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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit dem Design und der Wirkungsweise von batteriebasierten
Multilevel-Invertern. Ein aktuelles Forschungsthema umfasst die Suche nach einer optimalen Inver-
terstruktur, die bei minimalem Hardwareaufwand einen maximalen Funktionsumfang bietet. Im Zuge
einer Grundlagenuntersuchung werden die wesentlichen Eigenschaften einer neuartigen Multilevel-
Inverterstruktur vorgestellt und auftretende Effekte charakterisiert. Nicht nur die Mikrotopologie spielt
eine wichtige Rolle beim Design von Multilevel-Invertern. Weitere Stellhebel wie die makroskopische
Gestaltung, das Design der Submodule, deren Symmetrie oder das zugrundeliegende Ansteuerver-
fahren haben einen essenziellen Einfluss auf die Wirkungsweise. Auf Basis der Klassifizierung und
Auseinandersetzung mit den wesentlichen Einflussfaktoren von Multilevel-Invertern werden die zen-
tralen Parameterabhéngigkeiten identifiziert. Dabei werden Zustandsvariablen wie die Stufenhéhe der
Ausgangsspannungsform und der Ladezustand der Energiespeichereinheiten in die Untersuchungen
einbezogen. In einem sukzessiven Design-, Analyse- und Optimierungsprozess werden die jeweiligen
Abhéngigkeiten im Detail beleuchtet, ihre gegenseitige Einflussnahme bewertet und so vielverspre-
chende Multilevel-Inverter-Designs herausgearbeitet. Bewertungskriterien wie die Inverterkosten, der
Verzerrungsgehalt der Ausgangsspannungen und die Systemverluste dienen als Grundlage fiir die Iden-
tifizierung der vielversprechendsten Invertersysteme. Neben der Optimierung der Designs und eines
geeigneten Vergleichs wird im Zuge des Analyseprozesses eine Empfehlung des Einsatzes der einzelnen
Invertersysteme gegeben.

Abstract

This thesis deals with the design and functionality of battery-based multilevel inverters. A current
research topic involves the quest for an optimal inverter structure that offers maximum functionality
while keeping the hardware requirements as low as possible. As part of fundamental investigations, the
essential characteristics of an innovative multilevel inverter structure are presented and the occurring
effects are characterized. Not only the microtopology plays a crucial role in the design of multilevel in-
verters. Other factors such as the macroscopic topology, the design of the submodules, their symmetry
and the underlying control method also have a significant impact on the functionality. Based on the
classification and examination of the essential influencing factors of multilevel inverters, the central
parameter dependencies are identified. In this context, state variables such as the step height of the
output voltage waveform and the state of charge of the energy storage units are incorporated into the
investigations. In a successive design, analysis and optimization process, the respective dependencies
are examined in detail, their mutual influence is evaluated and promising multilevel inverter designs
are identified. Evaluation criteria such as the inverter costs, the distortion content of the output vol-
tages and the system losses serve as the basis for identifying the most promising inverter systems.
Alongside the optimization of the designs and an appropriate comparison, a recommendation for the
use of the individual inverter systems is provided during the analysis process.
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1 Einfiihrung

In der Leistungselektronik moderner Energieumwandlungssysteme gewinnen modulare Konzepte zu-
nehmend an Bedeutung, da sie eine Synthese elektrischer Spannungen aus diskreten Spannungsstufen
ermoglichen. Diese sogenannten Multilevel-Inverter (MLIs) erlauben im Vergleich zu konventionel-
len Zwei- oder Dreipunkt-Umrichtersystemen eine deutlich feinere Approximation sinusférmiger Aus-
gangsspannungen und tragen damit wesentlich zur Reduzierung der Oberwellen sowie zur Verbesserung
der elektrischen Energiequalitét bei.

Ein wesentlicher Meilenstein dieser Entwicklung ist das mafigeblich durch Arbeiten von Rainer
Marquardt gepriagte Konzept des kondensatorbasierten Modular multilevel converter (MMC). Die-
ses beruht auf der Kaskadierung identischer Submodule, die typischerweise als Halbbriicken- oder
H-Briickenstrukturen ausgefithrt sind und jeweils iiber Kondensatoren verfiigen. Die Kondensato-
ren fungieren dabei als lokale Energiespeicher, deren Spannungsniveau im Betrieb aktiv geregelt
wird. Diese Architektur ermdoglicht die Erzeugung hoch aufgelster, stufenférmiger Ausgangsspan-
nungen bei gleichzeitig hoher Effizienz und Skalierbarkeit. Aufgrund dieser Eigenschaften hat sich die
MMC-Technologie weltweit als Stand der Technik im Bereich leistungsstarker Hochspannungsumrich-
ter etabliert. Typische Anwendungen finden sich in Hochvolt-Gleichspannungsiibertragungssystemen,
in der Netzkopplung unterschiedlicher Frequenzsysteme sowie in Hochleistungsantrieben industrieller
Energieversorgungssysteme. Wéhrend diese Entwicklungen der kondensatorbasierten MMC-Systeme
primédr auf Hoch- und Hochstspannungsanwendungen ausgerichtet sind und trotz der Spannungs-
modularisierung weiterhin den Einsatz hochspannungsfihiger Leistungshalbleiter erfordern, eroffnet
die Ubertragung des modularen Konzepts auf Batteriesysteme neue Freiheitsgrade im Bereich elektri-
scher Fahrzeugantriebe. Batteriebasierte MLI-Systeme operieren typischerweise in deutlich niedrigeren
Spannungsbereichen und nutzen anstelle von Kondensatoren Batteriezellen als Energiespeichereinhei-
ten, folgen jedoch grundsétzlich demselben Prinzip der modularen Spannungsbildung. Kondensatorba-
sierte MMC-Systeme kénnen damit als technologischer Vorreiter und konzeptioneller Ausgangspunkt
batteriebasierter MLI-Systeme verstanden werden.

Das Batteriesystem eines Elektrofahrzeugs setzt sich aus einer Vielzahl an Batteriezellen zusammen.
Die Verschaltung der Batteriezellen ist starr und kann wéahrend des Betriebs nicht gedndert werden.
Jede Batteriezelle befindet sich permanent im Lastpfad. Fiir den Betrieb einer elektrischen Maschine
mit einem derartigen Batteriesystem ist der Einsatz eines Wechselrichters notwendig. Der Wechsel-
richter konventioneller Elektrofahrzeuge ist in der Regel in einer B6-Briickenstruktur angelegt, welche
sich aus insgesamt sechs Halbleiterschaltelementen zusammensetzt. Aufgrund der konstanten Gleich-
spannung, die vom Batteriesystem ausgegeben wird, sind hierzu Hochspannungs-Halbleiterelemente
notwendig, die den hohen Spannungen standhalten kénnen. Bei jedem Schaltvorgang wird stets die
volle Batteriespannung geschaltet. Der Oberwellengehalt der erzeugten Ausgangsspannungsmuster ist
in der Folge vergleichsweise grofi. Um trotz der hohen Schaltspannungen die Grundwelle der erzeugten
Ausgangsspannungen einer sinusférmigen Wechselspannung anzunéhern und damit den Verzerrungs-
gehalt der Spannungen zu minimieren, sind betrdchtliche Schaltfrequenzen erforderlich. Die hohen
Schaltfrequenzen fiihren jedoch zu hohen Schaltverlusten im Invertersystem. Die starre Verschaltung
der Batteriezellen im Batteriesystem fiihrt weiterhin dazu, dass das System stark von dem Zustand

der einzelnen Batteriezellen abhéngt. Je nach Lade- oder Entladevorgang ist das System durch das
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Verhalten der Zelle mit dem hochsten bzw. dem geringsten Ladezustand begrenzt und die Reichweite
limitiert. Auch im Fehlerfall einer Batteriezelle muss stets das gesamte Batteriesystem abgeschaltet
werden.

Batteriebetriebene MLI-Systeme bieten hierbei das Potential, einige dieser Nachteile abzumildern
bzw. vollstdndig zu vermeiden. Durch die Integration von Halbleiterelementen im Batteriesystem ent-
fallt die Leistungselektronik im Elektrofahrzeug als eigenstindige Komponente. Jede Batteriezelle
bzw. ein Modul, bestehend aus zwei oder mehreren Zellen, wird mit ihrer eigenen Leistungselektronik
ausgestattet. Es entsteht die Freiheit, nur die Batteriezellen aktiv zu schalten, die fir die aktuel-
le Erzeugung der geforderten Spannungsreferenz am Eingang des Invertersystems notwendig sind.
Durch die flexible Kombination der einzelnen Zell- bzw. Modulspannungen lassen sich stufenférmige
Ausgangsspannungen erzeugen. Folglich liegt an den Ausgangsklemmen nicht mehr die volle Batterie-
spannung an. Diese Steigerung in der Prézision der Nachbildung geforderter Referenzspannungen am
Ausgang des Inverters fiihrt zu einer Reduzierung des Oberwellengehalts der erzeugten Phasenspan-
nungen. Die Erfordernis hoher Schaltfrequenzen ist somit im Vergleich zum herkémmlichen System
im Elektrofahrzeug weniger ausgepragt. Durch die reduzierten Modulspannungen wird die Belastung
der Halbleiterschaltelemente verringert, was den Einsatz von Niederspannungs-Halbleiterelementen
ermoglicht. Dariiber hinaus fiihrt die Verringerung des Gradienten der Schaltspannungen zu ein-
er potenziellen Verbesserung der elektromagnetischen Vertraglichkeit (EMV) des Systems. Je nach
Schaltungsstruktur der Halbleiterelemente kénnen neben einer reinen Serienschaltung auch Parallel-
verschaltungen der Batteriezellen realisiert werden. Dies erdffnet bei hinreichend geringer aktueller
Referenzspannung die Freiheit, gegenwértig ungenutzte Batteriezellen den stromfiihrenden Batterie-
zellen parallel zu schalten und damit deren Belastung zu reduzieren. Neben einem Belastungsausgleich

kann diese Parallelisierung zur Reduzierung der Leitverluste fithren.

Anhand der zuvor beschriebenen Eigenschaften eines MLI-Systems wird deutlich, dass dessen Leis-
tungsfahigkeit und Funktionsweise wesentlich von den zugrunde liegenden Einflussfaktoren bzw. De-
signgrofien bestimmt wird. Dabei beeinflussen nicht nur Einstellgrofien wie die Modulkonfiguration, die
MLI-Topologie, das Ansteuerverfahren oder die Schaltfrequenz die Wirkungsweise eines MLI. Externe
Vorgaben und Bewertungskriterien wie die Systemverluste, der Oberwellengehalt und die Inverterkos-
ten spielen ebenso eine entscheidende Rolle. Diese konnen die Funktionsfahigkeit eines MLI einschran-
ken und miissen deshalb beim Design eines MLI unbedingt beriicksichtigt werden. Zustandsvariablen
wie die Stufenhohe in den MLI-Ausgangsspannungen oder der Ladezustand der Energiespeichereinhei-
ten lassen sich im Wesentlichen nicht direkt steuern. Dennoch beeinflussen diese andere Designgréfien
und damit ebenfalls die Gesamtfunktionalitit des MLI-Systems. Bei der Auslegung eines MLI ist es
daher von essenzieller Bedeutung, einen gesamtheitlichen Blick auf alle Einflussfaktoren zu legen, um

das bestmogliche Umrichtersystem zu entwickeln.

1.1 Ausgangspunkt

Es existieren eine Vielzahl an Stellhebeln und Einflussfaktoren, die beim Design von Multilevel-
Invertern beriicksichtigt werden miissen. In diesem Kontext sind auch Bewertungskriterien von ent-
scheidender Bedeutung. Diese erlauben eine Beurteilung der Systemqualitdt und ermoglichen einen
Vergleich sowohl mit dem konventionellen Invertersystem als auch mit anderen Ausfithrungen von
MLIs. Chang et al. stellen in ihrer Arbeit ein konventionelles B6-Invertersystem einem symmetri-
schen MLI gegeniiber, welcher sich aus H-Briickenmodulen zusammensetzt, und zeigen das Potential

hinsichtlich der Effizienzsteigerung auf [20]. Die Autoren beziehen in den Vergleich auch den Kos-
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tenaspekt der Invertersysteme mit ein. Neben einer symmetrischen Gestaltung der Submodule in
einem MLI koénnen die Module auch in einem asymmetrischen Verhéltnis ausgelegt sein. Dixon et al.
verdeutlichen das Potential asymmetrischer MLI-Systeme in Form einer Minimierung des Bauteilauf-
wands bei einer gleichzeitigen Erhéhung der Ausgangsspannungslevel im Vergleich zu einem symme-
trischen MLI-Design [30-32]. Die Anzahl der Spannungslevel und in der Folge die Stufenzahl des
MLI-Ausgangsspannungsmusters beeinflussen wiederum den resultierenden Oberwellengehalt erheb-
lich [79]. Dabei muss zudem der Einfluss der Schaltfrequenz auf den Oberwellengehalt berticksichtigt
werden. Diese Frequenz représentiert ebenso einen Stellhebel in einem MLI. Das Ziel der Bauteilre-
duktion ist dabei nicht nur hinsichtlich der Modulgestaltung von entscheidender Relevanz. Unzéhlige
Veroffentlichungen beschéftigen sich damit, die Anzahl an Halbleiterelementen innerhalb eines MLI-
Moduls zu reduzieren und zugleich einen maximalen Funktionsumfang des MLI zu gewéahrleisten [3—
6, 9, 22, 50, 117]. Goetz et al. stellen beispielsweise eine sogenannte Modular multilevel series par-
allel converter (MMSPC)-Struktur vor [44]. Diese Topologie bietet eine grofie Funktionsbandbreite,
indem sie sowohl ein individuelles Uberbriicken der einzelnen Spannungsquellen als auch die Erzeu-
gung positiver sowie negativer Ausgangsspannungen erlaubt. Zudem lassen sich mit dieser Struktur
die inhdrenten Batteriezellen parallel schalten. Die Zahl der eingesetzten Halbleiterelemente ist dabei
allerdings vergleichsweise hoch.

Wie die Forschungsergebnisse der Autoren Chen et al. sowie Wang et al. in ihren Studien verdeutlichen,
ist auch der Einfluss der parasitdren Komponenten der Halbleiterelemente in einer leistungselektroni-
schen Schaltung nicht zu unterschéitzen [24, 167].

1.2 Zielsetzung und Beitrag der Arbeit

Die vorliegende wissenschaftliche Arbeit leistet die folgenden Beitrédge zum Stand der Technik und zur

Unterstitzung der laufenden Forschung im Bereich der Invertersysteme:

1. Grundlagenuntersuchung einer neu entwickelten MLI-Mikrotopologie, Darstellung des grund-
sétzlichen Funktionsprinzips im Vergleich zu Stand der Technik-Mikrotopologien, praktische
Untersuchung der Schaltcharakteristik sowie die Identifikation parasitirer Effekte [153, 161] —
Kapitel 3

2. Identifikation, Klassifizierung und Analyse der wichtigsten Einflussfaktoren beim Design von
MLI-Systemen — Kapitel 4

3. Vorstellung und Untersuchung der Modulkonfiguration beim MLI-Design, insbesondere hinsicht-
lich der Symmetrie der Module und deren Einfluss auf die Funktionalitit eines MLI [152] —
Abschnitt 4.3.2

4. Entwicklung von asymmetrischen MLI-Designs bestehend aus sogenannten Restmodulen sowie
Puffermodulen und Aufzeigen des Potentials dieser im Vergleich zu herkdmmlichen symmetri-
schen MLI-Systemen [155] — Abschnitt 5.2

5. Implementierung eines Kostenmodells fiir kaskadierte MLI-Systeme unterschiedlichster Modul-
konfigurationen und Mikrotopologien sowie eine optimierte Auswahl von Halbleiterelementen in
den jeweiligen MLI-Submodulen [155] — Abschnitt 4.4.3, Abschnitt 5.2

6. Identifikation der Wechselwirkungen und Parameterabhéngigkeiten beim MLI-Design unter Ein-
bezug eines sukzessiven Optimierungs- sowie Vergleichsprozesses zur Ermittlung eines optimalen
MLI-Designs [152, 155, 156] — Kapitel 5
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7. Identifikation eines Randzellenproblems bei der Parallelisierung von Energiespeichereinheiten
im Antriebsstrang, Durchfiihrung einer Sensitivitdtsanalyse der Widerstandsverhéltnisse zwi-
schen den Pfaden der Energiespeichereinheiten sowie der Schalterpfade und Entwicklung eines

effektiven Parallelisierungsalgorithmus zur Einddmmung dieses Problems [154] — Abschnitt 5.5

Dieses Buch hat zum Ziel, dem Leser einen umfassenden Einstieg in das Gebiet der batteriebasierten
MLIs zu geben. Es vermittelt die wesentlichen Eigenschaften dieser Invertersysteme, beleuchtet samt-
liche relevante Einflussfaktoren beim Design von MLIs und geht detailliert auf die Wechselwirkungen
der Parameter ein. Der Leser erhélt fundierte Kenntnisse durch einen schrittweisen Design- und Opti-
mierungsprozess sowie die kontinuierliche Erweiterung der Parameterbandbreite. Die Beschreibungen
der Wechselwirkungen ermoglichen es, Designempfehlungen abzuleiten und somit eine Orientierung

fiir mogliche Designprozesse zu gewinnen.

Kapitel 2 bietet eine Einfithrung in das Themengebiet der MLI-Systeme. Es behandelt das grundle-
gende Funktionsprinzip derartiger Invertersysteme, erlautert zentrale Begriffe und stellt relevante MLI-
Strukturen und géingige Ansteuerverfahren vor. Der zweite Teil dieses Grundlagenkapitels befasst sich

mit einer allgemeinen Beschreibung wichtiger Grundlagen zu Batteriezellen sowie Halbleiterelementen.

Die bereitgestellten Grundlagen ebnen den Weg fiir eine geeignete Analyse von MLI-Systemen und im
Speziellen fiir deren Design. Bevor die Einflussfaktoren identifiziert, analysiert und deren Abhéngigkei-
ten herausgearbeitet werden, erfolgt in Kapitel 3 zunéchst die Vorstellung der sogenannten Parallel
enhanced commutation integrated nested structure (PECIN)-Topologie, welche neben weiteren repré-
sentativen Topologievarianten die zentrale Grundlage fiir die Untersuchungen in den weiterfithrenden
Kapiteln darstellt. Eine Gegeniiberstellung wichtiger Mikrotopologien im ersten Teil dieses Kapitels
vermittelt einen allgemeinen Uberblick iiber die relevanten Designfragen der MLI-Mikrotopologien, die
zugehorigen Spezifikationen und dem vorhandenen Funktionsumfang. Im zweiten Teil von Kapitel 3
erfolgt eine detaillierte Erlauterung der PECIN-Struktur mit Fokus auf die jeweiligen Schaltzustén-
de, die Spannungsfestigkeit der inhdrenten Schalter sowie deren Modellierung. Letztere ist insbeson-
dere fiir die Implementierung von Parallelverbiinden von essenzieller Bedeutung. Zudem wird eine
Hardware-Realisierung dieser Struktur vorgestellt, die die Grundlage verschiedener Messungen bildet.
Das Kapitel wird durch die Vorstellung identifizierter parasitarer Effekte komplettiert, die im Zuge der
Analyse der Schaltcharakteristika auftreten. Die Identifikation dieser Effekte wird auf andere MLI-
Topologien ausgeweitet.

Kapitel 4 beantwortet die Frage, welche wesentlichen Einflussfaktoren bei einem MLI existieren und
welche dessen Design und Wirkungsweise beeinflussen. Neben einer Klassifizierung aller relevanter
Einflussfaktoren zielt dieses Kapitel insbesondere darauf ab, die identifizierten Einflussfaktoren im
Detail zu beleuchten und wichtige Definitionen und Zusammenhénge einzufithren. Dabei lassen sich

direkt und indirekt einstellbare Einflussfaktoren unterscheiden.

Die Kapitel 2 bis 4 verdeutlichen, welche Einflussfaktoren bei dem Design eines MLI existieren. Vor al-
lem die Wechselwirkungen und Abhéngigkeiten dieser Faktoren zueinander konnen den Entwurf eines
MLI sowie auch dessen Wirkungsweise stark erschweren. Bei der Festlegung eines Einstellgrofie muss
die Auswirkung auf die anderen Einflussfaktoren stets beriicksichtigt werden. Der Schwerpunkt im ers-
ten Teil von Kapitel 5 liegt daher auf der Identifizierung und Verdeutlichung aller relevanter Abhén-
gigkeiten der Einflussfaktoren mittels einer Abhéngigkeitsmatrix. Diese verdeutlicht alle bestehenden

Abhéngigkeiten und bewertet sie entsprechend der Intensitit des gegenseitigen Einflusses der Faktoren.
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Zudem erfolgt eine Einteilung in eine direkte und indirekte Beeinflussung. Die Abhéngigkeitsmatrix
bietet die Grundlage fiir die Identifikation und Ableitung der relevanten Abhéngigkeiten zwischen den
Einflussfaktoren. Im zweiten Teil dieses Kapitels erfolgt anschlieend ein ausfiihrlicher Analyseprozess
dieser identifizierten Abhéngigkeiten. Dabei wird die Bandbreite der betrachteten Einflussfaktoren
sukzessive erhoht, um so die Systemkomplexitdt zu minimieren und die Untersuchungen moglichst
nachvollziehbar zu gestalten. Bei diesen Analysen werden sowohl allgemeine Betrachtungen als auch
ausgewdahlte, repriasentative Beispiele herangezogen, um die jeweiligen Wechselwirkungen bestmoglich
zu veranschaulichen. Zusétzlich zu der Analyse der Einflussfaktoren werden Optimierungsansétze ein-
zelner Systemdesigns vorgestellt, um so aus ganzheitlicher Sicht die vielversprechendsten MLI-Designs
zu ermitteln. Vergleichsbasis hierzu bieten die Bewertungskriterien in Form der Systemverluste, des
Oberwellengehalts sowie der Inverterkosten. Im Zuge dieses Optimierungs- und Vergleichsprozesses

werden an geeigneten Stellen Empfehlungen fiir den Einsatz der individuellen MLI-Designs erldutert.

In Kapitel 6 erfolgt eine priagnante Gegeniiberstellung ausgewdhlter MLI-Designs mit der konven-
tionellen Struktur eines B6-Wechselrichters im Elektrofahrzeug. Hierzu werden zwei spezielle MLI-
Varianten herangezogen, welche in Kapitel 5 im Zuge der gesamtheitlichen Gegeniiberstellung als die
vielversprechendsten Varianten identifiziert wurden. Dabei werden sowohl eine symmetrische als auch
eine asymmetrische Ausfithrung der Modulkonfiguration berticksichtigt. Die Gegeniiberstellung erfolgt
neben den Bewertungskriterien in Form der Systemkosten, des Oberwellengehalts sowie der Schalter-
als auch der Batterieverluste anhand spezifischer MLI-Charakteristika. Letztere wurden im Zuge der
Grundlagen eingefiihrt und stellen représentative Merkmale von Invertersystemen dar. Der Vergleich
erfolgt auf der Basis von Ergebnissen, welche in systemrelevanten Betriebspunkten aufgenommen wur-

den.

Kapitel 7 fasst die wichtigsten Erkenntnisse und Ergebnisse der vorliegenden Arbeit zusammen.






2 Grundlagen

Das Herzstiick eines Elektrofahrzeugs bildet der elektrische Antriebsstrang. Dieser setzt sich bei ei-
nem konventionellen batteriebetriebenen Elektrofahrzeug (battery electric vehicle, BEV) im Wesent-
lichen aus drei Hauptkomponenten zusammen: der Hochspannungs (high-voltage, HV)-Batterie, der
Leistungselektronik sowie der elektrischen Maschine. Dabei besteht das Batteriesystem als eigentli-
cher Energiespeicher in der Regel aus einer Vielzahl an Batteriezellen. Um Systemanforderungen an
die Spannung sowie die Kapazitéit zu erfiillen, sind diese sowohl seriell als auch parallel zueinander
verschaltet. Die Verschaltung erfolgt dabei in starrer Weise, d.h. die Verbindung der einzelnen Bat-
teriezellen ist mechanisch fix und kann wéhrend des Betriebs nicht verédndert werden. Der Zustand
des Batteriesystems ist deshalb je nach Entlade- oder Ladevorgang stets durch die Batteriezelle mit
dem geringsten bzw. hochsten Ladezustand im System begrenzt. Die Batterie liefert eine konstante
Gleichspannung an den Ausgangsklemmen, die wahrend des Betriebs -abgesehen von der Verdnderung
der Ladezustédnde der Lithium-Ionen-Zellen- nicht direkt beeinflusst werden kann. Um die fiir die elek-
trische Maschine benétigte Wechselspannung zu erzeugen, ist zwischen dem Batteriesystem und der
elektrischen Maschine ein Wechselrichter im Antriebsstrang integriert. Dieser wandelt die Gleichstrom
(direct current, DC)-Spannung des Batteriesystems in eine -in der Regel- dreiphasige Wechselspan-
nung um und wird auch als konventioneller Spannungswechselrichter (voltage source inverter, VSI)
bezeichnet. Die Struktur des Wechselrichters entspricht einer B6-Briicke, die sich aus sechs Halbleiter-
schaltern zusammensetzt. Jeweils zwei dieser Schalter bilden eine Halbbriicke, bestehend aus einem
sogenannten High-Side- sowie einem Low-Side-Schalter. Jede Halbbriicke erzeugt eine der drei Pha-
senspannungen zur Versorgung der elektrischen Maschine, die jeweils an den Klemmen a, b sowie c
abgegriffen werden. Der Schaltzustand aller High-Side-Schalter muss dabei stets dem inversen Zustand
des komplementéren Low-Side-Schalters in dem zugehérigen Halbbriickenzweig entsprechen, um ein
Kurzschlieflen des Batteriesystems zu vermeiden. In der konventionellen Struktur kommen in der Regel
sogenannte Bipolartransitoren mit isolierter Gate-Elektrode (insulated-gate-bipolar transistor, IGBT)-
Schalter zum Einsatz. Abbildung 2.1 zeigt hierzu die grundsétzliche Topologie des Wechselrichters
in Form der B6-Briicke. Die Darstellung bildet dabei im Speziellen die Position des konventionellen
Inverters zusammen mit der HV-Batterie im Regelkreis eines Antriebssystems ab. Wie erkennbar,
ist der VSI dem HV-Batteriesystem nachgeschaltet. Um Spannungsschwankungen zu vermeiden und
damit eine stabile Spannungsversorgung zu gewahrleisten, befindet sich zwischen der Batterie und
dem Wechselrichter ein Zwischenkreiskondensator Cpc. Aufgrund der konstanten Gleichspannung des
HV-Batteriesystems und der B6-Struktur lassen sich je Inverterphase lediglich drei unterschiedliche
Spannungslevel erzeugen. Der Wechselrichter wird auch als Dreipunktwechselrichter bezeichnet. Um
die Forderung einer in der Regel sinusférmigen Wechselspannung der elektrischen Maschine zu erfiil-
len, erfolgt eine Pulsweitenmodulation (PWM) infolge eines hochfrequenten Schaltens der Halbleiter-
elemente in der B6-Briicke. Es entstehen stark pulsierende Ausgangsspannungen. Ein entsprechendes
Muster ist beispielhaft in Abbildung 2.1 fiir die Phasenspannung u, gezeigt. Ziel dieser Pulsweitenmo-
dulation ist es insbesondere, die Grundwelle der gepulsten Ausgangsspannung moglichst préizise der
geforderten Referenzspannung am Eingang des Inverters anzupassen. Jegliche Abweichung von dieser
idealen Sinusform wirkt sich als Storanteil im elektrischen Antriebsstrang aus und wird als sogenann-

ter Oberwellen- oder Verzerrungsgehalt bezeichnet. Ein Maf fiir den Gehalt der Oberwellen eines
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Abbildung 2.1: Regelkreis eines Antriebsstrangs.

Signals stellt der harmonische Oberwellengehalt (total harmonic distortion, THD)-Wert dar [70]. Je
hoher dieser Wert, desto hoher ist die Verzerrung des Signals und desto mehr Leistung geht in Wérme
verloren. Aufgrund der hohen Pulsspannungen ist der Oberwellengehalt der Phasenspannungen bei ei-
nem herkémmlichem Wechselrichter basierend auf der B6-Struktur vergleichsweise hoch. Um diesen zu
minimieren, werden daher hohe Schaltfrequenzen verwendet, um den Oberwellengehalt der Ausgangs-
spannungen zu reduzieren. Die Einschrankungen durch die starre Verschaltung im Batteriesystem und
die damit verbundenen Limitierungen fiir eine optimale Nutzung sowie die hohe Verzerrung der er-
zeugten Phasenspannungen des Wechselrichtersystems bieten die Grundlage, den Antriebsstrang in
seiner herkdmmlichen Form zu hinterfragen und innovative Technologien zu erforschen.

Ein moéglicher Ansatz besteht in der Realisierung sogenannter rekonfigurierbarer Batteriesysteme.
Dabei wird das traditionelle Batteriesystem in seiner bestehenden Form aufgelost und jede einzelne
Batteriezelle oder ein Verbund aus einer definierten Anzahl an Zellen sowohl mit Sensorik als auch
mit Aktorik ausgestattet. Die Integration dieser zuséitzlichen Hardwarekomponenten erhoht die In-
telligenz eines herkdmmlichen Batteriesystems deutlich, weshalb derartige Batteriesysteme auch als
intelligente Batteriesysteme bezeichnet werden [51, 52, 82-84, 95, 141, 142, 144]. Mithilfe der ergén-
zenden Sensorik ldsst sich anders als im konventionellen Batteriesystem nicht mehr nur der Zustand
des gesamten Batteriesystems in Form der HV-Spannung, des Batteriestroms oder des Ladezustands
im Batteriemanagementsystem ermitteln. Vielmehr koénnen dadurch die Daten jeder Batterie bzw.
jedes Batterieverbunds ausgelesen werden. Dieser Gewinn an Informationen iiber den zellindividuel-
len Ladezustand, die Zellspannung, den Zellstrom, die zugehorige Temperatur sowie den Druck der
Batteriezelle erméglicht eine umfangreiche Uberwachung des Batteriesystems wihrend des Betriebs.
Dieser Ansatz erlaubt die frithzeitige Erkennung abnormen Verhaltens oder auftretender Fehler in den
einzelnen Batteriezellen, was wiederum dazu beitragt, Systemausfélle zu vermeiden. Um den Vorteil
dieser Datenerfassung nutzbar zu machen und bei einer Detektion gezielt in das System eingreifen zu

koénnen, besitzen diese intelligenten Batteriesysteme Aktorikkomponenten in Form von leistungselek-



tronischen Schaltelementen, wie von Schmid et al. dargestellt [142]. Die Présenz dieser Schaltelemente
erweitert das Batteriesystem um die genannte Eigenschaft der Rekonfigurierbarkeit. Im Detail bedeu-
tet dies eine Transformation des urspriinglich starren Batteriesystems hin zu einem System, bei dem
durch die Schaltelemente gezielt auf die Zustinde der einzelnen Zellen eingewirkt werden kann. Die
Zahl der Schaltelemente je Batteriezelle oder je Zellverbund kann variieren. Das wesentliche Ziel der
Halbleiterelemente besteht darin, die Zellen individuell in das System hinein- bzw. heraus zu schalten.
Neben der Moglichkeit, Zellen im Fehlerfall aus dem System zu schalten, bieten die Schalter ebenso
die Moglichkeit, die effektive Nutzung des Batteriesystems zu erhéhen und im besten Fall die Reich-
weite zu steigern. Im konventionellen Batteriesystem mit seiner starren Verschaltung ist die maximale
Reichweite durch die Batteriezelle mit dem geringsten Ladezustand begrenzt. Sobald diese Zelle einen
unteren Spannungsgrenzwert unterschreitet, muss das gesamte Batteriesystem abgeschaltet werden.
Selbiges Szenario ergibt sich im Ladefall, wobei die Ladedauer hier durch die Zelle mit dem héchsten
Ladezustand limitiert ist. Durch den neuen Freiheitsgrad der zellindividuellen Uberwachung sowie der
eingesetzten Schalter kann ein Ausgleich der Ladezustdnde erfolgen. Weicht beispielsweise der Ladezu-
stand einer Batteriezelle zu stark von denen der anderen ab, kann diese einfach iber den zugehorigen
Bypass-Schalter solange aus dem System genommen werden, bis ihr Ladezustand denen der anderen
Batteriezellen angeglichen ist. Es findet damit ein sogenanntes Balancing der Batteriezellen statt [25,
84]. In den beschriebenen Anwendungsfillen, wie beispielsweise dem Ladungsausgleich oder dem Uber-
briicken von Batteriezellen im Fehlerfall, erfolgen die Schaltoperationen der Leistungshalbleiter in der
Regel nur zu spezifischen Zeitpunkten und damit in vergleichsweise groen Zeitintervallen. Das Uber-
briicken einzelner Batteriezellen fiihrt zwar zu einer Verdnderung der Ausgangsspannung, jedoch ist
diese prozentuale Anderung im Vergleich zur HV-Spannung vernachlissigbar klein. Die generierte
Ausgangsspannung des intelligenten Batteriesystems stellt nach wie vor eine DC-Spannung dar.

Dabei bieten diese Leistungshalbleiter, welche intrinsisch in einem intelligenten Batteriesystem vor-
handen sind, ein zusétzliches Potential, spezifische Eigenschaften im Vergleich zum herkémmlichen
Antriebsstrang zu verbessern. Werden die Halbleiter nicht mehr nur im Fehlerfall in hohen zeitlichen
Absténden geschaltet, sondern wird die zugehorige Schaltfrequenz deutlich erhoht, ist das intelligen-
te Batteriesystem nicht mehr nur in der Lage, DC-Spannungen auszugeben. Vielmehr lassen sich
durch die zellindividuelle Ansteuerung beliebige Wechselspannungen durch die Kombination der ein-
zelnen Batteriespannungen generieren. Das dadurch entstehende Invertersystem unterscheidet sich
damit signifikant zu der in Abbildung 2.1 gezeigten herkémmlichen HV-Batterie mit nachgeschal-
teter B6-Briicke. Uber jeden Zellverbund kann individuell entschieden werden, wann und ob dieser
einen Spannungsbeitrag fiir die Generierung der Phasenausgangsspannung liefert. Diese Art von In-
vertersystem ist in der Fachliteratur als MLI bekannt. Diese Technologie ersetzt die Komponenten in
Form der HV-Batterie, des Zwischenkreiskondensators sowie des B6-VSI im konventionellen Antriebs-
strang wie in Abbildung 2.1 schematisch skizziert. Infolge der Integration der Halbleiterelemente in
das Batteriesystem entfallt die Leistungselektronik als eigenstdndige Komponente. Durch individuelle
Ansteuerung der einzelnen Submodule (SMs), die einen Zellverbund samt zugehériger Halbleiterschal-
ter reprasentieren, resultieren stufenférmige Ausgangsspannungen. In Analogie zur konventionellen
Struktur visualisiert Abbildung 2.1 beispielhaft die Form einer MLI-Ausgangsspannung. Diese weist
eine deutlich hohere Anzahl an Spannungslevel im Vergleich zur Pulsspannung im VSI-Betrieb auf.
Durch diese gesteigerte Prizision bei der Nachbildung der Referenzspannung weisen die Ausgangs-
spannungen eines MLI-Systems in der Regel einen geringeren Oberwellengehalt auf, was in der Folge
zu einer Verringerung des THD-Werts fiihrt. Zudem reduzieren die niedrigeren Modulspannungen
die Spannungsbelastung der Halbleiterelemente. Es lassen sich Niederspannungs-Halbleiter einsetzen.
Dartiber hinaus sinkt auch die EMV-Belastung des Invertersystems [40, 54, 68, 75, 76, 84, 119, 127,
133]. Allerdings bringt dieses System auch Herausforderungen mit sich. Aufgrund der signifikanten
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Erhoéhung der Anzahl an Halbleiterelementen im System erhoht sich der Steueraufwand deutlich. Diese
Schaltelemente wirken sich ebenso auf die Leistungsbilanz des Systems aus, da sich im Betrieb mehr
Halbleiterelemente im Lastpfad befinden als dies im konventionellen System der Fall ist. Trotz dieser
Herausforderungen stellt der MLI aufgrund der genannten potentiellen Verbesserungen im Vergleich
zum B6-VSI eine vielversprechende Alternative dar, die einer vertieften Analyse unterzogen werden
sollte.

