-Ruhestrompfad

Abb. 7.5.: Ruhestrom durch die SiC-JFET der
Haupt-Kaskode im ausgeschalteten Zustand

ein (leichtes) Aufsteuern der Haupt-JFET (J;) im ausgeschalteten Zustand der

Super-Kaskode durch die Sourcefolger vermieden werden.

Sourcefolger: Der Funktionsblock des Sourcefolgers (in Abb. 7.6) besteht prinzipiell aus

zwei Strompfaden — einem fiir das Auf- und einem fiir das Entladen der oberen SiC-
JFET-Gates der Haupt-Kaskode. Der positive Pfad enthélt einen weiteren HV-SiC-
JFET (Jsp;) — als Sourcefolger — sowie seine Gate- und Source-Widersténde (Rgsr;,
Rssri). Fur das Aufladen des Gates von J; (roter Strompfad in Abb. 7.6) liefert der
Sourcefolger einen hohen Spitzenstrom — abgezweigt von dem Hauptstrompfad und
eingestellt durch Rggp; — und ermoglicht einen schnellen Einschaltvorgang dieses.

Da Jgp; im eingeschalteten Zustand der Haupt-Kaskode weiterhin leitend ist, wird
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Haupt-JFET-Gate laden |

Haupt-JFET-Gate entladen

Abb. 7.6.: Auf- und Entladen der SiC-JFET-Gates
der Haupt-Kaskode durch einen Sourcefolger

das Gate-Potential von J; der (N — 1)-Stufen auf ungefédhr deren Durchlassspannung
(von Rpsen - igp) angehoben. Wie bereits beschrieben wurde, befinden sich diese
damit in einem niederohmigeren Durchlasszustand. Der negative Strompfad — fiir das
Entladen des Gates von J; (blauer Strompfad in Abb. 7.6) — muss in der vorliegenden
Beschaltung zusatzlich vorhanden sein, weil der Sourcefolger dem Gate von J; fiir
negative Strome keinen Zugang zum RC-Teiler ermoglicht. Die Zener-Diode (Degr;)
stellt in dem Pfad nach dem Ausschalten sicher, dass auch die Gate-Source-Spannung
von Jgp; auf —20V begrenzt wird. Die Diode Dpggp; wird dafiir benotigt, dass der
Entladepfad den Aufladepfad nicht beeinflusst. Mit dem Widerstand Rp; wird der
Entladestrom eingestellt.

Pulsgenerator: Ein verbessertes Ausschaltverhalten kann bei Super-Kaskoden dann erzielt
werden, wenn die Abfolge des Schaltens der Haupt-JFET der (IV — 1)-Stufen zeitlich
vor dem der Basisstufe stattfindet. Der Pulsgenerator soll grundsétzlich dafiir sorgen,
dass die Ausschaltreihenfolge in genau dieser Abfolge erzwungen wird (siehe Punkt
VI in Tab. 7.1). Aus diesem Grund muss die Ansteuerung des Pulsgenerators an dem
Gate-Kontakt Gpye zur Einleitung des Ausschaltvorganges zeitlich (kurz) vor der
des Haupt-Gate-Kontaktes (Gypain) der Super-Kaskode erfolgen. Prinzipiell soll die
Funktion des Pulsgenerators mit einem LC-Schwingkreis realisiert werden, welcher
in den Referenz-Spannungsteiler der Basisstufe integriert ist. Um den Kondensator
(Cha) des Pulsgenerators auf einen Spannungswert vorladen zu kénnen, welcher
unabhéngig von der Spannung des Referenz-Spannungsteilers ist, muss dieser eine
separate Spannungsversorgung besitzen. Diese kann mit einem Widerstand (Rp)
hochohmig von C}, abgekoppelt werden. Die Diode Dp verhindert unterdessen
einen Riickstrom von dem Referenz-Spannungsteiler in die Spannungsversorgung des

Pulsgenerators.
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Nachdem die Funktionsblocke grundséatzlich beschrieben wurden, ist es anschlieBend
sinnvoll, die Schaltvorgiange der neuartigen JEET-Super-Kaskode naher zu betrachten. Fiir
ein besseres Verstandnis der Schaltung wird dazu mit L'TSPICE eine Transientenanalyse
durchgefiihrt. Auf den folgenden Seiten zeigen die Abbildungen 7.7 und 7.9 die Schaltbilder
der neuartigen Super-Kaskode und die beim Ein- und Ausschalten dominierenden Kommu-
tierungspfade. Die Dicken der angedeuteten Strompfade sind mafigeblich fiir die Hohe des
Stromwertes. Die Pfeile indizieren hingegen die Stromrichtung. Aus Griinden der Ubersicht
sind in diesen Bildern ebenfalls die elektrischen Groflen der wichtigsten Bauelemente —
farblich passend zu den Funktionsblocken geméafl Abb. 7.4 — angegeben. Die Simulationser-
gebnisse eines harten, induktiven Schaltvorganges — einer Halbbriicken-Anordnung mit
Freilaufdiode — mit einem Laststrom von I, = 100 A sowie einer Kaskoden-Sperrspannung
von Uygp = 1.4KkV sind fir das Einschalten in Abb. 7.8 und fiir das Ausschalten in den
Abbildungen 7.10, 7.11 und 7.12 dargestellt. Die 1.2kV-SiC-JFET (UJN1205K) sind da-
zu fiir die Hohe des Laststromes je Spannungsstufe mit einer Parallelschaltzahl von 8

dimensioniert [Uni].

Einschaltvorgang der neuartigen JFET-Super-Kaskode (siehe Abb.7.7, 7.8)

t < tono: Vor der Einleitung des Einschaltvorganges befindet sich die Super-Kaskode
im gesperrten Zustand. Die Gate-Source-Spannungen der SiC-JFET der Haupt-
Kaskode sind durch die Zener-Dioden auf —20V geclampt, was eine Vorgabe der
individuellen Sperrspannungen durch den Referenz-Spannungsteiler mit sehr geringen
Abweichungen (von nur AUpg ma, = 25 V) erméglicht. Es sei hier angemerkt, dass
sich die Spannung aus der Summe der Drain-Source-Spannungen beider unteren
Transistoren (Ty und J; in Abb. 7.7 und 7.9) zusammensetzt. Diese stellen jedoch
ohnehin ein gemeinsames (normally-off) Hochvolt-Bauelement dar.

tono <t <ton1: Wird das Haupt-Gate (Guyain) der Super-Kaskode (mit ugsas) positiv
angesteuert, werden nacheinander die Transistoren Tq, Jy, Jo, J3 leitend. Da Js
und J; (indirekt) tiiber den Referenz-Spannungsteiler angesteuert werden, ist bei
den Spannungen upgs und upgs zundchst ein Anstieg zu verzeichnen. Im ersten
Moment sind deren Abschniirspannungen ndmlich noch nicht iiberschritten. Durch
das anschliefende Sinken der Spannungen s> und upg3 steigt nun auch der Strom
ip der Anordnung. Die Gate-Source-Spannungen der oberen Haupt-JFET kénnen
sich in diesem Abschnitt noch einmal der Abschniirgrenze ndhern.

ton1 <1t < tong2: Alle Drain-Source-Spannungen sind abgebaut. Durch das Ausrdumen der
Ladungstréiger in der Freilaufdiode ist der Laststrom der Anordnung zunéchst deutlich
tiberhoht (siehe Abschnitt 4.3.1). Die Riickstromspitze regt Oszillationen parasitérer
Induktivitdten und Kapazitaten der Kommutierungsschleife an, welche sich auch
in den Gate-Source-Spannungen der oberen Haupt-JFET widerspiegeln. Da s

und uggs in diesem Abschnitt weiterhin Spannungswerte von —6V < ugs < =5V
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aufweisen (und Upp = —7.3V gilt), befinden sich J; und J3 noch nicht in einem
absolut niederohmigen Zustand.

tono <t <tons3: Die Riickstromspitze der Freilaufdiode ist vollkommen abgebaut. Die
Eingangskapazitaten der Transistoren J, und J3 werden nun tiber deren Sourcefolger
vollstandig, positiv aufgeladen.

t > ton3: Die Spannungen ucso und ugss Ubersteigen die 0 V-Schwelle. Da die Source-
folger die Potentiale der Drain-Kontakte von J, und J; auf deren Gate-Kontakte
durchschleifen, sind — abhéngig vom Drain-Source-Spannungsabfall dieser Transis-
toren — positive Gate-Source-Spannungen erzielbar. J, und J3 steuern sich infolge
des Laststromes (und Rpsen - igp) selbststandig auf und reduzieren somit ihren
Kanalwiderstand (Rps,,) weiter. Dieser Effekt ist umso stérker ausgeprégt, je hoher
der Spannungsabfall der oberen Haupt-Transistoren wird und kann durch Rggp; auf

+2V begrenzt werden.

Ausschaltvorgang der neuartigen JFET-Super-Kaskode (siehe Abb.7.9, 7.10, 7.11, 7.12)

t <topr0: Vor der Einleitung des Ausschaltvorganges befindet sich die Super-Kaskode
im leitenden Zustand. Die Spannung ist — durch den Spannungsabfall an dem
LV-MOSFET - einige zehn Millivolt negativ. Aufgrund der Sourcefolger weisen die
Spannungen s und ugss jedoch merklich positive Werte (von ungefihr 660 mV')
auf.

torfo <t <torr1: Durch die positive Ansteuerung des Pulsgenerator-Gates Gpyse (mit

) wird die Ausschaltsequenz der Super-Kaskode initiiert. Da der Kondensator

(1, des Pulsgenerators auf die Spannung Up = 150 V vorgeladen ist, entlddt sich
dieser uiber die (sehr kleine) Schleifeninduktivitét Lp und erzeugt einen Impulsstrom
(in Abb. 7.11). Ein Teil dieses Impulsstromes wird in den Referenz-Spannungsteiler
ausgekoppelt (¢, ico, ic3)” und sorgt an den Abzweigungen zu den oberen Gate-
Kontakten (von Jy und J3) fiir negative Gate-Ausrdumstrome ( und i,,»). Die
Gate-Source-Spannungen 5o und uggs sinken nun ab. In dem Moment, wo die
Strome und 7., ihr negatives Maximum erreichen, unterschreiten ¢ so und uggss
ihre Abschniirspannung und lassen die Transistoren J, und J3 hochohmig werden.
Die Spannungen g, und upgs steigen folglich an. Wichtig zu erwéahnen ist, dass

fiir das Ausrdumen der oberen Gates — nach den Knotenpunkt-Gleichungen:

=102 — (7.2)
lzp2 = 103 — 102 (7.3)
"Die Stréme ,ico und icg sind aus Griinden der Ubersicht in Abb. 7.11 sowohl in dem mittleren

als auch in dem unteren Plot dargestellt. Hiermit soll eine bessere Vergleichbarkeit der Amplituden —
einerseits zu und andererseits zu und 4,p,2 — ermoglicht werden.
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Abb. 7.7.: Strompfade innerhalb der neuartigen Super-Kaskode wahrend des Einschaltvor-
ganges
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Abb. 7.9.: Strompfade innerhalb der neuartigen Super-Kaskode wiahrend des Ausschaltvor-
ganges
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loff,1

toff,2

— nur die Differenzen dieser Strome von Bedeutung sind. Die Amplituden von ,
ico und ic3 werden maflgeblich von dem Kaskoden-Strom 75, beeinflusst, wel-
cher in diesem Zeitabschnitt (mit dem Ansteigen von ups, und upgs) auf den
Referenz-Spannungsteiler kommutiert. Um die Robustheit der Super-Kaskode bei
einer Erhohung der Parallelschaltzahl der Haupt-JFET zu demonstrieren, ist in der
Simulation je Spannungsstufe ein Gate-Source-Kapazititswert von > Cgg; = 45.6 nF
(statt 8 nF') verbaut [Uni|. Passend dazu kann man in der roten Box in Abb. 7.11 er-
kennen, dass J, und J3 jeweils eine summarische Gate-Ladung von >~ Qg; = 685 nAs
entnommen wird.
<t <tyff2: Da die Transistoren J, und J3 bereits Spannung aufnehmen, wird nun
das Haupt-Gate (Gypain) der Super-Kaskode (mit uggys) auf Nullpotential gelegt und
somit der untere Haupt-JFET J; in den hochohmigen Zustand iiberfithrt. Durch
das Aufbauen der Referenz-Spannungsteiler-Spannung verschieben sich w5, und
sz noch einmal auf Werte oberhalb der Abschniirgrenze. Deshalb nimmt in diesem
Zeitabschnitt die Steilheit der Drain-Source-Spannungen wupgo und upgs ab. Die
Spannungen so und uggs regeln sich anschlieBend auf einen Wert ein, welcher in
der Anstiegsphase von uyp zu einem quasi-leitenden Zustand fiihrt. Somit wird eine
dynamisch gleichméaBige Aufteilung der Spannungen , upge und upgs nahe der
Abschniirgrenze erméglicht. In der praktischen Realisierung kann es hilfreich sein, in
diesem Zeitraum durch ein RC-Glied (Rgy, Csy) die Anstiegsgeschwindigkeit von
zu verlangsamen. Fiir eine bessere Vergleichbarkeit mit den — in Abschnitt 7.3.3
gezeigten — Messergebnissen wird das RC-Glied in der gezeigten Simulation ebenfalls
implementiert. In den Abbildungen 7.7 und 7.9 ist dieser optionale Zusatz in grauer
Farbe angedeutet.
<t <tyfs3: Der Spannungswert wyp der Anordnung erreicht erstmals die Sperr-
spannung von 1.4kV. Da zu diesem Zeitpunkt iiber der Freilaufdiode selbst keine
Sperrspannung mehr abfillt, kann sie leitend werden. Der Stromfluss i5p in der
Super-Kaskode wird schliellich abgebaut. Aufgrund der parasitdren Induktivitédten

d”(ﬁD eine Uber-

in der Kommutierungsschleife ist in Abhédngigkeit der Stromsteilheit
spannung (von ca. 200 V) zu verzeichnen. Da sich die Transistoren Jo und J3 noch
immer in dem quasi-leitenden Zustand befinden, ist auch in diesem Zeitbereich eine

gleichmaflige Spannungsaufteilung zwischen , Upgo und upg3 gewahrleistet.

t > tors3: Der Strom iy p in der Super-Kaskode ist vollstandig abgebaut — alle Transistoren

der Haupt-Kaskode befinden sich im gesperrten Zustand. Es findet hier noch eine
Verschiebung der Gate-Source-Spannungen statt. Mochte man den Ubergang in den
absolut statischen Zustand beobachten, muss man jedoch einen langeren Zeitraum
nach dem Abschaltvorgang betrachten — Abbildung 7.12 zeigt hierzu eine Auflésung
von 100 us. Aus dem Bild wird deutlich, dass die Gate-Source-Spannungen sich

langsam ihrem stationdren Wert ndhern. Dies geschieht in diesem Zeitabschnitt iiber
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die Widerstande Rpg;.

Da die Sourcefolger sich in dem Zeitbereich ¢ > t,¢3 in Abb.7.12 noch nicht in einem
vollstdndig hochohmigen Zustand befinden, liefern sie einen Ruhestrom, der die Umladung
der Eingangskapazitaten der Haupt-JFET (J;) verlangsamt. Dass die Elemente Rg; und
die Sourcefolger in diesem Betriebszustand gegeneinander agieren, ist durch die Schaltung
aber auch nicht direkt eingeschrankt worden. Bei einer Umdimensionierung der erwiahnten
Elemente kann der absolut statische Zustand zwar schneller erreicht werden, allerdings
sind dann aber auch hohere statische Sperrverluste zu verzeichnen. Fiir den Einsatz der
neuartigen Super-Kaskode als Leistungsschalter in einem Double-Zero-Submodul ist das
schnelle Erreichen des stationéren Zustandes jedoch nicht notwendig. Strebt man z. B. die
Bestiickung des Kondensatorschalters (To/Tg1/To2 in Abb. 4.1 und 4.4) mit der neuartigen
Super-Kaskode an, sind — abhéangig vom Betriebszustand — bei dem vorgestellten Pulsmuster
je Periode der Grundfrequenz (20 ms) indessen nicht mehr als zwei Schalthandlungen
vonnoten (siche Abschnitt 4.3.1).

7.3.2. Dimensionierung

Der letzte Abschnitt (7.3.1) hat bereits die grundsétzlichen Zusammenhénge der neuartigen
Super-Kaskode offenbaren konnen. Um die Beschreibung der Schaltung zu vervollstdandigen,
wird in diesem Abschnitt noch auf eine generelle Dimensionierung der bendtigten Bauele-
mente hingewiesen. Prinzipiell ist es sinnvoll, sich an der anschliefend wiedergegebenen
Reihenfolge zu orientieren:

1) To, Jq, J2, J3: Einleitend sollen diesbeziiglich die nominelle Sperrspannung sowie
der nominelle Laststrom der kompletten Anordnung vorgegeben werden. Bei der
Verwendung von SiC-JFET Bauelementen (fiir Jy, Jo, J3) des Typs UJN1205K
(1.2kV/23 A @125° C) und der seriellen Bestiickung von drei Spannungsstufen wird
fiir jede Stufe eine konservative Ausnutzung der stationdren Sperrspannung von
ca.40% (Ugp = 1.4kV) angenommen. Hiermit ist ausreichend Raum fiir Uberspan-
nungsspitzen wahrend des Abschaltens vorhanden. Fiir das Betreiben der Anordnung
mit einem Laststrom von I;, = 100 A — wie es die Simulation im letzten Abschnitt
bereits zeigen konnte — wird mit einer Parallelschaltzahl der SiC-JFET von 8 Bau-
elementen eine Stromausnutzung von ungefahr 55% je Transistor erreicht.

Der LV-MOSFET (Ty) ist in einer derartigen Kaskodenschaltung mit einer Sperr-
spannung von 40V hinreichend dimensioniert. Bei der Auswahl ist darauf zu achten,
dass der LV-MOSFET zum einen eine hohe Stromtragfahigkeit besitzt und somit
einen niedrigen Kanal-Widerstand (Rpg,,) aufweist. Zum anderen ist es notwendig,
dass dieser eine leistungsfahige Riickstrom-Diode besitzt. In dem Prototyp der neu-
artigen Super-Kaskode wird dazu der Typ FDB0105N407L (40 V /330 A @100° C)

eingesetzt [Fai].
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2)

De¢i, Dg;: Die Zener-Dioden (D¢;) der Haupt-JFET sollen im sperrenden Zustand
der Anordnung sicherstellen, dass deren negative Gate-Source-Spannung von —20V
statisch nicht unterschritten wird. Hierzu eignen sich Leistungs-Zener-Dioden (z. B.
3 W) mit einer Nennspannung von 18 V. Lediglich die Zener-Diode der Basisstufe
sollte als TVS®-Typ ausgefithrt werden, weil der untere JFET (J;) iiber den LV-
MOSFET (Ty) direkt, hart geschaltet wird. Durch parasitdre Induktivitiaten in deren
Kommutierungsschleife ist eine Uberspannung zu erwarten, welche von konventio-
nellen Zener-Dioden nicht absorbiert werden kann. Antiseriell zu den Zener-Dioden
konnen gewohnliche Dioden in Schottky-Technologie verbaut werden. Diese sind
mit einem Dauerstrom von ca.1 A und einer Sperrspannung von 30 V hinreichend
dimensioniert.

Ci, R;, Rs;: Fir den Referenz-Spannungsteiler soll der Ansatz gelten, dass die Verlus-
tenergien in den Spannungsteiler-Kondensatoren beim Schalten nicht grofler sind, als
die zu erwartenden Ausschaltverluste der Super-Kaskode. Fiir eine Spannungsstufe

(und N = 3) erhélt man dann den Zusammenhang:

It
N

(7.4)

Nimmt man bei der Super-Kaskode wahrend des Ausschaltens eine Fallzeit von
t; = 500 ns an, ergibt sich aus Gleichung 7.4 mit den Annahmen aus 1) eine Kapazitat
C; von ungefahr 100 nF. Damit der Ansatz seine Giiltigkeit auch fiir eine etwaige
Erhéhung der Kaskoden-Sperrspannung behélt, wird die Anordnung mit einem
Kapazitatswert von C; = 56 nF besttickt.

Bei der Auswahl der Widerstiande R; ist ein Kompromiss beziiglich ihrer Wi-
derstandswerte einzugehen. Finerseits ist ein niederohmiges Design des Referenz-
Spannungsteilers notwendig, um beim Ausschalten der neuartigen Super-Kaskode
den Ausrdumstromimpuls des Pulsgenerators nicht iiberméfiig zu bedampfen. An-
dererseits muss ein Mindestwiderstand in jedem Zweig der Schaltung vorhanden
sein, um auftretende Oszillationen durch parasitidre Induktivitaten und C; in den
Schleifen zu vermindern. Mit der Wahl des Widerstandswertes von R; = 1 erfiillen
die Widerstande des Spannungsteilers die oben erwédhnten Anforderungen. Aulerdem

wird sein initialer Spannungsabfall:

U
R -1, < % (7.5)

—wenn beim Ausschalten der Laststrom auf den Referenz-Spannungsteiler kommutiert
— deutlich unter der Sperrspannung einer Stufe gehalten.