Neben den erlduterten Komponenten der elektrischen Maschine, dem Invertersystem sowie der HV-
Batterie finden sich in Abbildung 2.1, welche den Regelkreis eines Antriebsstrangs darstellt, ebenso ein
Modulations-Block, eine Regeleinheit sowie das Fahrzeugmodell. Dabei gibt das Fahrzeugmodell die
aktuell (vom Fahrer geforderte) Sollgeschwindigkeit vgy™* an die Regeleinheit weiter, welche die Ge-
schwindigkeitsforderung in der Regel mithilfe von Geschwindigkeits- sowie Stromreglern in die aktuell
geforderte dreiphasige Spannung u,p.* verwandelt. Der Modulator ist dabei die Schnittstelle zwischen
der Referenzforderung und der Leistungselektronik und ist fiir die Erzeugung der Ansteuersignale des

Invertersystems zustéindig.

2.1 Multilevel-Inverter

Im Folgenden werden die wichtigsten Begrifflichkeiten von MLIs sowie deren Funktionsweise erldutert.
Darauf aufbauend erfolgt eine Einfithrung in die verschiedenen Topologievarianten und Ansteuerver-
fahren von MLI-Systemen. Um eine angemessene Bewertung sowie eine Vergleichbarkeit von MLI-
Designs zu ermoglichen, ist eine geeignete Grundlage erforderlich. Zu diesem Zweck werden relevante
MLI-Spezifikationen vorgestellt. Dariiber hinaus sind die Konzepte der Modulkombination und der
Parallelpack-Konfiguration von zentraler Bedeutung fiir die Beschaffenheit eines MLI-Systems und

werden in diesem Abschnitt ebenfalls behandelt.

2.1.1 Allgemeines Funktionsprinzip und Begriffsdefinitionen

Wie der Name ,multilevel’ bereits beinhaltet, ist die wesentliche Eigenschaft eines MLI, viele Ausgangs-
werte, sogenannte Spannungslevel, auszugeben. Wahrend bei einem konventionellen B6-VSI lediglich
drei unterschiedliche Werte fiir die Leiter-Leiter-Spannung (+upc;0V) am Inverterausgang erzeugt
werden koénnen, ist die Anzahl bei einem MLI je nach Ausfithrungsform deutlich gréfler. Ein MLI
resultiert aus der Fusion leistungselektronischer Komponenten mit dem HV-Batteriesystem, wie im
vorhergehenden Kapitel zu den intelligenten Batteriesystemen beschrieben. Durch die Ausstattung
einer Batteriezelle oder eines Zellverbunds, bestehend aus mehreren Batteriezellen mit Schaltelemen-
ten, lassen sich die Spannungsquellen individuell und gezielt ansteuern. Damit existiert nicht mehr
nur eine Leistungselektronik auf Systemebene, jede Batteriezelle bzw. jeder Zellverbund besitzt seine
eigene Leistungselektronik. Wahrend im herkémmlichen HV-Batteriesystem lediglich die volle Batte-
riespannung geschaltet werden kann, er6ffnet der Einsatz von Schaltelementen auf Modulebene die
Moglichkeit, Ausgangsspannungen zusammen zu setzen, die sich aus den jeweilig vorliegenden Span-
nungen der Zellverbiinde oder der einzelnen Batteriezellen ergeben. Ein MLI-System ist damit in der
Lage, deutlich agiler und préziser auf die Spannungsforderung am Eingang zu reagieren. Abbildung 2.2
bildet schematisch die Antwort eines MLI auf eine geforderte Referenzspannung ab. In einem Antriebs-
strang, wie in Abbildung 2.1 gezeigt, existieren in der Regel mehrere Phasenspannungen wie anhand
von Uype verdeutlicht. Ohne Einschrankung der Allgemeingiiltigkeit ist in Abbildung 2.2 aus Griinden
der Ubersichtlichkeit lediglich eine Phasenspannung dargestellt. Dabei reprisentiert u,e die geforder-
te Referenzspannung einer beliebigen Phase und uyyr; die zugehorige, erzeugte MLI-Phasenspannung,.

Durch die individuelle Ansteuerung der Zellen bzw. Zellverbiinde weist die MLI-Ausgangsspannung
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ein stufenférmiges Muster auf, wie bereits anhand der Phasenspannung in Abbildung 2.1 am Ausgang
des MLI ersichtlich wurde. Zur Verdeutlichung dieses Spannungsmusters ist im unteren Teil von Ab-
bildung 2.2 ein Ausschnitt aus der MLI-Ausgangsspannung vergroflert dargestellt. Ergdnzend findet
sich in dem Ausschnitt skizzenhaft die Referenzspannung, welcher die MLI-Spannung folgt. In dem
dargestellten Ausschnitt lassen sich die charakteristischen Stufen im Ausgangsspannungsmuster eines
MLI deutlich erkennen. Dabei ist eine MLI-Stufe exemplarisch markiert. Die Spannung einer Stufe
wird als Stufenspannung usiep oder Stufenhihe bezeichnet. Die einzelnen MLI-Stufen miissen dabei
nicht zwangslaufig identisch sein, sondern kénnen in ihrer Hohe voneinander abweichen [152, 155]. Die
Stufenhohe hiangt in erster Linie vom Design der Module und damit vom Wert der eingesetzten Span-
nungsquellen ab. Im Speziellen entspricht diese der Differenz zweier benachbarter Spannungslevel. Ge-
nerell umfasst der Begriff des Spannungslevels alle Spannungen, die von dem vorliegenden MLI-System
erzeugt werden konnen. In Abbildung 2.2 sind drei Spannungslevel beispielhaft gekennzeichnet. Die
Gesamtzahl aller erzeugbaren Spannungslevel, die von einem MLI-System generiert werden kann, wird
mit Njever indiziert. Im dargestellten Fall nimmt njeye; einen Wert von 13 an. Wie auch die Stufenhéhe
héngt die Anzahl der erzeugbaren Spannungslevel stark vom MLI-Design und insbesondere von der
Modulgestaltung ab [152]. Dadurch wird ebenso die Granularitit der Ausgangsspannung beeinflusst,
welche mit sinkender Stufenspannung im Ausgangsspannungsmuster zunimmt.

In Abbildung 2.2 sind die Zeitpunkte explizit markiert, fiir welche sich die Spannung am Ausgang
des MLI andert. Fir ein MLI-System lésst sich dabei allgemein ableiten, dass eine Schalthandlung
erfolgt, sofern die Beziehung aus Gleichung (2.1) erfiillt ist.

umLI(tk—1) # umri(te) (2.1)

Dabei repréasentieren uyy (tx—1) sowie uyrg (¢) die Spannungswerte der MLI-Spannung zu den Zeit-
punkten t;_1 sowie t. Es sei erwdhnt, dass trotz gleichbleibender Ausgangsspannung Schalthandlun-

gen in einem MLI-System auftreten kénnen. Die Ursache hierfiir begriindet sich beispielsweise durch
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Abbildung 2.2: Skizzenhafte Darstellung einer geforderten Referenzspannung am Eingang eines MLI und der stufen-
formigen Ausgangsspannung. Am Beispiel eines vergroflerten Ausschnittes der Phasenausgangsspannung werden die
wichtigsten Begriffe eines MLI verdeutlicht.
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einen angestrebten Ladungsausgleich der eingesetzten Spannungsquellen.

2.1.2 Topologien: Einfiihrung und Uberblick

Der Begriff Topologie bezeichnet in Bezug auf MLI-Systeme die Art der Verschaltung der inhéren-
ten Schaltelemente zusammen mit den vorhandenen Spannungsquellen'. Je nach Abstraktionslevel
spricht man entweder von der sogenannten Mikrotopologie oder der Makrotopologie, wie von Goetz
et al. definiert [44]. Erstere bezeichnet die Verschaltung einer einzelnen Spannungsquelle mit den ihr
zugeordneten Schaltern innerhalb eines Submoduls, welche auch als Submodul-Topologie bezeichnet
werden kann, und stellt damit die kleinstmogliche Verschaltungseinheit in einem kaskadierten MLI
(cascaded MLI, CMLI) dar. Die Makrotopologie hingegen definiert die Verschaltung der Submodule
zueinander auf Systemebene. Im Folgenden werden die drei Hauptvarianten an MLI-Systemen sowie
zentrale Makrotopologien vorgestellt. Eine ausfiihrliche Betrachtung der géngigen Mikrotopologien
erfolgt im Zusammenhang mit der Vorstellung einer spezifischen MLI-Struktur in Kapitel 3. Die nach-
folgenden Erlduterungen beruhen im Wesentlichen auf den Quellen [54, 80, 86, 120, 132, 133].

2.1.2.1 Spannungsgespeiste Multilevel-Inverter

Im Falle eines CMLI handelt es sich aus makroskopischer Sicht um ein Invertersystem, welches aus einer
Kaskade von ngy; in Serie geschalteten Submodulen entsteht. Dabei représentiert eine solche kaska-
dierte Anordnung einen sogenannten Batterie- oder Phasenstrang. Die maximale Spannung umri max,
die von einem CMLI geliefert werden kann, entspricht damit der Summe aller Spannungen der ngy

vorhandenen Module gemé$ Gleichung (2.2).

nsm

UMLI,max — Z USM,k - (22)
k=1

In diesem Zusammenhang indiziert ugy j die Spannung an den Ausgangsklemmen des k-ten Submo-
duls wie in Abbildung 2.3¢ explizit am Beispiel des dargestellten CMLI gekennzeichnet. Der CMLI
zahlt damit zu den Wechselrichtern, bei denen die Leistungswandlung auf Basis einer Spannungsquel-
le stattfindet [133]. Daneben existiert die Gruppe stromgespeister Wechselrichter, welche in dieser
Arbeit aufgrund des fokussierten Anwendungsbereichs eines batteriebetriebenen Elektrofahrzeuges
nicht weiter erlautert wird. Wie von Rodriguez et al. beschrieben, zéhlen zu den drei bekanntesten
Vertretern dieser spannungsgespeisten MLIs neben dem kaskadierten CMLI auch die sogenannte neu-
tral point clamped (NPC)-Struktur sowie der flying cpacitor (FC)-MLI [133]. Zur Verdeutlichung vi-
sualisiert Abbildung 2.3 die Schaltungsstruktur aller drei Vertreter am Beispiel der Erzeugung einer
Phasenspannung u,. Aus Griinden der Ubersicht bilden die Systeme in Abbildung 2.3a sowie in Ab-
bildung 2.3b ohne Einschrankung der Allgemeingiiltigkeit eine MLI-Struktur ab, mit der sich ins-
gesamt drei unterschiedliche Ausgangsspannungslevel generieren lassen. Um im Falle des CMLI die
Modulspannung des k-ten Submoduls zu kennzeichnen, ist fiir diesen MLI-Typ eine modulare Dar-
stellungsweise gewéhlt. Die in Abbildung 2.3a illustrierte NPC-Struktur wurde erstmals von Nabae
et al. vorgestellt [114]. Aufgrund der Verwendung von Dioden als Klemmbauteile wird diese Struktur
auch als ,diode clamped‘-Topologie bezeichnet. Der NPC-MLI besteht im Wesentlichen aus aktiven
Leistungshalbleitern, welche die MLI-Ausgangsstufen erzeugen, Klemmdioden Dy zur Stabilisierung
der Spannungswerte und Kondensatoren. Letztere sind, wie in Abbildung 2.3a erkennbar, in einem
sogenannten Zwischenkreis-Zweig angeordnet und lassen sich deshalb auch als Zwischenkreiskonden-

satoren Cpc identifizieren. Die Knotenpunkte zwischen den einzelnen Kondensatoren werden als Neu-

Hinweis: Die Beschaffenheit der Spannungsquelle wird in Abschnitt 2.2 néher betrachtet.
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(a) Drei-Level NPC-MLI. (b) Drei-Level FC-MLI. (c) Kaskadierter MLI.

Abbildung 2.3: Ubersicht iiber die drei zentralen Vertreter der MLI-Topologien. Im Falle des kaskadierten MLI wird
beispielhaft die H-Briickenstruktur als Submodul-Topologie herangezogen. Eine ausfiihrliche Erlauterung dieser findet
sich in Kapitel 3.

tralpunkte bezeichnet. Im vorliegenden Fall existiert infolge der Generierung von drei Spannungslevel
lediglich ein Neutralpunkt N. Fir die Leistungshalbleiter sind in Anlehnung an Hasan et al. IGBTs
gewdhlt [54]. Der NPC-MLI besitzt eine einzige Spannungsquelle mit einem Wert von upc. Aufgrund
des Einsatzes von Klemmdioden, Zwischenkreiskondensatoren, Leistungshalbleitern sowie der darge-
stellten Spannungsquelle ist der Bauteilaufwand eines NPC vergleichsweise hoch. Neben dem hohen
Bauteilaufwand stellen auch die Sperrverzégerungszeiten der Klemmdioden bei schnellen Schaltzeiten
eine Herausforderung dar [132, 133]. Dieses Problem wird beim FC-MLI umgangen, indem anstel-
le von Dioden Kondensatoren als Klemmbauteile eingesetzt werden. Diese MLI-Variante wurde von
Meynard et al. eingefiihrt und ist in Abbildung 2.3b gezeigt [104]. Wie auch bei der NPC-Schaltung
besitzt diese Struktur eine einzige DC-Spannungsquelle. Dariiber hinaus setzt sich dieser MLI-Typ aus
Zwischenkreiskondensatoren Cpc, Klemmkondensatoren Cxk zur Stabilisierung der Ausgangsspannun-
gen sowie ebenso Leistungshalbleitern zusammen. Der Spannungsabgriff der MLI-Ausgangsspannung
upmpr erfolgt analog zur NPC-Struktur zwischen der Klemme a sowie dem Neutralpunkt N. Beim
Vergleich der beiden Strukturen in den Abbildung 2.3a und Abbildung 2.3b lasst sich erkennen, dass
im FC-MLI anstelle von Klemmdioden Klemmkondensatoren im entsprechenden Pfad platziert sind.
Wiéhrend die Zahl der Zwischenkreiskondensatoren identisch ist zu derer im Falle der NPC, ist die
Anzahl der Klemmbauteile um die Hilfte reduziert. Der Name dieser MLI-Variante leitet sich von
diesen Klemmkondensatoren ab. Basierend auf der Tatsache, dass sich mit beiden MLI-Systemen ei-
ne identische Anzahl an Ausgangsspannungslevel erzielen lasst, verringert sich der Hardwareaufwand
mit Finsatz der FC-Struktur. Trotz der Reduzierung des Bauteilaufwands im Vergleich zur NPC-
Schaltung, bleibt der Bedarf an zusétzlichen Klemmkomponenten bei der FC-Topologie bestehen.

Dieser Nachteil wird bei der Klasse der CMLI umgangen, bei welcher keinerlei Klemmbauteile in
Form von Dioden oder Kondensatoren benéttigt werden. Wie zuvor erldutert, entsteht ein CMLI aus
der Serienschaltung von zwei oder mehr Submodulen, welche in der Regel dieselbe Mikrotopologie
aufweisen. Diese Kaskade resultiert in einem modularen und daher vergleichsweise einfachen Aufbau
eines MLI-Systems. Je nach Anwendung kann die Zahl der Submodule mit geringem Aufwand an
die geforderte Referenzspannung angepasst werden, um die Systemanforderungen optimal zu erfiillen.
Zwar beschreiben Rodriguez et al. die modulare Bauweise und die einfache Erweiterung ebenso als
vorteilhafte Eigenschaft der FC-Struktur im Vergleich zum NPC-MLI, jedoch sind die Installations-
und Montagekosten sowie die Kosten der Klemmkondensatoren deutlich hoher [54, 80, 133]. Dieser

Kostenaufwand entféllt bei einem kaskadierten MLI. Unter der Annahme der Erzeugung einer iden-
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tischen Anzahl an Ausgangsspannungslevel des MLI-Systems ergibt sich fiir diesen Invertertyp in
der Regel der geringste Bauteilaufwand. Durch den modularen Aufbau in Form kaskadierter Submo-
dule, die sich wie eingangs beschrieben aus einer Spannungsquelle und einer definierten Anzahl an
Leistungshalbleitern zusammensetzen, finden sich in einem kaskadierten MLI eine Vielzahl separater
Spannungsquellen. Dies lasst sich anhand der Darstellung in Abbildung 2.3¢ erkennen. Dabei kénnen in
der Regel diverse Mikrotopologien als Submodulstruktur gewéhlt werden (siehe Kapitel 3). Im gezeig-
ten Fall wird fiir die Submodul-Topologie die sogenannte H-Briickenstruktur beispielhaft verwendet.
Ein CMLI auf Basis dieser Mikrotopologie wird in der Fachliteratur aufgrund der Kaskadierung der
H-Briickenstruktur als kaskadierte H-Bricke (cascaded H-bridge, CHB) bezeichnet [54, 84-86, 133].
Baker et al. stellen diese Variante im Jahr 1975 im Zuge einer Patentverdffentlichung vor [10]. Die
Bauweise eines CMLI erweist sich insbesondere als vorteilhaft fiir Systeme, die bereits intrinsisch eine
hohe Anzahl separater Spannungsquellen aufweisen, wie es bei einem BEV der Fall ist. Die Vielzahl
vorhandener Lithium-Ionen-Batteriezellen bietet eine geeignete Grundlage fiir die Implementierung
eines CMLI, da die einzelnen Batteriezellen als separate Spannungsquellen der Submodule genutzt
werden kénnen. Im Folgenden werden daher ausschliefilich CMLI-Systeme betrachtet. Dabei sei dar-
auf hingewiesen, dass der Begriff des MLI in diesem Kontext stets die CMLI-Variante beriicksichtigt.
Erfolgen Erlduterungen zu einem NPC- oder FC-MLI, werden diese explizit benannt.

2.1.2.2 Makrotopologien

In der Literatur existieren eine Vielzahl an Moglichkeiten, die Submodule eines MLI miteinander zu
verschalten [84, 165]. Abbildung 2.4 visualisiert hierzu die géngigsten Vertreter an Makrotopologien.
Wie in allen Féllen erkennbar, besteht ein MLI-Phasenstrang aus der Kaskade von ngy Submodulen.
Die Mikrotopologie der Submodule ist dabei identisch [84]. Abhéngig von der Beschaffenheit der ge-
wahlten Mikrotopologie in einem MLI-System lassen sich innerhalb eines MLI-Phasenstrangs Parallel-
verbindungen zwischen den einzelnen Submodulen realisieren. Dies ist anhand des MLI-Phasenstrangs
in Abbildung 2.4b erkennbar, welcher fiir die Erzeugung einer Phasenspannung u, zwischen dem Ab-
griff a und dem Neutralpunkt N zustdndig ist. Erlaubt die Mikrotopologie keine Parallelschaltung
benachbarter Submodule, ist ausschlieflich ein Serienbetrieb moglich. Die Verbindung der Submodule
erfolgt gem#B Abbildung 2.4a stets in serieller Weise?. Neben den makroskopischen Verschaltungsarten
innerhalb eines Phasenstrangs umfasst der Begriff der Makrotopologie ebenso die Anordnung zweier
oder mehrerer Phasenstriange zueinander sowie den Einsatz zusétzlicher Hardwarekomponenten. Mit
den Topologien in Abbildung 2.4c¢ bis Abbildung 2.4h lassen sich mindestens zwei Phasenspannungen
U, sowie up, erzeugen. Wie in Abbildung 2.4d fiir den Fall einer Phasenzahl von np, = 3 gezeigt, sind bei
einer sogenannten Sternschaltung die Batteriestringe sternformig angeordnet und am Neutralpunkt N
miteinander verbunden [17, 56, 57]. Bei reguldrem Betrieb ist jeder dieser n,, Phasenstrénge fiir die
Erzeugung einer der drei Phasenspannungen u,, uy sowie u. zustdndig. Im Anwendungsfall eines BEV
dienen diese Phasenspannungen zur Versorgung der elektrischen Maschine. Der Abgriff erfolgt iiber
die zugehorigen Klemmen a, b sowie c. Eine Erweiterung dieser Struktur stellen die doppelte Stern-
schaltung in Abbildung 2.4g sowie die kaskadierte Sternschaltung in Abbildung 2.4h dar. Wéahrend
in der kaskadierten Sternschaltung jedem Phasenstrang eine externe Polaritdtsumkehr vorgeschaltet
wird, wie von Najafi et al. realisiert [115], entsteht die doppelte Sternschaltung aus der Kombination
zweier einzelner Sternschaltungen, welche an den jeweilig iibereinstimmenden Klemmabgriffen (a, b,
c) elektrisch miteinander verbunden sind. Eine externe Polaritdtsumkehr wird typischerweise ange-

wendet, wenn die verwendete Mikrotopologie nicht in der Lage ist, sowohl positive als auch negative

2Hinweise: Es sei angemerkt, dass ein Phasenstrang, welcher in der Lage ist, Submodule zu parallelisieren, ebenso
die Fahigkeit zur seriellen Verschaltung der Module besitzt.
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Abbildung 2.4: Ubersicht iiber zentrale Makrotopologien beim Design von MLI-Systemen.

Spannungen zu erzeugen. Ein Beispiel fiir eine derartige Submodultopologie stellt die Halbbriicke
dar, die neben weiteren Mikrotopologien in Abschnitt 3.1 niher erlautert wird [26, 54, 128, 134, 155,
163]. Durch die Polaritatsumkehr wird ein Vorzeichenwechsel der Phasenspannung ermdéglicht. Dabei
wird in der Regel eine H-Briickenstruktur der Schalter fiir die Topologie der Polaritdtsumkehreinheit
verwendet, wie von Babaei et al. umgesetzt [6, 7, 9]. Mit dieser Vorkehrung kann der doppelte Span-
nungshub bei gleichbleibender Modulzahl und in der Folge bei identischer Anzahl an Spannungsquellen
genutzt werden. Allerdings fiihrt der Einsatz einer Polaritatsumkehreinheit dazu, dass zur Realisierung
Schaltelemente erforderlich sind, deren Sperrspannung in einer Gréfenordnung liegt, die der Ampli-
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tude einer Phasenspannung des MLI entspricht. Der Abgriff der Phasenspannungen u,, u, sowie .
erfolgt wie bei der Sternschaltung fiir die beiden Strukturen in Abbildung 2.4g sowie Abbildung 2.4h
an den Klemmen a, b sowie c. In der Fachliteratur wird die doppelte Sternschaltung auch als MMC
bezeichnet. Die zugehorige Submodultopologie entspricht im tiberwiegenden Teil der Félle der Halb-
briicke [54, 84, 101, 128, 134, 163]. Marquardt schligt die H-Briickenstruktur aus Abbildung 2.3c als
Mikrotpologie fir den Einsatz in einem MMC vor [100]. Jeder der urspriinglich sechs Batteriestran-
ge definiert dabei einen sogenannten Phasenarm, wobei die Kombination eines High-Side- zusammen
mit einem Low-Side-Phasenarm fiir die Erzeugung einer Phasenspannung zusténdig ist. Die beiden
Phasenarme zusammen repréasentieren folglich einen vollstdndigen Phasenstrang, wie anhand von Ab-
bildung 2.4g verdeutlicht wird. Die Anzahl der Submodule in den jeweiligen Phasenarmen ist dabei
identisch®. Abhingig von der eingesetzten Mikrotopologie lassen sich unterschiedliche Ausgangsspan-
nungen erzeugen. Im Falle der Halbbriicke kann aufgrund des Mittelabgriffs am Neutralpunkt eine
maximale Phasenspannung geliefert werden, die einem Viertel der Spannung aller Batteriezellen in-
nerhalb eines Phasenstrangs geméfl Gleichung (2.2) entspricht [147]. Mit der H-Briickenstruktur als
Submodultopologie ldsst sich diese maximal erzeugbare Phasenspannung im Vergleich zur Halbbriicke
verdoppeln. Aufgrund der speziellen Verschaltung kénnen bei dieser Struktur Ausgleichsstrome zwi-
schen den einzelnen Phasenarmen auftreten [84, 163]. Wie Komsiyska et al. beschreiben, lassen sich
diese Ausgleichsstrome durch Mafinahmen wie entsprechende Balancingalgorithmen oder den Einsatz
von Induktivititen in den Phasenarmen reduzieren [84]. Gleichzeitig sorgen diese Ausgleichsstrome
fir ein automatisches Balancing der Phasenarme zueinander [93, 127, 163]. Alternativ zu der in Ab-
bildung 2.4h gezeigten Variante existiert die Moglichkeit, einem einzelnen MLI-Phasenstrang eine
konventionelle B6-Struktur parallel zu schalten. Diesen Ansatz zeigen Helling et al. in ihrer Publika-
tion [58]. Die zugehorige Struktur ist in Abbildung 2.4f abgebildet. Dabei tibernimmt die B6-Briicke
die Funktion der Polaritdtsumkehr. Zudem werden iiber diese die drei separaten Phasenspannungen
Ua, U, SOWie U, erzeugt. Diese Makrotopologie weist damit eine grofe Ahnlichkeit zum herkémmlichen
Invertersystem auf, welches in Abbildung 2.1 illustriert ist. Durch die Submodule innerhalb des MLI-
Phasenarms lassen sich jedoch eine deutlich héhere Anzahl an Ausgangsspannungsstufen erzeugen.
Ein weiterer Unterschied zum herkémmlichen System liegt in der Schaltfrequenz der sechs Schalter
innerhalb der B6-Struktur. Da diese Schaltelemente ausschliefilich fiir die Gewéhrleistung der Polari-
tatsumkehr eingesetzt werden, entspricht deren typische Arbeitsfrequenz der Referenzfrequenz fof der
Spannungsforderung am Eingang des MLI. Die zugehorigen Schaltverluste fallen in der Folge geringer
aus als im herkdmmlichen VSI. Allerdings weisen diese Schalter aufgrund der héheren Sperrspannung
in der Regel einen hoheren Durchgangswiderstand auf. Dies muss bei der Leistungsbilanz berticksich-
tigt werden. Identischer Sachverhalt gilt fiir die Leistungshalbleiter in den Polaritdtsumkehreinheiten
der Struktur aus Abbildung 2.4h. Eine weitere makroskopische Variante stellt die in Abbildung 2.4c
gezeigte Dreieckschaltung dar, welche beispielsweise von Helling et al. vorgestellt wird [56]. Die Abgrif-
fe der Phasenspannungen a, b sowie ¢ erfolgen jeweils an den drei Verbindungspunkten. Wie Helling
et al. beschreiben, erzeugt diese Struktur unter der Voraussetzung einer identischen Anzahl an Span-
nungsquellen im Vergleich zu den restlichen Makrotopologien die héchsten MLI-Phasenspannungen.
Dariiber hinaus weist diese Struktur eine vergleichsweise hohe Fehlertoleranz auf. Fiir den Fall, dass
ein Phasenstrang ausfillt, ist das System mit den beiden verbleibenden Phasenstréngen nach wie vor
in der Lage, an allen drei Spannungsabgriffen eine Spannung bereitzustellen. Die daraus resultierende
Struktur ist in Abbildung 2.4e erkennbar und wird als reduzierte Dreieckschaltung bezeichnet. Folglich
kann im Falle des Ausfalls einer Phase ein BEV trotz Spannungseinbruch weiter betrieben werden.

Fir weitere Ausfithrungsformen wie beispielsweise hybride MLI-Systeme oder eine spezielle Ver-

3Hinweis: Da die Zahl der Submodule in den Phasenarmen identisch ist, entspricht der Index k in Abbildung 2.4g
einem Wert von “SM.
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schaltung in einer sogenannten Wabenform sei auf die Referenzen [60-64, 66, 84, 165] verwiesen.

2.1.3 Ansteuerverfahren von Multilevel-Invertern

Ziel dieses Unterkapitels ist es, einen Uberblick {iber relevante Ansteuerverfahren von MLI-Systemen
zu geben. In der Literatur werden Ansteuerverfahren ebenso als Kontrollstrategien, Modulationsver-
fahren oder Ansteuermethoden bezeichnet. Wie in Abbildung 2.1 gezeigt, ist die Modulation inner-
halb eines Regelkreises dem MLI-System vorgelagert?. Basierend auf der aktuellen Spannungsreferenz
werden im Zuge der Modulation die Ansteuersignale zur Steuerung der Halbleiterelemente des MLI
erzeugt. Der Modulator gibt damit den Schaltzustand des MLI-Systems vor. Die aktuelle Referenzfor-
derung wu,e(t) bestimmt dabei im Wesentlichen die Anzahl zu aktivierender Spannungsquellen ng im
Invertersystem®. Entsprechend des vorliegenden Ansteuerverfahrens erfolgt die Auswahl der Energie-
speichereinheiten, die fir die Generierung der MLI-Ausgangsspannung herangezogen werden sollen.
Diese Auswahl wird neben der Anzahl zu aktivierender Energiespeichereinheiten (energy storage units,
ESUs) auch von aktuellen Systemvariablen beeinflusst wie beispielsweise den jeweiligen Ladezustédnden
der inhdrenten Batteriezellen. Die Modulationsverfahren beim MLI dienen in erster Linie dem Zweck,
die Ansteuersignale derartig zu realisieren, dass die resultierende Ausgangsspannung am Ausgang
des MLI wupypr der Spannungsforderung u,ef(t) moglichst prézise folgt. Je nach Wahl des Ansteuer-
verfahrens kénnen zusétzliche Optimierungsziele bestehen, die mit den vom Modulator generierten
Schaltzusténden erfillt werden sollen. Mogliche Optimierungsziele stellen unter anderem die gezielte
Unterdriickung niederfrequenter Harmonischer dar, welche in der Regel den dominierenden Anteilen
eines Signals entsprechen [81]. Der Fokus derartiger Verfahren liegt auf der Minimierung des Oberwel-
lengehalts der erzeugten MLI-Ausgangsspannungen. Obwohl diese Verfahren meist ebenso ein prézises
stufenférmiges MLI-Spannungsmuster produzieren, das der Referenzspannung in den meisten Féllen
sehr exakt folgt, basiert die Ermittlung der Schaltzeitpunkte auf der Harmonischen-Eliminierung [1,
38, 148]. Ein weiteres Optimierungsziel, welches durch eine geeignete Wahl der Ansteuersignale ver-
folgt werden kann, ist beispielsweise die Minimierung der Schaltverluste. Dabei kénnen die Schalt-
zustdnde so gewahlt werden, dass die Summe der auftretenden Schaltoperationen einem Minimum
entspricht [45, 116, 157]. Aufgrund der Prédsenz von Halbleiterelementen in MLI-Systemen besitzt
der MLI die wesentliche Fahigkeit, die Ladezustdnde der einzelnen Batteriezellen ohne zusédtzlichen
Hardwareaufwand effizient ausgleichen zu kénnen. Zur Realisierung eines solchen Ladungsausgleichs
der Batteriezellen konnen verschiedene Balancingalgorithmen angewendet werden [26, 43, 84, 86, 98,
103, 162]. Die Festlegung der Steuersignale fiir die Halbleiterelemente im Modulator zielt dabei auf
die Optimierung der Ladezustéinde der Spannungsquellen ab.

In der Literatur finden sich zahlreiche Ansteuerverfahren, wie Franquelo et al. anhand einer geeigneten
Ubersicht géingiger Modulationsverfahren zeigen [40]. Es existieren dabei verschiedene Ansitze, diese
zu kategorisieren. Eine mogliche Klassifizierung kann anhand des zugrundeliegenden Anwendungsbe-
reichs vorgenommen werden, wie von Franquelo et al. umgesetzt. Dabei zdhlen Modulationsverfahren,
die die Schaltsignale auf Basis der Bildung eines Spannungsvektors erzeugen, zu den sogenannten
raumzeigerbasierten Algorithmen. Die zweite Gruppe bilden Verfahren, die im Zeitbereich arbei-
ten. Rodriguez et al. kategorisieren die Modulationsverfahren auf der Grundlage der vorherrschen-
den Schaltfrequenz [133]. Abbildung 2.5 visualisiert die Einteilung entsprechend der Schaltfrequenz.
Diese ist ebenso bei Komsiyska et al. zu finden [84]. Dabei sind die bekanntesten und wichtigsten

Verfahren berticksichtigt. Grundséatzlich existieren hierbei drei Kategorien unterschiedlicher Ansteu-

4Hinweis: Formal gesehen bilden der Modulationsblock sowie das MLI-System eine Einheit. Zur Verdeutlichung der
Signalerzeugung und dem Invertersystem, bestehend aus den jeweiligen Halbleiterelementen und den Batteriezellen,
werden die Blocke separat dargestellt.

5Hinweis: Die Energiespeichereinheiten werden in Abschnitt 2.2 ausfiihrlich vorgestellt.
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erverfahren. Die erste Gruppe bildet niederfrequente Verfahren ab, welche mit einer geringen Schalt-
frequenz arbeiten. Diese werden auch als fundamentale Ansteuermethoden bezeichnet [54, 163]. Liegt
die Schaltfrequenz in hohen Bereichen, handelt es sich bei dem zugehorigen Verfahren um ein hochfre-
quentes Verfahren. Die dritte Kategorie beriicksichtigt Modulationsverfahren, welche eine Mischung
der beiden anderen Verfahren darstellen, sogenannte hybride Verfahren. Nachfolgend erfolgt eine kurze
Erlduterung zu relevanten Ansteuermethoden®. Die Erlduterungen basieren im Wesentlichen auf den
Referenzen [54, 80, 86, 133, 152, 155].
Unabhéngig vom jeweiligen Modulationsverfahren lésst sich der sogenannte Amplitudenmodulations-
index wie folgt berechnen.

My = —xel (2.3)

UMLI,max

Dieser definiert das Verhéltnis der Amplitude der aktuellen Referenzforderung ..t zu der maximal

vom MLI erzeugbaren Ausgangsspannung umrimax geméf Gleichung (2.2).

nsteuerverfahren

Hochfrequente Verfahren

Niederfrequente Verfahren

—'| Raumzeigerverfahren |

Hybride Verfahren

Multicarrier-PWM

Referenz = Sinus l

Sinusoidal-PWM
(SPWM)

SHE-PWM |

Two-NLC (TNLC) |

Nearest-Level-Control NLC-PWM

Raumzeigermodulation |
(NLC)

2D-Algorithmus

Selektive Harmonischen | Phasen-verschoben (PS-PWM)
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3D-Algorithmus

| Level-verschoben (LS-PWM)

(SHE)
| In-Phase-Disposition Carrier-Overlapping |
Alternative-Opposite - Phase-Opposite-Disposition |
Disposition

Abbildung 2.5: Einteilung in die existierenden Ansteuerverfahren. Die Abbildung wurde selbst erstellt in Anlehnung an
die Ubersicht von Komsiyska et al. [84].

2.1.3.1 Niederfrequente Verfahren

2.1.3.1.1 Nearest-Level-Control (NLC)

Eines der grundlegendsten Verfahren, welches aufgrund der niederfrequent stattfindenden Schalt-
operationen zu der Gruppe der fundamentalen Ansteuermethoden zdhlt, ist die sogenannte Nearest
level control (NLC). Das Grundprinzip dieser Methode besteht darin, die geforderte Referenzspannung
Uref(t) zu jedem Abtastzeitpunkt durch das ,néchstgelegenste‘ Spannungslevel abzubilden, welches aus
der Menge aller vom MLI generierbaren Spannungslevel ausgewéhlt werden kann [27, 32, 86, 103, 133].
Im einfachsten Fall erfolgt die Berechnung der MLI-Ausgangsspannung basierend auf Gleichung (2.4),
weshalb dieses Verfahren auch als Rundungsverfahren bezeichnet wird.

usm

UMLI = Veif(t)—‘ (2.4)

SHinweis: Die Darstellungen der einzelnen Verfahren beziehen sich im GroBteil der Félle auf MLI-Systeme mit einem
einheitlichen Moduldesign, um eine bessere Verstandlichkeit zu gewéhrleisten. Diese lassen sich iiber einfache Adaptionen
auch auf MLI-Designs anwenden, bei welchen die Module eine divergierende Spannung aufweisen. Es wird daher davon
ausgegangen, dass alle Submodule eine identische Ausgangsspannung von ugy; aufweisen. In Abschnitt 4.3.2 wird auf
das Moduldesign von MLIs ausfiihrlich eingegangen.



2.1 Multilevel-Inverter 19

Basierend auf den Spannungen der vorhandenen Submodule werden alle moglichen Spannungspegel er-
mittelt, die der MLI erzeugen kann. Das Spannungslevel mit der aktuell geringsten Differenz zu w,cr ()
gilt als das am néchsten liegende. Dieses wird so lange vom MLI-System ausgegeben bis ein anderes
Spannungslevel eine geringere Spannungsdifferenz zu wu,er (t) aufweist. Die Zahl der Schaltvorgéinge
ergibt sich dabei abhingig von der Hohe der MLI-Stufen. Je mehr Submodule im System vorhan-
den sind und damit in der Regel auch mit sinkender Modulspannung, desto mehr Stufen weist die
MLI-Ausgangsspannung auf. Die Granularitdt dieses generierten Ausgangssignals nimmt folglich zu.
Abbildung 2.6 zeigt skizzenhaft eine Visualisierung der NLC-Ansteuermethode fiir ein MLI-System,
bestehend aus insgesamt drei Modulen der Spannung ugy [103]. Neben einer vollstdndigen Periode
der Referenzfrequenz ist das zugehorige MLI-Ausgangsspannungsmuster dargestellt, welches mit der
NLC-Methode gewonnen wurde. Die Periodendauer T einer Referenzspannung ergibt sich dabei
allgemein aus der Referenzfrequenz fi.s zu

1

Tret = — .
re fref

(2.5)
Wie erkennbar, sind insgesamt sieben unterschiedliche Spannungslevel generierbar”. Die Stufenspan-
nung entspricht ugy;. Die gefiillten Kreise verdeutlichen die Umschaltzeitpunkte. Fiir den gezeigten
Fall l4sst sich die Bedingung fir eine Umschaltung auf Basis der Referenzforderung mit Gleichung (2.6)
definieren.

Urer (t) = £ (k4 0,5) ugm  fiir k€ {0...ngm — 1} (2.6)

Ist Gleichung (2.6) erfiillt, andert sich das nichstgelegenste Spannungslevel und es erfolgt eine Schalto-
peration. Je MLI-Stufe ergibt sich maximal eine Schalthandlung innerhalb einer Viertelperiode, woraus
sich die Zuordnung zu den niederfrequenten Ansteuerverfahren begriindet.

u (V)
UMLI,max +

—— UMLI
s Upef
Umschaltzeitpunkte

A
I Tref

‘._.‘ﬂ
7
L

-UMLI,max +

Abbildung 2.6: Schematische Darstellung des NLC-Verfahrens.

2.1.3.1.2 Selektive Harmonischen-Eliminierung (SHE)

Das Selective harmonic elimination (SHE)-Verfahren z&hlt zu den niederfrequenten Modulations-
verfahren. Der Fokus dieses Verfahrens liegt in der Eliminierung stérender harmonischer Oberwellen
im Ausgangssignal, den sogenannten Harmonischen®. Als Harmonische k wird grundsitzlich eine si-
nusférmige Schwingung bezeichnet, deren zugehorige Frequenz fi einem Vielfachen der Grundfrequenz
fo entspricht [23, 150, 169]. Im vorliegenden Anwendungsfall gleicht die Grundfrequenz der geforder-

"Hinweis: Der Vollstindigkeit halber sei erginzt, dass eine Mikrotopologie vorausgesetzt wird, welche in der Lage
ist, sowohl positive als auch negative Modulspannungen =+ ugys zu erzeugen.

8Hinweis: Nachfolgende Erlduterungen beziehen sich hauptséichlich auf die Quellen [1, 23, 35, 38, 54, 80, 81, 84, 86,
133, 148, 150, 169].
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ten Referenzfrequenz fof. Liegt das zu analysierende Signal v periodisch vor, sind diese Vielfachen

ganzzahlig und es gilt gemafl Chattopadhyay et al. [23]

fk:n;u—oznfozkfref fir k € N. (2.7)
s
Hierbei bezeichnen wy die grundlegende Kreisfrequenz sowie die der Referenz und n die Ordnung der
Harmonischen k. Die n-te harmonische Komponente vy, eines beliebigen, nicht sinusférmigen Signals
v besitzt damit die Form

v = D sin 27k free ) , (2.8)

wobei ¥y die zugehorige Amplitude dieses harmonischen Anteils widerspiegelt. Im Falle eines MLI
entspricht das Signal v der Ausgangsspannung einer MLI-Phase up ;.

Durch geeignete Wahl der Schaltwinkel beim SHE-Verfahren, welche die Schaltzeitpunkte darstel-
len, bei denen sich der Schaltzustand dndert und damit das aktuelle MLI-Ausgangsspannungslevel
wechselt, ldsst sich eine definierte Anzahl an Harmonischen aus dem Spektrum des Ausgangssignals
entfernen. Die Basis dieses Verfahrens bildet die Fourierreihenentwicklung von w1, mithilfe derer
allgemein die harmonischen Anteile eines Signals ermittelt werden kénnen. Eine Beschreibung der Fou-
rierreihenentwicklung sowie die Auflistung der wichtigsten Gleichungen finden sich in Anhang A.1.4.
Die nachfolgenden Erlduterungen beziehen sich auf eine beliebige MLI-Phasenspannung wuy;. Dabei
gelten identische Zusammenhénge fiir alle np, Phasenspannungen eines MLI-Systems in einem An-
triebssystem. Geméf} der Definition der Fourierreihe lésst sich die periodische Phasenspannung eines
MLI aus unendlich vielen Sinuskurven, den Harmonischen k, abbilden [81, 90, 91]. Da es sich bei
der Referenzspannung und in der Folge auch bei der Phasenspannung des MLI in der Regel um eine
ungerade Funktion handelt, finden an diesem Punkt die Vereinfachungen gemifl Gleichung (A.12b)
Anwendung. Dies bedeutet, dass der Gleichanteil ag sowie der Fourierkoeffizient der Konsinusanteile
der allgemeinen Fourierreihe aus Gleichung (A.8) entfallen. Infolgedessen ergibt sich die Fourierrei-

henentwicklung der Phasenspannung w1 in der folgenden Form.

UMLI = Zﬁk sin(kwot) = 4 sin(wpt) Z Ay, sin(k wot) (2.9)
k=2
f1(t)

fr(t)

Wie erkennbar, enthélt das Ergebnis upyrr lediglich die ungeraden Sinuskomponenten [91, 148]. Dabei
repréasentiert 4y, die Fourierkoeffizienten der Sinusanteile in Gleichung (A.8), welche den Amplituden

der k-ten Harmonischen entsprechen. Gemif Gleichung (A.9¢) lassen sich diese mit

/2
4
Uy = — /uMLI sin(k wot) dwt (2.10)
™
0

bestimmen. Aufgrund der Punktsymmetrie der geraden Funktion wyyr ist eine Integralbildung im Be-
reich von wt = [0; /2] ausreichend. Gemé&8 der Kennzeichnung in Gleichung (2.9), 14sst sich die Fou-
rierdarstellung von uyy; in die sogenannte Grundwelle f;(¢), die die erste Harmonische représentiert,
sowie einen harmonischen Anteil fj(t), bestehend aus allen tibrigen Oberwellen mit k> 2, aufteilen.
Wie von Kim beschrieben, triagt alleine die Grundwelle zur nutzbaren Wirkleistung im angeschlossenen
Verbraucher bei, welcher im vorliegenden Fall der elektrischen Maschine entspricht [81]. Alle anderen
hoherfrequenten Harmonischen erzeugen einen stérenden Blindanteil, der nicht fiir den Antrieb der
elektrischen Maschine genutzt werden kann. Stattdessen fithren diese Oberwellen zu erhdhten Kern-
und Kupferverlusten im Stator- sowie im Rotorkreis, die sich in einer Reduzierung des Leistungs-
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faktors, einer Uberhitzung, einer zusitzlichen Belastung der Isolation, einer erhéhten EMV und/oder
Rausch- und Larmbelastung duflern konnen [12, 23, 81, 150]. Die harmonischen Komponenten bzw. ih-
re sogenannten Spektralanteile konnen in einem Frequenzspektrum dargestellt werden. Abbildung 2.7
visualisiert beispielhaft das Frequenzspektrum eines Rechtecksignals aufgetragen tiber der Ordnungs-
zahl n bis zur zwolften Harmonischen, wobei die jeweiligen Anteile auf den Wert der fundamentalen
Komponente normiert sind?. AusschlieSlich der Spektralanteil der Grundwelle kann genutzt werden.

Wie dem Frequenzspektrum mit den zugehorigen Spektrallinien entnommen werden, besitzt das ana-
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Abbildung 2.7: Frequenzspektrum mit der Darstellung der fundamentalen sowie den harmonischen Komponenten in
Anlehnung an die Visualisierung von Kim [81]. Alle Spektralanteile sind auf den Wert der fundamentalen Komponente
normiert.

lysierte Signal eine Verzerrung und entspricht keinem idealen Sinussignal. Ein ideales Signal besitzt
lediglich einen Ausschlag fiir k= 1. Die Anteile der Oberwellen k> 2 sind null. Der Oberwellengehalt
des Ausgangssignals wird in Form des bereits erwiahnten THD-Werts zusammengefasst, mit dessen
Hilfe eine Aussage iber den Grad der Verzerrung getroffen werden kann. Aufgrund seiner Wichtigkeit
und der Stellung als Bewertungskriterium wird dieser Parameter in Abschnitt 4.4.2 gesondert betrach-
tet.

Um ein Gleichungssystem fiir die Fourierkoeffizienten 1y, als Basis fiir das SHE-Verfahren zu erhalten,
muss das Integral aus Gleichung (2.10) gelost werden. Das Ergebnis findet sich in Gleichung (2.11).

4 nsm
dy = % cos(k 6;) L My UMLImax = Uref fir k=1 (2.11a)
T
i=1
4 nsMm
i =~ N cos(k 6;) = 0 fir k €{3;5;...}  (2.11b)
wk p ——

Ik'l:nSM—l

Dabei spiegelt Gleichung (2.11a) die Amplitude der Grundwelle @; wider, welcher der aktuell ge-
forderten Referenzspannung entspricht und sich aus dem Amplitudenmodulationsindex multipliziert
mit der maximal erzeugbaren MLI-Ausgangsspannung geméf Gleichung (2.3) zusammensetzt. Glei-
chung (2.11b) bildet den Zusammenhang der Oberwellen ab. Um die storende Einwirkung dieser
harmonischen Komponenten zu eliminieren, werden diese zu Null gesetzt. Fiir ein MLI-System mit
ngy Submodulen je Inverterphase ergeben sich innerhalb einer Viertelperiode des Referenzsignals ins-
gesamt ngy Schalthandlungen. Folglich lassen sich ngyy Schaltwinkel, 6; mit ¢ € {1...ngy}, definieren
und es kénnen ebenso viele Gleichungen zur Realisierung der Grundwelle und die Eliminierung der

9Hinweis: Die Visualisierung des zugehoérigen Rechtecksignals findet sich in Anhang A.1.5 in Abbildung A.2.



22 2 Grundlagen

Oberwellen aufgestellt werden. Da ein Schaltwinkel zur Implementierung der Grundwellengleichung
erforderlich ist und damit ein Freiheitsgrad fiir die Bereitstellung der Wirkleistung benétigt wird, ver-
bleiben in Summe ngy — 1 Schaltwinkel, die zur Unterdriickung der Harmonischen eingesetzt werden
konnen [35, 38, 84]. Bei Betrachtung von Gleichung (2.11b) wird ersichtlich, dass in die Berechnung
der Amplitude 4y die Ordnung k indirekt proportional eingeht. Dies verdeutlicht die Tatsache, dass
die niederfrequenten Oberwellen die dominanten Anteile im Spektrum der MLI-Ausgangsspannung
darstellen, weshalb diese im Eliminierungsprozess fokussiert werden. Dabei spielen lediglich die unge-
raden Harmonischen eine Rolle, wie auch in Abbildung 2.7 erkennbar. Aufgrund der Punktsymmetrie
von upp entfallen die geraden Oberwellen und sind im Spektrum nicht vorhanden [81].

Bei der Bestimmung der Schaltwinkel 6; mit ¢ ={1 ... ngy} muss folgende Bedingung erfiillt sein [148].

01 <0y < ...< b0 <...<bph, < (2.12)

ol 2

Zur Ermittlung dieser Schaltwinkel kommen in der Regel offline-basierte Berechnungsmethoden zum
Einsatz, die vor dem eigentlichen Betrieb stattfinden. Meist werden zur Losung des Gleichungssystems
aus Gleichung (2.11) Optimierungsverfahren, wie sogenannte Verfahren der Partikelschwarmoptimie-
rung oder generische Algorithmen, herangezogen [11, 35, 38, 80, 130]. Die offline ermittelten Schalt-
winkel werden in Lookup-Tabellen gespeichert, auf welche wihrend des Betriebs zugegriffen werden
kann [40, 84]. Um einen méglichst grofen Bereich abzudecken, werden die Schaltwinkel fiir ein breites
Spektrum an Modulationsindizes berechnet und je nach aktueller Forderung interpoliert [133]. Auf-
grund der Punktsymmetrie des Referenzsignals lassen sich die ngy einer Viertelperiode auf die restliche
Sinusperiode anwenden. Abbildung 2.8 visualisiert das grundsétzliche Prinzip des SHE-Verfahrens. In
Analogie zu Abbildung 2.6 ist ein MLI-System gewahlt, das sich aus drei Submodulen zusammensetzt.
Alle drei Module weisen eine Ausgangsspannung von ugy; auf. Basierend auf ngy =3 existieren drei
Schaltwinkel je Viertelperiode, welche mit Gleichung (2.11) berechnet werden kénnen. Wie erkennbar,
erfolgt bei den jeweiligen Schaltwinkel 67 bis 03 eine Schalthandlung. Dariiber hinaus ergeben sich aus
diesen drei Schaltwinkeln die Schaltzeitpunkte iiber die gesamte Referenzperiode mit den gegebenen

Zusammenhéngen aus Abbildung 2.8.

u (V)
UMLI,max + e — UMLI
‘ A1 T S s Uref
7 - - w61 miby w03 2m-03 2m-69 2m-01
y ) \[\_ / / / ) / / ¢
61 62 63 % / /o ”\1\ 3 pe
m-03 w0y w6 L 2 -
~UMLI,max + e e

Abbildung 2.8: Schematische Darstellung des SHE-Verfahrens.

2.1.3.2 Hochfrequente Verfahren

2.1.3.2.1 Tragerbasierte Pulsweitenmodulation (SPWM)

Ein sehr verbreiteter Vertreter der hochfrequenten Modulationsverfahren ist die sogenannte sinu-
soidal pulse width modulation (SPWM) [54, 84, 86, 113, 133, 137]. Diese zdhlt zu der Gruppe der
trigerbasierten Ansteuerverfahren, welche generell auf der Prisenz sogenannter Tragersignale (engl.
carrier signals) basieren. Das wesentliche Prinzip dieses Verfahrens besteht in einem Vergleich derarti-

ger Tragersignale mit einem Referenzsignal im Zeitbereich. Fiir den Fall, dass es sich bei der Referenz
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um ein Sinussignal handelt, liegt, wie der Name bereits andeutet, die SPWM vor. Abbildung 2.9

visualisiert skizzenhaft das grundsitzliche Funktionsprinzip. Die Darstellungen werden in Uberein-

stimmung mit Abbildung 2.6 sowie Abbildung 2.8 fiir ein Beispiel von ngy =3 gezeigt. Neben dem

sinusférmigen Referenzsignal sind im oberen Teil der Grafik insgesamt sechs Dreiecksignale illustriert.

Diese entsprechen den Tragersignalen. Grundsétzlich konnen verschiedene Tragersignalfunktionen ver-
u(V)

UMLI,max -+

/Tréigersiguale

-UMLI,max +

1w

u (V)
UMLI,max +

Uref
UCS,i
UMLI
- Uref

~UMLI,max +

Abbildung 2.9: Schematische Darstellung des SPWM-Verfahrens. Die MLI-Ausgangsspannung wuyy,; resultiert aus dem
Vergleich einer Referenzspannung mit Trégersignalen.

wendet werden, wie beispielsweise die Sdgezahnform. In den meisten Féllen wird jedoch, wie auch
in Abbildung 2.9, die Dreiecksform eingesetzt [113]. In der gezeigten Abbildung nimmt der Amplitu-
denmodulationsindex einen Wert von m, =1 an. Die Anzahl der Trégersignale ncg ergibt sich in der
Regel aus der doppelten Anzahl an Submodulen geméaf Gleichung (2.13).

ncs = 2nSM (2.13)

Dabei entsprechen die Peak-to-Peak-Werte der Triagersignale jeweils den Modulspannungen der vor-
handenen Module im MLI-System'®. Wie von Rodriguez et al. beschrieben, befindet sich ein Triger-
signal zwischen zwei verfiigbaren MLI-Ausgangsspannungslevel [133]. Die Trigersignale sind folglich
zueinander achsenverschoben, d.h. sie unterscheiden sich in ihrem jeweiligen Spannungsgleichanteil.
Dieser Sachverhalt ist in Abbildung 2.9 visualisiert. Dabei beriihren sich die jeweiligen Extrema der
Trégersignale, es erfolgt jedoch keine Uberlappung. Wie erkennbar, decken die Trigersignale fiir m, =1
den gesamten Peak-to-Peak-Bereich der Referenzspannung wu,.s ab, der sich aus 2 @i zusammensetzt.
Damit gilt die Beziehung

ncs

2 Upef = ZUCS,i = 2 ngMUSM - (2.14)
i=1

10Hinweis: Es sei an dieser Stelle nochmals explizit erwéhnt, dass den Betrachtungen ein Moduldesign identischer Mo-
dulgestaltung zugrunde liegt. Fir MLI-Systeme, deren Modulspannungen voneinander abweichen, miissen entsprechende
Modifikationen vorgenommen werden [155].
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ucs,; reprasentiert dabei den Spannungsverlauf des ¢-ten Tragersignals. Der doppelte Wert von ngm
begriindet sich aus der Tatsache, dass die Steuersignale zur Bildung einer positiven Ausgangsspannung
sowie die zur Generierung negativer Ausgangsspannungen jeweils separat betrachtet werden. Aufgrund
der Punktsymmetrie des Sinussignals ist es dabei jedoch auch moglich, fiir den Vergleich lediglich den
Betrag von uyer heranzuziehen, wodurch ngy Triagersignale eingespart werden konnen [107]. In jedem
Abtastschritt erfolgt ein Vergleich der Spannungswerte aller Tréagersignale ucs ; (¢) mit der aktuellen
Spannungsreferenz u,qr(t). Dieser Vergleich liefert eine zur Anzahl der Trégersignale identische Zahl
an logischen Signalfolgen, welche die Basis fiir Ansteuersignale der Halbleiterelemente im MLI bilden.
Ist der Wert von ucg ;(t) kleiner als der aktuelle Referenzwert u,e(t), ist das Ergebnis ein logisches
High-Signal (1), andernfalls ein logisches Low (0). Mathematisch ldsst sich dieser Sachverhalt mit dem

Zusammenhang aus Gleichung (2.15) zusammenfassen.

1 fur Uret ()| > |ucs(t
:{ (@] = fucs.i(0) 015)

0 fiir |uwer(t)] < |ucs,(t)]

s; reprasentiert dabei das i-te Schaltsignal. Die Anzahl der logischen High-Werte entspricht der Anzahl
der zu aktivierenden Spannungsquellen. Da ein Submodul typischerweise aus zwei oder mehr Halb-
leiterelementen besteht, muss das Logiksignal auf Basis der Submodultopologie in die erforderliche
Anzahl an Ansteuersignalen fiir die Halbleiterelemente transformiert werden. Abbildung 2.9 verdeut-
licht fiir ausgewéhlte Zeitpunkte explizit das Ergebnis des Sinus-Dreieck-Vergleichs. Das entstehen-
de MLI-Ausgangsspannungsmuster kann dem unteren Teil von Abbildung 2.9 entnommen werden.
Je nach Phasenlage der einzelnen Trigersignale zueinander lassen sich verschiedene Subkategorien
der SPWM-Variante unterscheiden, welche in der Ubersicht von Abbildung 2.5 aufgefiihrt sind. Im
gezeigten Fall aus Abbildung 2.9 befinden sich alle Tragersignale oberhalb der x-Achse in Phase zu-
einander. Die komplementaren Tragersignale, welche ein negatives Vorzeichen aufweisen, resultieren
aus der Spiegelung der positiven Pendants und sind damit um 180° phasenverschoben. Geméaf Ab-
bildung 2.5 handelt es sich dabei um ein sogenanntes Phase-Opposite-Disposition-Verfahren. Die mit
dieser Methode erzeugten Ausgangsspannungen weisen im Vergleich zu denen anderer Unterverfahren
der Level-verschobenen SPWM-Varianten einen geringeren Oberwellengehalt auf [156]. Aus diesem
Grund wird auf zusétzliche Erlduterungen zu diesen anderen Methoden verzichtet und stattdessen auf
entsprechende Literatur verwiesen [67, 113, 137]. Ein bedeutender Faktor beim SPWM-Verfahren ist
das Verhiltnis der Frequenz der Tragersignale, welche als Trégerfrequenz fcg bezeichnet wird, zur
Referenzfrequenz fief. Dieses Verhéltnis wird durch den sogenannten Frequenzmodulationsindex myg

beschrieben.

mp = 198 (2.16)
fref
Besitzen die einzelnen Trigersignale sowohl denselben Gleichanteil als auch eine identische Amplitude
und unterscheiden sich ausschliefllich in ihrer Phase zueinander, spricht man von einer phasenverscho-
benen (engl. phase shifted) SPWM. Der Phasenversatz der ngy Trégersignale berechnet sich dabei zu
= 27 [133
o= = [133].

2.1.4 Spezifikationen von Multilevel-Invertern

Wie sich in den folgenden Kapiteln zeigen wird, zeichnen sich MLI-Systeme durch eine Vielzahl von
Charakteristika aus. Insbesondere im Hinblick auf die Bewertung der Funktionsbandbreite eines MLI-
Systems sind diese von entscheidender Bedeutung. Komsiyska et al. verwenden verschiedene MLI-

Funktionen zur Gegeniiberstellung relevanter Mikrotopologien [84]. Eine dhnliche Herangehensweise
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findet sich auch bei den Betrachtung in[155]. Dartiber hinaus fiihren die Autoren im Zuge einer Studie
zu symmetrischen und asymmetrischen MLI-Systemen weitere wichtige Merkmale dieser Inverterva-
rianten ein [152]. Fiir eine ganzheitliche Analyse sind sowohl die verschiedenen MLI-Funktionen als
auch zugehorige Merkmale oder Attribute von Bedeutung. Diese werden aus Griinden der Einfachheit
unter dem Begriff der MLI-Spezifikationen zusammengefasst. Tabelle 2.1 listet die relevanten Spezifi-
kationen auf. Aufgrund der Diversitat der Merkmale und Funktionen sind abhéngig von der jeweiligen
Spezifikation entweder das zugehorige Symbol oder eine Abkiirzung aufgefithrt. Eine ergdnzende Be-

schreibung spiegelt die exakte Definition wider.

2.1.5 Begriffsdefinition der Modulkombination zur Bildung eines
Spannungslevels

Abschnitt 4.3.2 befasst sich im Detail mit den Einflussfaktoren der Submodul-Konfiguration. Diese
definiert im Wesentlichen die Auslegung der vorhandenen Submodule in einem MLI-System und ihr
Verhiéltnis zueinander. Die zugehorigen Erlduterungen setzen die Kenntnis des Begriffs der Modul-
kombination voraus, insbesondere der NoPol- und Pol-Kombinationen, welche in diesem Abschnitt
vorgestellt werden [152].

Jede Inverterphase in einem CMLI besteht aus einer definierten Anzahl an Submodulen ngy. Dabei
bezeichnet ugn,, die Spannung des k-ten Moduls. Basierend auf dem Prinzip eines MLI werden hierzu
die Spannungen von ns Modulen kombiniert, um die aktuell geforderte Referenzspannung u,ef(t) am
Eingang des MLI bestmoglich nachzubilden. Abhéngig vom vorliegenden MLI-Design existieren dabei
mehrere Kombinationsmdoglichkeiten, um aus der Menge aller im System vorhandenen Submodule die-
jenigen auszuwéhlen, die durch das Aktivschalten der inhdrenten ESU, das gewiinschte Spannungslevel
ausgeben. Aus Griinden der Einfachheit werden im Folgenden Module, deren Energiespeichereinheit
im Aktivzustand vorliegt, auch als aktive Module bezeichnet. Submodule, in denen die Energiespei-
chereinheit zum aktuellen Zeitpunkt tiberbriickt wird, entsprechen uberbrickten Submodulen oder
Submodulen im Bypasszustand''. Die Summe der Modulspannungen aller aktivierter Submodule ent-
spricht folglich der Phasenspannung am Ausgang des MLI-Systems upr1(¢). Unter der Voraussetzung,
dass die zugrundeliegende Mikrotopologie eine inharente Polaritdtsumkehr besitzt, konnen dabei auch
Submodule kombiniert werden, deren Ausgangsspannung ein gegensétzliches Vorzeichen aufweisen.
Die Beriicksichtigung von Modulkombinationen ausschlielich identischer Polaritdt der Submodule
oder die zusédtzliche Implementierung von Modulkombinationen, bei welchen die Submodule divergie-
rende Polaritdten aufweisen, kann einen erheblichen Einfluss auf die MLI-Spezifikationen und dessen
Funktionsweise haben [152]. Dies wird anhand der Inhalte in Abschnitt 4.3.2 sowie insbesondere in Ka-
pitel 5 deutlich. Fiir eine eindeutige Unterscheidung der erlauterten Kombinationsméglichkeiten wird

zunéchst ein Vorzeichenkoeffizient ¢, mit der Definition aus Gleichung (2.17) eingefiihrt.

1: wusmp > 0 Aktivzustand: Positiver Spannungsbeitrag
cp = 0 : wusmr = 0 Bypass: Kein Spannungsbeitrag (2.17)

-1 : wusmp < 0 Aktivzustand: Negativer Spannungsbeitrag

Dieser Koeffizient spiegelt die aktuelle Polaritdt des k-ten Submoduls wider. Nimmt ¢; den Wert
1 an, befindet sich das Submodul im Aktivzustand und trigt mit einer positiven Modulspannung

UHinweis: Die Einfithrung der Begriffe Aktivzustand und Bypasszustand fiir Submodule dient ausschlieBlich der
Vereinfachung einiger Erlduterungen in den folgenden Kapiteln. Es ist wichtig zu betonen, dass sich trotz der Bezeichnung
Bypasszustand im Hinblick auf ein Submodul eine definierte Anzahl an Halbleiterelementen innerhalb des Submoduls
im eingeschalteten Zustand befinden. Dies ermoglicht die Aufrechterhaltung des Laststroms. Die Benennung bezieht
sich alleinig auf den aktuellen Zustand der Energiespeichereinheit.
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zur Ausgangsspannung bei. Inverses gilt fiir den Fall, dass ¢, dem Wert -1 entspricht. Das Modul

liefert einen negativen Spannungsbeitrag. Gilt ¢ =0, ist das Modul im Bypasszustand. Das Submodul

tragt nicht zur Ausgangsspannung bei. Sollen fiir die Spannungsbildung ausschliefllich Submodule

kombiniert werden, deren Modulspannungen dasselbe Vorzeichen aufweisen, berechnet sich unpr(t)

Tabelle 2.1: Ubersicht iiber wichtige MLI-Spezifikationen.

Bedeutung Symbol Abkiirzung Beschreibende Erliauterungen

Bypasstahigkeit - Byp Das Bypassen bezeichnet die Fahigkeit zum seriellen Uberbriicken von Energiespeicherein-
heiten in einem MLI-Phasenstrang. Je nach Schaltstruktur und Ansteuerung der Schalter
kann eine ESU aus dem aktuellen Lastpfad heraus (Bypasszustand) oder aktiv in den Last-
pfad geschaltet und damit aktiviert werden (Aktivzustand). Entsprechend des Zustands der
ESU wird der des zugehorigen Submoduls aus Konformititsgrinden ebenso als aktiv oder
iiberbriickt bezeichnet. In einigen Mikrotopologien ist ein serielles Bypassen von ESUs nur
mit Einschriankungen moglich. Dies wird durch die Kennzeichnung MFE verdeutlicht.

Polaritétsumkehr - PU Der Begriff der Polaritdtsumkehr beinhaltet die Fahigkeit, Ausgangsspannungen sowohl po-
sitiver als auch negativer Polaritét erzeugen zu konnen. Ist eine Mikrotopologie nicht in der
Lage, die Spannung der inhdrenten ESU mit beiden Polarititen auszugeben, so konnen Maf-
nahmen wie der Einsatz einer externen Moduleinheit zur Polaritdtsumkehr ergriffen werden.

Parallelisierungs- - Par Die Parallelisierungsfihigkeit bezeichnet die Funktion einer MLI-Struktur, (benachbarte)

féhigkeit ESUs und in der Folge die zugehérigen Submodule einander parallel zu schalten.

Spa.nnupgs— Usty, i,k STV Bei der Spannungsfestigkeit (standing voltage, STV) handelt es sich um die maximale Span-

festigkeit nung, welcher ein Halbleiterbauelement wihrend des MLI-Betriebs ausgesetzt ist. Diese
Spannung spiegelt damit einen wichtigen Wert bei der Wahl der Leistungshalbleiter wi-
der [75, 76]. Je nach Mikrotopologie kann die STV der Halbleiterelemente voneinander ab-
weichen. Eine ausfiihrliche Definition der STV findet sich in Abschnitt 3.3. ugv,i 1 spiegelt
insbesondere die Spannungsfestigkeit des i-ten Schalters im k-ten Submodul wider.

?;;r?j;}lngslevel Nevel - Dieser Wert gibt die maximale Anzahl an unterschiedlichen Spannungslevel an, die sich

. mithilfe eines MLI-Phasenstrangs bestehend aus ngy Submodulen erzeugen lassen.

Anzahl . . Nsw,SM SSM Der Wert entspricht der Gesamtanzahl an Schaltelementen innerhalb eines Submoduls in

Schalter je SM . ;
einem MLI-Phasenstrang.

SACIK;?ir - SLP Diese Zahl reprasentiert die maximale Anzahl an Schaltelementen, die sich im eingeschal-

im Lastpfad teten Zustand im aktuellen Lastpfad befinden. Da diese Anzahl in einigen Mikrotopologien
variieren kann, wird ausschlieflich die maximale Anzahl berticksichtigt.

é(gf;l}tlér je Phase - SPH Der Wert entspricht der Gesamtanzahl an Schaltelementen innerhalb eines gesamten MLI-

; ’ Phasenstrangs. Die Anzahl ist dabei unabhéngig vom vorliegenden Schaltzustand.

(Level)- Z“ed‘SMLI’ - Bei der (Level-)Redundanz handelt es sich um die Anzahl an existierenden Modulkombina-

Redundanz red AMLE tionen (siehe Abschnitt 2.1.5), welche ein identisches Ausgangsspannungslevel l,.; generie-
ren. Fiir die Anzahl an Redundanzen in einem SMLI- sowie in einem AMLI-System werden
jeweils die spezifischen Begriffe nieq,smp1 sowie nreq,amrr eingefiihrt. Lésst sich ein Span-
nungslevel nur durch eine einzige Modulkombination erzeugen, wird das Level als einzigartig
bezeichnet. Die Anzahl derartiger Level wird mit nyy,; indexiert [152].

Quantisierung Zqi::;’ - Der Begriff der Quantisierung bezieht sich auf die Ausgangsspannungsform eines MLI und im

@ Speziellen auf die zugehorigen Stufenspannungen. Dabei représentiert die minimale Quan-
tisierung Ug,min in einem MLI die kleinste Stufenspannung, die mit der gegebenen Konfi-
guration erzeugbar ist. Umgekehrte Beziehungen ergeben sich fiir tqmax. Der Begriff bildet
somit in spezifischer Weise die Granularitit einer Phasenspannnung ab.

Ausgangs- - - Wesentliche Charakteristik eines MLI stellt das erzeugte Spannungsmuster an dessen Aus-

spannungsmuster gang dar. Da sich dieses sowohl auf Basis der Anzahl an Spannungslevel, der Granularitét
der Spannungsstufen und damit der Quantisierung der MLI-Stufen sowie der Redundanz
definiert und diese Spezifikationen in der Regel von denselben Einflussfaktoren beeinflusst
werden, fasst der Begriff des Ausgangsspannungsmusters diese Spezifikationen zusammen.
Zudem spielt die Amplitude der Ausgangsspannung eine essenzielle Rolle, weshalb diese
ebenso im Ausgangsspannungsmuster berticksichtigt ist.

Anzahl ZSMLI - Dieser Parameter spiegelt die Anzahl an moglichen Konfigurationen -entweder in SMLI- oder

erzeugbarer AMLI . ; o . 1.

Konfigurationen Al\/ILI—'Ausfuhrung— wider, dlens1ch aus einer gegebenen. Gesqmtanzahl an thhlum—I.onen—
Batteriezellen ne tor erzeugen lisst. Diese GroBe verdeutlicht die Menge an Konfigurationen,
aus denen diejenige ausgewéhlt werden kann, die die gewiinschten Bewertungskriterien in
optimaler Weise erfiillt [152].

Stromverteilung - CD Wie der Name impliziert, spiegelt dieser Begriff die Verteilung des Laststroms in einer MLI-
Struktur wider. Die Stromverteilung (engl. current distribution) ist vor allem bei der Imple-
mentierung von Parallelverbiinden von essenzieller Bedeutung.

Fehlertoleranz - - Der Begriff der Fehlertoleranz bezeichnet die Fahigkeit eines MLI-Systems, den Ausfall eines

Moduls zu tolerieren. Je hoher die Anzahl redundanter Level, desto hoher ist die Robustheit
dieses Systems und damit dessen Fehlertoleranz, dieses Spannungslevel zu erzeugen [20, 49].




2.1 Multilevel-Inverter 27

unter Einbezug der Definition des Vorzeichenkoeffizienten aus Gleichung (2.17) wie folgt.

nsm

unLi(t) = 3 cpusm fiir ¢ = {051} @ fir o = {~1;0}. (2.18)
k=1

Fiir den Vorzeichenkoeffizienten sind in Gleichung (2.18) entweder nur die Werte ¢, ={0; 1} oder
cr ={—1; 0} erlaubt. Diese Variante wird als NoPol-Modulkombination bezeichnet [152]'2.

Gleichung (2.18) ist insbesondere auf Mikrotopologien anwendbar, die keine inhérente Polaritéts-
umkehr besitzen und lediglich Ausgangsspannungen desselben Vorzeichens generieren kénnen. Ist die
Spannungserzeugung auf Basis von Modulen mit unterschiedlicher Ausgangsspannung erlaubt, handelt
es sich um Pol-Modulkombinationen oder Pol-Varianten. Voraussetzung fiir die Implementierung ist
eine Mikrotopologie, die die Fahigkeit besitzt, sowohl positive als auch negative Ausgangsspannungen

zu erzeugen. Der zugehorige mathematische Zusammenhang lautet

nsMm

umri(t) = chuSM,k fir ¢ = {—1;0; 1} . (2.19)
k=1

Anders als in Gleichung (2.18) kann der Vorzeichenkoeffizient in Gleichung (2.18) drei Zustédnde an-

nehmen.

2.1.6 Begriffsdefinition der Parallelpack-Formation

Je nach Referenzspannung u,.¢(t) am Eingang eines MLI miissen eine spezifizierte Anzahl an Energie-
speichereinheiten ng in Serie geschaltet werden, um diese Spannungsforderung zu erfiillen [154]. Diese
Anzahl lasst sich je nach vorliegendem Modulationsverfahren auf unterschiedliche Arten bestimmen.
In einem der einfachsten Félle ergibt sich ng unter der Annahme einer identischen Modulspannung

ugy aller Submodule aus dem Quotienten der Referenzforderung zur Modulspannung?!3.

UsM

ny = [“—“ﬂ (2.20)

Es wird angenommen, dass ngsu,pn die Anzahl aller Energiespeichereinheiten innerhalb eines MLI-
Phasenstrangs reprasentiert. Fiir den Fall, dass uyf(t) hinreichend klein und die Beziehung ns < ngsu pn
erfiillt ist, werden nicht alle Energiespeichereinheiten eines MLI-Phasenstrangs fiir die Generierung
der MLI-Ausgangsspannung benétigt. Hierbei kann die Anzahl der nicht erforderlichen Energiespei-
chereinheiten nyem aus der Differenz der Gesamtzahl ngsu pn und der Zahl zu aktivierender ng geméaf
Gleichung (2.21) berechnet werden.