Die Widerstinde Rg; miissen ebenfalls nach einem Kompromiss ausgelegt werden.

8Transient Voltage Suppressor
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Zum einen miissen diese ausreichend niederohmig (einige zehn Kiloohm) dimensioniert
werden, damit die stationare Spannungsaufteilung ausreichend definiert ist. Zum
anderen weisen die Widerstiande Rg; hohere statische Verluste auf, je niederohmiger
diese gewahlt werden. Bestiickt ist die Schaltung je Stufe schliellich mit einer
Reihenschaltung von zwei 47 k) 3 W-Widerstanden.

4) Jspi, Rasri, Dosris Dpspi: Der, im Sourcefolger eingesetzte, SiC-JFET ist mit dem
identischen Typ (UJN1205K) besttickt, welcher auch in der Haupt-Kaskode verbaut
wurde. Da dieser die Gate- und Drain-Elektrode der oberen Haupt-JFET verbindet,
muss er in der Lage sein, derselben Sperrspannung zu widerstehen. Fiir die Umladung
der Eingangskapazititen von Jo und J3 muss Jsg; keine hohen Spitzenstrome liefern
— er ist als 23 A-Typ ausreichend dimensioniert. Eine Parallelschaltung von mehreren
JFET ist fur Jgp; deshalb nicht erforderlich.

Der Gate-Widerstand Rggp; muss so ausgewéhlt werden, dass der Eingangswider-
stand der Sourcefolger den Referenz-Spannungsteiler nicht nennenswert belastet. Ein
Widerstandswert von Rggr; = 100 €2 ist hier vollkommen ausreichend. Die beiden
Dioden je Sourcefolger (Desri, Dpsri) miissen nicht weiter betrachtet werden. Diese
kénnen mit den identischen Diodentypen (D¢; und Dp;) ausgestattet werden, die
bereits fir die (N — 1)-Stufen eingesetzt sind.

5) Chp, Cia, Lp, Tp, Rp, Dp, Rp;, Up, Aty: Die Dimensionierung des Pulsgenerators
soll zunéchst mit der Auswahl dessen Kapazitaten (C, und Cy;) begonnen werden.
Aus Griinden der Ubersicht ist es sinnvoll die Uberlegungen (nach Abb.7.13) in zwei
Teilschritte zu zerlegen:

Teil A: Abbildung 7.13a zeigt das vereinfachte Ersatzschaltbild des Ausschaltvor-
ganges mit dem Pulsgenerator als ideale Stromquelle. Dessen grundsétzliche
Funktion ist es — bei der Initiierung des Ausschaltvorganges — die Gate-Ladungen
der oberen Haupt-JFET (J; und J3) auszurdumen, bevor der Haupt-JFET der
Basisstufe (J;) angesteuert wird. Er muss also die negativen Gate-Stréme (3 i¢o
und Y ig3) der, parallel geschalteten, Haupt-JFET aufbringen und die Gate-
Source-Kapazitéiten (3 Cggo und - Cgg3) der JFET um ca. 20V (von +2V auf
—18V) umladen — angedeutet durch die Zener-Dioden. Vor der Einleitung des

9/, konnen die Kapazititen C; des Referenz-Spannungsteilers ei-

Impulsstromes
nerseits als spannungslos betrachtet werden. Der (geringe) Spannungsabfall der
Haupt-JFET (von Rpgen - imp) soll andererseits fiir diese vereinfachte Uberle-
gung grundsétzlich vernachlassigt werden. Teil A des Designs intendiert, dass die
Gate-Source-Kapazitaten der oberen Haupt-JFET (J, und J3) bereits umgela-

den sind, bevor sich an den Kapazitaten C; ein nennenswerter Spannungsanstieg

9Der Impulsstrom ist in Teil A vereinfachend mit i, dargestellt und entspricht prinzipiell dem Strom
aus Abb. 7.9. Der tatsichliche Impulsstrom 7 flieft ausschlielich innerhalb des Pulsgenerators und
weist eine Amplitude auf, welche eine Groflenordnung iiber der von 77, liegt.
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Abb. 7.13.: Ersatzschaltbild fir die schrittweise Dimensionierung der Pulsgenerator-Kapa-
zitdten der neuartigen Super-Kaskode
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bemerkbar macht. Diese Anforderung wird erfiillt, wenn die Kapazitaten C;
deutlich grofler sind als die — summarisch wirkenden — Gate-Source-Kapazitaten
(Y- Cas2 und Y- Cgss). Fiir die Parallelschaltzahl der SiC-JFET (UJN1205K)

von 8 ergibt sich damit ein Verhéltnis der Kapazitaten von:

> Cgsi 8uF

> 1. (7.6)

Teil B: Der zweite Teil des Kapazitdtsdesigns (Abb.7.13b) legt den Fokus auf
die Integrierung des Pulsgenerators in den Referenz-Spannungsteiler. Fiir eine
ausreichende Abkopplung von Pulsgenerator und Spannungsteiler soll der Kapa-
zitdtswert von C4, dazu deutlich grofler als die Serienschaltung von Cy;,, C'y und
(5 sein. Abbildung 7.13c fasst die resultierenden Kapazitaten und Widerstande

der Ersatzschaltung aus Abb. 7.13b zusammen:

1
1o,y 1,1
C1p +C2 + C3

Rors = B + | (3 Rea) 11[Fo + (3 Ras) I1Rs] (78)

Cors = (7.7)

Wird dartiber hinaus der Zusammenhang aus Gleichung 7.1 beriicksichtigt,
konnen die Kapazitaten zu Cy, = 220nF und Cy, = 78 nF bestimmt werden.
Das Verhaltnis der Kapazitaten aus Abb. 7.13c ergibt sich dann schliefSlich zu:

Cio  220nF
C... 20nF

> 1. (7.9)

In dem physikalischen Aufbau liegen in den beiden Gate-Pfaden (in Abb.7.13a und
7.13b) zusétzlich zu den verbauten Widerstanden (Rps und Rp3) sowohl JFET-
interne Gate-Widerstdnde als auch — fiir eine Verbesserung der dynamischen Auftei-
lung der Gate-Source-Spannungen — externe Vorwiderstdnde. Die — durch Reihen-
und Parallelschaltung — resultierenden Widerstandswerte dieser Strompfade sind
in den vereinfachten Ersatzschaltbildern durch >~ Rgo und Y Rgs dargestellt. Fir
eine ausreichende Dampfungswirkung wird der Widerstandswert des oberen Pfa-
des (Rp3) auf wenigstens 1€ festgelegt. Der verbleibende Widerstandswert (Rps)
muss groBer gewéhlt werden (hier 4.7 2) und kann dazu genutzt werden, die beiden
Ausrdumstrome (> igo und > i¢3) auf identische Werte einzustellen.

Eine bestmogliche Ausnutzung des Pulsgenerators wird erreicht, wenn die Schlei-
feninduktivitat Lp so gering wie moglich ist. Generell ist diese in dem physikalischen
Aufbau jedoch nicht beliebig reduzierbar. Vernachlidssigt man die Dampfung des

Schwingkreises, lassen sich die grundsétzlichen Abhéngigkeiten des Pulsgenerators
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wie folgt approximieren:

C a C@?"S
= ML Up (7.10)
Lp

TPulse =27 \/LP : (Cla + Cers)- (711)

In dem realen (gedampften) System féllt die Amplitude des Impulsstromes (7))
einerseits marginal geringer aus. Die Periodendauer Tp, ist andererseits leicht
erhoht. Der parasitdare Induktivitatswert der Pulsgenerator-Schleife fiir den Prototyp
der neuartigen Super-Kaskode wurde zu ungefdhr Lp = 26 nH abgeschétzt.

Aufgrund der vorliegenden Kapazitétsverhéaltnisse von Gate-Source-Elektroden,
Referenz-Spannungsteiler und Pulsgenerator (Gl. 7.6 und 7.9) sind in der Anordnung
Stromamplitudenverhéltnisse in vergleichbaren Groflenordnungen zu erwarten. Gibt
man einen Spitzenwert der Ausrdumstrome der Gate-Elektroden von 10 A vor, muss
nach den Beziehungen (fiir die GroBen aus Abb.7.9):

100 A
=r—=——= >1 (7.12)
1zp2 Z 1Gi 10A
500 A
el 1
100 A > (7.13)
eine Amplitude des Impulsstromes von ca. 7, = 500 A eingeprigt werden. Erreicht

wird dies mit einer Ladespannung der Pulsgenerator-Kapazitat von Up = 150V
(siehe Gl.7.10). Der verwendete Transistor (Tp) innerhalb des Pulsgenerators sollte
ungefihr die zweifache Spannung sperren sowie der Impulsamplitude standhalten
konnen. Damit die Funktionalitiat der neuartigen Super-Kaskode keine Einschrén-
kungen erfahrt, wurde fiir den Prototyp ein Halbleiter ausgewéhlt, welcher deutlich
héheren Anforderungen standhalten kann. Der SiC-MOSFET C3M0030090K ist ein
900 V-Typ mit einem Impulsnennstrom von 200 A [Cre]. Bei einer Parallelschaltung
von vier Bauelementen kann die Dédmpfung der Pulsgenerator-Schleife gering gehalten
werden und es besteht ausreichend Raum fiir hohere Impulsamplituden (7).
Schlielich sind noch die Bauelemente (Rp und Dp) fir die Nachladung der
Pulsgenerator-Kapazitéit (Ch,) zu definieren. Fiir eine ausreichende Abkopplung der
externen Spannungsquelle ist Rp hinreichend hochohmig zu dimensionieren. Das

Verhéltnis der dominierenden Zeitkonstanten:

RP . Cla . 13.5 Q 220 nF
TPulse N 496 ns

(7.14)

fuhrt dabei zu einem Widerstandswert von mindestens Rp = 10 (gewéhlt 13.5€2).

Die Verzogerung des Nachladevorgangs stellt fiir den Einsatz der Anordnung keinen
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Nachteil dar. Es wurde bereits erwédhnt, dass in der beschriebenen Applikation der
Double-Zero-Submodule wéhrend einer Periodendauer von 20 ms nicht mehr als zwei
Schalthandlungen notwendig sind. Die Diode Dp muss — neben dem Blockieren des
Riickstromes in die externe Spannungsquelle — in der Lage sein, den kurzzeitigen
Nachladespitzenstrom von 11.1 A zu fiihren.

Fiir einen effizienten Ausschaltvorgang der neuartigen Super-Kaskode sei die
Initiierung durch zum einen derart getimt, dass die Gate-Source-Kapazitédten
von Jo und J3 vollstdndig ausgerdumt sind, bevor uggy, den JEET der Basisstufe
(J1) ausschaltet. Zum anderen darf Aty nicht zu grofl sein, weil die Gate-Source-
Spannungen ;5o und uggs sonst wieder iber die Abschniirgrenze driften und eine
erneute, positive Aufladung der Gate-Source-Kapazitdten bewirken.

Die Einschaltdauer des Transistors Tp (durch ) muss prinzipiell nur fir
den Zeitraum der positiven Halbwelle von 7, erfolgen. Dessen Abschaltung kann
jederzeit wiahrend der negativen Halbwelle stattfinden. Da der MOSFET eine interne
Diode besitzt, wird der Impuls nach dem Abklingen der negativen Halbwelle passiv
unterbunden.

6) Rgi, Rsspi: Der Effekt, dass die Gate-Source-Spannungen sich nach dem Ausschalten
relativ langsam umladen, wurde in dem letzten Abschnitt (7.3.1) bereits erlédutert.
Ebenso wurde beschrieben, dass die beiden Widerstande Funktionen erfiillen, die
gegeneinander agieren. Denn Rp; steuert die Haupt-JFET J, und Js in den sper-
renden Zustand, wobei Rggp; diese iiber den Sourcefolger wieder in den leitenden
Zustand tberfiihrt. Die Vorgabe der Widerstandswerte Rg; und Rggp; ist an diesem
Punkt der Dimensionierung sinnvoll, um abschlieflend einen Freiheitsgrad fiir den
Ubergang der Super-Kaskode in den absolut stationdren Sperrzustand zu besitzen.
Sowohl im realen Prototyp als auch in der Simulation kann mit den Widerstands-
werten von Rp; = 70k} und Rggr; = 182 eine einwandfreie Funktionalitit der
Kaskodenschaltung sichergestellt werden.

7) Csy, Rsy: Bei der praktischen Realisierung der neuartigen Super-Kaskode ist fiir das
Ausschalten noch eine Begrenzung der Anstiegsgeschwindigkeit von vorgesehen.
Mochte man die Spannungsanderung von maximal 1 % nicht iiberschreiten, errechnet

sich die benotigte Kapazitat bei dem definierten Laststrom zu:

I 100 A
Csp > qoe = —1y— = 100nF | (7.15)
dt ns

Die Sicherstellung der vorgegebenen Spannungsédnderung wird in der Anordnung
mit der Bestiickung eines Kapazitatswertes von Cgr, = 150nF erreicht. In dem
experimentellen Aufbau ist dazu jeweils % dieses Wertes (Cgp; = %C’SL) an jedem
der acht JFET (als Anteil von J;) angebracht. Berticksichtigt man die individuelle

Anschlussinduktivitidt der Bauelemente — bestehend aus der Summe von parasitarer
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Drain- (L,p) sowie Source-Induktivitit (Ly,s) — muss der Widerstandswert Rgyr; (je

Kapazitat Cgp;) fur eine aperiodische Dampfung des Schwingkreises schlieflich zu:

Lop + Lo 23 nH
Repi =2 /2221275 — 9\ | 22— — 9290 7.16
Sk Csri 18.75nF (7.16)

vorgegeben werden.
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7.3.3. Experimenteller Aufbau und Messergebnisse

In diesem Abschnitt soll — nachdem eine grundsatzliche Funktionsbeschreibung (7.3.1) sowie
Dimensionierung (7.3.2) der neuartigen Super-Kaskode durchgefithrt wurde — abschliefSend
der experimentelle Aufbau eines Prototyps diskutiert werden. Die Messergebnisse aus einem
Doppelpulstest dienen dabei als Grundlage, die Simulationsergebnisse aus Abschnitt 7.3.1

zu validieren.

Fir eine optimale Skalierbarkeit der neuartigen Super-Kaskode zeigt Abb.7.14 die
Aufteilung des — in Abb. 7.4 gezeigten — Aufbaus in zwei grundsétzliche Kernmodule — die
Basisstufe (Abb. 7.14b) sowie die (N — 1)-Stufe (Abb. 7.14a). Mit der Anzahl verwende-
ter (N — 1)-Stufen ldsst sich einerseits die Sperrspannung der Super-Kaskode skalieren.
Die Stromtragfihigkeit kann andererseits durch die Variation der Parallelschaltzahl der
— in der Haupt-Kaskode verbauten — HV-JFET und LV-MOSFET angepasst werden.
Abbildung 7.15 zeigt die prinzipielle Struktur des mechanischen Prototyp-Aufbaus. Aus
der Seitenansicht (Abb.7.15a) wird deutlich, dass der Strom (ixp) der Anordnung durch
die Hauptkontakte (1 und 1’ in Abb. 7.14) gefithrt wird und in vertikaler Richtung nach-
einander (je Spannungsstufe) die Komponenten:

a) Kiihlkoérper

b) Drain-Kontakt der Haupt-JFET J; (Riickstromfahne der TO-247-Gehéuse)

c¢) Source-Kontakt der Haupt-JFET J; (Verlotung in der Leiterplatte)

d) Leiterplatte (deren Riickseite groBflachig kontaktiert ist und auf den Kiihlkorper der

néchsten Spannungsstufe gepresst wird)
durchflieBt. Die Draufsicht der Basisstufe — vollbestiickt mit 36 SiC-JFET in TO-247-
Gehdusen — ist hingegen in Abb.7.15b erkennbar. Die seitlich angebrachten Laschen
stellen die Verbindungen der Hilfskontakte (2, 2’, 3, 3’ in Abb.7.14) fir den Referenz-
Spannungsteiler sowie die Einstellung des Ruhestromes (durch Rg;) der dariiber angeord-
neten (N — 1)-Stufen dar.

Fir das Durchfithren eines Doppelpulstests ist der Aufbau in Abb.7.15a mit einer
Verschienung versehen und zwischen zwei U-Stahl-Profilen eingepresst. Dadurch ist es fiir
die Messungen moglich, die externe Freilaufdiode (aus einem CM400HB-90H IGBT-Modul
[Mitc]) sowie den DC-Kondensator sehr niederinduktiv an die Super-Kaskode anzubinden.
Die Messergebnisse mit einer Bestiickung von 8 Haupt-JFET je Super-Kaskodenstufe sind
abschlieflend in den folgenden Abbildungen (7.16 bis 7.27) zusammengefasst.
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Rp Dp Cn = Parallelschaltung
——> Ra] 1
— Izl S1

Lp

L

MOSFET

(b) Ersatzschaltbild der Basisstufe

Abb. 7.14.: Aufteilung der neuartigen Super-Kaskode aus Abb. 7.4 in zwei Kernmodule
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LHD

Sourcefolger-JFET Kiihlkorper

PCB

Haupt-JFET LV-MOSFET

LHD
(a) Seitenansicht der drei Spannungsstufen

PCB

Haupt-JFET

LV-MOSFET

(b) Draufsicht der (vollbestiickten) Basisstufe

Abb. 7.15.: Prinzipielle Struktur des mechanischen Prototyp-Aufbaus der neuartigen JFET-
Super-Kaskode
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Thase  -8.35 ps|[Trigger
200
125kS 25

12/22/2021 7:50:51 PM

Abb. 7.16.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Einschaltvorganges (i1, uas2,
UGS3)

Tbase  -8.35 ps| Tn’gier

12/22/2021 7:51:42 PM

Abb. 7.17.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Einschaltvorganges (1)), upgo,
UDS3)
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f
o 1o

-500 v
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500 ns/div|
12.5kS 2.5 GS/s

500 V/div
-1.5000 kV 9 ! H
TELEDYNE LECROY 12/22/2021 7:52:38 PM

Abb. 7.18.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Einschaltvorganges (ugp, iyp)

Die Oszillographenbilder in Abb. 7.16 bis 7.18 zeigen zunéchst den Einschaltvorgang
der neuartigen Super-Kaskode mit einer Auflésung von 500 ns/div. Neben der Kaskoden-
Sperrspannung von Uyp = 1.4kV wurde, aufgrund der sehr ausgepragten Riickstromspitze
der Freilaufdiode (von ca.500 A), ein reduzierter Laststrom von I, = 70 A geschaltet. Dass
die Drain-Source-Spannungen der drei Haupt-JFET wahrend des Einschaltens noch einmal
kurzzeitig ansteigen, ist durch die parasitdren Induktivitidten der Kommutierungsschleifen
zu erkléren, welche im Vergleich zur Simulation durch eine deutlich hohere Riickstromspitze
angeregt werden. Weiterhin sind die stationdren Anfangswerte aller Gate-Source- und
Drain-Source-Spannungen in der Simulation und Messung unterschiedlich. Aufgrund der
externen Lastinduktivitéat ist es allerdings nicht moglich, den Doppelpulstest innerhalb
weniger 10 us durchzufiihren und gleichzeitig den stationdren Zustand der Super-Kaskode
darzustellen, welcher erst Millisekunden spéter eintritt. Grundsétzlich sei jedoch angemerkt,
dass der Einschaltvorgang — sowohl der neuartigen Super-Kaskode als auch der State of
the Art Topologien (siehe Abb.7.3) — i. Allg. unkritisch ist.