Nrem = MESU,ph — s (2.21)

Basierend auf den in Abschnitt 2.1.4 vorgestellten MLI-Spezifikationen kénnen MLI-Topologien die
Fahigkeit besitzen, Energiespeichereinheiten parallel zu schalten. Wie von Terbrack et al. am Beispiel
der PECIN-Struktur gezeigt, wirkt sich die Parallelschaltung von Energiespeichereinheiten positiv auf
die Verlustbilanz des MLI-Systems aus [161]. Dies liegt an der Tatsache, dass sich infolge der Auf-

12Hinweis: Die Bezeichnung NoPol lisst sich auf no different polarity und damit keine unterschiedliche Polung
zurlickfithren. Im Gegensatz dazu spiegelt der Zusatz Pol wider, dass eine unterschiedliche Polaritidt der Module erlaubt
ist.

I3Hinweis: Die Berechnung in Gleichung (2.20) dient in erster Linie der Herleitung der Parallelpack-Formation.
Dabei existieren zahlreiche Wege, wie die zu aktivierenden Energiespeichereinheiten innerhalb des MLI-Phasenstrangs
bestimmt werden. Insbesondere bei Moduldesigns, in welchen die Spannungen der einzelnen Energiespeichereinheiten
voneinander abweichen, wird in der Regel nicht die Anzahl der zu aktivierenden ESUs ermittelt, sondern direkt bestimmt,
welche spezifischen Energiespeichereinheiten und damit welche Module aktiv geschaltet werden sollen.
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teilung des Laststroms auf mehrere Energiespeichereinheiten die zugehorigen Leitverluste reduzieren
lassen. Im Falle einer Mikrotopologie, die nicht tiber diese Parallelisierungsfdhigkeit verfiigt, werden
ausschlieBllich ngs Energiespeichereinheiten aktiviert. Die iibrigen n,em Spannungsquellen befinden sich
im Bypasszustand. Wird dagegen eine Mikrotopologie eingesetzt, die in der Lage ist, Energiespeicher-
einheiten zu parallelisieren, konnen diese eigentlich ungenutzten n,e, Energiespeichereinheiten verwen-
det werden, um sogenannte Parallelverbiinde (parallel packs, PPs), auch als Parallelpacks bezeichnet,
zu formieren. Ein PP représentiert dabei allgemein einen Verbund aus ngsu,pp parallel geschalteten
Energiespeichereinheiten. Da sich die zugehorigen Submodule ebenso in einem Parallelzustand zuein-
ander befinden, kann auch davon gesprochen werden, dass die Submodule parallel geschaltet sind. Fiir
einen korrekten Betrieb darf die Anzahl der gebildeten Parallelpacks np, die Anzahl der in Serie zu
schaltenden Energiespeichereinheiten nicht iibersteigen wie in Gleichung (2.22) gegeben.

Npp < N (2.22)

Da fiir eine Parallelschaltung von Energiespeichereinheiten und die Aufteilung des Laststroms min-

destens zwei Energiespeichereinheiten je Parallelverbund erforderlich sind, bildet der Zusammenhang
NESU,pp = 2 (2.23)

die Voraussetzung fiir einen Parallelverbund ab. Gilt ngsy pp =1, besteht ein Parallelverbund aus
lediglich einer Energiespeichereinheit. Formal betrachtet handelt es sich dabei nicht um einen Paral-
lelverbund, sondern um eine einzelne Energiespeichereinheit, die in Serie mit allen anderen Parallel-
verbiinden in den Lastpfad geschaltet ist. Diese einzeln in Serie geschalteten Energiespeichereinheiten
sind auch in Mikrotopologien anzutreffen, die eigentlich die Mo6glichkeit zur Parallelbildung besitzen.
Insbesondere dann, wenn die Anzahl zu aktivierender Energiespeichereinheiten ng die Hélfte der im
MLI-Strang befindlichen Spannungsquellen iibersteigt, d.h. folgende Ungleichung erfiillt ist.

npp < [0,51ESUph | (2.24)

Gleichung (2.24) verdeutlicht, dass bei ausreichend hohen Referenzforderungen die Zahl der zu akti-
vierenden Energiespeichereinheiten die Anzahl der verbleibenden n,.,, Energiespeichereinheiten iiber-
steigt. Es miissen mehr Energiespeichereinheiten in Serie geschaltet werden als solche existieren, die
diesen parallel geschaltet werden kénnen.

Die Art und Weise, wie die ngsu, pn Energiespeichereinheiten auf die npy, zu bildenden Parallelverbiin-
de aufgeteilt werden, wird als PP-Formation bezeichnet [154]. Dabei existieren diverse Moglichkeiten,
diese Formation umzusetzen. Geméfl den Untersuchungen der Autoren hat die PP-Formation einen
bedeutenden Einfluss auf die verschiedenen Systemparameter wie beispielsweise den Ladezustand und
muss deshalb beriicksichtigt werden. Die exakte Aufteilung der Energiespeichereinheiten auf die Par-
allelverbiinde und damit das Ergebnis der PP-Formation wird als PP-Konfiguration bezeichnet. Zur
Verdeutlichung wird eine Nomenklatur eingefiihrt, die die vorliegende PP-Konfiguration Configpp in-
nerhalb eines MLI-Phasenstrangs charakterisiert. Diese spielt insbesondere eine entscheidende Rolle
bei der Veranschaulichung von Analysen, in denen sich mit der Formation der Parallelverbiinde befasst

und der Einfluss verschiedener Methoden gegeniiberstellt wird.

Configpp = [”ESU,pp,la «++sMESU,pp,ps - - +> "ESU,ppmpp] (2.25)

Hierbei charakterisiert ngsu pp,p die Anzahl der Energiespeichereinheiten im k-ten Parallelverbund

PP, in einem MLI-System. Dabei ist die Reihenfolge der einzelnen Variablen von besonderer Bedeu-
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tung und korreliert mit der tatséchlichen Position im Batteriestrang. Die jeweilige Position der letzten
Energiespeichereinheit eines Parallelverbunds innerhalb eines Phasenstrangs ergibt sich dabei aus der
kumulierten Summe der PP-Konfiguration aus Gleichung (2.25). Um mit dieser Definition dem Zu-
stand aller Energiespeichereinheiten des Phasenstrangs Rechnung zu tragen, spiegelt Configpp ebenso
den Zustand der Energiespeichereinheiten wider, die formal gesehen auf Basis von Gleichung (2.23)
keinem Parallelverbund entsprechen. Hierzu zédhlen Energiespeichereinheiten, die entweder im Bypass-
oder in einem reinen Serienmodus vorliegen. Ist nggy pp =0 erfiillt, wird die jeweilige Energiespeicher-
einheit iiberbriickt. Wie erwéhnt, représentiert ngsy pp =1 eine einzelne Energiespeichereinheit, die
sich in Serie zu den Parallelverbiinden bzw. iibrigen Energiespeichereinheiten befindet. Zur Veran-
schaulichung der Nomenklatur aus Gleichung (2.25) visualisiert Abbildung 2.10 skizzenhaft die Ver-
schaltung der Submodule bei einer gegeben PP-Konfiguration Configpp =13, 1, 3, 0, 3]. Aus Griinden
der Ubersichtlichkeit besteht der Batteriestrang damit aus einer Anzahl von NESU,pp = 11 Submodulen.

Im gezeigten Fall existieren insgesamt fiinf Parallelverbiinde, wobei formal zwei dieser Verbiinde geméafl

________________________________________________________________________

. = Parallelverbindung e—e = Serienverbindung

Abbildung 2.10: Veranschaulichung einer PP-Konfiguration am Beispiel von Configpp = [3, 1, 3, 0, 3] fiir ngsy,pn =11
Energiespeichereinheiten in einem MLI-Phasenstrang.

Gleichung (2.23) kein richtiges Parallelpack darstellen. Im Detail befindet sich die Energiespeicherein-
heit des Submoduls SM, einzeln seriell im Lastpfad. Submodul SMg befindet sich im Bypasszustand.
Die tibrigen drei Parallelverbiinde setzen sich jeweils aus insgesamt drei Energiespeichereinheiten zu-
sammen, d.h. NESU,pp,1 = NESU,pp,3 = NESU,pp,5 — 3.

Die sogenannte Submodul-Konfiguration bezieht sich im Wesentlichen auf die Konfiguration der
Submodule und ist wihrend des Betriebs fest vorgegeben [155]. Im Gegensatz dazu stellt die PP-
Konfiguration eine sich dynamisch éndernde Gréle dar'4. Die PP-Formation unterliegt abhéngig von

der Referenzanforderung zahlreichen Verdnderungen iiber die gesamte Referenzperiode hinweg.

2.2 Einfiihrung der Energiespeichereinheit

Nachfolgend wird das Ersatzschaltbild einer Lithium-Ionen-Batteriezelle vorgestellt. Da beim Design
von MLI-Systemen auch das Moduldesign selbst von entscheidender Bedeutung ist, muss die Span-
nungsquelle eines Submoduls in einem MLI nicht zwangslédufig auf eine einzige Batteriezelle begrenzt
sein. Vielmehr kann sich die Spannungsquelle in einem Submodul aus einer Serienschaltung meh-
rerer Lithium-Ionen-Batteriezellen zusammensetzen [149, 155]. Um neben einer einzelnen Lithium-
Tonen-Batteriezelle ebenso eine Energiespeichereinheit modellieren zu kénnen, wird das entsprechende
Ersatzschaltbild erweitert.

2.2.1 Ersatzschaltbild einer Lithium-Ionen-Batteriezelle

Wie in Abbildung 2.1 gezeigt, setzt sich die HV-Batterie eines BEV aus einer fixen Serien- und Paral-
lelschaltung von Batteriezellen zusammen. Dabei existieren eine Vielzahl unterschiedlicher Zelltypen,
die fiir den Einsatz in einem Elektrofahrzeug entwickelt und getestet wurden. Unter all diesen Zell-

varianten, die sich sowohl in ihrer Zellchemie als auch ihrer inneren Struktur unterscheiden, gilt die

MHinweis: Die SM-Konfiguration wird ausfithrlich in Abschnitt 4.3.2 erlautert.
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Lithium-Ionen-Technologie als besonders vielversprechend. Obwohl Lithium-Ionen-Batteriezellen im
Vergleich zu anderen Batterietypen wie der Blei-Sdure-Batterie hohere Kosten verursachen, bieten sie
laut Ci et al. Vorteile wie eine hohe Energiedichte, eine geringe Selbstentladerate und einen hohen
Lebenszyklus [25]. Dartiber hinaus weisen Lithium-Ionen-Zellen keinen Memory-Effekt auf. Aus die-
sem Grund finden Lithium-Ionen-Batteriezellen hiufig Anwendung in Elektrofahrzeugen [16, 21, 25,
84, 127]. Um geeignete Untersuchungen durchfithren zu kénnen, ist eine Modellierung dieser Art von
Energiespeicher erforderlich. Dabei existieren verschiedene Modellierungsansétze, die sich hinsichtlich
der Genauigkeit und des Aufwands der Modellierung unterscheiden [2, 16, 69, 143, 172].

Eine mogliche Variante bildet die Modellierung von Lithium-Ionen-Zellen mithilfe eines elektri-
schen Ersatzschaltbilds, welches einen Kompromiss aus einer einfachen Systemstruktur und einem
geringen Rechenaufwand bietet bei einer gleichzeitig vergleichsweise hohen Systemgenauigkeit [16, 37,
143]. Dieser Modellierungsansatz nutzt elektrische Bauelemente wie Spannungsquellen, Widerstinde
und Kapazitdten, um die Systemeigenschaften und somit die Systemantwort der Batteriezelle auf
einen Eingangsstrom moglichst prézise darzustellen. Abbildung 2.11 veranschaulicht das elektrische
Ersatzschaltbild einer Lithium-Ionen-Batteriezelle geméfl der Darstellung von Schmid et al. [143].
Wie erkennbar, setzt sich das Ersatzschaltbild aus der Serienschaltung einer idealen Spannungsquelle,
der sogenannten Leerlaufspannung (open-circuit voltage, OCV), einem Innenwiderstand R cen, So-
wie einer Anzahl von ngc kaskadierten Parallelschaltungen eines Widerstands und einer Kapazitét,
den RC-Gliedern, zusammen. Dabei werden der Widerstand sowie die Kapazitéit des n-ten RC-Glieds
jeweils mit Ry, cen,n, sSoWie Cp cell,n bezeichnet. Geméaf der Erlduterungen von Bruen et al. ist die Leer-
laufspannung einer Batteriezelle eine Funktion des zugrundeliegenden Ladezustands (state of charge,
SoC') [16]. Dieser wird in Abschnitt 4.2.3 als Systemvariable in einem MLI-System gesondert betrach-
tet. Auf Basis des in Abbildung 2.11 gezeigten Ersatzschaltbilds einer Lithium-Ionen-Zelle ergibt sich
die allgemeine Berechnungsformel fiir die Klemmenspannung einer Lithium-Ionen-Batteriezelle uce)
nach Gleichung (2.26) [16].

NnRC

Ucell = UOC,cell + icell RO,cell + E Up,cell,n - (226)

n=1

Dabei représentiert up cenr,» den Spannungsabfall {iber dem n-ten RC-Glied einer Lithium-Ionen-Zelle.
Die Verwendung von RC-Gliedern erméglicht es, die chemischen Effekte innerhalb des dynamischen
Systems der Lithium-Ionen-Zelle angemessen zu beriicksichtigen. Je nach Anzahl ngc kénnen verschie-
dene Modelle unterschieden werden, wie in Abbildung 2.11 gekennzeichnet. Erfolgt die Modellierung
der Batteriezelle ausschlielich auf Basis der idealen Leerlaufspannung und dem Innenwiderstand der
Zelle, spricht man vom sogenannten Rint-Modell. Fiir ngc =1 handelt es sich um das Thevenin-
Modell, welches im Gegensatz zum Rint-Modell ein RC-Glied beriicksichtigt. Setzt sich das Modell
der Lithium-Ionen-Zelle neben der OCV sowie dem Innenwiderstand aus insgesamt zwei RC-Gliedern
zusammen, liegt das Dual-Polarization-Modell vor. Fiir ngc > 2 geht das Thevenin-Modell bestehend
aus einem RC-Glied in das ngc-Thevenin-Modell {iber [55]. Mit steigender Anzahl von ngrc nimmt die
Modellgenauigkeit zu. Gleichzeitig erhoht sich allerdings auch der Rechenaufwand [143]. Wie Schmid
et al. beschreiben, kommen fiir die Modellierung von Batteriesystemen im Elektrofahrzeug typischer-

weise das Rint- sowie das Thevenin-Modell zum Einsatz [143].

2.2.2 Ersatzschaltbild einer Energiespeichereinheit

Anders als ein herkémmliches HV-Batteriesystem setzt sich ein MLI aus galvanisch isolierten Span-
nungsquellen zusammen. Dabei wird laut Definition in Abschnitt 2.1.2 jedem Modul eine Spannungs-

quelle zugeordnet. Diese Spannungsquelle muss nicht auf eine einzige Lithium-Ionen-Batteriezelle be-
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Abbildung 2.11: Ersatzschaltbild einer Lithium-Ionen-Batteriezelle. Die Abbildung wurde selbst erstellt in Anlehnung
an Schmid et al. [143].

grenzt sein, sondern kann aus einer seriellen Kaskade von negsy Zellen aufgebaut sein [149, 155].
Dabei bleibt die grundsétzliche Schaltstruktur des Moduls erhalten, jedoch dndert sich die zugehorige
Ausgangsspannung. Dieser Gestaltungsfaktor ist von essenzieller Bedeutung fiir die Entwicklung eines
MLI-Systems und muss deshalb beriicksichtigt werden. Um diesem Aspekt gerecht zu werden, wird
daher in analoger Weise zu Komsiyska et al. der allgemeine Begriff der Energiespeichereinheit einge-
fiihrt [84]. Dabei stellt eine Energiespeichereinheit einen Verbund aus einer oder mehreren in Serie
verschalteten Lithium-Ionen-Batteriezellen dar. n. gsy definiert hierzu die Anzahl der Zellen je En-
ergiespeichereinheit. Die Spannung einer Energiespeichereinheit ugsy als Serienschaltung aus nc gsu
Batteriezellen ergibt sich folglich zu

UESU = Mc,ESU Ucell - (2.27)

Ucenl Teprasentiert die Spannung der Lithium-Ionen-Batteriezellen in einer Energiespeichereinheit ge-
méfB Gleichung (2.26). Um die Systemkomplexitit zu reduzieren, wird angenommen, dass ucey fiir alle
Batteriezellen innerhalb einer Energiespeichereinheit identisch ist'®. Die Zellspannung bildet damit
die Diskretisierungsspannung eines MLI-Systems. Die maximale Granularitdt ergibt sich auf Basis
einer Stufenhéhe von wuce;. Besitzen alle Energiespeichereinheiten innerhalb eines MLI-Systems eine
identische Anzahl an Batteriezellen, spiegelt Gleichung (2.27) die Spannung der Energiespeicherein-
heiten aller Submodule wider'®. Unterscheiden sich die einzelnen Module im Wert von Ne,ESU Kann
Gleichung (2.27) in folgende spezifische Form transformiert werden, welche allgemein die Spannung

ugsy, einer k-ten Energiespeichereinheit ESU, definiert.

UESU,k = Mc,ESU,k Ucell - (2.28)

Fiir die Modellierung einer k-ten Energiespeichereinheit, bestehend aus n. gsu r Batteriezellen, wird
das Ersatzschaltbild einer Lithium-Ionen-Batteriezelle aus Abbildung 2.11 erweitert. Im Detail setzt
sich jede Komponente einer Energiespeichereinheit aus den n¢ gsu,r entsprechenden Komponenten

15Hinweis: Diese Annahme ist insbesondere gerechtfertigt, da die Batteriezellen keiner Parallelverschaltung ausgesetzt
sind. Es konnen folglich keine Ausgleichsstrome zwischen den einzelnen Batteriezellen innerhalb einer Energiespeicher-
einheit auftreten. Alle Batteriezellen innerhalb einer Energiespeichereinheit werden stets mit demselben Strom belastet,
welcher durch die Energiespeichereinheit flief3t.

16Hinweis: Unterschiede in den Spannungen infolge von abweichenden Ladezusténden seien an dieser Stelle vernach-
lassigt.
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einer Lithium-Ionen-Zelle zusammen. Es ergeben sich die Systemgleichungen in Gleichung (2.29).

UOC,k = MNe¢,ESU,k UOC,cell (2.29a)
Rox = neEsuk Rocen (2.29b)
Ry kn = ne,Esuk Bpcelln (2.29¢)
Co.kn = Ne,ESUE Cp celln (2.29d)
Up,k,n = MNc,ESU,k Up,cell,n (2296)

Hierbei représentieren uoc,r und Rp x in Analogie zu Abbildung 2.11 die Leerlaufspannung sowie den
Innenwiderstand einer k-ten Energiespeichereinheit. Mit Ry, und Cp x,n werden der Widerstand
sowie die Kapazitdt des n-ten RC-Glieds von ESU; abgebildet, deren Spannungsabfall mit up k.
bezeichnet wird. Ry ceil,n, Sowie C cell,n verkérpern die jeweiligen Pendants der inhérenten Lithium-
Tonen-Batteriezellen innerhalb der Energiespeichereinheit. Der Index k spiegelt die Position einer En-
ergiespeichereinheit innerhalb eines MLI-Phasenstrangs wider, welcher sich aus insgesamt ngsu pn
Energiespeichereinheiten zusammensetzt. Das resultierende Ersatzschaltbild einer k-ten Energiespei-

chereinheit in einem MLI-Phasenstrang visualisiert Abbildung 2.12.

Rp k.2 Rp knge

Cp,l\',Z - Cp,/\',ch
I I
] ]

Up.k,2 Up, kngc UESU k

O

Abbildung 2.12: Ersatzschaltbild einer k-ten Energiespeichereinheit ESUy. Die Abbildung wurde selbst erstellt in An-
lehnung an Schmid et al. [143].

2.3 Der MOSFET als Schaltelement in einem

Multilevel-Inverter

Der Einsatz von MLI-Systemen bedingt die Verwendung von Halbleiterschaltern, welche fiir die Akto-
rik der Energiespeichereinheiten und damit fir die Rekonfigurierbarkeit des gesamten Batteriesystems
zustandig sind. Aufgrund der geringeren Modulspannungen in einem MLI lassen sich Niederspannungs-
Halbleiterschalter verwenden [68]. Typischerweise werden hierzu Leistungs- Metall-Ozid-Halbleiter-
Feldeffekttransistoren (metal-oxide-semiconductor field-effect transistors, MOSFETs) herangezogen.
Nachfolgend werden die wichtigsten Begriffe sowie der Betrieb eines MOSFET erlidutert!”. In Ab-
schnitt 3.5 wird eine spezielle Darstellungsweise der PECIN-Struktur vorgestellt. In diesem Zusam-
menhang wird in Abbildung 3.4 das Ersatzschaltbild eines MOSFET gezeigt, auf welches insbesondere
in Abschnitt 3.7 eingegangen wird. Es sei an dieser Stelle darauf verwiesen. Fiir die Beschreibungen
zu IGBTs, welche typischerweise im konventionellen Elektrofahrzeug eingesetzt werden, wird entspre-
chende Fachliteratur referenziert [96, 140, 150].

Der MOSFET stellt ein Halbleiterschaltelement dar, welches zur Klasse der unipolaren Bauelemente
zéahlt. Dies bedeutet, dass fir den Ladungstransport lediglich eine Art von Ladungstrager verwendet

wird, die sogenannten Majoritatstrager. Je nachdem, ob der MOSFET im eingeschalteten Zustand

"Hinweis: Die Beschreibungen zum MOSFET beziehen sich vorrangig auf die Referenzen [34, 96, 105, 110, 122, 123,
140, 150, 170].
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selbst leitet oder sperrt und je nach zugrundeliegenden Ladungstragern, kénnen vier verschiedene
Ausfiihrungsformen unterschieden werden. In der Industrie werden meist selbstsperrende n-Kanal
MOSFETs eingesetzt, da diese Elektronen fiir den Ladungstransport nutzen und im ausgeschalteten
Zustand sperrend vorliegen [140]. Da die Beweglichkeit von Elektronen hoher ist als die der Locher,
sind mit dieser MOSFET-Variante schnellere Schaltzeiten realisierbar. Der MOSFET besitzt die drei
Anschliisse Gate, Source und Drain'®. Aufgrund des speziellen Aufbaus besitzt jeder MOSFET eine
intrinsische Body-Diode, welche auch als Freilaufdiode bezeichnet wird. Diese befindet sich antiparallel
zur Drain-Source-Strecke des MOSFET und ist im Normalbetrieb sperrend gepolt. Beim MOSFET
handelt es sich um ein spannungsgesteuertes Halbleiterelement. Die Ansteuerung erfolgt damit leis-
tungslos und es treten nahezu keine Ansteuerverluste auf [34]. Uber die Spannung zwischen dem Gate-
und dem Source-Anschluss ugs wird der Widerstand iiber der Drain-Source-Strecke gesteuert. Die-
ser Widerstand wird als Drain-Source-Einschaltwiderstand Rpg(on) bezeichnet. Der Stromfluss erfolgt

damit zwischen dem Drain- und dem Source-Anschluss [140].

2.3.1 Kennlinienfeld eines MOSFET

Entsprechend der jeweiligen Grofien der Strom- und Spannungssignale befindet sich der MOSFET in
einem unterschiedlichen Arbeitsbereich. Die zugehérige Kennlinie ist in Abbildung 2.13 abgebildet [42,
96, 170].

iny
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Bereich <
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RI)S(OH)ZAT[L))5

Ugs

Lawinendurchbruch

Ups

1
/ I wsrypss
Vorwirts- UGs<UGS th
sperrverhalten

up (~ups)
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Abbildung 2.13: Kennlinienfeld eines MOSFET. Die Abbildung wurde selbst erstellt in Anlehnung an die Referenzen [42,
96, 170].

2.3.1.1 Sperrender Zustand

Ein MOSFET befindet sich im sperrenden Zustand, wenn zwischen den Anschliissen Drain und Source
eine positive Spannung upg anliegt und die Steuerspannung ugs kleiner als die Schwellspannung ucs n
ist. Diese Schwellspannung, auch als Threshold-Spannung bekannt, definiert den Ubergangspunkt, ab
dem der MOSFET zu leiten beginnt. In diesem Zustand fiihrt der MOSFET nur einen sehr geringen
Sperrstrom. Der MOSFET fungiert als Isolator. In Abbildung 2.13 entspricht dieser Betriebsbereich

dem Vorwartssperrverhalten.

18 Hinweis: Formal gesehen besitzt der MOSFET einen vierten Anschluss, das Bulk. Dieser Substratanschluss ist in
technischen Anwendungen mit dem Source-Anschluss kurzgeschlossen und wird meist nicht explizit erwéhnt [150].
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2.3.1.2 Ohmscher Bereich

Uberschreitet die Spannung zwischen dem Gate- und dem Source-Anschluss die Schwellspannung
ugs,th und ist damit Gleichung (2.30) erfiillt, geht der MOSFET in einen vollstandig leitenden Zustand

iiber.
UGS > UGS, th (2.30)

Der MOSFET befindet sich formal im eingeschalteten Zustand wéhrend eines Schaltbetriebs. Der
Widerstand zwischen Drain und Source entspricht in diesem Bereich dem Drain-Source-Einschalt-
widerstand Rpg(on), welcher auch als Durchlasswiderstand verstanden wird. Der exakte Widerstands-
wert von Rpg(on) héingt von der anliegenden Gate-Source-Spannung ugs ab. Mit steigendem ugsg sinkt
der Durchlasswiderstand, wie sich anhand des zugehorigen Arbeitsbereichs in Abbildung 2.13 in Form
des ohmschen Bereiches erkennen lidsst. Der MOSFET arbeitet im ohmschen Bereich, solange die
folgende Bedingung fiir die Drain-Source-Spannung erfiillt ist.

ups < UDS, sat (231)

UDS,sat Tepréasentiert dabei die Drain-Source-Sattigungsspannung und markiert den Ubergang des ohm-
schen zum aktiven Bereich. Diese ist in Abbildung 2.13 eingezeichnet. Im ohmschen Arbeitsbereich
zeigen die Kurvenverldufe einen linearen Zusammenhang, der einer Ursprungsgerade gleicht. Die Stei-
gung dieser Gerade entspricht dem reziproken Wert des Durchlasswiderstands, der sich wie folgt
bestimmen 14sst [96, 140, 170].

AUDS
Rps(on) = ANip (2.32)

Dabei bezeichnet ip den Drainstrom, der iiber die Drain-Source-Strecke fliefit. Gemé&fl der Beschrei-
bungen von Schlienz wird der MOSFET aufgrund der Einflussnahme der Gate-Source-Spannung auf
den Durchlasswiderstand auch als spannungsgesteuerter Widerstand bezeichnet [140]. Der ohmsche
Bereich entspricht dem Arbeitsbereich eines MOSFET bei Schalteranwendungen.

2.3.1.3 Aktiver Bereich

Der aktive Bereich wird auch als Sdttigungs- oder Abschniirrbereich bezeichnet, da der MOSFET, wie
anhand von Abbildung 2.13 erkennbar, in eine Sattigung tibergeht. Der Drainstrom ip wird in diesem
Bereich unabhéngig von der Drain-Source-Spannung lediglich von der Gate-Source-Spannung gesteu-
ert. Dieser Arbeitsbereich tritt ein, wenn upg den Wert von ugg tibersteigt. Eine weitere Erhohung
von upg hat keinen Einfluss auf den flieenden Drainstrom. Nimmt die Drain-Source-Spannung upg
hohere Werte an als die Ansteuerspannung ugs, d.h. gilt

UDS > UGS (2.33)

bildet sich drainseitig eine Raumladungszone. Dies ist auf die Tatsache zuriickzufithren, dass sich auf-
grund der anliegenden Spannung zwischen Gate und Drain, upg >0, der drainseitige pn-Ubergang
sperrt und eine Rekombination von Elektronen und Lochern stattfindet. Die Breite der Raumla-
dungszone steigt mit zunehmender ups und damit upg, wodurch der Drain-Source-Kanal, der fiir
die Leitung des MOSFET zustédndig ist, immer weiter abgeschnitten wird. Die Breite der Raumla-
dungszone kompensiert den Anstieg der Drain-Source-Spannung upg. Aufgrund der Verbreiterung der

Raumladungszone und der damit verbundenen Reduzierung des Kanalquerschnitts, steigt der Durch-
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lasswiderstand. Dieser Anstieg wirkt der Zunahme von ip entgegen, weshalb der Drainstrom nahezu
konstant bleibt.

Der Bereich zwischen dem ohmschen und dem aktiven Bereich wird als Quasi-Sdttigung bezeichnet.
Der Verlauf dieses Ubergangsbereichs entspricht dabei, wie von Lutz beschrieben, einer parabolischen
Kurve [96]. Diese ist in Abbildung 2.13 anhand der gestrichelten Linie erkennbar. Wahrend upg im
ohmschen Bereich sehr geringe Werte annimmt, ist diese fiir den Betrieb eines MOSFET im aktiven
Bereich deutlich hoher.

2.3.1.4 Lawinendurchbruch

Der Lawinendurchbruch, auch als Avalanche-Bereich bekannt, reprisentiert keinen angestrebten Ar-
beitsbereich des MOSFET, sondern tritt ein, sofern die Spannung zwischen dem Drain- und Source-
Anschluss die sogenannte Durchbruchspannung ugr)pss iiberschreitet. Diese Spannung ist im Daten-
blatt eines Halbleiterelements spezifiziert und wichtig fiir die Auslegung eines MOSFET [155]. Uber-
schreitet upg diesen Spannungswert, treten hohe elektrische Felder in Sperrrichtung des pn-Ubergangs
des MOSFET auf. Diese elektrischen Felder fithren zu einer Beschleunigung freier Ladungstriager (Lo-
cher, Elektronen) in der Raumladungszone. Infolge der kinetischen Energie, welche diese freien La-
dungstriger besitzen, kommt es zu Zusammenstéffen mit Valenzelektronen, die durch den Stof} aus
ihrem Elektronen-Loch-Paar gelost werden. Dieses Phianomen fithrt zu weiteren freien Ladungstragern
und ist als Stoffionisation definiert. Aufgrund des lawinenartigen Anstiegs wird der zugehorige Bereich
im Kennfeld als Lawinendurchbruch bezeichnet [96, 121, 170]. Der Drainstrom steigt dabei exponenti-
ell an. Geméf der Beschreibungen von Lutz sind MOSFETs derart spezifiziert, dass sie kurzzeitig im
Lawinendurchbruch arbeiten kénnen [96]. Verldsst der MOSFET den Avalanche-Bereich nach kurzer
Zeit, indem die Drain-Source-Spannung upg die Durchbruchspannung unterschreitet, findet keine ir-
reversible Beschiadigung des MOSFET statt. Dies gilt in der Regel, sofern nicht die Avalanche-Energie
des MOSFET iiberschritten wird. Die Avalanche-Energie stellt ebenso einen Datenblattwert dar [140].

2.3.1.5 Inversbetrieb

Wie bereits eingefiihrt, besitzt der MOSFET eine antiparallele Body-Diode, welche zwischen dem
Drain- und dem Source-Anschluss in Sperrrichtung angeordnet ist. Aufgrund dieser intrinsischen Body-
Diode ist der Leistungs-MOSFET im Gegensatz zu anderen Halbleiterschaltern wie beispielsweise
dem IGBT rickwdrtsleitfihig. Die Diode ist vor allem bei Abschaltvorgingen eines MOSFET von
Vorteil, da iiber diese die Stromkommutierung stattfindet und sie den Strom der Lastinduktivitét
weiter treibt [34, 96, 170]. Die Riickwiértsleitfahigkeit tritt dabei ein, wenn die Drain-Source-Spannung
ups einen negativen Wert aufweist. Gilt ugs <wugs,tn entspricht die Kennlinie des MOSFET einer
Diodenkennlinie, wie in Abbildung 2.13 dargestellt.

2.3.2 Auswahl eines MOSFET

In technischen Anwendungen miissen die eingesetzten Halbleiterelemente derart ausgelegt sein, dass
sie dem Betrieb dauerhaft standhalten. Die Auswahl erfolgt dabei auf Basis der Spannung, welcher
die Halbleiterelemente maximal ausgesetzt sind. Die Durchbruchspannung eines MOSFET wuggr)pss
muss mindestens diesem Wert entsprechen. Dabei ist zur Gewéhrleistung eines sicheren Betriebs in der
Regel zusétzlich ein Sicherheitsfaktor zwischen der Durchbruchspannung des MOSFET und dem Wert
der Spannungsfestigkeit vorgesehen. Letztere wurde im Zuge der Vorstellung der MLI-Spezifikationen
in Abschnitt 2.1.4 eingefiihrt. Es existiert keine feste Vorgabe fiir diesen Sicherheitsfaktor. Dieser wird
je nach Anwendung festlegt. Typische Werte des Sicherheitsfaktors liegen in einem Bereich von 120 %
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bis 150 %. Nachfolgend wird ein Wert von 120 % beriicksichtigt [155]. Fir die Durchbruchspannung
eines i-ten Halbleiterschalters in einem k-ten Submodul muss damit auf Basis einer gegebenen Span-

nungsfestigkeit von Ustv, , der Zusammenhang aus Gleichung (2.34) erfiillt sein.

wWBR)DSS = 1,2 Usty, . (2.34)
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3 Parallel Enhanced Commutation

Integrated Nested-Topologie

Die Wahl einer Mikrotopologie ist von essenzieller Bedeutung fiir die Funktionalitdt eines MLI. Mit
der Entscheidung der MLI-Struktur wird vor dem eigentlichen Betrieb festgelegt, welchen Funktions-
umfang das jeweilige Invertersystem wahrend des Betriebs aufweist. Das vorliegende Kapitel setzt sich
mit der Vorstellung einer speziellen Mikrotopologie auseinander, der sogenannten PECIN-Struktur.
Da diese im Vergleich zu anderen Mikrotopologien einen vergleichsweise hohen Funktionsumfang auf-
weist, wird sie ohne Einschrankungen der Allgemeingiiltigkeit reprisentativ in den weiterfiithrenden
Kapiteln als Untersuchungsgrundlage herangezogen. Bevor die PECIN-Topologie im Detail beschrie-
ben wird, wird zunéchst der Stand des Wissens zu Mikrotopologien dargelegt. Um eine geeignete Basis
fiir diese Analysen zu schaffen, erfolgen im Anschluss daran Erlduterungen hinsichtlich der mikrosko-
pischen sowie der makroskopischen Gestaltung, der Spannungsfestigkeit inhérenter Schalter sowie der
Transformation in eine H-Briickenstruktur. Aufgrund der Fahigkeit, benachbarte Energiespeicherein-
heiten parallel zu schalten, wird der Parallelbetrieb der PECIN-Struktur kurz angeschnitten und das
zugehorige Ersatzschaltbild erldutert, welches fiir die Modellierung des Parallelbetriebs essenziell ist.
Zudem erfolgt die Vorstellung der Schaltstruktur einer Hardware-Implementierung, welche fir prakti-
sche Untersuchungen eingesetzt werden kann. Im letzten Teil dieses Kapitels wird als Exkurs auf die
Identifikation parasitdrer Effekte in der PECIN-Struktur eingegangen. Dabei sei erwahnt, dass die Er-
gebnisse, die auf Basis der PECIN-Struktur gewonnen werden, an allen entsprechenden Stellen in den
nachfolgenden Kapiteln auf andere mikroskopische Strukturen in entsprechender Weise iibertragen

werden.