158 7. Konzept einer neuartigen Super-Kaskode mit SiC-JFET

A opons 700 ns 12 s 17 us =7 s 35 e PE— P— E—
00ns 00ns ps T s 32us 3.7us 42yps 47 s

Thase  -2.20 sTn‘iier

10.000 V 00 00
TELEDYNE LECROY 12/22/2021 8:41.07 PM

Abb. 7.19.: Neuartige JEET-Super-Kaskode: Messung des Ausschaltvorganges (151, uas2,
Ucss3)

22yus 27us 32us 37us 42ys 47us

Tbase  -2.20 us Trigier

12/22/2021 8:43:15 PM

Abb. 7.20.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Ausschaltvorganges (i), upgo,
ups3)
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TELEDYNE LECROY 12/22/2021 8:44:28 PM

Abb. 7.21.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Ausschaltvorganges (ugp, i5p)

Die Oszillographenbilder in Abb. 7.19 bis 7.21 stellen den Ausschaltvorgang eines Last-
stromes von I, = 100 A mit der gleichen Auflésung (von 500 ns/div) dar. Es ist in Abb. 7.19
und 7.20 deutlich erkennbar, dass die oberen Haupt-JFET (J, und J3) sperrend werden,
bevor der Haupt-JFET der Basisstufe (J;) angesteuert wird. Im Vergleich zur Simulation
fallt der (zunéchst scheinbar) stationdre Wert der Drain-Spannung in der Messung
ein wenig geringer aus, wobei die Drain-Source-Spannungen s, upg3 leicht erhoht
sind (siehe rechten Rand in Abb.7.20). Es kann jedoch erkannt werden, dass sich die
Gate-Source-Spannungen ugs2, Ugsz weiterhin nahe der Abschniirgrenze befinden und
die Super-Kaskode indessen iiber einen langeren Zeitraum in den erwarteten, absolut
stationaren Sperrzustand steuert. Hierzu sind in den Oszillographenbildern in Abb. 7.22 bis
7.25 langere Zeitraume dargestellt. Der absolut stationare Sperrzustand wird schliellich
nach ca.5ms erreicht und ist in Abb.7.25 (mit einer Auflésung von 1ms/div) zu sehen.
Eine Verkleinerung der Zeitkonstante fiir das Erreichen des absolut stationdren Zustandes
ist mit einer leichten Modifikation der Schaltung erzielbar. Wie bei der Dimensionierung (in
Abschnitt 7.3.2) bereits erwédhnt wurde, muss dazu in der Anordnung der Widerstandswert

Rp; verringert und/oder der Widerstandswert Rggp; erhoht werden.
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Tn'iier

12/22/2021 8:41:51 PM

Abb. 7.22.: Neuartige JEET-Super-Kaskode: Messung des Ausschaltvorganges (ldngerer
Zeitraum) (uc o1, Uas2, Uass)

200V

Trigier
10.0 ys

TELEDYNE LECROY 12/22/2021 8:42:38 PM

Abb. 7.23.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Ausschaltvorganges (langerer
Zeitraum) (1,1, Ups2, Upss3)
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35KV

3KV

25kV

2kv
15KV [L
1kvV

500V

-500V

25ps 35ps 45 s 55 us 85 us 75 s 85 ps 95 us

Tbase  -45.0ps| Tn’gier

10.0
S 2
12/22/2021 8:45:07 PM

Abb. 7.24.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Ausschaltvorganges (ldngerer
Zeitraum) (ugp, igp)

Tbase -4 .98 ms|[Trigger
1.00 ms/div
25MS 250 MSis
-600.00 V.

TELEDYNE LECROY 12/25/2021 2:38:34 PM

Abb. 7.25.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung des Uberganges in den absolut
stationdren Sperrzustand (i), ups2, Ups3)
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BOOA
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TELEDYNE LECROY 12/24/2021 5:11:24 PM

Abb. 7.26.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung der Stromverldufe des Referenz-
Spannungsteilers (7, /¢, ic2, ic3)

80A
60 A f \
40 A

20A

e TR e
AR
20 A
40A
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80 A
-300 ns i 200 ns 700 ns 12us 17 us 22us 27us 32us 3Tps 42ps 47 ps

Tn’gier
500ns/divj  500ns/div]  500ns/div] 500 ns/div] 500 ns/divH

TELEDYNE LECROY 12/24/2021 5:03:04 PM

Abb. 7.27.: Neuartige JFET-Super-Kaskode: Messung der Stromverlaufe des Referenz-
Spannungsteilers (/¢1, ica, 103, 1opis Lap2)
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Zum Abschluss zeigen die Oszillographenbilder in Abb. 7.26 und 7.27 die Messergebnisse
der Stromverlaufe des Referenz-Spannungsteilers — passend zu den Abbildungen 7.19 bis
7.21 mit einer Auflosung von 500 ns/div. Wie auch bei der Simulation (siehe Abb.7.11)
sind die Strome , 1co und 7o fiir eine bessere Vergleichbarkeit der Amplituden sowohl in
Abb. 7.26 als auch in Abb. 7.27 gezeigt. Stellt man die Messergebnisse der Simulation gegen-
tiber, kann vernommen werden, dass die Ausrdumstrome (7., und i.,,) tibereinstimmende
Verldufe aufweisen. Nicht nur deren Amplituden, sondern auch die jeweils entnommenen,
summarischen Gate-Ladungen Y Q)¢; der Transistoren J, und J3 stimmen in Simulation
und Messung quantitativ tiberein. Die Abschétzung des parasitaren Induktivitdtswertes
der Pulsgenerator-Schleife von ungefahr Lp = 26 nH konnte durch die Messung ebenfalls

bestatigt werden.

Die Verlaufe des Impulsstromes 7 entsprechen einander in der Simulation und Messung
sowohl in der Amplitude der positiven Halbwelle als auch der Periodendauer. Lediglich
die Pulsgenerator-Schleife weist im realen Aufbau eine leicht erhohte Dampfung auf.
Nennenswerte Abweichungen zur Simulation sind ausschliellich in den Amplituden der
Referenz-Spannungsteiler-Strome , ico und i¢3 aufzufinden. In dem realen Aufbau
kommutiert im Moment des Ausschaltens nicht der gesamte Laststrom auf den Referenz-
Spannungsteiler, sondern lediglich 70% dieses. Fiir das Ausraumen der Gate-Ladungen
der Transistoren J, und J3 stellt dies jedoch keine Einschrankung dar. Auch wenn die
Amplituden von , ico und 7¢3 mafigeblich durch den Laststrom bestimmt werden, sind
fiir das Ausrdumen der Gate-Ladungen nur die Differenzen dieser Strome von Bedeutung
(siehe Abschnitt 7.3.1). Da die Verldufe der Strome und 7., aus den Messergebnis-
sen deutlich mit denen der Simulation tibereinstimmen, kann die Dimensionierung der

neuartigen Super-Kaskode als hinreichend genau bezeichnet werden.
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Fazit der experimentellen Ergebnisse

Allumfassend konnten die Messergebnisse an dem Prototyp der neuartigen Super-Kaskode
die vorher getroffenen Uberlegungen — mithilfe der durchgefithrten Simulationen — erfolg-
reich bestatigen. Es hat sich herausgestellt, dass die Dimensionierung als ein niitzliches

Instrument fiir die praktische Auslegung der vorgestellten Super-Kaskode dient.

Die Messergebnisse der neuartigen Super-Kaskode demonstrieren sehr deutlich die
ausgezeichneten Schalteigenschaften — insbesondere beim Ausschalten der Anordnung.
Durch die Implementierung eines zusétzlichen Signalpfades (mit einem Pulsgenerator)
wurde die gewtlinschte Abschaltreihenfolge — dass die (N — 1)-Stufen vor der Basisstufe
ausschalten — erfolgreich realisiert. Die Oszillographenbilder bestatigen schliellich eine
gleichméBige, symmetrische Spannungsaufteilung der Drain-Source-Spannungen ()1, tpg2
und upgsz). Obwohl sich der Einschaltvorgang grundséatzlich bei keiner Super-Kaskoden-
Topologie als kritisch erweist, wurde durch den Einsatz von Sourcefolgern die Leitfahigkeit
im stationaren, eingeschalteten Zustand der neuartigen Super-Kaskode verbessert. Anhand
des modularen Aufbaus der Kaskodenschaltung auf einer Leiterplatte sowie der — sich
daraus ergebenden — vertikalen Stromrichtung, ist eine Moglichkeit geschaffen, neben der

Sperrspannung ebenfalls die Stromtragfahigkeit der gesamten Anordnung zu erhohen.
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8. Zusammenfassung

Um den zukiinftigen Anforderungen in elektronisch steuerbaren, vermaschten DC-Netzen
zu entsprechen, werden neuartige Submodul-Topologien bendtigt, welche im Speziellen die
sichere Beherrschung interner und externer Fehler sowie bipolare Klemmenspannungen
ermoglichen. In der vorliegenden Arbeit wurden entsprechende Submodul-Topologien
untersucht, die sich sowohl fiir Si- und SiC-Halbleiter als auch hybride Bestiickungen
eignen. Die Untersuchungen wurden mittels sinnvoll normierter Gréfien in Form geschlos-
sener Gleichungen durchgefiihrt, sodass grundsétzliche, allgemeingiiltige Zusammenhénge
erkennbar sind. Die Ergebnisse zeigen, dass alle wesentlichen, neuartigen Anforderungen
mit diesen Submodul-Topologien erfiillbar sind, insbesondere:

o FElektronische Strombegrenzung bei Fehlern in den Energienetzen

e Schutz vor Explosion bei einzelnen internen Halbleiterdefekten im Submodul

 Elektronisch ansteuerbarer, redundanter Bypass-Zustand nach Defekten (Double-

Zero)
o Wesentlich reduzierte Verlustleistung und reduzierte Energiespeichergréfie gegeniiber
dem Stand der Technik.

Die erarbeitete Methodik ermdglicht es, die konkrete Dimensionierung und Optimierung
der Submodule unter allen relevanten Betriebsbedingungen in allgemeingiltiger Weise
durchzufiihren. Die Ergebnisse stellen in allen Féallen eine gute Basis fiir detaillierte,
numerische Simulationen dar, welche i. Allg. fir konkrete Anwendungen immer zusétzlich
erfolgen.