3.1 Stand der Technik

Tabelle 3.1 listet die bedeutendsten Vertreter von Mikrotopologien im aktuellen Stand der Technik
auf. Einige dieser Topologien werden von Venkataramanaiah et al. sowie von Komsiyska et al. behan-
delt [84, 165]. Neben der Bezeichnung (Bez.) der einzelnen MLI-Strukturen ist in der Tabelle ebenso
eine schematische Darstellung der Mikrotopologien visualisiert. Wie erkennbar, verwenden diese Ab-
bildungen sowohl IGBTs als auch MOSFETs. Grundsétzlich kénnen in allen gezeigten Strukturen
beide Halbleitervarianten eingesetzt werden. Aufgrund der Tatsache, dass MLI-Systeme iiblicherweise
geringere Stufenspannungen aufweisen, kommen in der Regel MOSFETs zum Einsatz!. Die Wahl der
Schaltervariante in den Mikrotopologien aus Tabelle 3.1 wurde ohne Einschrankung der Allgemeingiil-
tigkeit entsprechend der zugrundeliegenden Referenz getroffen. In Anlehnung an die Beschreibungen
von Komsiyska et al. sind fiir die gezeigten Mikrotopologien relevante MLI-Spezifikationen aufgelis-
tet [84, 155]. Hierbei sind insbesondere die Anzahl an erzeugbaren Spannungslevel njeyel, die Anzahl
an Schalter im Lastpfad (SLP) sowie die Gesamtanzahl an Schalter je Submodul (SSM) berticksich-
tigt. Dariiber hinaus gibt Tabelle 3.1 Auskunft iiber die Fahigkeit der Polaritatsumkehr (PU), die

Hinweis: Je nach Modulkonfiguration kénnen auch Submodule mit einer hohen Spannung vorliegen. Die Halbleiter-
elemente miissen dementsprechend ausgelegt sein. Die exakte Wahl der Halbleiterelemente hingt damit vom jeweiligen
Anwendungsfall und insbesondere dem Moduldesign ab.
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Bypassféhigkeit (Byp), die Parallelisierungsféhigkeit (Par) sowie die maximal auftretende STV in
der jeweiligen Mikrotopologie. Die Erlauterungen zu diesen MLI-Spezifikationen finden sich in Ta-
belle 2.1. Da je nach aktuellem Betriebszustand die Zahl der Schalter im Lastpfad variieren kann,
sind in der Tabelle fiir jede Mikrotopologie die maximalen Werte angegeben?. Dariiber hinaus exis-
tieren Mikrotopologien, bei welchen die Bypassfahigkeit nur eingeschriankt moglich ist. Dies bedeutet
beispielsweise, dass sich nicht jede Energiespeichereinheit individuell iiberbriicken lasst, ohne den Zu-
stand einer weiteren Energiespeichereinheit zu verdandern. Dieser Sachverhalt wird iiber den Begriff
,ME¢ (mit Einschrdnkung) in der Tabelle gekennzeichnet. Wie sich den Darstellungen aller Mikro-
topologien entnehmen lésst, besitzt jedes Submodul eine einzige Energiespeichereinheit. Nachfolgend
werden die gezeigten Strukturen kurz erlédutert.

Zu den einfachsten Mikrotopologien zéahlt die Halbbriicke, die sich aus insgesamt zwei Schaltelementen
je Submodul zusammensetzt [7, 51, 100, 127, 163]. Dabei entspricht ein Schalter dem High-Side- und
der andere dem Low-Side-Schalter. In der zugehdrigen Darstellung aus Tabelle 3.1 verkorpert Schalter
A den High-Side-Schalter. Dieser dient dazu, die Energiespeichereinheit in den Lastpfad zu schalten
und wird deshalb auch als Aktivschalter bezeichnet. Der Low-Side-Schalter, welcher in der Abbildung
mit B beschrieben wird, dient zum Uberbriicken der Energiespeichereinheit und stellt damit den By-
passschalter dar [51]. Unabhingig vom aktuellen Betriebszustand der Energiespeichereinheit befindet
sich je Submodul stets nur ein einziger Schalter im Lastpfad. Aufgrund der vergleichsweise geringen
Anzahl von zwei Schaltelementen ist die Halbbriicke nicht in der Lage, sowohl positive als auch nega-
tive Ausgangsspannungen zu erzeugen. Die Mikrotopologie besitzt damit keine inhérente Eigenschaft
der Polaritdtsumkehr. Ein MLI-Phasenstrang bestehend aus ngy Submodulen, welcher die Halbbriicke
als Submodulstruktur einsetzt, kann infolge dieser fehlenden Polaritédtsumkehr Ausgangsspannungen
mit einer maximalen Zahl von lediglich ngy +1 Spannungslevel generieren. Dariiber hinaus lassen
sich mit dieser Mikrotopologie auch keine Energiespeichereinheiten parallelisieren. Fiir jeden Schalter
innerhalb der Halbbriicke entspricht die maximale Spannungsfestigkeit dem Spannungswert der En-
ergiespeichereinheit uggy des Submoduls. In Anlehnung an die Bezeichnung der CHB lasst sich die
Serienschaltung von Submodulen auf Basis der Halbbriicke als kaskadierte Halbbriicke (cascaded half-
bridge, CHalfB) bezeichnen. Neben der Halbbriicke z&hlt die sogenannte Reduced bidirectional switch
based (RBSB)-Struktur ebenso zu einer der einfachsten Mikrotopologien, welche von Babaei vorge-
stellt wird [4]. Diese besteht wie die Halbbriicke aus je zwei Schaltern pro Submodul. Damit ergibt sich
auch fiir die RBSB-Struktur eine Gesamtzahl von 2 ngy; Schaltelementen in einem MLI-Phasenstrang.
Aufgrund ihrer einfachen Gestaltung besitzt sie wie auch die Halbbriicke weder die Eigenschaft einer
integrierten Polaritdtsumkehr noch die Fahigkeit des Parallelschaltens benachbarter Module. Fiir den
Fall, dass sowohl negative als auch positive Ausgangsspannungen erzeugt werden sollen, ist eine exter-
ne Polaritatsumkehr erforderlich. Ohne den Einsatz einer Polaritdtsumkehreinheit gleicht die Anzahl
an generierbaren Spannungslevel der Modulzahl inkrementiert um den Wert eins. Mit dem Inkre-
mentieren wird der Nullspannung Rechnung getragen. Dabei unterscheidet sich die RBSB-Struktur
von der Halbbriicke dadurch, dass sich aufgrund der Back-to-back (BtB)-Anordnung entweder kein
Schalter oder beide gleichzeitig im Lastpfad befinden. Die maximale Anzahl an Schaltern im Lastpfad
entspricht damit einem Wert von zwei. Dariiber hinaus hebt sich die Halbbriicke durch die parallele
Anordnung des Bypassschalters zur Serienschaltung aus dem Aktivschalter und der Spannungsquelle
von der RBSB-Topologie ab. Diese spezielle Anordnung erlaubt die individuelle Uberbriickung jeder

2Hinweis: Identisches gilt fiir die maximale Spannungsfestigkeit der Schaltelemente. Je nach Schaltstruktur kann die-
se fur die verschiedenen Schalter innerhalb einer Mikrotopologie unterschiedlich ausfallen. Es wird jeweils der maximale
Wert der STV angegeben. Hierzu sei erwédhnt, dass die Werte denen eines MLI-Systems entsprechen, in welchem die
Spannungen der Energiespeichereinheiten tibereinstimmen. Weichen diese voneinander ab, greifen die Zusammenhénge
aus Gleichung (3.1), wobei sich die STV aus der Summe der Spannungen der zwei benachbarten Energiespeichereinheiten
ergibt.
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Tabelle 3.1: Ubersicht iiber relevante Mikrotopologien in einem MLI-System mit einer Angabe zu den jeweiligen MLI-
Spezifikationen. Die Tabelle wurde eigens erstellt in Anlehnung an Komsiyska et al. [84]. Im Falle der STV ist dabei
der Wert auf Basis eines symmetrischen Moduldesigns angegeben. Liegt ein MLI-System vor, dessen Energiespeicher-
einheiten in ihren jeweiligen Spannungen voneinander abweichen, sei auf Gleichung (3.1) verwiesen. Die Wahl der
Halbleiterelemente (IGBT, MOSFET) entspricht der Darstellung in der jeweiligen Referenz.

Mikrotoplogie Nlevel SLP SSM PU Byp Par STV
Bez. Struktur
Halbbriicke nsm + 1 1 2 nein ja nein URESU
RBSB nsm + 1 2 2 nein ME nein URSU
CS-MLI 2nsm +1 1 2 ja ME nein 2 ugEsU
H-Briicke 2nsm +1 2 4 ja ja nein URSU
CCS-MLI 2nsm + 1 1,5 3 ja ja nein 2 ugsuU
1
s A ¢ |
ECIN 4| o 2ngm +1 2 4 ja ja nein 2ugEsU
-7
- m
—o
BM3 nsm + 1 1 3 nein ja ja 2 UEsU
SR |
MMSPC -3 2nsm+ 1 1 8 ja ja ja UESU
- m
b e | ARl
4 Jmge —LEL | o5p
ACB9 2nsm+1 2 9 ja ja ja URESU
B |map x| e mEm

Abkiirzungen (deutsch und englisch): Bez. = Bezeichnung, Byp = Bypass, ME = mit Einschrankungen, Par =

Parallelisierungsfédhigkeit, PU = Polaritdtsumkehr, SLP = Schalter im Lastpfad, SSM = Schalter je Submodul (SM), STV =

standing voltage.




40 3 Parallel Enhanced Commutation Integrated Nested-Topologie

beliebigen Energiespeichereinheit, ohne den Zustand der iibrigen Energiespeichereinheiten zu beein-
flussen. Da im Falle der RBSB-Topologie die Stromfithrung innerhalb eines Submoduls entweder iiber
die Energiespeichereinheit oder iiber die BtB-Verschaltung erfolgt, ldsst sich nur eine Kaskade, beste-
hend aus zwei oder mehr Energiespeichereinheiten, {iberbriicken. Die RBSB-Struktur besitzt damit
nur eine eingeschrinkte Bypassfahigkeit. Die STV ist identisch zu der der Halbbriicke mit ugsy. Ei-
ne dhnliche Einschrinkung hinsichtlich der Uberbriickung einzelner Energiespeichereinheiten wie bei
der RBSB-Struktur existiert auch beim sogenannten Cross-switched-MLI (CS-MLI), der von Kan-
garlu et al. eingefithrt wird [75]. Dieser besteht wie die beiden bereits vorgestellten Mikrotopologien
ebenso aus zwei Schaltern je Submodul, die jeweils den Minuspol einer Energiespeichereinheit mit
dem Pluspol der darauffolgenden verbinden und umgekehrt. Soll eine ESU iiberbriickt werden, muss
mindestens eine zusétzliche benachbarte Energiespeichereinheit aus dem Lastpfad geschaltet werden.
Aufgrund der speziellen Schaltstruktur muss die Sperrspannung der beiden Schalter im CS-MLI auf
einen Wert von 2ugsy ausgelegt sein. Anders als die beiden vorhergehend beschriebenen Struktu-
ren handelt es sich bei dieser Mikrotopologie nicht um einen Zweipol, sondern um einen Vierpol,
wie anhand der schematischen Darstellung in Tabelle 3.1 erkennbar. Diese Anordnung erlaubt die
Generierung sowohl positiver als auch negativer Ausgangsspannungen, wodurch insgesamt 2 ngy + 1
unterschiedliche Spannungslevel erzeugt werden kénnen. Fiir die Realisierung eines gesamten CS-MLI-
Phasenstrangs sind zwei zusétzliche Ausgangsschalter notwendig, mit Hilfe derer der Schaltzustand
der letzten Energiespeichereinheit im Phasenstrang festgelegt werden kann. Der CS-MLI ist mit seiner
Submodultopologie nicht in der Lage, eine Parallelschaltung benachbarter Energiespeichereinheiten
umzusetzen. Eine Parallelisierung ist ebenso wenig mit der H-Briicke implementierbar, welche sich
aus insgesamt vier Schaltelementen je Submodul zusammensetzt [29, 54, 59, 164]. Wie bereits im
Grundlagenkapitel eingefiihrt, wird die kaskadierte Form der H-Briicken-Module als CHB bezeichnet.
Im Gegensatz zum CS-MLI handelt es sich bei der H-Briicke um einen Zweipol. Dabei befinden sich
je zwei der vier Schalter in einer Halbbriicken-Formation, welche innerhalb des Submoduls zueinan-
der sowie zur Energiespeichereinheit parallel geschaltet sind. Im Vergleich zur Halbbriicke ist damit
der doppelte Hardware-Aufwand an Schaltern notwendig. Die zusétzlichen Schaltelemente erlauben
die Erzeugung positiver sowie negativer Modulspannungen. Die H-Briicke besitzt damit die Féahig-
keit der Polaritdtsumkehr. Es ist keine zusétzliche Polaritdtsumkehreinheit erforderlich und es las-
sen sich insgesamt 2 ngy + 1 Ausgangsspannungslevel erzeugen. Mit der H-Briicke als Mikrotopologie
kann jede Energiespeichereinheit unabhéngig vom Zustand der iibrigen Spannungsquellen individuell
iiberbriickt werden. Ein Nachteil dieser Struktur besteht darin, dass sich unabhéngig vom aktuellen
Schaltzustand und der ausgegebenen MLI-Ausgangsspannung stets zwei Schalter im Lastpfad befin-
den. Die maximal erforderliche Spannungsfestigkeit aller Schalter innerhalb der H-Briicke gleicht in
Ubereinstimmung mit der Halbbriicke dem Wert der Spannung einer Energiespeichereinheit. Eine
weitere Mikrotopologie stellt die Struktur des Cascaded cross-switched-MLI (CCS-MLI) dar, welcher
auch als Erweiterung des CS-MLI angesehen werden kann. Dieser wird ebenso von Kangarlu et al.
préasentiert [76]. Hinsichtlich der Kriterien einer integrierten Polaritdtsumkehr, der Bypass-Féahigkeit,
der Moglichkeit, benachbarte Submodule zu parallelisieren, sowie in der Anzahl an Spannungslevel,
ist diese Struktur identisch zur H-Briicke. Allerdings werden zur Implementierung eines Submoduls in
einem CS-MLI lediglich drei anstelle von insgesamt vier Halbleiterelementen benétigt. Damit ergibt
sich im Durchschnitt eine Anzahl von 1,5 Schaltern pro Energiespeichereinheit im Lastpfad. In Be-
zug auf die STV beim CCS-MLI l&sst sich feststellen, dass sich die erforderliche Spannungsfestigkeit
der drei inhdrenten Schalter eines Submoduls unterscheidet. Wahrend diese fiir die beiden Schalter
A sowie B dem Wert von uggy gleicht, muss der Schalter C auf den doppelten Wert ausgelegt sein.
Betrachtet man die Mikrotopologien der Enhanced commutation integrated nested (ECIN)- sowie der

sogenannten Battery modular multilevel management system (BM3)-Struktur, nimmt in beiden Fal-
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len die Anzahl der Schaltelemente innerhalb eines Submoduls den Wert drei an. Allerdings weichen
diese infolge der unterschiedlichen Schaltstrukturen in einigen MLI-Spezifikationen wesentlich von-
einander ab. Im Gegensatz zu der von Terbrack et al. vorgestellten ECIN-Struktur, welche auf Basis
der drei inhdrenten Schalter eine integrierte Polaritdtsumkehr erméglicht und damit 2 ngy + 1 Span-
nungslevel ausgeben kann, besitzt die BM3-Topologie keine Fahigkeit zur Polaritdtsumkehr [89, 94,
147, 160]. Fir die Generierung sowohl positiver als auch negativer Ausgangsspannungen ist in Ana-
logie zur CHalfB sowie zum RBSB-MLI eine Polaritatsumkehreinheit notwendig [56, 60, 147]. Um
einen internen Kurzschluss aufgrund der Riickwértsleitfahigkeit der MOSFETs zu vermeiden, muss
Schalter A im Falle der ECIN jedoch als BtB-Variante ausgefiihrt sein. Die Gesamtzahl an erforder-
lichen Schaltelementen betrdgt damit insgesamt 4 ngy + 2. Dieser Term beriicksichtigt wie im Falle
des CS-MLI zwei zusétzlich benttigte Ausgangsschalter, die den Zustand der duflersten Energiespei-
chereinheit definieren. Aufgrund der Prisenz des BtB-Schalters existieren Schaltzustdnde, in welchen
sich insgesamt zwei serielle Schalter innerhalb eines Submoduls im Lastpfad befinden. Im Unterschied
zur ECIN-Struktur kommt die BM3-Mikrotopologie ohne den Bedarf einer solchen Kaskadierung von
Halbleiterelementen aus. Mit der gezeigten Anordnung bietet die BM3-Struktur anstelle einer inhéren-
ten Polaritdtsumkehr die Moglichkeit, benachbarte Energiespeichereinheiten zu parallelisieren. Dies
lasst sich mit der ECIN-Struktur nicht realisieren. Im Falle eines reinen Serienmodus befindet sich
maximal ein MOSFET im Lastpfad. Werden benachbarte Energiespeichereinheiten parallelisiert, ist
der Durchlasswiderstand der Halbleiterelemente innerhalb eines Submoduls um die Hilfte reduziert.
Sowohl bei der ECIN- als auch bei der BM3-Struktur handelt es sich um einen Vierpol. Aufgrund der
Verschaltung des Pluspols einer Energiespeichereinheit mit dem Minuspol der benachbarten betréigt
die maximal erforderliche Spannungsfestigkeit in beiden Féllen 2 ugsy. Um den Nachteil der fehlenden
Polaritdatsumkehr im Falle der BM3-Schaltung zu kompensieren, stellen Goetz et al. die sogenannte
MMSPC-Struktur vor [44]. Diese definiert sich {iber acht Schalter je SM und erlaubt dadurch neben
der Polaritatsumkehr ebenso ein individuelles Bypassen jeder inhdrenten Energiespeichereinheit sowie
die Eigenschaft der Parallelisierung. Die acht Schalter sind dabei in Form von vier parallel zueinander
verschalteten Halbbriickenzweigen angeordnet. Diese befinden sich wiederum parallel zur Energiespei-
chereinheit. Die Konfiguration dieser Schalter innerhalb eines MMSPC-Submoduls kann in der Folge
auch als Parallelschaltung zweier H-Briicken angesehen werden. Die erforderliche Spannungsfestigkeit
jedes Schaltelements stimmt folglich mit der STV der Schalter innerhalb der Halbbriicke tiberein und
nimmt den Wert von ugsy an. Aufgrund der integrierten Polaritdtsumkehr lassen sich 2ngy + 1 Span-
nungslevel erzeugen. Allerdings ist der zugrundeliegende Hardware-Aufwand der notwendigen Schalt-
elemente mit acht Halbleiterelementen vergleichsweise hoch. Durch die Féahigkeit der Parallelisierung
entspricht die maximale Anzahl an Schaltern im Lastpfad einem Wert von eins. Eine Erweiterung
dieser Mikrotopologie prasentieren Helling et al., wobei im Vergleich zur MMSPC-Struktur ein weite-
rer Schalter in den Zweig der ESU eingebunden ist [56]. Diese wird in Tabelle 3.1 als ACB9-Struktur
vorgestellt. Mithilfe des neunten Schalters I, ist es moglich, nicht nur direkt benachbarte Submodu-
le parallel zu verschalten. Vielmehr kénnen durch diesen zuséatzlichen Freiheitsgrad Parallelverbiinde
zwischen Energiespeichereinheiten gebildet werden, deren Submodule nicht unmittelbar nebeneinan-
der angeordnet sind. Um dies zu realisieren, miissen die sich zwischen diesen Submodulen befindlichen
Energiespeichereinheiten iiberbriickt werden. Abgesehen von der Anzahl an Schaltern im Submodul
sowie im Lastpfad gleicht der Funktionsumfang der ACB9-Struktur dem der MMSPC. Infolge des
zusétzlichen Schaltelements im ESU-Zweig entspricht die maximale Anzahl an Schaltern im Lastpfad

dem Wert von zwei.
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3.2 Mikroskopische und makroskopische Verschaltung

Nachfolgend werden die grundlegende Struktur der PECIN-Mikrotopologie sowie die zugehorige Ver-
schaltung als MLI-Strang vorgestellt.

3.2.1 Vorstellung der Mikrotopologie

Abbildung 3.1a zeigt die grundsétzliche Struktur der PECIN-Mikrotopologie, welche von Terbrack
et al. eingefithrt wird [161]. Diese entspricht einem Vierpol. Die Eingangsterminals (pin, nin) sowie
die Ausgangsterminals (pout, Nout) sind zur Verdeutlichung in Abbildung 3.1a explizit gekennzeich-
net. Jedes Submodul setzt sich aus einer Energiespeichereinheit sowie insgesamt vier Schaltelementen
zusammen, welche in Anlehnung an die schematischen Darstellungen in Tabelle 3.1 mit A, B, C und
D bezeichnet werden. Wie erwéihnt, werden aufgrund der typischerweise geringeren Spannungsstufen
MOSFETs eingesetzt. Dies ist auch im Fall der PECIN-Struktur in Abbildung 3.1a umgesetzt. Auf-
grund der speziellen Verschaltung der beiden Schalter B sowie C, die den Pluspol einer Energiespei-
chereinheit mit dem Minuspol der darauffolgenden bzw. umgekehrt verbinden, wird fiir diese auch der
Begriff der Diagonalschalter eingefiihrt. Dieser Sachverhalt wird durch die gewahlte Darstellungsweise

in Abbildung 3.1a deutlich®. Im Gegensatz zu den Diagonalschaltern reprisentieren die beiden anderen

%“ A/' Pgm No. Betriebszustand A B C D
@ B 1 Seriell/ Bypass 1 0 0 0
. 2 Seriell/ Bypass 0 1 0 0
C = 3 Seriell/ Bypass 0 0 1 0
Tin / / Hout 4 Seriell/ Bypass 0 0 0 1
log O
D 5 Parallel 1 0 0 1

(a) PECIN-Mikrotopologie. (b) Fiinf erlaubte Schaltzustiande.

Abbildung 3.1: Mikrotopologie der PECIN-Struktur bestehend aus zwei einfachen MOSFETs sowie zwei BtB-Schaltern
sowie die Auflistung der fiinf erlaubten Schaltzustdnde und des jeweiligen Betriebszustands.

Schalter A sowie D einen BtB-Schalter. Dabei handelt es sich, wie bereits erlautert, um die antiserielle
Kaskadierung zweier einfacher MOSFETS, deren Source-Kontakte jeweils miteinander kurzgeschlossen
sind. Diese Schaltungsvorkehrung resultiert wiederum aus der intrinsischen Eigenschaft der Riickwérts-
leitfahigkeit von MOSFETs. Mit der Préasenz der beiden BtB-Schalter wird gewéhrleistet, dass sich
stets eine der beiden Body-Dioden eines MOSFETSs innerhalb der BtB-Kombination in Sperrrichtung
zum Laststrom befindet. Bei einer reinen Implementierung der vier Hauptschalter in Form einzelner
MOSFETs kénnten aufgrund der vorhandenen Riickwértsleitfahigkeit ungewollte Freilaufpfade des
Laststroms auftreten. Dies hétte ein erhohtes Kurzschlussrisiko der Energiespeichereinheit zur Folge.
Auf Basis des gezeigten Schaltungsdesigns sind fiir die Implementierung eines vollstdndigen PECIN-
Submoduls bestehend aus vier Schaltelementen insgesamt sechs MOSFETs notwendig. Im Falle der
BtB-Schalter kann die Ansteuerung der beiden kaskadierten MOSFETS iiber ein gemeines Gate-Signal
erfolgen. Je BtB-Element wird damit lediglich ein Gate-Treiber-Schaltkreis benttigt. Die BtB-Schalter
konnen folglich als einzelnes, anzusteuerndes Schaltelement betrachtet werden?. Betrachtet man die
PECIN-Mikrotopologie mit den vier Schaltern, sind rein theoretisch insgesamt 2* =16 unterschied-

liche Schaltzustédnde je Submodul méglich. Von diesen 16 theoretischen Schaltzustédnden sind jedoch

3Hinweis: Vergleicht man die Verschaltung dieser beiden Schalter mit denen des CS-MLI, des CCS-MLI sowie der
BM3-Struktur, lassen sich auch bei diesen Diagonalschalter identifizieren. Im Falle des CS-MLI stellen sowohl A als
auch B einen Diagonalschalter dar. Bei den Strukturen des CCS-MLI sowie der BM3-Struktur gilt dies fiir die Schalter
B und C.

4Hinweis: Es ist ebenso der Einsatz anderer Halbleiterelemente denkbar. Auch werden die Halbleiterschalter stetig
verbessert, weshalb sich auch andere Ausfiithrungen der PECIN-Struktur mit lediglich vier Halbleiterelementen ergeben
konnen. Im vorliegenden Fall werden MOSFETs eingesetzt [155, 161].
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lediglich fiinf Schaltzustédnde in der Praxis erlaubt. Aufgrund ihrer praktischen Relevanz sind in der
Tabelle aus Abbildung 3.1b ausschlieBlich diese fiinf Schaltzustdnde aufgelistet. Aus Griinden der
Vollstandigkeit illustriert Tabelle A.6 in Anhang A.2 alle theoretisch méglichen Schaltkombinationen
der vier Schalter. Wie anhand der Tabelle in Abbildung 3.1b ersichtlich wird, befindet sich in vier
der fiinf implementierbaren Schaltkombinationen jeweils nur ein Schalter im eingeschalteten Zustand,
wahrend alle drei iibrigen Schalter in einem sperrenden Zustand vorliegen. Dabei ermdglichen sowohl
die BtB-Schalter als auch die beiden Diagonalschalter B sowie C' grundsétzlich einen Serienbetrieb
der inhdrenten Energiespeichereinheit. Dies bedeutet, dass mittels der Schaltzustdnde 1 bis 4 die En-
ergiespeichereinheit des Submoduls seriell in den Lastpfad geschaltet werden kann. Dariiber hinaus
bieten diese vier Schaltzustédnde auch die Moglichkeit, die Energiespeichereinheit zu iiberbriicken und
damit aus dem Lastpfad herauszuhalten. Der exakte Betriebszustand einer Energiespeichereinheit
lasst sich in Kombination mit den Schalterstellungen der benachbarten Submodule einstellen. Dabei
kann jede Energiespeichereinheit unabhéngig vom Zustand der iibrigen Spannungsquellen individuell
iiberbriickt werden. Neben den vier Schaltzustdnden fiir die serielle Verschaltung existiert ein weiterer
Schaltzustand. Wie sich der Tabelle entnehmen ldsst, befinden sich in diesem Schaltzustand, anders
als bei den iibrigen, insgesamt zwei Schalter im Lastpfad. Hierbei handelt es sich um die beiden
BtB-Schalter A sowie D. Dieser Schaltzustand erlaubt ein Parallelschalten der Energiespeicherein-
heit mit einer oder mehreren Energiespeichereinheiten der benachbarten Submodule. Im Gegensatz
zu der in Abschnitt 3.1 erlduterten ACB9-Struktur kénnen bei der PECIN-Struktur ausschliefflich
unmittelbar physikalisch benachbarte Energiespeichereinheiten parallel geschaltet werden. Ein Uber-
briicken von Spannungsquellen innerhalb eines Parallelverbunds ist nicht moglich. Abgesehen von
diesem Schaltzustand, welcher den Parallelmodus reprasentiert, diirfen in keinem weiteren Betriebs-
zustand der PECIN-Topologie mehr als ein Halbleiterelement im eingeschalteten Zustand vorliegen.
Basierend auf diesen fiinf Schaltzustdnden ist eine vollstéandige Steuerung der PECIN-Mikrotopologie
moglich. Dabei konnen mit einem PECIN-Submodul drei unterschiedliche Ausgangsspannungen ge-
neriert werden; 0V sowie + uggy. Damit besitzt die PECIN-Struktur die Fahigkeit einer integrierten
Polaritdtsumkehr. Der Bedarf einer zusétzlichen Polaritdtsumkehreinheit entfillt. Bei der entwickel-
ten PECIN-Topologie handelt es sich folglich um eine MLI-Struktur, die einen Vierquadrantenbetrieb
erlaubt.

3.2.2 Vorstellung der Makrotopologie

Auf Basis der Beschreibungen zu einem CMLI in Abschnitt 2.1.2, setzt sich ein vollstdndiger PECIN-
Strang aus der Serienschaltung von zwei oder mehreren PECIN-Submodule zusammen. Zu diesem
Zweck werden die beiden Ausgangsterminals poy; und meoye eines Submoduls mit den Eingangster-
minals pi, und ny, des darauffolgenden Submoduls verbunden (sieche Abbildung 3.1a). Abbildung 3.2
visualisiert hierzu einen vollsténdigen PECIN-MLI-Phasenstrang bestehend aus insgesamt ngsu ph
Energiespeichereinheiten [65]. Dabei bildet die Mikrotopologie die Haupteinheit bzw. Hauptstufe des
PECIN-Strangs. Die vier Schalter einer PECIN-Hauptstufe lassen sich deshalb auch als Hauptschal-
ter identifizieren. Diese werden in Analogie zu der Darstellung in Abbildung 3.1a im k-ten Submodul
mit Ay, B, Cr sowie Dy bezeichnet. Die zugehorige Energiespeichereinheit entspricht ESUy. Ne-
ben der Hauptstufe sind ebenso eine Fingangsstufe sowie eine Ausgangsstufe markiert, die jeweils
den Eingang sowie den Ausgang eines PECIN-Strangs definieren. Dabei unterscheidet sich die Ein-
gangsstufe von der Hauptstufe lediglich durch einen Kurzschluss der beiden Eingangsterminals des
zugehorigen Submoduls. Die Ausgangsstufe setzt sich aus zwei sogenannten Ausgangsschaltern Out+
sowie Out- zusammen. Die wesentliche Funktion der Ausgangseinheit besteht darin, den Zustand der

nEsu,ph-ten Energiespeichereinheit festzulegen. Wie alle anderen Energiespeichereinheiten im PECIN-
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Abbildung 3.2: Vollstdndiger PECIN-MLI-Strang mit Kennzeichnung der Eingangsstufe, der Hauptstufe, welche der
Mikrotopologie entspricht, sowie der Ausgangsstufe.

Phasenstrang kann diese entweder iiberbriickt, seriell in den Lastpfad oder parallel geschaltet werden.
Analog zur Haupteinheit muss auch bei der Ausgangsstufe ein Kurzschluss ausgeschlossen sein. Daher
sollten die beiden Ausgangsschalter wihrend des Betriebs stets einen inversen Schaltzustand aufwei-

sen.

3.3 Spannungsfestigkeit der inharenten Schalter

Wie in Tabelle 2.1 definiert, représentiert die Spannungsfestigkeit eines Schaltelements die maximale
Spannung, der dieses Schaltelement wiahrend des Betriebs ausgesetzt ist. Diese Spezifikation ist fiir die
Auswahl des Halbleiterelements innerhalb eines Submoduls von entscheidender Bedeutung. Es muss
dafiir ausgelegt sein, der erforderlichen Spannungsfestigkeit stand zu halten, um einen dauerhaften
Betrieb zu gewahrleisten. Durch die Reduzierung der Spannungsfestigkeit aufgrund niedrigerer Werte
der einzelnen ESU-Spannungen in einem MLI ist es iiblicherweise moglich, Halbleiterelemente mit
einer geringeren Durchbruchspannung zu verwenden.

In der Regel entspricht die STV der Halbleiterelemente innerhalb einer zweipoligen Mikrotopologie,
welche keinen Parallelbetrieb erlaubt, dem Spannungswert der inhérenten Energiespeichereinheit. Dies
lasst sich am Beispiel der Halbbriicke sowie der H-Briicke zeigen, fiir die in Tabelle 3.1 der Wert von
ugsy als STV angegeben wurde. Dabei gilt dieser Wert fiir alle in dem Submodul befindlichen Schal-
terelemente. In der Folge konnen typischerweise identische Halbleiterelemente eingesetzt werden. Liegt
dagegen eine vierpolige Mikrotopologie vor, wie dies im Falle der PECIN-Struktur der Fall ist, kann
die STV einiger Schalter einen abweichenden Wert von ugsy annehmen. Betrachtet man die beiden
Diagonalschalter B sowie C' verbinden diese jeweils den Pluspol einer Energiespeichereinheit mit dem
Minuspol einer benachbarten ESU. Je nach Schaltzustand variiert der Wert der Spannung, der iiber
den jeweiligen Drain-Source-Anschliissen anliegt. Dabei existieren Schaltzusténde, in welchen die Dia-
gonalschalter der Summe der Spannungen beider benachbarter Energiespeichereinheiten standhalten
miissen [75, 76, 155]. Dieses Szenario tritt insbesondere dann ein, wenn der jeweils komplementé-
re Diagonalschalter geschlossen ist, wahrend der betrachtete Schalter sperrend vorliegt. Identischer
Sachverhalt ldsst sich auch fiir den CS-MLI, den CCS-MLI sowie die BM3-Struktur ableiten, die ge-
maf der Beschreibungen aus Abschnitt 3.2.1 ebenso einen oder mehrere Diagonalschalter besitzen.
Fiir diese wurde in Tabelle 3.1 bereits ein maximaler Wert von 2 ugsy beriicksichtigt®. Im Gegensatz

zu den Diagonalschaltern miissen die beiden BtB-Schalter lediglich dem Spannungswert der Ener-

5Hinweis: Es sei erwihnt, dass dieser Wert fiir ein MLI-System ermittelt wurde, welches sich ausschliefllich aus Ener-
giespeichereinheiten identischer Spannung zusammensetzt. Weichen die Energiespeichereinheiten eines MLI-Systems in
ihren jeweiligen Spannungen voneinander ab, trifft der Zusammenhang aus Gleichung (3.1) zu. Dabei stellt die Angabe
von 2ugsy in jedem Fall eine worst-case-Betrachtung dar. Unterscheiden sich dagegen die Spannungen der Energiespei-
chereinheiten, welche tiber den betrachteten Schalter miteinander verbunden sind, wird der héhere Spannungswert im
Zusammenhang 2 ugsy eingerechnet.
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giespeichereinheit im zugehorigen Submodul standhalten. Es existiert kein Schaltzustand, welcher
zu einer hoheren Spannungsbelastung und damit einem héheren Wert der erforderlichen Spannungs-
festigkeit fithrt. Derselbe Wert resultiert ebenso fiir die beiden Ausgangsschalter Out+ und Out-.
Allgemein ergeben sich die Spannungsfestigkeiten der Hauptschalter im k-ten Submodul sowie der
beiden Ausgangsschalter eines MLI-Phasenstrangs geméfi Abbildung 3.2 mit den Zusammenhéngen
aus Gleichung (3.1).

Ustv,Ak = Ustv.D.k = UESUk (3.1a)
Ustv, B,k = Ustv,Ck = UESUk—1 + UESU.k (3.1b)
Ustv,0ut+ = Ustv,Out— = Unggy pn (31C)

Dabei représentiert usy, , die erforderliche Spannungsfestigkeit des i-ten Schalters im k-Submodul
eines MLI-Systems mit ¢ = {A; B; C, D}. Ugpy,0ut+ SOWi€ Usty, out— spiegeln die Spannungsfestigkeiten
der beiden Ausgangsschalter Out+ sowie Out- wider. ugsy i beriicksichtigt die Spannung der k-ten
Energiespeichereinheit im MLI-Strang. Unter der Voraussetzung, dass alle Energiespeichereinheiten in
einem MLI-System dieselbe Spannung ugsy aufweisen, lassen sich die Beziehungen aus Gleichung (3.1)

wie folgt vereinfachen.

Ustv, Ak = Ustv,D .k = Ustv,Out+ — Ustv,Out— — UESU (32&)

Ugty,B,k = Ustv,Ck = 2UESU (3.2b)

3.4 Hardware-Implementierung fiir praktische

Untersuchungen

Zur Durchfiihrung praktischer Untersuchungen ist eine spezielle Schaltplatine entwickelt worden. Diese
wird zur Messung von Schleifeninduktivitdten oder Widerstandswerten eingesetzt [153, 155]. Abbil-
dung 3.3 zeigt die zugehorige Schaltungsstruktur der Leiterplatte (printed circuit board, PCB).

Ausgangsstufe
______________________ g DR
|
1, Out+
@ M

1 TxT OUT+
Lot

Abbildung 3.3: Schaltungsstruktur der entwickelten PECIN-Platine als Grundlage fiir praktische Messungen.

Die Schaltstruktur besteht aus einer Haupt- und einer Ausgangsstufe. Das Strukturdesign umfasst
daher alle Haupt- und Ausgangsschalter, die in der PECIN-Struktur vorhanden sind. Somit kon-
nen Messungen an beiden Inverterstufen durchgefithrt werden. Um insbesondere die Effekte in einem
PECIN-Submodul unter realen Bedingungen zu testen und die Auswirkung zweier benachbarter En-
ergiespeichereinheiten zu analysieren, ist eine zusédtzliche Hilfs-Energiespeichereinheit vorgesehen. Fir
eine eindeutige Unterscheidung wird diese erste Energiespeichereinheit, wie in der Grafik gekennzeich-
net, mit ESU; bezeichnet. Die zweite ESU wird als ESUs indexiert. Aufgrund der Einmaligkeit der
Schalter in der PECIN-Schaltstruktur wird bei der Benennung auf den Index k verzichtet. Folglich
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ergeben sich die Schalterbezeichnungen A, B, C, D sowie Out+ und Out-, wie in Abbildung 3.3 vi-
sualisiert. Fur die Ermittlung der Leitverluste, welche in Abschnitt 4.4.1.1 vorgestellt werden, sind
die Widerstdnde der verschiedenen Leistungspfade in der PECIN-Struktur von entscheidender Bedeu-
tung. Um moglichst reale Bedingungen zu schaffen, werden hierbei die entsprechenden Widersténde
der PCBs basierend auf der gezeigten Schaltstruktur beriicksichtigt [155]. Um die Komplexitét gering
zu halten, werden deshalb sogenannte Schalterpfade und ESU-Pfade eingefithrt. Diese bilden einzelne
Pfadabschnitte in der PECIN-Leiterplatte ab, die auf der Schaltstruktur in Abbildung 3.3 beruht. Die
Schalterpfade integrieren dabei geméfl der Bezeichnung jeweils einen Schalter, die ESU-Pfade eine
Energiespeichereinheit. Zur Verdeutlichung sind in Abbildung 3.3 eingekreiste Ziffern erginzt®, die
explizit den Start- sowie den Endpunkt des jeweiligen Pfads markieren. Die exakte Pfaddefinition ist
in Tabelle 3.2 gegeben. Hierbei beschreibt S; den zugehorigen Leistungspfad der i-ten Komponente
(Schalter, ESU). Dabei setzt sich der Gesamtwiderstand eines Schalterpfads Ry ; aus dem Durchlass-

Tabelle 3.2: Definition der Schalter- sowie ESU-Pfade in der PCB-Schaltstruktur der PECIN-Topologie basierend auf
den in Abbildung 3.3 eingezeichneten Start- und Endziffern.

Komponente Bezeichnung Pfadbezeichnung Startpunkt Endpunkt
A Sa @ ®
B S @ @
Schalter c Sc @ ®
D Sp ® @
Out+ Sout+ ® ®
Out- Sout— @ ®
ESU ESU; Sgesu, @ @
ESU, Sesu, ©) @

Pfaddefinition: S; repriasentiert den Pfad der Komponente 7.

widerstand des jeweiligen Schalters i, Rpg(on),i, Sowie dem parasitéiren Widerstand des zugehdrigen

Leiterbahnabschnitts Rirace sw,i zusammen [154, 155]. Folglich kann Rgy, ; mit dem Zusammenhang
st,i = RDS(on),i + Rtracc,sw,i , 1€ {A; B; C; D; OUt'/'; OUt'} (33)

ermittelt werden. Eine &hnliche Zusammensetzung lésst sich auch fiir den Pfad einer Energiespeicher-
einheit ableiten. Hierbei muss jedoch eine zuséitzliche Komponente in Form des Kontaktwiderstands
R, 1. berticksichtigt werden. Der gesamte Widerstandswert eines ESU-Pfads der k-ten Energiespeicher-
einheit Rpgu , berechnet sich geméf Gleichung (3.4a).

Resu i = Rec i + Ro.i + Rirace ESU & (3.4a)
Rc,k = Nc,ESU,k (ch + ch) (34b)
Rtracc,ESU,k = (nc,ESU,k - 1) Rtracc,np (34C)

Als Pendant zu den Durchlasswidersténden der Schalter geht in Rggu ; der ohmsche Widerstand Ry j
ein. Dariiber hinaus existieren ebenso parasitédre Leitungswiderstdnde in den ESU-Pfaden, die auf-
grund der Serienverschaltung der Energiespeichereinheiten aus n. gsu,r Lithium-Ionen-Batteriezellen
resultieren. Im Detail sind zur Realisierung der Serienschaltung von mindestens zwei Lithium-Ionen-

Batteriezellen auf den Leiterplatten dedizierte Leiterbahnen vorhanden, die den Minuspol (engl. nega-

SHinweis: Es sei an dieser Stelle erwihnt, dass die gegebenen Markierungen in Form der eingekreisten Start- und
Endziffern skizzenhaft dargestellt sind und diese in erster Linie der Veranschaulichung dienen. Diese entsprechen nicht
zwangslaufig den exakten physikalischen Zusammenhéngen auf der PCB [154].
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tive, n) einer Batteriezelle mit dem Pluspol (engl. plus, p) der darauffolgenden Zelle verbinden. Der zu-
gehérige parasitére Widerstand eines derartigen Verbindungspfads wird mit Rirace,np bezeichnet. Unter
der Voraussetzung, dass eine Energiespeichereinheit aus mehr als zwei Lithium-Ionen-Batteriezellen
aufgebaut ist, muss zur Berechnung des gesamten parasitéiren Leitungswiderstands Rirace,EsU,k der
Zusammenhang aus Gleichung (3.4c) beriicksichtigt werden. Der Kontaktwiderstand R in Glei-
chung (3.4a) resultiert aus der Kontaktierung der beiden Pole einer Batteriezelle, wie von Schmid
et al. sowie von Baumann et al. erldutert [13, 143]. Dabei repréisentiert R., den Kontaktwiderstand
des Pluspols und R, den des Minuspols. Um auch bei diesem Widerstandswert die Variation der
Anzahl an Batteriezellen nc gsu r mit einzurechnen, miissen diese Werte fiir die Berechnung des ge-
samten Kontaktwiderstands der k-ten ESU mit diesem Faktor skaliert werden.

Die parasitiren Leitungswiderstéinde aus den Gleichungen (3.3) sowie (3.4c) werden im Zuge von Wi-
derstandsmessungen ermittelt [154]. Die zugehorigen Messergebnisse fiir eine Variation der Anzahl
an Batteriezellen je Energiespeichereinheit finden sich in Tabelle B.2. Die ermittelten Werte sind auf
sdmtliche Schalter- und ESU-Pfade innerhalb eines PECIN-Strangs iibertragbar. Fiir die Erlduterun-

gen zu den Messungen der parasitdren Widerstédnde sei auf Anhang B.4 verwiesen.

3.5 Darstellung als H-Briickenstruktur

Fir die Untersuchung parasitiarer Effekte wird die PECIN-Topologie in eine H-Briickendarstellung
iiberfiihrt [153]. Anhand dieser Darstellungsweise kommt die besondere Anordnung der einzelnen
Schalter zur Geltung. Dariiber hinaus ldsst sich, wie der Name bereits impliziert, die Ahnlichkeit
zu anderen Mikrotopologien verdeutlichen. Die Transformation hat dabei keinen Einfluss auf die Wir-
kungsweise der PECIN-Struktur.

Abbildung 3.4 illustriert das Transformationsergebnis der PECIN-Schaltstruktur aus Abbildung 3.3.
Betrachtet man das Transformationsergebnis im Detail, insbesondere im Vergleich zu der Darstellungs-
weise der Mikrotopologie in Abbildung 3.1a, lassen sich zwei Halbbriicken-Verschaltungen der vier
Hauptschalter A, B, Csowie D innerhalb der Hauptstufe identifizieren. Insbesondere bilden die Schal-
ter A und B gemeinsam einen Halbbriickenzweig, ebenso wie die Schalter C'und D. Dabei fungieren A
und C'jeweils als High-Side-Schalter, wihrend B und D die Low-Side-Schalter représentieren. Durch die
Parallelverschaltung dieser beiden Halbbriickenzweige A—B und C'—D nimmt die PECIN-Topologie
die Form einer H-Briicke an, gebildet durch die vier Hauptschalter. Im Unterschied zu der in Ta-
belle 3.1 eingefiihrten Mikrotopologie der H-Briicke, welche in ihrer Form einem Zweipol entspricht,
verkorpert die PECIN wie zuvor bereits eingefiihrt eine Vierpol-Schaltung. Ein weiterer Unterschied
zur herkémmlichen H-Briicke als Mikrotopologie, die aus vier einfachen MOSFETs besteht, liegt in
der Anwesenheit der beiden BtB-Schalter. Diese ,Verschachtelung’ der vier Hauptschalter, aus der sich
mit unter auch der Name der PECIN-Struktur ableitet, kann je nach vorliegendem Schaltverhalten
zu einer erhohten Komplexitit des Schaltvorgangs sowie zu unerwiinschten Nebeneffekten fithren”.
Fiir zugehorige Erlduterungen sei auf Abschnitt 3.7 verwiesen [153]. Hierzu ist in Abbildung 3.4 das
elektrische Ersatzschaltbild eines MOSFET in Form der parasitiren Komponenten sowie des zuge-
horigen Gate-Treiber-Schaltkreises am Beispiel des Low-Side-Schalters B gezeigt. Dieses dient den
Beschreibungen der Untersuchungen in Abschnitt 3.7. Identisches gilt fiir die Darstellung der beiden
Energiespeichereinheiten ESU; sowie ESU; als Kaskadierung von drei Lithium-Ionen-Batteriezellen.
In Abbildung 3.4 finden sich zudem die Kennzeichnungen der Drain-Source-Spannung upg(i) bzw.
im Falle der BtB-Schalter der Drain-Drain-Spannung upp (i) sowie der Drain-Strom ip (i) jedes i-ten
Schalters mit i ={4; B; C, D; Out+; Out-}. Diese dienen zur Darstellung der jeweiligen Messrichtun-

"Hinweis: Die Langform der PECIN-Struktur lautet parallel enhanced commutation integrated nested. Dabei deutet
jnested‘ die verschachtelte Struktur der PECIN-Struktur an [160].
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Abbildung 3.4: H-Briickendarstellung der in Abbildung 3.3 vorgestellten Schaltstruktur der PECIN-Topologie zur Ver-
deutlichung der speziellen Anordnung der Schalter in Form einer H-Briicke sowie die Darstellung des Ersatzschaltbilds

eines MOSFET bestehend aus den parasitdren Komponenten sowie der zugehorigen Gate-Treiberschaltung am Beispiel
des Low-Side-Schalters B.

gen der Strom- und Spannungssignale, welche mittels des in Anhang B.2 erlduterten Messaufbaus
aufgenommen wurden.

3.6 Modellierung von Parallelverbiinden

In Abschnitt 2.1.6 wurden die Begriffe der Parallelpack-Formation sowie der Parallelpack-Konfiguration
vorgestellt. Sofern der Zusammenhang aus Gleichung (2.23) erfiillt ist und sich ein Parallelverbund aus
mindestens zwei Energiespeichereinheiten zusammensetzt, teilt sich der Laststrom unter den ngsu pp
Energiespeichereinheiten im Parallelverbund auf. Um dabei den Einfluss der Bildung von Parallel-
verbiinden in der PECIN-Struktur sowie allgemein in verschiedenen MLI-Systemen analysieren und
beurteilen zu kénnen, ist ein geeignetes Modell erforderlich. In diesem Zusammenhang spielt vor al-
lem die Modellierung der Parallelschaltung der einzelnen Energiespeichereinheiten, deren zugehoriges
Ersatzschaltbild bereits in Abschnitt 2.2 eingefithrt wurde, eine entscheidende Rolle.

Abbildung 3.5 zeigt hierzu repréisentativ das Ersatzschaltbild eines einzelnen Parallelverbunds in-
nerhalb eines PECIN-Phasenstrangs. Dieses Ersatzschaltbild lasst sich auf jeden Parallelverbund mit
einem beliebigen Wert von ngsy pp anwenden. Hierbei sind ebenso Parallelverbiinde beriicksichtigt,
deren Anzahl inhérenter Energiespeichereinheiten einem Wert kleiner als zwei gleicht. Damit kann
das Ersatzschaltbild auch auf Spannungsquellen angewendet werden, die im Bypasszustand oder im
reinen Serienmodus vorliegen. Die Grundlage fiir die Modellierung von parallel geschalteten Energie-
speichereinheiten bildet das von Bruen et al. prédsentierte Modell [16]. Bruen et al. betrachten bei

der Modellierung allerdings lediglich die Parallelverschaltung von Lithium-Ionen-Batteriezellen ohne
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den Einsatz zuséatzlicher Halbleiterschalter. Diese Schaltelemente stellen jedoch die Basis eines MLI-
Systems dar und ermoglichen die Parallelisierung. Der Ansatz von Bruen et al. wird deshalb entspre-
chend der Struktur eines PECIN-Strangs aus Abbildung 3.2 zu der in Abbildung 3.5 gezeigten Netz-

werkstruktur erweitert. Anders als bei Bruen wird dabei nicht nur ein sogenannter Kontaktwiderstand
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Abbildung 3.5: Ersatzschaltbild eines Parallelverbunds, bestehend aus ngsu,pp Energiespeichereinheiten, in einem PE-
CIN-MLI-Strang.

zwischen den einzelnen Energiespeichereinheiten in einem Parallelverbund berticksichtigt. Aufgrund
der inhdrenten Halbleiterschalter ergeben sich zusétzliche Widersténde in den Leitungspfaden, die die
Parallelverschaltung der Energiespeichereinheiten realisieren [154]. Diese Verbindungspfade innerhalb
eines Parallelverbunds sind, wie in Abbildung 3.5 angegeben, aus Griinden der Eindeutigkeit als obe-
rer Pfad und unterer Pfad markiert. Die zugehorigen Widerstandswerte werden dabei vereinfachend
mit Rew up und Ry 1p indiziert, wobei Ry, up den Widerstand zwischen den Pluspolen benachbarter
Energiespeichereinheiten (engl. upper path, up) und Rgy 1p den Widerstand zwischen den Minuspolen
(engl. lower path, lp) dieser reprisentieren. Wie in der Tabelle aus Abbildung 3.1 angegeben, exis-
tiert in der PECIN-Mikrotopologie lediglich ein einzelner Schaltzustand fiir den Parallelbetrieb, wobei
A den Schalter darstellt, welcher die Pluspole benachbarter Energiespeichereinheiten verbindet. Die
Verschaltung der Minuspole erfolgt iiber den BtB-Schalter D. Damit kénnen fiir alle Widerstdnde im
oberen sowie im unteren Pfad des Ersatzschaltbilds aus Abbildung 3.5 die Zusammenhénge aus den

Gleichungen (3.5a) sowie (3.5a) herangezogen werden.

Rswup = Rsw,a (3.5a)
Rywip = Rswp (3.5b)
Rinpp = Rsw,ik fir i€ {A;B;C, D} (3.5¢)
Rowt = Rsw,ik fir i€ {Out+; Out-} (3.5d)

Die Widerstdnde der Schalterpfade Rqy ;. berechnen sich dabei unter Einbezug der Definition aus
Gleichung (3.3). Der Ubergangspfad zwischen zwei Parallelverbiinden in einem PECIN-Strang ergibt
sich aus der aktuellen Schalterstellung, basierend auf einer der vier Schaltzustdnde 1 bis 4 in Abbil-
dung 3.1b. Dem zugehérigen Ubergangswiderstand, welcher in Abbildung 3.5 gezeigt ist, wird mittels
eines Eingangswiderstands Ri,pp Rechnung getragen und entspricht dem Widerstand des Schalter-
pfads Rgw,ir des gewdhlten Schalters ¢ geméafl Gleichung (3.5¢). Dartiber hinaus resultiert aus der
Présenz der beiden Ausgangsschalter Out+ sowie Out- ein zusitzlicher Ausgangswiderstand Royy-
Aufgrund der Singularitdt von Out+ sowie Out- befindet sich lediglich ein Widerstand R, im ge-
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samten PECIN-Strang, wie ebenso in Abbildung 3.5 erkennbar. Dabei gilt fiir die Bestimmung von
Rout der Zusammenhang aus Gleichung (3.5d). Die Widerstiande der ESU-Pfade kénnen mittels der
Gleichung (3.5) ermittelt werden.

Auf Basis dieser Netzwerkstruktur ldsst sich ein geeignetes Modell eines PECIN-Phasenstrangs auf-
stellen. Angesichts des hohen Umfangs findet sich in Anhang A.1.10 eine ausfiihrliche Beschreibung
der zugrundeliegenden Systemgleichungen zur Modellierung aller genannten Komponenten in einem
PECIN-Phasenstrang. Es sei darauf hingewiesen, dass die Darstellung der ESUs in Abbildung 3.5
aus Griinden der Ubersichtlichkeit auf Basis des in Abschnitt 2.2.2 erliuterten Rint-Modells erfolgt.
Wie in Abschnitt 2.2.2 beschrieben, kann das Ersatzschaltbild einer Energiespeichereinheit je nach
Modellierungsgenauigkeit aus ngc RC-Gliedern bestehen. Die in Anhang A.1.10 angegebenen Mo-
dellgleichungen sind daher allgemein formuliert und beriicksichtigen eine beliebige Anzahl an ngrc
RC-Gliedern. Unter Anwendung der Knoten- sowie Maschengleichungen nach Kirchhoff kann ein voll-
stdndiges Zustandsraummodell eines PECIN-Strangs abgeleitet werden. Die entsprechenden Maschen
i, sowie die einzelnen Pfadstréme sind hierzu im Ersatzschaltbild in Abbildung 3.5 eingezeichnet.
Dabei kann das erstellte Zustandsraummodell mit geringfiigigen Modifikationen auf etwaige andere
MLI-Topologien adaptiert werden und bildet damit die Grundlage fiir die Analyse und den Vergleich
verschiedener MLI-Strukturen.

3.7 Exkurs: Identifikation parasitarer Effekte

Dieser Abschnitt widmet sich einer praktischen Untersuchung der PECIN-Struktur. Dabei werden
die Schaltcharakteristika der eingebauten Halbleiterelemente anhand einer reprasentativen Schalto-
peration analysiert. Durch Messungen der Strom- und Spannungsverlidufe werden parasitire Effekte
identifiziert. Diese umfassen die parasitire Selbsteinschaltung (engl. parasitic self-turn-on) von MOS-
FETs, parasitire Kommutierungspfade sowie Oszillationen und Schwingungen in den Verldufen der
Strom- und Spannungssignale der jeweiligen Halbleiterelemente. Diese Phénomene werden im Folgen-
den auf der Grundlage einer gewahlten Schalthandlung kurz vorgestellt. Hierzu wird zunéchst der
theoretische Schaltvorgang dargelegt. Im Anschluss daran findet die Beschreibung der drei genannten
parasitdren Effekte auf Basis der Messsignale statt. Die erzielten Ergebnisse werden beziiglich des
Auftretens dieser Effekte in anderen MLI-Mikrotopologien bewertet und daraus allgemeine Zusam-
menhénge abgeleitet. Vor der Darstellung der parasitiren Effekte wird zundchst pragnant der aktuelle
Stand des Wissens erldutert.

Die folgenden Untersuchungen basieren im Wesentlichen auf der Referenz [153].

3.7.1 Stand der Technik

Da es sich bei Halbleiterelementen um reale Bauteile mit parasitidren Kapazitdten und Induktivita-
ten handelt, konnen diese die Schaltcharakteristik des Systems beeinflussen. Insbesondere die Prisenz
und die Wechselwirkung der eingesetzten Halbleiter zueinander ist dabei von Bedeutung. Beispiele
unerwiinschter Nebeneffekte sind ein Ubersprechen oder verrauschte Signale [112].

Chen et al. untersuchen im Zuge einer experimentellen Parameterstudie den Einfluss der parasitdren
Induktivitaten auf die Schaltcharakteristik eines MOSFET [24]. Dabei bewerten die Autoren im Detail
die Auswirkung parasitérer Streuinduktivitdten auf die Schaltverluste, die Belastung der Bauelemen-
te, die elektromagnetische Vertraglichkeit als auch die auftretende Oszillation in den Strom- und
Spannungssignalen. In den Untersuchungen werden insbesondere drei relevante Streuinduktivitéten
beriicksichtigt. Diese entsprechen der Induktivitit des Gate-Treiberkreises, welche durch den Gate-

Strom wirksam wird, die eigentliche Schleifeninduktivitdt im Schaltkreis als Folge des Drainstroms
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Lioop sowie einer sogenannten common-source Induktivitét, die durch die Kopplung des Gatekrei-
ses und des Leistungskreises entsteht. Die Ergebnisse zeigen, dass sich die Schleifeninduktivitit des
Leistungskreises Lioop vorrangig auf die auftretenden Oszillationen in den Strom- und Spannungsver-
ldufen auswirkt. Je hoher dieser Induktivitdtswert, desto hohere Peakwerte weist die sich einstellende
Oszillation auf. Dieser Effekt zeigt sich sowohl im Verlauf des Drainstroms als auch in der Gate-Source-
Spannung ugg sowie der Spannung iiber der Drain-Source-Strecke upg. Im Gegensatz dazu macht sich
die common-source Induktivitat im Wesentlichen in den resultierenden Schaltverlusten bemerkbar. Die
Autoren geben dabei Empfehlungen fiir die Optimierung des Schaltungsdesigns, unter anderem zur
Gewidhrleistung hoher Schaltgeschwindigkeiten. Die Studie bildet dabei allerdings ausschliefllich die
Einflussnahme der parasitiren Effekte eines einzelnen MOSFET ab. Die Auswirkung der Prisenz meh-
rerer Halbleiterelemente in einer Schaltstruktur, wie dies fiir MLI-Systeme tiblich ist, und insbesondere
die gegenseitige Einflussnahme des Schaltverhaltens der MOSFETSs wird nicht betrachtet. Wang et al.
analysieren in ihrer Publikation ebenso den Einfluss der parasitdren Komponenten eines MOSFET auf
dessen Schaltperformance [167]. Anders als bei Chen et al. beziehen die Autoren alle parasitdren Kom-
ponenten in die Untersuchungen mit ein. Beispielsweise zeigen die Ergebnisse, dass eine Erhohung der
Drain-Source-Kapazitit beim Ausschalten des MOSFET die Auspragung der Schwingung im Drain-
strom verstarkt. Ebenso fithrt die Vergroflerung des Gate-Widerstands dazu, dass die Schaltdynamik
des MOSFET abnimmt. Als Folge der erhdhten Schaltzeiten steigen die Schaltverluste. Die Autoren
verdeutlichen anhand der erzielten Ergebnisse die essenzielle Rolle der parasitdren Komponenten eines
MOSFET, insbesondere bei der Gestaltung von Schaltstrukturen mit dynamischem Schaltverhalten.
Allerdings untersuchen Wang et al. ebenso ausschliellich die Auswirkungen der parasitdren Kompo-
nenten eines einzelnen MOSFET. Das Zusammenspiel des Schaltverhaltens von MOSFETs und deren
gegenseitiger Einfluss wird nicht beleuchtet.

Insgesamt finden sich im Stand des Wissens nur wenige Veroffentlichungen, die sich mit dem Auftreten

parasitarer Effekte in MLI-Systemen auseinandersetzen.

3.7.2 Vorstellung der untersuchten Schalthandlung

Fiir die Identifikation der parasitiren Effekte wird représentativ eine spezifische Schalthandlung in der
PECIN-Struktur untersucht, welche nachfolgend erldutert wird. Eine Schalthandlung tritt auf, wenn
sich der Zustand mindestens eines Halbleiterelements nach der Schalthandlung vom Zustand davor
unterscheidet. Aus Griinden der Einfachheit werden hierzu die Begriffe Anfangsschaltzustand und End-
schaltzustand verwendet. Dabei verkorpert der Anfangsschaltzustand die Schalterstellung aller Schalt-
elemente vor der eigentlichen Schalthandlung. Der Endschaltzustand reprasentiert den Schaltzustand
nach Beendigung der Schaltoperation. Tabelle 3.3 listet hierzu die Schaltzustédnde aller sechs Schalter
A, B, C, D, Out+ und Out- der Schaltstruktur aus Abbildung 3.3 sowohl fiir den Anfangszustand als
auch fir den Endzustand der betrachteten Schalthandlung auf. Zudem sind die jeweiligen Zustdnde
der beiden Energiespeichereinheiten ESU; sowie ESUs erginzend aufgefithrt. Wie sich Tabelle 3.3
entnehmen l&sst, befinden sich vor der Schalthandlung die beiden Schalter D und Out+ im Lastpfad.
Auch liegt ESU, im aktiven Zustand vor, wahrend ESU; iiberbriickt wird. Im Zuge der betrachteten
Schalthandlung wechselt der Schalter D in den ausgeschalteten Zustand, wiahrend der Schalter C'in
den leitenden Zustand tibergeht. Es erfolgt damit eine Stromkommutierung von dem BtB-Schalter D
auf den MOSFET C. Die Schalthandlung dient dazu, ESUy aus dem aktiven in den Bypasszustand zu
schalten. Zur Verdeutlichung der jeweiligen Strompfade ist in Abbildung 3.6 die Schaltstruktur der PE-
CIN-Topologie aus Abbildung 3.4 ergénzend abgebildet. Dabei sind die zugehorigen Lastpfade fiir den
Anfangs- sowie flir den Endzustand in roter bzw. blauer Farbe explizit hervorgehoben. Neben den bei-

den Lastpfaden, die im jeweils stationdren Zustand des Anfangs- und Endzustands vorliegen, ist ebenso
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Tabelle 3.3: Schalterstellungen der Komponenten (Schalter, ESU) im Anfangs- sowie Endschaltzustand innerhalb der
PECIN-Schaltstruktur fir die untersuchte Schalthandlung.

Bezeichnung
A B C D Out+ Out- ESU; ESU;
Anfangsschaltzustand 0 0 0 1 1 0 0 1
Endschaltzustand 0 0 1 0 1 0 0 0

der theoretische Freilaufpfad (cyan) eingezeichnet. Aus Sicherheitsgriinden muss in leistungselektro-
nischen Schaltungen stets eine Totzeit zwischen den Schaltflanken der Gate-Ansteuerungssignale und
damit zwischen Schalttransitionen der betreffenden Schalter berticksichtigt werden. Wahrend dieses
Zeitraums befinden sich rein theoretisch alle Schalter im ausgeschalteten Zustand. In dieser Zeit wird
der Stromfluss typischerweise durch die Body-Dioden aufrechterhalten. Aufgrund der Ausfithrung von
Schalter D als BtB-Schalter befindet sich unabhéngig von der aktuellen Richtung des Laststroms stets
eine der beiden Body-Dioden in Sperrrichtung zum Laststrom. Infolgedessen kann wahrend dieser Tot-
zeit keine Hilfskommutierung tiber diese Freilaufdioden stattfinden. Gleiches gilt fiir die Body-Dioden
von Schalter A. Aufgrund der Anordnung von B in der PECIN-Struktur erlaubt auch die Freilaufdiode
von MOSFET B in der betrachteten Schalthandlung keine Stromkommutierung, da sich diese ebenso
in Sperrrichtung zur eigentlichen Laststromrichtung befindet. Der theoretische Freilaufpfad entspricht
damit dem Stromfluss iiber die Body-Diode von Schalter C. Diese Hilfskommutierung endet, sobald
der Laststrom vollstandig auf den MOSFET C kommutiert ist®.
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Abbildung 3.6: Darstellung der verwendeten PECIN-Schematics mit hervorgehobenem Lastpfad im Anfangs- (rot) und
Endzustand (blau). Zusétzlich ist der theoretische Freilaufpfad (cyan) gekennzeichnet.

3.7.3 Vorstellung der parasitiaren Effekte

Nachfolgend werden die identifizierten parasitdren Effekte auf Basis der im vorgehenden Abschnitt
erlduterten Schalthandlung beleuchtet. Fiir die Beschreibungen des verwendeten Messaufbaus sei
auf Anhang B.2 verwiesen. Wie in Abschnitt 3.5 bereits angedeutet, bildet Abbildung 3.4 die jewei-
ligen Messrichtungen der Strom- und Spannungssignale ab. Die nachfolgenden Verldufe entsprechen
dieser Vorzeichenkonvention.

Abbildung 3.7 visualisiert die Messergebnisse in Form der Strom- und Spannungsverldufe der vier
Hauptschalter A, B, C sowie D. Im Detail werden fiir die beiden Diagonalschalter B sowie C sowohl
die Drain-Source-Spannung upg als auch der zugehorige Drainstrom ip in Abbildung 3.7b sowie Ab-
bildung 3.7c ermittelt. Identisches gilt fiir den Drainstrom der BtB-Schalter A sowie D. Da sich diese
BtB-Schalter aus der antiseriellen Verschaltung zweier einzelner MOSFET zusammensetzen, wird

8Hinweis: Es ist anzumerken, dass diese Betrachtungen ausschlieflich fiir die betrachtete Schalthandlung gelten,
basierend auf den Schaltzustdnden aus Tabelle 3.3.
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im Gegensatz zu B sowie C die Spannung tiber der Drain-Drain-Strecke upp detektiert (siehe Abbil-
dung 3.7a sowie Abbildung 3.7d). Die Messverldufe sind jeweils {iber einen Zeitraum von ¢ = [0; 0, 5] us
dargestellt. In diesem Zeitraum wird der gesamte Schaltvorgang vom Beginn des Spannungsabfalls von
ups des ausschaltenden Schalters D bis zur vollstindigen Stromkommutierung des Laststroms 4joaq
auf den einschaltenden Schalter C abgebildet. Zudem beinhaltet das gezeigte Intervall jeweils die ers-
te Halfte jeder auftretenden Oszillation in den Strom- und Spannungssignalen nach Abschluss des
Schaltvorgangs. Diese Bertiicksichtigung ist fiir die Analyse der parasitdren Oszillationen und Kommu-
tierungspfade von Bedeutung. Dabei sind in den vier Grafiken in Abbildung 3.7 spezifische Zeitpunkte
markiert, die entscheidende Anderungen in den Kurvenverliufen anzeigen. Die Ergebnisse wurden fiir
einen Entladestrom von i), =40 A ermittelt. Die Messungen werden auf Basis von Energiespeicher-
einheiten durchgefiihrt, die sich aus der Kaskade von drei Lithium-Ionen-Batteriezellen zusammenset-
zen®. Diese Kaskadierung ist in Abbildung 3.4 dargestellt. Unter Verwendung der 25 Ah prismatischen
Lithium-Ionen-Batteriezelle U F261591__25Ah von SANYO Electric Co., Ltd wie in Anhang B.1 defi-
niert, ergibt sich fiir die Spannung der beiden Energiespeichereinheiten, ESU; sowie ESUs, ein Wert
von uUgsy = 3 Ucenn =3 3,6V =10,8 V. Fiir alle Schaltelemente wird der Niederspannungs-Leistungs-
MOSFET NTMTS0D6N0O4CL von On Semiconductor eingesetzt.

Angesichts des Hauptaugenmerks auf der Identifizierung und Analyse parasitidrer Effekte werden im
Folgenden nicht alle Signalverldufe im Detail erldutert. Es werden nur die Verldufe in den Fokus der
Betrachtungen gesetzt, die fur die Ableitung der jeweiligen Phinomene relevant sind. Fiir weitere

Erlauterungen sei auf [153] verwiesen.
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(a) Schalter A: upp(A) und ip(A).

(b) Schalter B: upg(B) und ip(B).
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(c) Schalter C: ups(C) und ip(C). (d) Schalter D: upp (D) und ip (D).

Abbildung 3.7: Gemessene Verlaufe der Drain-Source-Spannungen upg bzw. der Drain-Drain-Spannungen upp sowie
der Drainstrome i¢p der vier Hauptschalter in der PECIN-Schaltstruktur bei einem Laststrom von 45,4 =40 A.

3.7.3.1 Parasitiare Selbsteinschaltung von MOSFETs

Der erste parasitare Effekt, welcher in einer idealen Schalthandlung nicht auftritt, entspricht der pa-
rasitdren Selbsteinschaltung eines MOSFET. Dieser Effekt spiegelt den Sachverhalt wider, dass ein
MOSFET nicht in den leitenden Zustand des ohmschen Bereichs aus Abbildung 2.13 iibergeht, son-
dern kurzzeitig einen Strom fiihrt und im aktiven Bereich bzw. je nach Drain-Source-Spannung im
Avalanche-Bereich arbeitet. Der MOSFET leitet damit einen Strom, blockiert jedoch gleichzeitig die

9Hinweis: Die Wahl von ne,gsu =3 wurde willkiirlich getroffen. Ohne Einschrénkung der Allgemeinheit ist ebenso
jeder andere Wert von n. gsy mdglich.
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Sperrspannung [112].

Gemaf der Angabe zu den idealen Schaltzustéinden in Tabelle 3.3 sind theoretisch nur die beiden
Hauptschalter C'und D an der betrachteten Schalthandlung aus Abbildung 3.6 beteiligt. Der Zustand
der Schalter A sowie B sollte durch die Schalthandlung unverindert bleiben. Betrachtet man die
Verldufe in Abbildung 3.7b, wird jedoch ersichtlich, dass MOSFET B trotz des eigentlichen Sperr-
zustands iiber einen Zeitraum von ca. 0,22 ps im Bereich zwischen 0,1 ps und tg ebenso einen Strom
fiihrt. Der Strom erreicht zum Zeitpunkt von ¢5 ein Maximum von nahezu 13 A. Der Diagonalschal-
ter B fithrt damit trotz eines fehlenden Ansteuerpulses wéahrend des gezeigten Schaltvorgangs einen
Strom. Anhand des Verlaufs der Drain-Source-Spannung upg(B) ldsst sich erkennen, dass sich Schalter
B im Zeitintervall von ¢ =[ts; ts] im Lawinendurchbruch befindet. Dies wird durch den zugehdorigen
Wert der Drain-Source-Spannung ups(B) von 48 V deutlich, der iiber der im Datenblatt spezifizier-
ten Durchbruchspannung des verwendeten Halbleiterelements ugr)pss von 40V liegt. Der MOSFET
bricht damit wahrend des untersuchten Schaltvorgangs fiir einen kurzen Zeitraum durch. In der Folge
kommt es zu einem Strom zwischen dem Drain- und Source-Anschluss von Schalter B. Die Ursache
fiir den Avalanche-Durchbruch liegt in der parasitdren Schleifeninduktivitidt der aufgespannten Fliche
von Schalter Cund D sowie ESU, (siehe Abbildung 3.6). Durch die Schalthandlung der beiden Schal-
ter C sowie D innerhalb der PECIN-Mikrotopologie wird aufgrund der Induktivitdt des Schaltkreises
eine Gegenspannung verursacht!'?. Infolge der Anderung des Drainstroms wird gemé u=Lp $* eine
Spannung in der parasitiren Induktivitat von B induziert [110, 121, 153]. Dabei charakterisiert L die
Drain-Induktivitiat eines MOSFET, welche am Beispiel von MOSFET B in Abbildung 3.4 dargestellt
ist. Sobald die Spannung iiber der Drain-Source-Strecke upg(B) die Durchbruchspannung ugr)pss
erreicht, wird die intrinsische Body-Diode des MOSFET B in Sperrrichtung vorgespannt. Die Auswer-
tung der Verldufe von upg(B) und ip(B) zeigt, dass MOSFET B im Lawinendurchbruch verbleibt, bis
der Strom ip(B) auf einen Wert von 0 A abgeklungen ist. Da MOSFET B im Anfangsschaltzustand
gemaf Abbildung 3.3 blockiert, entspricht die Spannung iiber der Gate-Source-Strecke einem Wert
von ugs(B) =0V. Auf Basis dieser Beschreibungen ldsst sich deshalb nidherungsweise die Beziehung

UGD(B) ~ uDs(B) (36)

ableiten, wobei ugp die Gate-Drain-Spannung des Schalters B repréasentiert. Betrachtet man den Ver-
lauf von upg in Abbildung 3.7b vor dem Erreichen des Lawinendurchbruchs, ist ein starker Anstieg
erkennbar. Der Wert von ’;h(‘i—ft’s fiihrt in der Konsequenz zu einem Stromfluss iiber der parasitédren Ka-
pazitit zwischen dem Gate- und dem Drain-Anschluss Cgp(B). Dieser Strom iiber Cap(B) berechnet
sich unter Einbezug von Gleichung (3.6) folglich ndherungsweise auf Basis des Zusammenhangs in

Gleichung (3.7) [111].

dUGD(B)
dt

dups(B)

igp(B) = Cap(B) T

Der Stromfluss igp(B) resultiert in einer Anhebung des Potentials am Gate-Anschluss und in der

d’LLDS (B)
dt

Folge in einem Anstieg von ugs(B). Bei einem hinreichend grofien , kann igp(B) bewirken,

dass ugs(B) den Wert der Schwellspannung ugs ¢n libersteigt. Ist dieser Zusammenhang erfillt, geht

Bin einen aktiven Zustand in Anlehnung an Abbildung 2.13 iiber. Diese parasitire Selbsteinschaltung
dups(B)
—a
ab, welcher sich aus der Summe des internen Gate-Widerstandswerts R;,; eines MOSFET sowie dem

hingt neben dem Anstieg von auch von dem vorliegenden Wert des Gate-Widerstands Rg

Gate-Widerstand im Gate-Treiberkreis zusammensetzt. Wie in Abbildung 3.4 dargestellt, kann dies

10Hinweis: In Abschnitt 4.4.1 werden die existierenden Schleifen innerhalb der PECIN-Topologie erldutert und die
jeweiligen Schleifeninduktivitaten ermittelt. Es sei an dieser Stelle darauf verwiesen.
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entweder der Widerstandswert Rg on oder Rgog sein. Rgon entspricht dem Widerstandswert, der
beim Einschalten des MOSFET in Serie zum internen Widerstand Rj,; geschaltet ist. Im Ausschalt-
vorgang setzt sich der gesamte Gate-Widerstand aus Rgog und Ris zusammen. Mit zunehmendem
Gate-Widerstand, der wihrend des Einschaltzustands wirksam ist, wird das Auftreten der parasitdren
Selbsteinschaltung erschwert.