Weiterhin wurde in der vorliegenden Arbeit eine neuartige Super-Kaskodenschaltung
untersucht, welche sich grundsétzlich fiir den Einsatz als Halbleiterschalter in den neuen
Submodul-Topologien eignet — insbesondere fiir spezielle Anwendungen, in denen Einzel-
schalter mit sehr hohen Spannungen erforderlich sind. Im Vergleich zum Stand der Technik
konnten fiir die Kaskodenschaltung folgende grundlegende Vorteile nachgewiesen werden:

o Ein modularer Aufbau ermoglicht eine unkritische Skalierbarkeit der Sperrspannung
sowie der Stromtragfahigkeit und ist deshalb auch fiir hohere Kaskoden-Stréome
geeignet.

o Die beim Abschalten auftretende (und prinzipiell kritische) Schaltreihenfolge kann
durch einen zusétzlichen Signalpfad (mit einem Pulsgenerator) so eingestellt wer-
den, dass eine gleichméflige, symmetrische Spannungsaufteilung der Drain-Source-

Spannungen erreicht wird.
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Anhang
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A. DC-seitiger Fehler des MMC

Ein sehr schwerwiegender Fehlerfall fiir einen Umrichter ist der Kurzschluss auf der
DC-Seite — konventionelle VSC sind nicht in der Lage, diesen zu beherrschen. Dabei
wird der DC-Zwischenkreiskondensator (Cy) des VSC tiber die — im Kurzschlusspfad
befindliche — Schleifeninduktivitit entladen. Die summarische Schleifeninduktivitat > L,
in dem Kommutierungskreis ist bekanntlich sehr gering. Aus diesem Grund stellen sich

nach dem idealisierten Zusammenhang (unter Vernachldssigung ohmscher Widersténde):

A C
LK S, Extern = Ud ' \/27 (A1>

auch sehr hohe, externe Spitzenkurzschlussstrome (th Extern) €I, welche Schaden durch

elektromagnetische Kréfte und Lichtbogen herbeifithren. Nach der vollsténdigen Entladung
des Zwischenkreiskondensators kommutiert der Fehlerstrom auf die Freilaufdioden des
VSC. Die AuBenleiterspannung wird nun durch den VSC gleichgerichtet und speist weiter
auf die Fehlerstelle.

Modular Multilevel Converter, auf der anderen Seite, sind in der Lage, Kurzschliisse auf
der DC-Seite zu kontrollieren. Zunachst ist es vorteilhaft, dass im MMC — unabhéngig
von der Submodul-Topologie — kein Zwischenkreiskondensator verbaut ist. Konnen nach
dem Auftreten des Kurzschlusses die Umrichtergrofien nicht mehr durch die Regelung
eingeprigt werden, miissen alle Halbleiter im MMC blockiert werden. Somit wird die, von
den Submodul-Kondensatoren getriebene, Kurzschlusskomponente direkt unterbunden.
Abbildung A.1 zeigt die Blockierung beim DC-Pole-to-Pole-Kurzschluss fiir die Zeitspanne
nach dem Abschalten der Submodul-Halbleiter bei der Verwendung der erlauterten State
of the Art Submodul-Topologien aus Abschnitt 3.3.

Bei dem Einsatz eines, mit HB-SM bestickten, MMC kann aus Abb. A.la erkannt
werden, dass die Auflenleiterspannung! u; weiterhin auf den Kurzschluss speist. Die
— im Vergleich zu VSC-Applikationen — sehr groflen Zweiginduktivitdten L, begrenzen
zusammen mit Ly den Stromanstieg im Kurzschlusspfad. Dies verschafft den AC-Schaltern
wertvolle Zeit, den Kurzschlussstrom zu unterbrechen. Die Implementierung eines DC-
Breakers wére eine weitere Moglichkeit, den Fehlerstrom zu 16schen. Auf dem Gebiet

von DC-Breakern wurden in den letzten Jahren grofie Fortschritte in der Forschung und

I Leiter-Leiter
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Abb. A.1.: Blockieren des DC-Kurzschlussstromes im MMC bei der Verwendung verschie-
dener State of the Art Submodul-Topologien

Entwicklung erzielt [WM14]. Auch wenn der Reifegrad von DC-Breakern fiir derzeitige
Hoch- und Mittelspannungsanlagen sichergestellt werden kann, bedarf es dazu jedoch
einen erheblichen Kosten- und Fliachenaufwand. Der funktionelle Vorteil gegentiber dem
Auslosen der AC-Schalter ist weiterhin fragwiirdig, da DC-Breaker — wie auch AC-Schalter

— einige 10 ms benoétigen, um den Fehlerstrom zu unterbrechen.

In Abbildung A.1 wird fiir die State of the Art Submodul-Topologien ein Zeitpunkt be-
trachtet, in welchem die Spannung uy; zwischen den Phasen U und V auf den Kurzschluss

speist. Fiir den hervorgehobenen Fehlerkreis ldsst sich indessen die folgende Maschenglei-
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chung aufstellen:

Uwo — Uy + Ug,wp + Ug,un = 0. (A.2)
—_— T —
UwWwuU=urLrL —UGeg

Bei der Implementierung von Submodul-Topologien mit bipolarer Klemmenspannung — wie
sie FB-SM, CD-SM und SFB-SM aufweisen — kann im Kurzschlusspfad eine Gegenspannung

Ugeq €rzeugt werden, welche nach Erfiillung der Ungleichung:
Urr S uGeg (A3)

den Fehlerstrom zu null treiben kann. Je grofler ug.y ist, desto schneller kann der Fehler-

strom geloscht werden.

(c) CD-SM (d) SFB-SM

Abb. A.2.: DC-Kurzschlussstrom in verschiedenen State of the Art Submodul-Topologien

Abbildung A.2 zeigt (zugehorig zu Abb. A.1) die in den Submodulen auftretenden Feh-
lerstrompfade. Ein sinnvoller Vergleich dieser ist nur méglich, wenn bei einer Applikation
je Zweig eine feste Anzahl von Submodul-Kondensatoren verbaut wird. Ein Submodul in
Double-Connection (CD-SM, SFB-SM) muss deshalb immer mit einer Serienschaltung von
zwei Submodulen in Single-Connection (HB-SM, FB-SM) verglichen werden. Die maximal
einstellbaren Gegenspannungen sind in Tab. A.1 zusammengefasst. Das konventionelle
FB-SM ist hierbei die einzige Topologie, die die Gegenspannung in gesamter Hohe aufbrin-

gen kann. Aufgrund der unidirektionalen Spannungsblockierung der Halbleiter, kann die
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Reihenschaltung der Kondensatoren mit einem negativen Vorzeichen bei den Submodulen

in Double-Connection nicht realisiert werden.

Tab. A.1.: Maximal einstellbare Gegenspannung im DC-Kurzschlussfall in MMC bestiickt
mit den State of the Art Submodul-Topologien

Submodul-Topologie UGeg
HB-SM 0
FB-SM 2n-Uc
CD-SM n-Uc
SFB-SM n-Uc

Die neuartigen Submodul-Topologien (DZ-SM und DZ-DC-SM) weisen — wegen deren
bipolarer Klemmenspannung — grundsatzlich ebenfalls eine Beherrschbarkeit von externen
DC-Fehlern auf. Vergleicht man einerseits die Abbildungen 4.2c und A.2b, wird ersichtlich,
dass sich das DZ-SM durch identische Steuer- sowie Blockierungseigenschaften wie das
FB-SM auszeichnet. Andererseits wird aus den Abbildungen 4.5d und A.2d deutlich, dass
die beiden Submodule in Double-Connection (DZ-DC-SM, SFB-SM) gleichermaflen in
ihrer Funktionalitat fiir das Steuern bzw. Blockieren von externen DC-Kurzschliissen
agieren. Obwohl das CD-SM fiir positive Stromrichtungen nicht in der Lage ist, eine
negative Klemmenspannung einzustellen, kann das Blockieren eines DC-Fehlers jedoch in

gleicher Weise erfolgen.



173

B. Parametrisierung der

Halbleiterbauelemente

Die analytische Bestimmung der Schalt- sowie Durchlassverluste — eingefithrt in
Abschnitt 4.3 — wurde in Kapitel 5 fiir eine optimierte Dimensionierung des Modular
Multilevel Converters herangezogen. Dort wurde bereits verdeutlicht, dass es sinnvoll
ist, die Kennlinien der Halbleiterbauelemente fiir die Leistungsverluste aus Griinden der
Einfachheit linear zu approximieren. Dieses Kapitel beschéftigt sich infolgedessen mit der

Parametrisierung der verwendeten Halbleiter, welche in Tab. 5.1 angegeben sind.

B.1. Parameter fiir die Schaltverluste

B.1.1. Parameter fiir die HV-IGBT Schaltverluste

Fir die Bestimmung aussagekriftiger Kenndaten bzw. Parameter einer linearen Abhén-
gigkeit der Schaltverluste von dem — zu schaltenden — Halbleiterstrom kénnen bei der
Betrachtung von verschiedenen HV-IGBT-Datenblattern grundsatzlich folgende Beobach-
tungen getroffen werden:
a) Die Energieverluste beim Einschalten des IGBT (W,,,) haben einen iiberproportio-
nalen Verlauf und besitzen einen vernachlassighbaren Wert beim Nullstrom.
b) Die Energieverluste beim Ausschalten der zugehorigen Freilaufdiode (W,..) haben
einen unterproportionalen Verlauf und besitzen einen Offset beim Nullstrom.
c¢) Die Summe von a) und b) (W,,, + W,..) hat ndherungsweise einen linearen Charakter.
d) Die Energieverluste beim Ausschalten des IGBT (W, ;) haben einen leicht tiberpro-
portionalen Verlauf und besitzen einen vernachléssigharen Wert beim Nullstrom.
Aufgrund der Beobachtung c¢) wird deutlich, dass die Kennlinien fiir W,, und W,
zusammenhéingend parametrisiert werden kénnen und sind deshalb beispielhaft fiir ein
IGBT-Modul (CM1800HC-66X von MITSUBISHI ELECTRIC [Mitb]) gemeinsam in einem
Diagramm (Abb.B.1) dargestellt. Neben den realen Kennlinien aus dem Datenblatt
(gestrichelte Verldufe in Abb.B.1) sind fur W,,, W,.. und W,, + W, in der Abbildung
zudem linear approximierte Kennlinien (durchgezogene Verlaufe in Abb.B.1) — fiir den
Nennbetrieb mit dem nominalen Modulstrom (7,,,,,) und einer Sperrschichttemperatur

von ¥; = 125°C — gezeigt. Hinreichende Genauigkeiten lassen sich fiir die approximierten
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Kennlinien dann erzielen, wenn die Parametrisierung unter den folgenden Bedingungen
sowie den Beobachtungen a) bis ¢) durchgefiithrt wird:
1) Die gemeinsame Kennlinie (W, + W,..) fiihrt durch die Arbeitspunkte mit den

Stromwerten i[nom sowie Lom (©):

1 1 1
Wsum,IGBT (4Inom> = Won,IGBT <4[nom> + I/Vrec,IGBT <4[nom> (Bl)
Wsum,IGBT (]nom) - Won,IGBT (Inam) + M/rcc,]GBT (['n,um)- (B2)

2) Die Geradengleichung der summarischen Schaltverluste durch die in 1) definierten
Arbeitspunkte lautet wie folgt:

. AWSum .
Wsumaasr(inL) = A—I’ICM “igr + Weumo.raBr- (B.3)

3) Die Kennlinie der Einschaltverluste fihrt durch den Koordinatenursprung sowie den
Arbeitspunkt mit dem Stromwert I,,,,, (<).