Im betrachteten Anwendungsfall tritt die parasitidre Selbsteinschaltung nur fiir den Zeitraum auf, in
d“%ist(B) einen Wert grofler null aufweist, d.h. solange die Drain-Source-Spannung zunimmt.
Erreicht MOSFET B den Lawinendurchbruch, geht upg(B) in eine Séttigung iiber. Der Strom {iber
Cap(B) konvergiert in der Folge gegen null, die Gate-Source-Kapazitit Cas(B) wird entladen und
ugs(B) sinkt. MOSFET B kehrt in den sperrenden Zustand zurtick. Es ist wichtig zu beachten, dass ein

parasitir eingeschalteter MOSFET, obwohl er einen Strom leitet, im Gegensatz zu einem gezielt {iber

welchem

ein Gate-Signal eingeschalteten MOSFET, nicht im leitenden Zustand vorliegt. Die Spannung tiber der
Drain-Source-Strecke entspricht der Sperrspannung. Wie eingefiihrt, befindet sich der MOSFET im
aktiven bzw. dem Avalanche-Bereich gemafl Abbildung 2.13. Ein gezielt aktivierter MOSFET operiert
typischerweise im ohmschen Bereich, wobei die Drain-Source-Spannung als Folge des Drain-Source-
Einschaltwiderstands Rpg(on) nur sehr geringe Werte aufweist. Auf Basis des Verlaufs von ups(B) ist
ersichtlich, dass trotz des auftretenden Drainstroms die zugehérige Spannung iiber der Drain-Source-
Strecke hohe Werte annimmt. Durch die Sattigung im Avalanche-Bereich bewirkt der MOSFET selbst
wiederum ein Ausschalten. Dieser Umstand fithrt dazu, dass der MOSFET trotz eines vorhandenen
Drainstroms keinen Kurzschluss erzeugt.

Diese Selbstaktivierung kann je nach vorliegender Schalthandlung auch fiir die iibrigen Halbleiterele-
mente in der PECIN-Struktur auftreten. Dabei ldsst sich der Effekt in analoger Weise erkldren.

3.7.3.2 Parasitiare Kommutierungspfade

Neben der parasitdaren Selbsteinschaltung eines MOSFET werden auf Basis der Messergebnisse eben-
so parasitdre Kommutierungspfade identifiziert. Diese Pfade stellen zusétzliche Strompfade oder zir-
kulierende Stromschleifen dar, die sich neben den idealen Kommutierungspfaden ausbilden kénnen,
wenn Schaltvorgidnge in einem Schaltkreis durchgefiihrt werden. Fiir die betrachtete Schalthandlung
gemafl Tabelle 3.3 werden insgesamt vier unterschiedliche Kommutierungspfade ermittelt, die sich
zusétzlich zu den theoretischen Kommutierungspfaden aus Abbildung 3.6 einstellen. Einer dieser pa-
rasitdren Strompfade wird im Folgenden kurz erldutert. Da sich lediglich die beteiligten Komponenten
dndern, das generelle Prinzip der Kommutierungspfade jedoch identisch ist, sei fiir die Erlauterungen
zu den ibrigen parasitdren Kommutierungspfaden auf [153] verwiesen. Die Summe aller idealen und
parasitiren Kommutierungspfade fithrt zu den gemessenen Strom- und Spannungsverldufen aus Ab-
bildung 3.7!.

Abbildung 3.8 visualisiert die Stromschleife eines identifizierten Kommutierungspfads. Dabei han-
delt es sich um eine Stromzirkulation zwischen den beiden Schaltern A und C sowie der Energiespei-
chereinheit ESU;. Ergéinzend finden sich im unteren Teil von Abbildung 3.8 die zugehérigen Drainstro-
me der beiden beteiligten Schalter A und C, wobei die jeweiligen Stromrichtungen in der zugehérigen
Schleife explizit gekennzeichnet sind. Dieser Kommutierungspfad wurde dabei auf Basis signifikan-
ter Bereiche in den Stromverldufen von A und C aus Abbildung 3.7 abgeleitet. Betrachtet man den
Anstieg des Drainstroms von Schalter C, welcher in der untersuchten Schalthandlung von einem sper-
renden in den leitenden Zustand iibergeht, ldsst sich im Bereich von ¢ =0, 23 s ein hoéherer Gradient

erkennen. ip (C) wichst in diesem Bereich schneller an. Im Anschluss daran geht der Verlauf von ip (C)

1 Hinweis: Es existieren eine Vielzahl unterschiedlicher Kommutierungspfade, deren Superposition in den Verlaufen
der Messsignale resultieren. Da die jeweilige Identifikation der Kommutierungspfade bzw. die Aufteilung in verschiedene
Pfade nichts an den eigentlichen Messergebnissen andert, ist die Wahl der jeweiligen Zerlegung unerheblich.
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im Bereich von ¢t =[0,25;0,275] us in eine Sittigung tiber. Danach steigt der Strom bis zu dem Wert
von 4joaq =-40 A linear an. Vergleicht man diese Progression mit dem Verlauf des Drainstroms von
Schalter A, welcher in der betrachteten Schalthandlung theoretisch nicht aktiv beteiligt ist, l4sst sich
das Verhalten im Verlauf von ip(C) auf eine Stromriickkoppelung tiber den Schalter A zurtickfithren.
Die Riickfithrung des Stroms erfolgt iiber die Energiespeichereinheit ESU;. Der zirkulierende Strom
wird in ip(C) riickgespeist. Wie die Markierungen in den Kurvenverldufen der Drainstrome zeigen,
fithrt ein positiver Strom iiber A zu einem schnelleren Anstieg von ip(C). Im Gegensatz dazu verlang-

samt ein negativer ip (A) die Progression des Drainstroms von C.
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Abbildung 3.8: Visualisierung eines parasitaren Kommutierungspfads in Form der zugehorigen Stromschleife, der im
Rahmen der betrachteten Schalthandlung gemafl Tabelle 3.3 identifiziert wurde. Die Kurvenverldufe zeigen ergénzend
die Verldufe der Drainstrome der beteiligten Schalter A und C.

3.7.3.3 Oszillationen

Betrachtet man die Ergebnisse in Abbildung 3.7, lasst sich fiir die meisten Strom- und Spannungsver-
ldufe ein Einschwingen auf den entsprechenden Endwert erkennen. Beispielsweise zeigen die jeweiligen
Drain-Source- bzw. Drain-Drain-Spannungen der Schalter A, B sowie D einen Schwingungsvorgang.
Identisches gilt ebenso fiir die Drainstrome der vier Hauptschalter. Diese Schwingungen resultieren
aus Resonanzphinomenen, die aufgrund des induktiven und kapazitiven Verhaltens des Schaltkreises
auftreten. Neben den intrinsischen induktiven und kapazitiven Eigenschaften der Halbleiterelemente,
wie der Ausgangskapazitit Cygs, die sich geméfl der Gleichung

C'oss = CGD + CDS (38)

zusammensetzt, und der Drain-Induktivitdt Lp, wirken auch die parasitdren Eigenschaften des ge-
samten Schaltkreises mit. Hierbei spielen insbesondere die hohen Schleifeninduktivitidten eine Rolle,
welche infolge der Schalthandlungen in der PECIN-Struktur (siehe Abschnitt 4.4.1) wirksam werden.
Die Induktivitdt der verwendeten Energiespeichereinheiten beeinflusst ebenfalls die Ausbildung von
Resonanzphénomenen. Ein Blick auf die Verldufe der Drainstrome ip(A4) und ip(C) in Abbildung 3.8
verdeutlicht ab dem Zeitpunkt, an dem der Drainstrom von Schalter C'den Wert von -40 A erreicht

(t=0,35ns), das Auftreten inverser Stromoszillationen, was auf eine Resonanz hinweist. Diese Reso-
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nanz wird in erster Linie durch die Induktivitat von ESU;, die sich im identifizierten Kommutierungs-
pfad aus Abbildung 3.8 befindet, sowie durch die Ausgangskapazititen und die Draininduktivitdten
der beiden Schalter A und C hervorgerufen. Dariiber hinaus tragen auch die kapazitiven und induk-
tiven Eigenschaften der Leiterbahnen zu den Oszillationen bei.

Derartige Schwingungen sind in den meisten leistungselektronischen Systemen anzutreffen [111, 131].
3.7.3.3.1 Ableitung allgemeiner Zusammenhinge

Nachfolgend werden die in der PECIN-Topologie identifizierten parasitiren Effekte auf andere
MLI-Topologien iibertragen. Hierzu werden im Speziellen die Mikrotopologien der Halbbriicke, der
H-Briicke sowie der BM3-Struktur herangezogen. Basierend auf diesen Betrachtungen lassen sich all-
gemeine Schlussfolgerungen zum Auftreten von parasitdren Effekten in MLI-Strukturen ableiten. Diese
Generalisierung der identifizierten Ergebnisse verdeutlicht, dass sich in Bezug auf das Auftreten der
parasitiren Selbsteinschaltung eingesetzter MOSFETs zwei Félle unterscheiden lassen. Einerseits zeigt
sich das Phédnomen der parasitiaren Selbsteinschaltung innerhalb eines Schalterpfads selbst, in welchem
zwei oder mehrere Schaltelemente in Serie geschaltet sind. Die Schalter représentieren dabei jeweils
High- bzw. Low-Side-Schalter. Ein Beispiel hierfiir ist die Struktur der Halbbriicke [112]. Anderer-
seits konnen Schalthandlungen in einem Schalterpfad dazu fithren, dass ein MOSFET innerhalb eines
parallelen Schalterzweigs parasitar zu leiten beginnt. Dieser Kategorie lassen sich die Beschreibungen
aus Abschnitt 3.7.3.1 auf Basis der untersuchten Schalthandlung in der PECIN-Struktur zuordnen.
Wie insbesondere anhand von Abbildung 3.4 deutlich wird, formen sowohl die Schalter A sowie B als
auch C'sowie D eine Halbbriicke. Infolge einer Schalthandlung in C'—D geht Schalter B im parallelen
Halbbriickenzweig kurzzeitig in einen leitenden Zustand tber. Fiir die Ableitung allgemeiner Zusam-
menhénge in Bezug auf die parasitire Selbsteinschaltung von MOSFETs wird daher zwischen einer
Selbsteinschaltung infolge einer Schalthandlung innerhalb desselben Schalterzweigs sowie infolge einer

Schaltoperation in einem parallel geschalteten Schalterpfad unterschieden.

1.: Parasitire Selbsteinschaltung von MOSFETs infolge einer Schalthandlung

i. innerhalb desselben Schalterzweigs: Besitzt eine MLI-Struktur mindestens einen Halbbrii-
ckenzweig bestehend aus einem High-Side- sowie einem Low-Side-Schalter kann das Ein-
schalten eines der beiden MOSFETs dazu fithren, dass der komplementére Schalter infolge
der Spannungsadnderung kurzzeitig in den aktiven Bereich iibergeht. Der MOSFET wird pa-
rasitir leitend. Trotz des Stromflusses befindet sich der MOSFET im aktiven Bereich. Die
Drain-Source-Spannung entspricht der Sperrspannung. Geméafl der Erlduterungen in Ab-
schnitt 3.7.3.1 tritt dieser Sachverhalt ein, wenn 9%2s hinreichend hoch ist und der dadurch

i
verursachte Strom tiber der Millerkapazitét (Cop) geméafl Gleichung (3.7) bewirkt, dass die

Gate-Source-Spannung ugs die Schwellspannung ugs ¢n itberschreitet.

ii. in einem parallel geschalteten Schalterpfad: Setzt sich eine MLI-Struktur aus mehreren
Schalterpfaden zusammen, die zueinander parallel geschaltet sind, kann das Ausschalten
eines MOSFET zu einer parasitidren Selbsteinschaltung eines MOSFET innerhalb eines
parallelgeschalteten Schalterpfads fithren. Die Ursache ist dabei identisch zu der aus Punkt
i. Ist die induzierte Spannung {iber der Drain-Source-Strecke eines sperrenden MOSFET
grof} genug, ergeben sich die Effekte aus Abschnitt 3.7.3.1, und der MOSFET beginnt zu
leiten.

2. Parasitire Kommutierungspfade: Wie in Abschnitt 3.7.3.2 beispielhaft demonstriert, treten

infolge einer Schalthandlung neben den idealen Kommutierungspfaden parasitéire Zirkulationen
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des Laststroms auf. Generell gilt, dass Kommutierungspfade auftreten kénnen, wenn in einem
Invertersystem mindestens zwei Schalterpfade parallel zueinander geschaltet sind. Dabei konnen
sich diese Schalterpfade aus einem oder mehreren Schaltelementen zusammensetzen. Unabhéngig
von der Stérke des jeweils zirkulierenden Stroms entspricht die Anzahl der Kommutierungspfade
der Anzahl vorhandener Schleifen innerhalb einer Struktur. Die Intensitdt der Kommutierungs-
pfade nimmt mit zunehmendem physikalischen Abstand zwischen den jeweiligen Schalterzweigen
ab. Dies fiihrt in der Folge zu einer Verringerung der Amplitude des parasitédr in diesen Schleifen

flieenden Stroms.

3. Oszillationen: In nahezu allen leistungselektronischen Schaltungen treten Einschwingvorginge
und Oszillationen auf. Die Intensitédt dieser Oszillationen wird mafigeblich von der kapazitiven
und induktiven Beschaffenheit der Schaltung beeinflusst. Besonders relevant sind hierbei die
parasitdren Kapazitdten und Induktivitdten der Halbleiterelemente, insbesondere der Energie-

speichereinheit.

3.7.4 Gegenmaf3inahmen

Neben der Identifikation der parasitaren Effekte sind nachfolgend kurz Mafinahmen erlautert, um die-
se zu minimieren oder vollstdndig zu vermeiden. Eine moégliche Praventionsmafinahme gegen parasitéire
Selbsteinschaltung besteht beispielsweise in dem modifizierten Design des Gate-Treiber-
kreises [112]. Wie in Abbildung 3.4 dargestellt, besteht die Moglichkeit zwei verschiedene externe
Gate-Widerstdnde zu verwenden. Bei einer parasitdren Selbsteinschaltung fithrt der Stromfluss iiber
die Gate-Drain-Kapazitit Cgp zu einem Anstieg des Gate-Potentials. Diesem Effekt kann durch eine
Erhéhung des Gate-Widerstands entgegengewirkt werden, um den Anstieg von ugs zu verlangsa-
men. Der groflere Gate-Widerstand reduziert die Schaltgeschwindigkeit des MOSFET und damit die

duDs
dt

verringert wird. Da diese Modifikation, wie von Wang et al. demonstriert, allerdings zu erhéhten Ver-

Spannungsidnderungsrate wodurch der iiber die Gate-Drain-Kapazitdt Cgp eingekoppelte Strom
lusten und lédngeren Schaltzeiten fiihren kann und die Pravention nur fiir den Einschaltvorgang des
MOSFET erforderlich ist, ist es sinnvoll, zwei verschiedene Gate-Widerstdnde zu verwenden [167].
In dem gezeigten Gate-Treiberkreis in Abbildung 3.4 wird, wie bereits beschrieben, der Widerstand
Rg on beim Einschalten des MOSFET, Rg of beim Ausschalten wirksam. Wéhrend Rga on s0 gewéhlt
wird, dass parasitére Einschaltvorgénge vermieden werden, kann Rq o zur Minimierung der auftre-
tenden Verluste geringere Werte aufweisen. Fiir das Verhéltnis dieser beiden Widerstande gilt damit

der Zusammenhang aus Gleichung (3.9).
!
RG,OH < RG,on (39)

Wie in Abschnitt 3.7.3.1 erldutert, entspricht die Drain-Source-Spannung bei einem parasitiar lei-
tenden MOSFET der Sperrspannung, was einen moglichen Kurzschluss verhindert. Die Sattigung von
ups im Lawinendurchbruch bewirkt wiederum das Ausschalten des parasitiar leitenden MOSFET.
Da sowohl die parasitdren Kommutierungspfade und Oszillationen als auch die parasitére Selbstein-
schaltung der MOSFETs ein iiberschaubares Gefdhrdungsrisiko darstellen, werden die Mainahmen an
dieser Stelle nicht weiter erlautert. Je nach den Anforderungen des Systems kénnen diese implementiert

werden. Fiir weitere Details sei auf [153] verwiesen.
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4 Identifikation der Einflussfaktoren

Um eine geeignete Basis fiir die Untersuchung der Abhéngigkeiten zwischen den Parametern beim
MLI-Design zu schaffen, werden in diesem Kapitel alle relevanten Einflussfaktoren vorgestellt. Der
Begriff der Finflussfaktoren umfasst dabei verschiedene Parameter und Variablen, die fiir die Imple-
mentierung sowie die Funktionsweise eines MLI von zentraler Bedeutung sind. Diese Zusammenfas-
sung vereinfacht im Weiteren die Handhabung der Beschreibungen. Zur Verdeutlichung werden alle
Einflussfaktoren in einem ersten Schritt auf Basis ihrer jeweiligen Spezifikation in vier Kategorien
eingeteilt, um die Unterschiede deutlich zu machen. Diese Kategorisierung ist insbesondere relevant
fiir die Identifizierung der Wechselwirkungen. Im Anschluss an die Klassifizierung werden im Rahmen
des vorliegenden Kapitels die jeweiligen Einflussfaktoren ausfiihrlich beleuchtet. Da einige Faktoren
bereits in Kapitel 2 fiir das grundlegende Verstdndnis von MLIs vorgestellt wurden, wird in diesen
Fallen auf umfangreiche Erlduterungen verzichtet und auf die entsprechenden Stellen verwiesen.

Es sei erwahnt, dass neben den aufgefiihrten Einflussfaktoren weitere Parameter existieren, die die
Auslegung eines MLI beeinflussen kénnen. Ein Beispiel hierfiir ist die Temperatur. Aufgrund des bereits
existierenden Umfangs sowie der wachsenden Komplexitét mit steigender Anzahl an Einflussfaktoren
wurde auf eine Betrachtung dieser Grofle bewusst verzichtet. Dabei sind die als am wichtigsten erach-
teten Einflussfaktoren aufgefiihrt. Fir detaillierte Erklarungen zum Einfluss der Temperatur wird auf

weiterfiihrende Literatur verwiesen, die sich gezielt auf diesen Parameter konzentriert [20, 78, 149].

4.1 Die Klassifikation

Eine zentrale Ubersicht iiber die relevanten Einflussfaktoren findet sich in Abbildung 4.1. Die Fakto-
ren werden basierend auf den jeweiligen Spezifikationen in vier grundsitzliche Kategorien eingeteilt;
externe Vorgaben, interne FEinstellgrofien, Bewertungskriterien sowie Zustandsvariablen. Ergdnzend
zu dieser Ubersicht listet Tabelle 4.1 alle vier Kategorien inklusive einer erliuternden Beschreibung
auf. Dabei verdeutlicht die Tabelle die mafigeblichen Spezifikationen der vier Kategorien, welche die
wesentliche Basis fiir die Kategorisierung der Einflussfaktoren bilden. Fiir die Gestaltung und die
Funktionsweise eines MLI spielen dabei nicht nur Parameter eine Rolle, die sich direkt vom Designer
beeinflussen lassen, sondern auch externe Vorgaben, die sich unter anderem durch den Anwendungs-
bereich ergeben. Mit dem Fokus auf den Automobilbereich ist beispielsweise in der Regel die Wahl der
Speichereinheit in Form einer Lithium-Ionen-Batteriezelle festgelegt. Da sich diese externen Vorgaben
durch das MLI-Design typischerweise nicht verdndern lassen, sondern vielmehr als Basis fiir dessen
Auslegung dienen, werden die bestehenden Vorgaben als separate Kategorie betrachtet. Nichtsdesto-
trotz beeinflussen diese externen Vorgaben das Design des MLI und miissen deshalb beriicksichtigt
werden. Hierzu zdhlen neben dem Energiebedarf des Systems und in der Folge dem maximalen Last-
strom und der Systemspannung auch die Wahl der Batteriezelle. Mit Festlegung der Batteriezelle sind
sowohl die Zellchemie als auch die damit einhergehenden Charakteristika wie die Nominalspannung
definiert. Letztere spezifiziert damit die Diskretisierungseinheit der MLI-Spannung. Aus der Nomi-
nalspannung einer einzelnen Batteriezelle ergibt sich zudem die Mindestzahl an Batteriezellen, die
bendétigt wird, um die geforderte Systemspannung zu erzeugen. Auch die elektrische Maschine, welche

zur Bereitstellung der notwendigen Systemleistung bzw. des Drehmoments gebraucht wird, beeinflusst
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Multilevel-Inverter: Design und Wirkungsweise

— ' N
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4’| Phasenzahl

H| Ansteuerverfahren

<+ := Wechselwirkungen
Abbildung 4.1: Ubersicht iiber die betrachteten Einflussfaktoren eingeordnet in die vier Kategorien externe Vorgaben,
interne Einstellgrofien, Bewertungskriterien sowie Zustandsvariablen, welche alle zum Design und/oder der Wirkungs-
weise eines MLI beitragen.

iiber die zugehorige Phasenzahl das MLI-Design, ebenso wie der verfiighare oder erforderliche Bau-
raum. Im Gegensatz zu diesen festen Vorgaben besitzen die sogenannten internen FEinstellgroffien die
Spezifikation, dass diese unberiicksichtigt des Einstellzeitpunktes grundsétzlich vom Designer modi-
fiziert werden konnen. Den internen Einstellgréflen werden sowohl die Mikrotopologie als auch die
Makrotopologie zugeordnet. Dariiber hinaus représentiert die SM-Konfiguration einen hardwareseiti-
gen Einflussfaktor auf das MLI-Design. Diese beinhaltet im Speziellen die Auslegung der Submodule
in Form der Grofle und Symmetrie zueinander. Weitere wichtige interne Einstellgréflen stellen die
Ansteuerung in Form des Ansteuerverfahrens der Halbleiter, die Schaltfrequenz sowie die Formation
von Parallelpacks dar, wobei diese softwareseitig wiahrend des Betriebs modifizierbar sind. Die dritte
Kategorie bilden die Bewertungskriterien ab. Mithilfe dieser l&sst sich das Design eines MLI, wie der
Name bereits andeutet, bewerten und vor allem mit anderen MLI-Varianten vergleichen. Besonders in
Industriezweigen wie dem Automobilsektor gelten strenge Richtlinien. In einigen Féllen kénnen diese
Bewertungskriterien deshalb sogar als externe Vorgaben fungieren, im Speziellen wenn ein Grenzwert
fiir ein Bewertungskriterium festgelegt ist, der nicht {iberschritten werden darf. Die Bewertungskri-
terien konnen somit auch als Referenz angesehen werden. Um diese Referenz einzuhalten, ldsst sich
iiber die jeweiligen Einstellgrofien eine Modifikation des MLI-Systems bzw. dessen Funktionsweise er-
zielen. Es herrscht eine reziproke Abhéngigkeit zwischen diesen beiden Kategorien. In die Kategorie
der Bewertungskriterien fallen die Systemverluste, welche sich im Wesentlichen aus den Leit- und
Schaltverlusten zusammensetzen, der Gesamtverzerrungsgehalt eines Signals in Form des THD-Werts
sowie die Systemkosten. Dariiber hinaus existieren ebenso Zustandsvariablen, die im Gegensatz zu
den internen Einstellgrofien in der Regel nicht direkt modifiziert werden kénnen. Zwar stellen diese
weder direkt verdnderliche Einflussfaktoren oder externe Vorgaben dar. Allerdings kénnen sie ein MLI-
System stark beeinflussen und finden deshalb ebenso Beriicksichtigung. Hierzu zéhlen die Stufenhohe,
der Modulationsindex sowie der Ladezustand (SoC). Wie in Tabelle 4.1 erkennbar, grenzen sich die
vier Kategorien der Einflussfaktoren vor allem in Bezug auf ihre Modifizierbarkeit voneinander ab.
Neben dieser unterscheiden sich die Faktoren dariiber hinaus ebenso hinsichtlich des Einstellungs-
zeitpunktes sowie darin, ob eine Einstellung fix vorgegeben oder verdnderlich ist. Als Erginzung zu
der Ubersicht in Abbildung 4.1 und den Beschreibungen in Tabelle 4.1 zeigt Tabelle 4.2 deshalb auf,
welche der betrachteten Einflussfaktoren direkt (vom Anwender) modifiziert und welche nur durch

Einflussnahme auf andere Faktoren verandert werden konnen.



Tabelle 4.1: Beschreibung der vier identifizierten Kategorien an Einflussfaktoren in Form der externen Vorgaben, der internen Einstellgrofien, der Bewertungskriterien sowie zusétzlich
auftretender Zustandsvariablen beim Design eines MLI.

Kategorie

Spezifikation

Beschreibung

Einflussfaktoren

Externe Vorgaben

- Von ,auflen‘ vorgegeben
- In der Regel nicht verdnderlich

Den externen Vorgaben werden Einflussfaktoren zugeordnet, wel-
che in der Regel extern bzw. von ,auflen‘ vorgegeben sind. Diese
lassen sich nicht dndern, sondern miissen als gegeben angenommen
werden. Hierzu zidhlen Vorgaben des Batterie- oder des Automo-
bilherstellers wie beispielsweise die Wahl der Batteriezelle.

Systemenergie

o Laststrom

« Phasenspannung
Batteriezelle

o Zellchemie

« Nennspannung

Bauraum
Phasenzahl

Interne Einstellgrofien

- Direkt einstellbar
- Modifizierbar entweder

o vor oder
o wdhrend des Betriebs

Als interne Einstellgrofien werden alle Parameter bezeichnet, wel-
che sich direkt einstellen lassen. Diese stellen die wesentlichen
Stellhebel bei der Auslegung eines MLI dar. Sie sind von essenzi-
eller Bedeutung, da iiber diese die zugehorigen Eigenschaften des
MLI stark beeinflusst werden kénnen. Dabei lassen sich interne
Einstellgrofien unterscheiden, welche vor dem Betrieb festgelegt
werden missen oder wahrend des Betriebs modifiziert werden kon-

Topologie

« Mikrotopologie
« Makrotopologie
Konfiguration

« PP-Konfiguration
o SM-Konfiguration

nen. Dieser Aspekt ist wesentlich, da der Zeitpunkt der Festlegung Schaltfrequenz
stark mit der Designfreiheit und Agilitat des Systems korreliert. Ansteuerverfahren
Bewertungskriterien - Von ,auflen‘ vorgebbar Die Bewertungskriterien dienen als Mafstab fiir die Auslegung des Systemverluste
- Dienen als Referenz oder Bewer- MLI-Systems. Anhand dieser kann das entwickelte System bewer- « Leitverluste
tungsmafstab tet werden. Sie stellen damit die Grundlage fir einen Vergleich « Schaltverluste
- Vergleichsgrundlage verschiedener Invertersysteme dar. THD-Wert
Systemkosten
Zustandsvariablen - Nicht direkt einstellbar Parameter, die sich in einem MLI-System nicht direkt beeinflus- Stufenhohe
- Nur indirekte Einflussnahme sen lassen, werden der Kategorie der Zustandsvariablen zugeord- Modulationsindex
moglich net. Damit unterscheiden sich diese Variablen von den internen Ladezustand (SoC)

EinstellgrofSen, welche als MLI-Stellhebel direkt beeinflusst wer-
den koénnen. Eine Modifikation der Zustandsvariablen ist in der
Regel tiber die Anpassung der internen Einstellgrofien moglich.
Dabei existieren auch Zustandsvariablen, die nicht veranderlich
sind, sondern vom vorliegenden Betriebspunkt abhédngen.

uoryeNyISsey oI T'F
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Zudem ist im Falle einer direkten Modifizierbarkeit angegeben, ob diese Einstellung fix und damit
unverdnderlich ist oder ob die Adaption wariabel und somit auch im Betrieb vorgenommen werden
kann. Fiir den Fall, dass eine verdnderliche Modifikation méglich ist, wird der entsprechende Ein-
stellzeitpunkt angegeben, d.h. vor oder wdihrend des Betriebs. Da die externen Vorgaben iiberwiegend
von Dritten festgelegte Rahmenbedingungen darstellen, werden sie im weiteren Verlauf als gegeben
vorausgesetzt. Betrachtet man Tabelle 4.2 im Detail, so lasst sich feststellen, dass es sich bei allen
internen Einstellgrofien, welche softwareseitig modifiziert werden kénnen, um verdnderliche Parame-
ter handelt. Hierzu zéhlen die Schaltfrequenz, die Ansteuerung in Form des Ansteuerverfahrens sowie
die PP-Konfiguration. Es sei an dieser Stelle erwdhnt, dass das Ansteuerverfahren in der Regel iiber
den Betrieb hinweg fest vorgegeben ist. Dabei kénnen allerdings einzelne Faktoren in Bezug auf die
Signalzuordnung variiert werden, weshalb im Falle dieser Einstellgrofie beide Optionen zutreffend
sind. Im Gegensatz dazu erfolgt die Vorgabe der internen Einstellgroflen, deren Modifikation hard-
wareseitig vorgenommen werden muss, vor dem Betrieb und kann anschlieend nicht mehr gedndert
werden. Dieser Art von Einstellgroen werden sowohl die Mikro- als auch die Makrotopologie und
die SM-Konfiguration zugeordnet. Wie erlautert, konnen die Zustandsvariablen nicht direkt angepasst
werden. Lediglich die Modifikation der internen Einstellgroffen ermdoglicht eine Einflussnahme. Aus
diesem Grund ist fiir diese Zustandsvariablen ebenso die Option des Einstellzeitpunktes wéahrend des
Betriebs angegeben. Die Bewertungskriterien sind ebenfalls nicht direkt einstellbar, kénnen jedoch
auch durch die Anpassung der internen Einstellgréflen beeinflusst werden. Daher erfolgt die Kenn-
zeichnung analog zu den Zustandsvariablen.

Um etwaige Unklarheiten zu vermeiden, sei an dieser Stelle eine kurze Erkldrung zu den beiden

Tabelle 4.2: Angabe der Modifizierbarkeit und des Einstellzeitpunktes der betrachteten Einflussfaktoren, eingeteilt in
die vier definierten Kategorien externe Vorgaben, interne Finstellgrofien, Bewertungskriterien sowie Zustandsvariablen.

Kategorie Einflussfaktoren Direkt einstellbar Einstellzeitpunkt:

..dem/s Betrieb(s)

Ja Nein vor wéhrend
fix var
(Max.) Laststrom x
(Max.) Phasenspannung x
EXTERNE Zellchemie x
VORGABEN Nennspannung BZ x
(Max.) Bauraum X
Phasenzahl x
Mikrotopologie X X
Makrotopologie x x
INTERNE PP-Konfiguration x x
EINSTELLGROBEN SM-Konfiguration x x
Schaltfrequenz x x
Ansteuerverfahren x x x
(Max.) Leitverluste X x
BEWERTUNGS- (Max.) Schaltverluste x x
KRITERIEN (Max.) THD-Wert x x
(Max.) Systemkosten X x
Stufenhohe x x
ZUSTANDS- .
VARIABLEN Modulationsindex X x
Ladezustand (SoC) X x

Abkiirzungen: BZ = Batteriezelle, Max. = Maximale(r), var = variabel.
Bedeutung: x: Trifft zu.
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Einflussfaktoren der Stufenhdhe sowie der SM-Konfiguration gegeben. Auf den ersten Blick erschei-
nen beide Parameter sehr dhnlich. Durch die Erlduterungen zur SM-Konfiguration in Abschnitt 4.3.2
sowie zur Stufenhohe in Abschnitt 4.2.1, wird deutlich, dass die Begriffe verschiedene Bedeutungen
besitzen. Der wesentliche Unterschied liegt darin, dass die Stufenhohe softwareseitig anpassbar ist,
wahrend die SM-Konfiguration eine hardwareseitige, starre Einstellung bedingt. Wie in Tabelle 4.2
angegeben, erfolgt die Auslegung der Module vor dem eigentlichen Betrieb und kann nicht mehr ge-
andert werden. Im Gegensatz dazu lasst sich die Stufenhohe wahrend des Betriebs verdndern. Zudem
muss die Stufenhohe nicht mit der Ausgangsspannung der Submodule iibereinstimmen. Je nach An-
steuerverfahren sowie der vorliegenden Variante des MLI (symmetrisch oder asymmetrisch) kénnen die
Stufenspannungen einer MLI-Ausgangsspannung von den Modulspannungen abweichen. Ausfiihrliche
Erlauterungen finden sich in Abschnitt 4.2.1.

Nachfolgend werden die einzelnen Einflussfaktoren erldutert. Da die externen Vorgaben in der Regel
festgelegt sind und in Abschnitt 2.2 bereits die Grundlagen zu Batteriezellen erlautert wurden, wird
auf eine Beschreibung dieser Faktoren verzichtet. Fiir die Darstellungen der SM-Konfiguration sind
einige Zusammenhénge relevant, die im Zuge der Beschreibungen zur Stufenhéhe eingefiihrt werden.
Aus diesem Grund werden zunéchst die Zustandsvariablen erldutert. Im Anschluss daran folgt eine

Vorstellung der internen Einstellgroflen sowie der Bewertungskriterien.

4.2 Vorstellung der Zustandsvariablen

4.2.1 Die Stufenhohe

Die Stufenhohe ist fiir das Verstédndnis einiger wichtiger Grundlagen von entscheidender Bedeutung,
wie beispielsweise fiir die Definition einer Energiespeichereinheit in Abschnitt 2.2.2, aber auch fur
die allgemeine Beschreibung eines MLI und dessen spezifischer Ausgangsspannungsform. Aus die-
sem Grund finden sich in Kapitel 2 bereits Erlduterungen zu diesem Einflussfaktor. Speziell in Ab-
schnitt 2.1.1 ist die Stufenhohe als die Differenz zweier benachbarter Spannungslevel in der Ausgangs-
spannung eines MLI definiert und wird mit wstep, indiziert. Erfolgt eine Schalthandlung und damit eine
Anderung der aktuell generierten MLI-Ausgangsspannung uyr1(t;) zum Zeitpunkt ¢y, lisst sich die
Spannung einer i-ten Stufe dieser Ausgangsspannung auf Basis des Zusammenhangs in Gleichung (2.1)

ganz allgemein wie folgt beschreiben.

Ustep,i = UMLI (tk+1) — Umrt (tk) fir  wmwpr (bg+1) 7wt (tx) (4.1)

Die Variation der Stufenspannung fiihrt, wie von Rodriguez beschrieben, zu einem zusétzlichen Frei-
heitsgrad in der Gestaltung der Ausgangsspannung [133]. Wie sich in Abschnitt 5.2 deutlich zeigen
wird, ldsst sich die Stufenhohe allerdings nicht beliebig einstellen, sondern héngt in erster Linie von der
Auslegung der Submodule ab. Dabei bestimmt das Moduldesign insbesondere, ob e, fiir alle auftre-
tenden Stufen einen identischen Wert annimmt oder diese voneinander abweichen. In Kombination mit
der SM-Konfiguration kann die Stufenhdhe iiber die jeweilige Modulkombination beeinflusst werden,
welche in Abschnitt 2.1.5 erldutert wurde. Damit besitzt auch das Ansteuerverfahren einen Einfluss
auf die Hohe der Stufenspannungen und damit auf das resultierende Spannungsmuster. In diesem Kon-
text ist auch die Wahl der Batteriezelle von entscheidender Bedeutung, da ihre Zellspannung .. den
Diskretisierungswert fiir die erzeugte Ausgangsspannung festlegt. Die Zellspannung bestimmt somit
die kleinste mogliche Hohe ugtep min der diskreten Stufen in einem MLI-Ausgangsspannungsmuster.