4) Die Geradengleichung der Einschaltverluste durch die in 3) definierten Arbeitspunkte
lautet wie folgt:

. AW, :
Wonreer(inn) = ij “LHL- (B.4)

5) Die Geradengleichung der Dioden-Ausschaltverluste wird aus der Differenz von
Bedingung 2) und 4) (Gleichungen B.3 und B.4) bestimmt:

Wieeiasr(inr) = Wsumgasr(inr) — Wonrapr (inL) (B.5)
. AVVrec A .
I/VrecJGBT(ZHL) = # gL+ Wrec,O,IGBT- (B6)

Vergleicht man die Gleichungen B.3, B.4 und B.6 wird ersichtlich, dass den Ausschaltverlus-
ten der Diode der Offset (Wsum.0. 18T = Wieeo.1aa1) zugeschrieben wird (sieche Abb. B.1).
Es ist interessant zu vermerken, dass fiir die summarische Kennlinie (W, + W) grund-
sitzlich naherungsweise die folgenden Eigenschaften! gelten:
e Die Steigung ist nur abhéngig von der Halbleitertechnologie bzw. Generation des
jeweiligen Halbleiterherstellers und unabhéngig von der Halbleiter-Chipflache.
o Der Offset (Wsumo1cpr) ist bei einer Halbleitertechnologie bzw. Generation eines

Halbleiterherstellers proportional zu dessen Halbleiter-Chipflache.

!Die Untersuchung der Datenblattangaben der aktuellen Generationen von HV-IGBT-Modulen
MBN1800F33F, MBN1200F33F, CM1800HC-66X, CM1200HC-66X, FZ2000R33HE4 und FZ1400R33HE4
der Halbleiterhersteller HiTACHI, MITSUBISHI ELECTRIC und INFINEON TECHNOLOGIES ergaben dquiva-
lente Ergebnisse [Hitb, Hita, Mitb, Mita, Infe, Infb].
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Abb. B.1.: Reale und linearisierte HV-IGBT Schaltkennlinien fur W,, und W,..
(MrrsusisHI ELECTRIC CM1800HC-66X fiir ¥; = 125°C [Mitbh])
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Abb. B.2.: Reale und linearisierte HV-IGBT Schaltkennlinie fiir W,y (M1TSUBISHI ELEC-
TRIC CM1800HC-66X fitr 9; = 125°C [Mith)])
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Tab. B.1.: Approximierte Schaltparameter des HV-IGBT (CM1800HC-66X von MiT-

SUBISHI ELECTRIC) aus der 3.3 kV-Spannungsklasse (siche Tab. 5.1)

Schaltparameter fir den HV-IGBT
Kennwert AW"Z’}GB L AI/’V"fAf LGEL | Wee0.16BT %
Exakt 1.89:% L.72¢% 0.84J 0.98:%
Gerundet 2% 2% 1J 12

Betrachtet man abschlieend noch die IGBT-Ausschaltverluste (Abb. B.2), konnen diese
nach Beobachtung d) ebenfalls durch eine Geradengleichung durch den Koordinatenur-

sprung sowie I, (<) angendhert werden:

AWorrraBT

JLICET iy, (B.7)

Worriapr(ing) =

In Tabelle B.1 sind alle Kennwerte fiir die Schaltparameter fiir den HV-IGBT
(CM1800HC-66X von MITsuBisHI ELECTRIC) zusammengefasst. Neben den exakten,
abgelesenen Kennwerten der Geradengleichungen sind zudem die in der Berechnung —
in Kapitel 5 und Tab.5.1 — verwendeten, gerundeten Kennwerte angegeben. Fiir eine
grundlegende Dimensionierung ist ein derartiges Vorgehen prinzipiell zweckmafBig, weil
Halbleiterbauelemente identischer Leistungsklasse von verschiedenen Halbleiterherstellern
durchaus geringfiigig abweichende Kenndaten aufweisen konnen. Die gewéhlte Sperrschicht-
temperatur von 9, = 125 °C entspricht fiir die — in dieser Arbeit — untersuchte Applikation

einem konservativen Ansatz.

B.1.2. Parameter fiur die SiC-FET Schaltverluste

Die Bestimmung der Parameter der Schaltverluste eines SiC-FET sind im Rahmen dieser
Arbeit prinzipiell nicht eindeutig durchfithrbar, weil zum aktuellen Zeitpunkt von bekann-
ten Halbleiterherstellern noch keine offiziellen Datenblatter verdffentlicht wurden. Aus
frithzeitigen Verdffentlichungen von Halbleiterherstellern konnten jedoch die Kennwerte
nach Tab. B.2 abgeschétzt werden [KSK17, SWHU18]. Besonderes Augenmerk sei erneut
auf den Kennwert der modulinternen Diode gelegt. Da die Reverse-Recovery Verluste
einer SiC-Diode grundsétzlich nur einem marginalen Anteil der gesamten Schaltverluste

entsprechen, wurden diese fiir die Untersuchungen in Kapitel 5 vernachlassigt.
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Tab. B.2.: Approximierte Schaltparameter eines SiIC-FET aus der 3.3 kV-Spannungsklasse
(siche Tab.5.1)

Schaltparameter fiir den SiC-FET

AWon FET AW, s FET AW,ree, FET
Kennwert ¥ NG Wiec0.FET —3a=
. J J
Geschatzt Ik 0.5¢% 0 0

B.2. Parameter fiir die Durchlassverluste

B.2.1. Parameter fiir die HV-IGBT Durchlassverluste

Die lineare Approximation von IGBT-Durchlasskennlinien — mit den Parametern Urg
und Rp — ist in der Leistungselektronik eine gelaufige Methode. Im Allgemeinen gibt es
jedoch viele Moglichkeiten diese anhand der realen Halbleiterkurven zu bestimmen. In
Abbildung B.3 ist fiir die Durchlasskennlinie (¢; = 125 °C) des IGBT-Moduls (CM1800HC-
66X von MITSUBISHI ELECTRIC) eine Methode gezeigt, bei welcher neben dem nominalen
Arbeitsbereich (um 1,,,,, = 1800 A) ebenfalls der Teillastbereich hinreichend genau ab-
gebildet werden kann. Zum einen soll die Geradengleichung (durchgezogener Verlauf in
Abb. B.3) die reale Kennlinie (gestrichelter Verlauf in Abb. B.3) beim nominalen Kollek-

torstrom (/,,,) tangieren. Zum anderen verlauft die Geradengleichung beim zweifachen,

Rl ————— e S i A g
_|= = real TR o R ‘) :
= |inearisiert

3000

2400

1800

i /A

1200

600

0
0 0.5 2.0

Ucp |V

2.5 3.0 3.5 4.0

Abb. B.3.: Reale und linearisierte HV-IGBT Durchlasskennlinie (MITSUBISHI ELECTRIC
CM1800HC-66X fiir v; = 125°C [Mitb])
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nominalen Kollektorstrom (21,,,,,) durch einen Punkt, der 5% tiber dem Wert der realen

Kennlinie liegt.

In Tabelle B.3 sind die Durchlassparameter des HV-IGBT (CM1800HC-66X von
MitsuBIisHI ELECTRIC) aufgefiihrt. Neben den exakten, abgelesenen Kennwerten der
Geradengleichung sind zusétzlich die in der Berechnung — in Kapitel 5 und Tab. 5.1 —

verwendeten, vereinfachten Kennwerte angegeben.

Tab. B.3.: Approximierte Durchlassparameter des HV-IGBT (CM1800HC-66X von MIT-
SUBISHI ELECTRIC) aus der 3.3 kV-Spannungsklasse (siche Tab.5.1)

Durchlassparameter
Kennwert Uro Ry
Exakt 1.21V 0.72mf2
Vereinfacht 1.20V 0.75mS2

B.2.2. Parameter fiir die SiC-FET Durchlassverluste

Wie in Kapitel 5 bereits erwahnt wurde, ist es fiir eine hybride Bestiickung der Submodule —
mit HV-IGBT sowie SiC-FET — sinnvoll, eine Variation der differentiellen FET-Widerstande
durchzufithren. Bei der MMC-Auslegung wurden dazu die festen Verhéaltnisse R%iSTO" von 2,
3 und 4 definiert. Damit konnen bei den zu untersuchenden Verlustbetrachtungen verschie-
dene Halbleiter-Chipflichen aufgrund von Technologie-, Prozess- und Preisentwicklung

berticksichtigt werden.
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C. Schaltverluste fiir den reinen

Wirkleistungsbetrieb

Neben den beiden typ. Arbeitspunkten im Wechselrichter- (¢ = +30°) sowie Gleichrichter-

Betrieb (¢ = —150°) sind hier zusatzlich noch die individuellen Schaltverluste (aller drei

Submodul-Topologien) fiir den reinen Wirkleistungsbetrieb (¢ = 0°) aufgefiihrt.

Tab. C.1.: FB-SM Schaltverluste im Wechselrichter-Betriebszustand (¢ = 0°; I; = 3.0kA,;
r=20.9; k=15 m=13)

wt 4 wtp wto wtp wtp wtp
ooty 1.39 2.31 2.31 1.39 0.11 0.11
3
| W (wty) ||3Weeelia) | 0 0 0 Won(ia) |5Wors(ia)
= oot [Wonli) | 0 0 | 2Worsia) | 2Wieelia) | 0
E Wewrs(wt;) 0 Won(ia) [3Wors(ia) 0 0 0
Wowra(wt;) 0 Wyeeia) | 0 0 0 0
Wew 1 (Wtj) %Wrec(ia) 0 0 0 Won(ia) %WOff (4a)
Wiwr2(wt;) || 5Won(ia) 0 0 |5Wors(ia) |5 Wreelia) 0
Wewrs(wt;) 0 Won(ia) |3Woys(ia) 0 0 0
Wow 14 (wi;) 0 Wyee(ia) | 0 0 0 0
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Tab. C.2.: DZ-SM Schaltverluste im Wechselrichter-Betriebszustand (¢ = 0°; I; = 3.0kA,;
r=20.9; k=1.5m=13)

wt 4 wtp wto wtp wtp wtp
"'a(;jfj) 1.39 2.31 2.31 1.39 0.11 0.11
:

W1 (W) 0 |[IWe(l)| 0 0 0 0

= Wawre(wtj) || $Won (%l) 0 0 sWors (%a) sWree (Zia) 0

& Wourslety) | (s | 0 | 0 [ iwa(s)] o

S W ra(wty) 0 |[iWe(l)| 0 0 0 0
Wowro(wt;) || sWree(ia) | 3Wonlia) |3Wors(ia)| 0 | 5Won(ia) |3Woyy(ia)

W1 (wt;) 0 |[iWe(l)| 0 0 0 0

Wowiraty) | 0en) | 0 | 0 3y (3)| Jel)| 0

Wsw,T3(wtj) %me (%a) 0 0 %WOff (%) %Wmc (15&) 0

W ra(wt) 0 | Wee(s)| 0 0 0 0
Wawro(wt;) || 3Wreelia) | 3 Won(ia) |Wors(ia)| 0| 5Won(ia) |5Wory(ia)

Tab. C.3.: DZ-DC-SM Schaltverluste im Wechselrichter-Betriebszustand (¢ = 0°; I; =
3.0kA; r=0.9; k=15 m=1.3)

wi 4 witp wic witp witg wtp wts
’a(];tﬂ) 1.39 2.31 2.31 1.39 0.11 0.11 0
Wewr(wit;) 0 | Wels)| 0 0 0 0 0
Wawra(wty) || Won (%) 0 0 | W) 0 0 0
Wawrs(wt;) || Won (%) 0 0 | W) 0 0 0
Wow ra(wit;) 0 | Wels)| 0 0 0 0 0
Wow,rs(wWi;) 0 0 0 0 Won(ia) | Woss(ia)|| Wree(0)
W 6(wt;) 0 0 0 0 | Weel)| 0 0
Wiwrr(wtj) 0 0 0 0 | W) 0 0
Wawror(@t;) | Wiee(ls) | Won () | Wors(5)| 0 0 0 0
Wawoa(wts) | Weee(5) | Won(ls) | Wors(3)| 0 0 0 0
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C; Kap. 1-6: Kapazitit (C;) im DZ-DC-SM F 112
C Resultierende Kapazitit bei der Kommutierung F 119
Go Gesamtleitwert aller Halbleiter in einem Submodul S 90
Gur Leitwert eines Halbleiters in der dufleren Halbbriicke S 90
IZ Quadratischer RMS-Wert des SM-Kondensatorstromes A2 13
1, Geschalteter Laststrom der Super-Kaskode A 136
I? Quadratischer RMS-Wert des Zweigstromes A? 12
1y DC-Strom A 10
Irpm Riickstromspitze einer Diode A 43
Iz, Quadratischer RMS-Wert des Halbleiterstromes von T; A2 61
Lom Nom. Halbleiter-Sperrstrom (aus dem Datenblatt) A 45
I Quadratischer RMS-Wert des Hilfsstromes y A2 62
I? Quadratischer RMS-Wert des Hilfsstromes z A? 62
Ly Parasitare Induktivitit (unterer Kommutierungspfad) H 118
Lp Parasitére Induktivitat (oberer Kommutierungspfad) H 118
L, Parasitare Induktivitdt der Kommutierungsschleife H 43
L, Zweiginduktivitat H 9
Ly DC-Induktivitét H 169
L Resultierende parasitiare Induktivitéat bei der Komm. H 119
N Anzahl der Spannungsstufen einer Super-Kaskode 1 132
Py Umrichter-Wirkleistung W 38
Pp_con. Wirkleistung eines Submoduls in Double-Connection W 85
P, Durchlassverluste eines Transistors W 60
Poyorf Ausschaltverluste eines Transistors W 45
Psw.on Einschaltverluste eines Transistors W 45
Py rec Ausschaltverluste einer Diode W 45



202 Symbolverzeichnis

Notation Beschreibung Einheit Seite
Qo Nominale Ladung in C bzw. Cy As 121
Qa Zustands-Bit Q)4 des EA des DZ-DC-SM 1 100
Qp Zustands-Bit Qg des EA des DZ-DC-SM 1 100
Qc Zustands-Bit Q¢ des EA des DZ-DC-SM 1 100
Qrr Speicherladung der Riickstromspitze einer Diode As 43
R Kap. 1-6: Widerstand im SM-Kondensatorzweig C Q 118
R, Kap. 1-6: Widerstand im SM-Kondensatorzweig Cy Q 118
Rr Differentieller Widerstand eines IGBT Q 60
R, Kap. 7: Wid. der Stufe ¢ einer Su.-Kask. (RC-Teiler) Q 133
Rpson Differentieller Widerstand eines FET Q 60
R Resultierender Widerstand bei der Kommutierung Q 119
S Umrichter-Scheinleistung VA 38
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Ty gu Transistor T gu des Gate-Treibers — 125
Trr Entlade-Transistor Tg;, der Double-Zero-Submodule — 27
g Logikvar. fiir inkorrekte Schaltzustdande im DZ-DC-SM 1 97
Wo Kennkreisfrequenz des Schwingkreises bei der Komm. % 119
We Eigenkreisfrequenz des Schwingkreises bei der Komm. % 119
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d Sinusformige Modulation des Zweiges bzw. SM 1 61
fi Grundfrequenz des AC-Netzes Hz 32
Ip Schaltfrequenz der Submodulhalbleiter Hz 32
la Oberer Zweigstrom der Phase U A 10
Lo1b Kap. 7: RC-Teiler-Strom der unteren Su.-Kaskodenstufe A 137
io1 Kap. 1-6: Kondensatorstrom (C}) im DZ-DC-SM A 109
12 Kap. 7: RC-Teiler-Strom der mittl. Su.-Kaskodenstufe A 137
ic2 Kap. 1-6: Kondensatorstrom (Cy) im DZ-DC-SM A 109
103 Kap. 7: RC-Teiler-Strom der oberen Su.-Kaskodenstufe A 137
ic IGBT Kollektor-Strom A 44
iD FET Drain-Strom A 44
1EL Entladestrom der Double-Zero-Submodule A 27
1HD Strom durch die Super-Kaskode A 135
iHL Halbleiterstrom (von IGBT, FET oder Diode) A 44
1KS Interner Kurzschlussstrom eines Submoduls A 22
LLN b Tr. Strom bei der weichen Komm. (unterer Pfad) A 120
LLN Strom bei der weichen Kommutierung (unterer Pfad) A 119
iLPtr Tr. Strom bei der weichen Komm. (oberer Pfad) A 120
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ip Impulsstrom des Pulsgenerators (Super-Kaskode) A 137
IR Dioden-Sperrstrom A 44
U AC-Strangstrom der Phase U A 10
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Tapl Gate-Ausrdumstrom der mittleren Super-Kaskodenstufe A 137
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k Spannungsmodulationsfaktor 1 10
m Strommodulationsfaktor 1 10
n Anzahl der Submodule je MMC-Zweig 1 8

r Redundanzfaktor 1 11
S Dig. Steuerwort fir die Ansteuerung des DZ-DC-SM 1 96
tx Einleitung der Parallelschaltung der SM-Kondensatoren s 113
ty Fallzeit der Super-Kaskode beim Ausschalten S 146
t; Schaltinstanzen A-F fiir das 4-Level Pulsmuster s 40
toff Ausschaltzeit eines Transistors S 43
ton Einschaltzeit eines Transistors S 43
trec Ausschaltzeit einer Diode S 43
Ux Submodul-Klemmenspannung \Y 13
Ug Obere Zweigspannung der Phase U \Y 10
Ut Kondensatorspannung (C) Vv 118
U Kondensatorspannung (C5) \Y 118
UcE IGBT Kollektor-Emitter-Spannung \Y 44
Up1 Spannung der unteren Super-Kaskodenstufe V 136
Upst DS-Spannung der unteren Super-Kaskodenstufe \Y 143
Ups2 DS-Spannung der mittleren Super-Kaskodenstufe \Y 136
Upss3 DS-Spannung der oberen Super-Kaskodenstufe \Y 136
Ups FET Drain-Source-Spannung V 44
Up Dioden-Durchlassspannung \Y 125
uGs1 GS-Spannung der unteren Super-Kaskodenstufe V 137
UGS2 GS-Spannung der mittleren Super-Kaskodenstufe A% 136
UGs3 GS-Spannung der oberen Super-Kaskodenstufe \Y 136
UGSM GS-Spannung des Haupt-Treibers der Super-Kaskode V 136
uGsp GS-Spannung des Impuls-Treibers der Super-Kaskode V 137
Uas FET Gate-Source-Spannung V 125
UHD Spannung an der Super-Kaskode V 143
UR Dioden-Sperrspannung \Y 44
Uy AC-Strangspannung der Phase U V 10
UX st Istwert der DZ-DC-SM-Klemmenspannung A% 97
UX soll Sollwert der DZ-DC-SM-Klemmenspannung \Y% 97
Ux1 Klemmenspannung von SM1 eines Clusters A% 46
Uxo Klemmenspannung von SM2 eines Clusters \Y 46
Ug,Un, Untere Zweigspannung der Phase U \Y 10
Uqg,Up Obere Zweigspannung der Phase U \Y4 10
x Reduktionsfaktor x fiir die HL-Chipflache 1 92
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Y Reduktionsfaktor y fiir die HL-Chipfliche 1 92
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AC Wechselstrom 1
¢ charging 98
CD Clamp-Double 17
CS Central Switch 92
CSC Current Source Converter 3
d discharging 98
DC Gleichstrom 1
DESAT Desaturation 23
EA Endlicher Automat 98
EMV Elektromagnetische Vertraglichkeit 7
FB Full-Bridge 13, 15
FET Field-Effect Transistor 26
HB Half-Bridge 12, 14
HL Halbleiter 62
HV High Voltage 42
HVDC High Voltage Direct Current 4
IC Inner Core 92
IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistor 14
JFET Junction Field-Effect Transistor 27,124
LCC Line Commutated Converter 13
LL Leiter-Leiter 169

LV Low Voltage 125
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MMC Modular Multilevel Converter 1,7
MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor 59
MVC Multi-Variable Control 21, 95
MVDC Medium Voltage Direct Current 7
pc precharging 100
PWM Pulsweitenmodulation 61
RC Reverse Conducting 60
RMS Root Mean Square 12
SEFB Semi-Full-Bridge 18
Si Silizium 1
SiC Siliziumkarbid 1
SIT Static Induction Transistor 124
SM Submodul(e) 8
SVC Static VAR Compensator 3
TVS Transient Voltage Suppressor 146
VSC Voltage Source Converter 3
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