Ustep,min = Ucell (42)
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Allgemein lasst sich fiir jede Periode einer MLI-Spannung beliebiger Form folgender Zusammenhang

zwischen der Anzahl an Spannungslevel njevel und der Anzahl der erzeugten MLI-Stufen nge, ableiten.
TNstep = Mlevel — 1 (43)

Diese Beziehung begriindet sich aus der Definition der Stufenhoéhe in Gleichung (4.1) als die Diffe-
renz benachbarter Spannungslevel und kann unabhéngig von der Auslegung der SM-Konfiguration

angewendet werden.

4.2.2 Der Modulationsindex

Der Modulationsindex als Einflussfaktor beschreibt den Amplitudenmodulationsindexr m,. Die zuge-
horige Definition wurde bereits in Abschnitt 2.1.3 im Zuge der Vorstellung der Ansteuerverfahren
gegeben und bildet das Verhéltnis aus der aktuellen Referenzamplitude di,of zur maximal stellbaren
Ausgangsspannung des MLI unrimax @b. Dabei ist es wichtig zu beachten, dass dieser im Betrieb
verdnderlich ist. Wahrend sich uypi,max typischerweise nur sehr langsam iiber den Betrieb des MLI
hinweg &ndert, variiert d,ef abhéngig von der vorliegenden Geschwindigkeitsforderung stark. Der Am-
plitudenmodulationsindex nimmt in der Regel einen Wert im Bereich von m, =[0; 1] an. Ubersteigt
die aktuelle Referenzspannung uyef(t) die maximal vom MLI-System lieferbare Spannung wmpimax
kann der Modulationsindex auch Werte grofler als eins annehmen. In diesem Fall spricht man von
einer Ubermodulation [81, 150]. Typischerweise wird ein System derart ausgelegt, dass die Referenz-
forderung wahrend des Betriebs mit der vom MLI erzeugbaren Spannung zu jedem Zeitpunkt gestellt
werden kann. Aus diesem Grund wird der Einfluss von m, lediglich in einem Bereich von 0 bis 1
betrachtet. Die Beschreibungen zeigen, dass der Amplitudenmodulationsindex mafigeblich von der
aktuellen Referenzforderung beeinflusst wird. Eine direkte Modifikation dieser Zustandsvariable ist
nicht moglich. In Abschnitt 5.3 wird deutlich, dass sich der Amplitudenmodulationsindex auf Werte
anderer Einflussfaktoren auswirkt und deshalb in den Untersuchungen der Parameterabhédngigkeiten
beriicksichtigt werden muss.

Es sei erwdhnt, dass in Abschnitt 2.1.3.2.1 im Zuge der Beschreibung der SPWM-Methode der
Frequenzmodulationsindex my eingefiihrt wird. Dabei bezieht sich der Modulationsindex als Design-
parameter ausschliefflich auf den Amplitudenmodulationsindex. Fiir den Fall, dass ms behandelt wird,

erfolgt eine explizite Kennzeichnung.

4.2.3 Der Ladezustand

Der Ladezustand einer Energiespeichereinheit ergibt sich allgemein aus dem Quotienten der entnom-
menen Ladungsmenge @y, bezogen auf die Nennkapazitat Cy.

SoC = 9 + SoC(ty) = L /T igsu(t) dt + SoC(ty) (4.4)
Cn ON iy

Dabei lésst sich die entnommene Ladung Q) durch die Integration des {iber einen Zeitraum 7 in
die Energiespeichereinheit hinein oder aus dieser heraus flieBenden Stroms iggy ermitteln. Fir die
Ermittlung des aktuellen Ladezustands muss dabei der Anfangswert SoC(tg) beriicksichtigt werden.
Entspricht der Ladezustand einem Wert von 100 % ist die Energiespeichereinheit vollstandig geladen.
Ein Wert von 0 % bedeutet eine vollstindige Entladung.

Geméf der Einordnung in Tabelle 4.2, ist der Ladezustand keine Grofle, die direkt modifiziert wer-
den kann. Aufgrund der Bilanzierung des flieBenden Stroms héngt der Ladezustand stark von der

jeweiligen Belastung ab. Damit beeinflusst die Ansteuerung einer Energiespeichereinheit maflgeblich
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ihren Ladezustand. Je nach Mikrotopologie spielt dabei auch die Formierung der Parallelverbiinde

eine entscheidende Rolle.

4.3 Vorstellung der internen Einstellgrofien

Der vorliegende Abschnitt behandelt die Vorstellung der internen Einstellgrofien. Wie in Abbildung 4.1
eingefiihrt, zédhlen zu dieser Kategorie die Topologie sowohl auf mikroskopischer als auch auf makro-
skopischer Ebene, die jeweilig vorliegende Konfiguration sowohl der Parallelverbiinde als auch der

Submodule, die Schaltfrequenz und das Ansteuerverfahren.

4.3.1 Mikroskopische und makroskopische Topologie

In den vorhergehenden Kapiteln wurde der Begriff der Topologie in Bezug auf MLI-Systeme bereits
ausfithrlich erldutert und deren Bedeutung beim MLI-Design hervorgehoben. Vor allem Kapitel 3
iber die Gestaltung der Mikrotopologien zeigt das hohe Eingriffspotential der Topologiegestaltung
auf die Funktionsbandbreite eines MLI und dessen Spezifikationen. In Abschnitt 2.1.2 sowie Kapitel 3
finden sich bereits umfassende Erlduterungen zur mikroskopischen als auch makroskopischen Topolo-
giegestaltung, weshalb an dieser Stelle darauf verwiesen wird. In beiden Fillen ist aus Griinden der
Vollstandigkeit lediglich eine pragnante Beschreibung angegeben, die die exakte Definition widerspie-
gelt.

4.3.1.1 Die Mikrotopologie

Die Mikrotopologie definiert die exakte Schaltungsstruktur eines Submoduls, bestehend aus einer
bestimmten Anzahl an Schaltelementen ngy sy und einer Energiespeichereinheit. Insbesondere die
Anzahl an Schaltern sowie deren jeweilige Verschaltung ist ausschlaggebend fiir die Funktionsweise

des MLI-Systems. Die Mikrotopologie bestimmt im Wesentlichen den Funktionsumfang eines MLI.

4.3.1.2 Die Makrotopologie

Die Bezeichnung der Makrotopologie beschreibt die Schaltungsstruktur auf Systemebene eines MLI.
Dazu gehoren nicht nur die Verschaltung der Submodule innerhalb eines Phasenstrangs und die Anord-
nung der einzelnen MLI-Phasenstrédnge zueinander, sondern auch zusétzliche Hardwarekomponenten

wie beispielsweise die Polaritdtsumkehreinheit.

4.3.2 Die Konfiguration

Auf Basis der Darstellung in Abbildung 4.1 wird zwischen zwei grundsétzlichen Konfigurationsarten
unterschieden; der SM-Konfiguration, welche auch als Modulkonfiguration oder Submodul- Konfiguration
bezeichnet wird, sowie der PP-Konfiguration. Die PP-Konfiguration wurde bereits im Zuge der Grund-
lagen eines MLI in Abschnitt 2.1.6 eingefiihrt, weshalb auf zusétzlich Erlduterungen verzichtet und
auf die entsprechende Stelle verwiesen wird. Die Beschreibungen in diesem Abschnitt behandeln aus-
schlieBlich die Modulkonfiguration.

Die SM-Konfiguration umfasst allgemein die Auslegung der einzelnen Submodule in einem MLI-
System. Dabei sind die Dimensionierung der individuellen Module und die Modulspannung von ent-
scheidender Bedeutung. Je nach Spannungsauslegung der inhédrenten Energiespeichereinheiten inner-
halb der Submodule kann zwischen zwei grundsétzlichen Ausfithrungen an MLI-Systemen unterschie-
den werden. Besitzen alle Submodule in einem MLI-System Energiespeichereinheiten identischer Span-

nung und gleichen sich somit in ihrer Modulspannung ugy, liegt ein symmetrischer Multilevel-Inverter
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(SMLI) vor. Die Gestaltung der Submodule erfolgt, wie der Name impliziert, symmetrisch [30, 152,
165]. Werden die Spannungen der Energiespeichereinheiten nicht identisch ausgelegt, sondern weichen
gezielt voneinander ab, handelt es sich um einen asymmetrischen Multilevel-Inverter (AMLI)* [7, 32,
102]. Abbildung 4.2 visualisiert skizzenhaft die Ausgangsspannungsmuster von MLI-Systemen sym-
metrischer sowie asymmetrischer Konfiguration. Die Ausgangsspannungen wurden auf Basis einer
identischen Referenzspannung u,.¢ erzeugt, um die jeweiligen Unterschiede gezielt hervorzuheben. Zur
Verdeutlichung ist fiir beide Varianten eine schematische Aufteilung einer gegebenen Gesamtzahl an
Lithium-Ionen-Batteriezellen von n ot = 12 auf drei Submodule dargestellt. Wie erkennbar, besitzen
im Falle des SMLI alle Submodule dieselbe Anzahl an Zellen. Im Gegensatz dazu unterscheidet sich
ne sy fir die Submodule in einem AMLI. Anhand der Ausgangsspannungsmuster ldsst sich deutlich
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Abbildung 4.2: Skizzenhafte Darstellung des Ausgangsspannungsmusters sowie der SM-Konfiguration eines symmetri-
schen sowie eines asymmetrischen MLI.

erkennen, dass die SM-Konfiguration eines MLI einen direkten Einfluss auf dessen Ausgangsspan-
nungsmuster besitzt. Sie stellt damit eine wichtige Gréfie bei der Entwicklung von MLI-Systemen dar.
Fir die Formation von Parallelverbiinden wurde in Abschnitt 2.1.6 eine spezifische Nomenklatur fiir
die PP-Konfiguration definiert. In Anlehnung an diese Definition aus Gleichung (2.25) wird fiir die

SM-Konfiguration Configg); eine analoge Schreibweisen eingefiihrt.

Configgy; = [Re,ESUL, -+ -5 Me,ESU K - - -5 Me,ESU,nsn] (4.5)

Dabei représentiert nc gsu,x die Anzahl an Lithium-Ionen-Batteriezellen im k-ten Submodul. Die Dar-
stellung in Gleichung (4.5) wird im Folgenden auch als Zellverteilung innerhalb einer SM-Konfiguration
bezeichnet. Die Anordnung der Submodule mit einer jeweiligen Anzahl an Batteriezellen ng gsu i folgt

ohne Einschrénkung der Allgemeingiiltigkeit dabei der Vorschrift

NeESUL < Neesuksr  Vhke{l...nsy—1}. (4.6)

Um eine geeignete Basis fiir die Analyse der Parameterabhéngigkeiten in Kapitel 5 zu schaffen, wer-

den nachfolgend beide MLI-Varianten, symmetrisch sowie asymmetrisch, ausfiihrlich beleuchtet. Als

IHinweis: An dieser Stelle sei explizit darauf hingewiesen, dass auch bei einem SMLI aufgrund variierender Belastun-
gen Unterschiede in den Modulspannungen der verschiedenen Submodule auftreten kénnen. Die Abweichung resultiert
dabei allerdings aus einer ungleichméfiigen Belastung der Submodule und tritt erst wiahrend des Betriebs des MLI auf.
Sofern die initiale Auslegung der Module identisch ist, handelt es sich bei dem System um einen SMLI.
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Quellen dienen hauptséichlich die Referenzen [30, 152, 165]. In den Beschreibungen spielen dabei die
in Abschnitt 2.1.4 eingefithrten MLI-Spezifikationen eine wichtige Rolle. Dies trifft insbesondere auf
die Anzahl an erzeugbaren Konfigurationen (ngyr1, namri), die Quantisierung, die Levelredundanz so-
wie die Fehlertoleranz zu [152]. Vor der detaillierten Erlauterung erfolgt jedoch noch eine Abhandlung
zum aktuellen Stand des Wissens hinsichtlich der Modulkonfiguration von MLI-Systemen.

4.3.2.1 Stand der Technik

Symmetrische Moduldesigns stellen eine hiufig untersuchte Variante im Hinblick auf MLI-Systeme
dar. Diese bieten beispielsweise den Vorteil, dass die inhdrenten Module durch eine identische Ausle-
gung der Energiespeichereinheiten gleichméfig belastet werden konnen. Mit steigender Prézision in der
Nachbildung der MLI-Ausgangsspannung muss die Stufenhche der einzelnen MLI-Stufen abnehmen.
Insbesondere bei SMLIs fiihrt dies zu einem hoheren Bedarf an Submodulen und einem entsprechenden
Anstieg des Hardwareaufwands der Halbleiterelemente und Gate-Treiber. Kangarlu et al. nennen im
Zuge der Vorstellung des CS-MLI zusétzlich den Nachteil, dass fiir SMLI-Systeme eine hohe Anzahl
an voneinander isolierten Spannungsquellen erforderlich ist [75]. Dabei erwidhnen die Autoren das Po-
tenzial asymmetrischer Gestaltungen, bei denen die Spannungen der Energiespeichereinheiten derart
angepasst werden kénnen, dass eine groflere Anzahl an Spannungslevel in den Ausgangsspannungen
des MLI erzielt wird. Gleichzeitig wird der Hardwareaufwand der erforderlichen Komponenten mi-
nimiert. Allerdings unterscheiden sich in einem AMLI die jeweilig gewahlten Halbleiterelemente der
einzelnen Submodule infolge abweichender Spannungsfestigkeiten voneinander. Auch werden die En-
ergiespeichereinheiten sowie die zugehorigen Schalter in den vorhandenen Submodulen in der Regel
unterschiedlich stark belastet. Aus diesen Griinden fithren Kangarlu et al. lediglich eine symmetrische
Variante der CS-MLI-Struktur ein und verzichten auf eine Gegeniiberstellung mit einer asymmetri-
schen Ausfihrung. Fir die Vorstellung des SMLI sind allgemeine Berechnungsformeln fiir die Anzahl
erzeugbarer Spannungslevel, die erforderliche Spannungsfestigkeit der Schalter sowie den Hardware-
aufwand angegeben. Diese Gleichungen sind dabei exklusiv fiir die prasentierte Struktur des CS-MLI
formuliert. Es werden keine allgemein giiltigen Zusammenhénge fiir SMLI-Systeme abgeleitet. Dies
trifft abgesehen von der Anzahl erzeugbarer Spannungslevel auch auf die spezielle Form des Ausgangs-
spannungsmusters zu. Um den Nachteil der Anforderung an eine Vielzahl isolierter Spannungsquellen
im Falle des SMLI zu umgehen und den Hardwareaufwand zu reduzieren, préasentieren Dixon et al.
ein asymmetrisches Design der CHB [31]. Die Autoren stellen im Speziellen eine Struktur vor, die aus
insgesamt drei Modulen besteht und in der Lage ist, 27 verschiedene Spannungslevel zu erzeugen. In
diesem Kontext sind die Spannungen der Energiespeichereinheiten entsprechend einem Designschema
ausgelegt, das der Exponentialfolge mit der Basis drei folgt. Damit gilt fiir das Verhéltnis der Span-
nungen der drei Energiespeichereinheiten konkret der Zusammenhang 9ugsy1 =3 ugsu,2 =UgsSU,3-
Mit diesem Design demonstrieren die Autoren die Realisierung eines asymmetrischen AMLI, der mit
lediglich drei Submodulen insgesamt 27 unterschiedliche Spannungslevel ausgeben kann. Diese Gestal-
tung stellt eine deutliche Steigerung im Vergleich zu einer symmetrischen Auslegung der CHB dar, mit
welcher unter der Voraussetzung einer identischen Modulzahl nur sieben verschiedene Spannungslevel
generiert werden konnen. Eine Erweiterung dieser vorgestellten MLI-Struktur zeigen Dixon et al. in
ihrer Arbeit [32]. Die grundlegende Struktur der CHB bleibt dabei erhalten. Allerdings reduzieren die
Autoren die Anzahl der erforderlichen Spannungsquellen von drei auf lediglich eine, indem sie einen
Transformator einsetzen. Uber ein Windungsverhéltnis von 1:3:9 werden drei unabhéingige Spannun-
gen fiir jedes der drei Submodule innerhalb einer Inverterphase erzeugt. Das grundsétzliche Schema
zur Auslegung der ESU-Spannungen entspricht wie in der vorhergehend genannten Publikation von

Dixon et al. einer Exponentialfolge mit einer Basis von drei. Die Ergebnisse veranschaulichen auch hier
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die Implementierbarkeit des AMLI sowie die Reduzierung des Bauteilaufwands im Vergleich zu einem
SMLI. Allerdings wird anhand der angegebenen Einschaltzeiten der drei unterschiedlich ausgelegten
Submodule ersichtlich, dass diese stark voneinander abweichen. Diese Divergenz zeigt sich ebenso in
den Schaltfrequenzen der Schaltelemente in den drei Modulen. Im Gegensatz zu einem SMLI sind diese
Abweichungen erheblich schwerer auszugleichen. Wie in beiden genannten Publikationen von Dixon
et al. angegeben, ldsst sich bei dem vorgestellten AMLI-Design jedes Spannungslevel alleinig durch
eine einzige Modulkombination realisieren. Der MLI weist damit keine Redundanz auf. Auch basieren
die Erlduterungen ausschliefllich auf der CHB-Struktur. Zudem wird das Designschema auf der Grund-
lage der Exponentialfolge lediglich anhand einer Basis von drei betrachtet. Es werden keine allgemein
gultigen Aussagen zu einem AMLI getroffen, insbesondere nicht in Bezug auf die resultierenden MLI-
Spezifikationen oder das Designschema der Exponentialfolge. Babaei et al. prisentieren eine weitere
MLI-Struktur, die im Gegensatz zu dem von Kangarlu et al. vorgestellten CS-MLI ein asymmetrisches
Design aufweist [5, 75]. Die Autoren verfolgen im Zuge dieser Veroffentlichung das Ziel, die Anzahl
der Spannungsquellen im MLI-System zu reduzieren bei einer gleichzeitigen Maximierung der Zahl an
Ausgangsspannungslevel. Die vorgestellte Topologie setzt sich dabei aus einer Serienschaltung mehre-
rer Energiespeichereinheit-Schalter-Blocke zusammen. Fiir die explizite Designvorschrift der jeweiligen
ESU-Spannungswerte sei aufgrund des Umfangs auf [5] verwiesen. Babaei et al. stellen diese entwickel-
te Struktur einem CHB-System gegeniiber. Fiir den Vergleich werden insbesondere drei verschiedene
Ausfithrungen des CHB-MLI berticksichtigt. Im ersten Fall sind die Energiespeichereinheiten in al-
len Submodulen identisch ausgelegt. Dieser MLI bildet damit eine symmetrische Gestaltung ab. Die
iibrigen beiden Varianten verkdrpern asymmetrische Designs. Die zugrundeliegende Designvorschrift
entspricht hierbei einer geometrischen Folge mit dem Faktor zwei bzw. drei. Diese MLI-Systeme wer-
den deshalb auf der Grundlage des vorherrschenden Faktors als Bindr- bzw. Trindrsystem bezeichnet.
Die formale Designvorschrift der Spannung der k-ten Energiespeichereinheit uggy , im Bindrsystem
lautet folglich

UESU,k = ok—1 upsua fir k ={1...ngm}. (4.7)

In Analogie zu Gleichung (4.7) lassen sich die ESU-Spannungen im Falle des Trindrsystems geméaf
Gleichung (4.8) berechnen.

UESU,k = gk-1 UESU,1 fir k = {1 S TLSM} . (48)

Die Vorschrift in Gleichung (4.8) gleicht dabei der Designregel, die von Dixon et al. fiir die Gestaltung
der asymmetrischen CHB-Struktur verwendet wird [31]. Neben der exakten Designvorschrift geben Ba-
baei et al. sowohl fiir die AMLI-Neuentwicklung als auch fiir die drei CHB-Ausfiithrungen allgemeine
Formeln zur Berechnung der Anzahl an erforderlichen Schaltelementen und Energiespeichereinhei-
ten, der maximal erzeugbaren Ausgangsspannung sowie der Zahl generierbarer Spannungslevel an [5].
Die Gegeniiberstellung der CHB-Varianten mit dem entwickelten AMLI zeigt, dass letzterer eine Re-
duzierung des Hardwareaufwands sowie des Platzbedarfs im Vergleich zu den H-Briicken-basierten
Systemen ermdglicht. Die Untersuchungen beriicksichtigen allerdings weder die Redundanzwerte der
jeweiligen Systeme noch bestimmte MLI-Spezifikationen wie die Quantisierung der erzielten MLI-
Ausgangsspannungen. Zudem sind die Angaben zu den AMLI-Systemen geméf der beiden Gleichun-
gen (4.7) sowie (4.8) erneut sehr spezifisch. Es findet sich keine allgemeingiiltige Behandlung von
AMLIs mit der Designvorschrift einer geometrischen Folge auf der Grundlage einer beliebigen Basis
b. Eine dhnliche Analyse wird ebenfalls von Babaei et al. durchgefiihrt [7]. Im Gegensatz zur vorher-

gehend erlduterten Publikation [5] vergleichen die Autoren in dieser Veroffentlichung den CHB-MLI
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in den drei beschriebenen Ausfithrungen (symmetrisch, Bindrsystem, Trindrsystem) jedoch mit einem
kaskadierten MLI, dessen Mikrotopologie der Halbbriicke entspricht. In jedem Submodul befinden
sich insbesondere zwei IGBT-Schalter, wobei jedem einzelnen Halbleiterelement eine Diode antiparal-
lel geschaltet ist. Um die fehlende Polaritdtsumkehr auszugleichen, sehen Babaei et al. eine zusétzliche
externe Polaritdtsumkehreinheit in Form einer H-Briicke vor. Fiir diese CHalfB werden ebenso drei
verschiedene Auslegungsvarianten der Spannungen berticksichtigt. Im ersten Fall wird wie auch bei der
CHB-Struktur eine symmetrische Gestaltung vorgenommen. Alle Energiespeichereinheiten stimmen
damit in ihrer Spannung iiberein. Die zweite CHalfB-Variante folgt der Vorschrift des Bindrsystems
in Gleichung (4.7). Im dritten Fall gilt die Auslegung gemifl Gleichung (4.9).

UgsUk = 2uggy fir k = {2...TLSM}. (4.9)

Mit Ausnahme der Spannungsquelle des ersten Submoduls weisen alle iibrigen ngy — 1 Energiespei-
chereinheiten dieselbe Spannung auf. Diese stimmt mit dem doppelten Spannungswert der ersten En-
ergiespeichereinheit ugsy iiberein. Ahnlich zu den bereits erliuterten Referenzen geben Babaei et al.
fiir alle sechs MLI-Systeme die zugehorigen Berechnungsvorschriften an, mit denen sich die Anzahl
der Spannungslevel sowie der erforderlichen Hardwarekomponenten bestimmen lassen. Auch fiihren
die Autoren Gleichungen zur Ermittlung der Spannungsfestigkeiten aller inhadrenten Halbleiterelemen-
te auf. Es wird zudem die Variation und damit Divergenz der jeweiligen Spannungsquellen beurteilt.
Waéhrend diese im Falle der symmetrischen Konfigurationen einem Wert von eins gleicht, da alle En-
ergiespeichereinheiten identisch ausgelegt sind, fallt die Divergenz bei AMLI-Systemen groéfler aus. In
diesem Zusammenhang hebt sich die CHalfB-Variante auf Basis der Auslegung geméif Gleichung (4.9)
durch eine vergleichsweise geringe Variation von den anderen AMLI-Systemen ab. Insgesamt erzielen
alle CHalfB-Systeme eine Reduzierung des Bauteilaufwands im Vergleich zu den drei CHB-Varianten.
Trotz dieser Gegeniiberstellung werden auch in dieser Publikation von Babaei et al. sehr spezifische
Formeln hinsichtlich der jeweiligen MLI-Struktur aufgefiihrt. Dariiber hinaus finden sich keine Er-
lauterungen zur Redundanz der Systeme oder weiterfithrende, allgemein geltende Angaben zu den
Stufenhohen des Ausgangsspannungsmusters. Memon et al. greifen in Analogie zu den Untersuchun-
gen von Babaei et al. ebenso die drei erlduterten Varianten in Form der symmetrischen CHB-Struktur
sowie deren asymmetrischer Ausfithrung im Binér- bzw. Trindrsystem auf [102]. Die Autoren stellen
dabei diese drei Ausfiihrungen selbst einander gegeniiber. Unter der Voraussetzung einer identischen
Anzahl an Energiespeichereinheiten und einer tibereinstimmenden Modulzahl zeigen die Ergebnisse
des Vergleichs, dass die asymmetrische Variante auf Basis des Trindrsystems die héchste Anzahl an
Spannungslevel erzielt. Im Gegensatz dazu nimmt njeye im Falle der symmetrischen CHB die ge-
ringsten Werte an. Auch hier finden sich keine Erlduterungen zur Redundanz der jeweiligen Systeme.
Ferner erfolgt keine weitere Beleuchtung einer Variation der Basis in der geometrischen Folge. Es wer-
den lediglich die Faktoren zwei sowie drei geméf den Gleichungen (4.7) und (4.8) betrachtet. Chappa
et al. stellen in ihrer Publikation eine neuartige MLI-Topologie vor, die sie sowohl in symmetrischer
als auch in asymmetrischer Form untersuchen [22]. Die Autoren fithren insbesondere einen Vergleich
der beiden Systeme durch. Die Ergebnisse demonstrieren auch hier, dass die asymmetrische Modu-
lausfithrung eine Reduzierung des Hardwareaufwands bewirkt. In Ubereinstimmung mit den bereits
erlduterten Referenzen liegt der Schwerpunkt der Betrachtungen hauptsichlich auf der Minimierung
der Bauteilanzahl im MLI-System und der gleichzeitigen Maximierung der Anzahl an Spannungslevel.
Insgesamt existieren wenige Verdffentlichungen, die sich mit einer allgemeinen Aussage zur Redun-
danz von MLI-Systemen auseinandersetzen. Gupta et al. beschreiben im Zuge der Vorstellung einer
MLI-Topologie, die der CS-MLI-Struktur von Kangarlu et al. gleicht, dass sich die Redundanz dieses
System im Vergleich zum CHB-MLI verringert [49, 75]. Die Ursache fiithren die Autoren auf die Redu-
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zierung der Anzahl an Halbleiterelementen in der CS-MLI-Struktur zuriick. Da in der CHB-Topologie
mehr Schaltkombinationen vorliegen, mit welchen sich eine identische Ausgangsspannung erzeugen
lasst, ist diese Struktur aufgrund einer héheren Redundanz fehlertoleranter. Die Autoren geben dabei
jedoch keine expliziten Werte oder Berechnungsformeln an.

Der Grof3teil des aktuellen Wissensschwerpunkts konzentriert sich auf ein spezifisches MLI-Design
und den damit verbundenen Aspekten wie dem Hardwareaufwand, der Anzahl an Spannungslevel oder
dem Wert der Spannungsfestigkeit der vorhandenen Schalter. Zudem liegt der Fokus in der Regel auf
einem expliziten Designschema, nach welchem die Spannungen der inhdrenten Energiespeichereinhei-
ten ausgelegt sind. Es lassen sich nur schwer allgemeingiiltige Aussagen und Berechnungsvorschriften
fiir symmetrische sowie asymmetrische MLI-Designs finden. Aus diesem Grund werden die beiden
Varianten in den nachfolgenden Abschnitten Abschnitt 4.3.2.2 sowie 4.3.2.3 ausfiihrlich behandelt.
Die Ausfiihrungen basieren dabei im Wesentlichen auf der Referenz [152].

4.3.2.2 Symmetrischer Multilevel-Inverter

Fiir die Modulspannungen in einem SMLI gilt generell der Zusammenhang
USM,k = USM Vke {1 . TLSM} . (410)

Gleichung (4.10) driickt damit formal aus, dass die Spannung jedes k-ten Submoduls mit den tibrigen
Modulspannungen des Systems iibereinstimmt?. Die Modulspannung der ngy Submodule kann damit
vereinfachend allgemein als ugy; bezeichnet werden. Die Abstinde der Spannungslevel, die mit einem
SMLI erzeugt werden konnen, sind dquidistant [133]. Es gilt folglich

Ustep,i = Ustep = USM Vije {1 . nstep,SMLI} . (411)

Aus Gleichung (4.11) ldsst sich ableiten, dass im Falle eines symmetrischen MLI-Designs die Stu-
fenspannungen typischerweise mit den Modulausgangsspannungen iibereinstimmen. Dies trifft in der
Regel fiir jede i-te Stufenspannung ugtep,; aller ngep,smrr Stufen in einer SMLI-Ausgangsspannung
zu. Die Tatsache, dass ausschliefllich ein einziger Wert fiir die Stufenhohe wuscp existiert, ist von es-
senzieller Bedeutung fiir das Ausgangsspannungsmuster. Wie in Abbildung 4.2 erkennbar, weisen alle
Stufen im Falle des SMLI dieselbe Hohe auf. Unter der Voraussetzung, dass Gleichung (4.11) erfiillt
ist, ist die Gesamtzahl der erzeugbaren Spannungslevel in einem SMLI nj gnvrr lediglich von der Anzahl
vorhandener Submodule ngm smrr abhéngig [4]. Dies gilt in der Konsequenz zu Gleichung (4.3) auch

fiir die Anzahl erzeugbarer Spannungsstufen nsteP,SMH?’.
nisML1 = 2nsm,sML1 + 1 = Ngep,svnr + 1 (4.12)
———
Nstep,SMLI

Gleichung (4.11) bildet auerdem die Basis fiir die Untersuchung der Quantisierung in einem SMLI.
Wie in Abbildung 4.2 gekennzeichnet, stimmen die minimale sowie die maximale Quantisierung tq min

und %g,max in einem SMLI-System {iberein. Es ergibt sich daher folgende Bezichung.

Uq,min = Uqg,max = USM (413)

2Hinweis: Den Erlduterungen ist ein gebalancter Zustand der Energiespeichereinheiten vorausgesetzt.

3Hinweis: Es sei angemerkt, dass alle ermittelten Werte den Maximalwerten entsprechen. Die aktuelle Anzahl der
Spannungsstufen und Spannungslevel in der SMLI-Ausgangsspannung variiert je nach der spezifischen Referenzanforde-
rung und dem gegenwértigen Amplitudenmodulationsindex. Bei niedrigeren Werten von m, kann die tatsichliche Anzahl
der Spannungsstufen und -level in der aktuellen Ausgangsspannung aufgrund der reduzierten Forderung entsprechend
kleinere Werte annehmen. Identisches gilt fiir die Zusammenhénge eines AMLI in Abschnitt 4.3.2.3.
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Infolge der Gleichverteilung der Lithium-Ionen-Batteriezellen lédsst sich die Nomenklatur einer SM-

Konfiguration aus Gleichung (4.5) fiir ein SMLI-System wie folgt modifizieren.
Configgyy = nsm,sMLIX [N, BsU] (4.14)

Der Ausdruck in Gleichung (4.14) spiegelt dabei ein SMLI-System bestehend aus insgesamt ngm smrt
Submodulen wider, wobei sich jedes Modul aus n. gsu Batteriezellen zusammensetzt. Dieser Zusam-
menhang verdeutlicht explizit die starke Einflussnahme der Modulauslegung auf die Stufenhéhe einer
SMLI-Ausgangsspannung.

Nachfolgend wird die Herleitung der Anzahl aller moglichen Konfigurationen beschrieben, die sich
fiir ein symmetrisches MLI-Design auf Basis einer vorgegebenen Anzahl an Batteriezellen n to im-
plementieren lassen. Aufgrund der gleichméfigen Verteilung der vorhandenen Batteriezellen auf ngy
Submodule entspricht diese Bestimmung der Anzahl moglicher SMLI-Konfigurationen der Ermitt-
lung der ganzzahligen Teiler einer vorgegebenen Ganzzahl. In Anhang A.1.2 findet sich die allgemeine
mathematische Formulierung fir die Anzahl aller Teiler einer beliebigen Ganzzahl nach Hardy [53].
Unter Anwendung der dort aufgefiihrten Gleichung (A.3) ldsst sich fiir die Menge aller existierender
symmetrischer Modulkonfigurationen ngyr,r auf Basis einer vorgegebenen Gesamtzahl ng tor in einem
MLI-System folgender Zusammenhang ableiten.

nsmrr = div (ne got) 1= E 1| n¢,ESU MSM,SMLI = N tot ; Ne,EsU € N (4.15)

M SM,SMLI \ Nec,tot

Die Zahl realisierbarer SM-Konfigurationen setzt sich damit aus der Anzahl ganzzahliger Vielfacher
VO N tor zusammen. In Abschnitt 2.1.5 wurden der Begriff der Modulkombination sowie insbesondere
die Pol- und NoPol-Kombinationen vorgestellt. Eine unmittelbare Konsequenz der iibereinstimmenden
Modulspannungen in einem SMLI-System besteht darin, dass sich mit unterschiedlichen Modulkom-
binationen identische Spannungspegel erzielen lassen. Geméf der in Tabelle 2.1 gegebenen Definition
weisen SMLIs daher typischerweise redundante Spannungslevel und somit eine hohe Levelredundanz
auf. Fiir einen SMLI mit zwei oder mehr Submodulen existiert mindestens ein redundantes Spannungs-
level. Entsprechend den Erlduterungen in Abschnitt 2.1.5 lassen sich geforderte Referenzspannungen
nicht nur durch die Kombination aktiv geschalteter Module derselben Polaritit generieren. Es kénnen
ebenso Module kombiniert werden, die sich in ihrer Polung unterscheiden. Die Spannung am Ausgang
des MLI up1(¢) basiert in diesem Fall auf der Spannungsdifferenz der aktivierten Submodule, wie mit
Gleichung (2.19) formuliert. Die Implementierung der Pol-Kombinationen kann je nach aktuell zu er-
zeugendem Spannungslevel und der Anzahl vorhandener Submodule zu einer drastischen Erhohung der
Redundanz fiihren. Die zugehorigen Herleitungen zur Berechnung der Levelredundanz sowohl fiir ei-
ne reine Betrachtung der NoPol-Kombinationen als auch die Beriicksichtigung der Pol-Kombinationen
werden nachfolgend kurz erldutert. In beiden Féllen werden die Untersuchungen aus Griinden der Ein-
fachheit nur fiir positive Spannungslevel der erzeugten MLI-Ausgangsspannung durchgefiihrt. Infolge
der vorherrschenden Symmetrie lassen sich diese Zusammenhénge ohne Einschrdnkung der Allgemein-

giltigkeit in einfacher Weise auf die zugehorigen negativen Pendants anwenden.

4.3.2.2.1 Redundanz unter der Voraussetzung identischer Modulpolaritat

Um ein spezifisches Spannungslevel am Ausgang eines SMLI-Systems zu erzeugen, kénnen aus den
vorhandenen ngy smrr Submodulen grundsétzlich beliebig viele ausgewéhlt werden. Jedes Modul kann
dabei nur einen einzigen Spannungsbeitrag liefern. Aus mathematischer Sicht handelt es sich hierbei

um ein statistisches Ziehen ohne Zuriicklegen. Da ebenso die Reihenfolge der gewéhlten Submodule
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keinerlei Einfluss auf den Wert der Ausgangsspannung besitzt, kann der in Anhang A.1.1 definierte
Binomialkoeffizient zur Ermittlung der zugehorigen Levelredundanz herangezogen werden. Unter einer
reinen Berticksichtigung von Submodulen identischer Polung zur Erzeugung eines spezifischen Span-
nungslevels l,¢¢ ldsst sich die Anzahl an redundanten Spannungslevel in einem SMLI-System nrli‘él’)é)&/lm

allgemein wie folgt bestimmen.

!
NoPol  _ [ "SM,SMLI _ NSM,SMLI'
Mred,SMLI = ( Loct ) -1= 1 1 (4.16)
ac

(nSM,SMLI - lact)! : lact'

Hierbei bezeichnet ngn smrr die Anzahl an Submodulen im SMLI-System. [, repréisentiert dabei das
aktuell entsprechend der Referenzvorgabe zu erzeugende Ausgangsspannungslevel, normiert auf den
Wert einer Zellspannung*. Abbildung 4.3 illustriert beispielhaft die Anzahl aller méglichen redundan-
ten Modulkombinationen niﬁ?&{mv die sich auf Basis von ne ot =63 in allen existierenden symmetri-
schen Konfigurationen fiir jedes generierbare Spannungslevel [, ergeben. Der Wert von ng 1ot ist dabei
ohne Einschrankungen der Allgemeingiltigkeit aufgrund der représentativen Anzahl an existierenden
SMLI-Konfigurationen ngypr gewahlt. Unter Anwendung der Beziehung aus Gleichung (4.15) lassen

sich sechs unterschiedliche SMLI-Systeme realisieren. Fiir jede dieser SM-Konfigurationen gilt

TSM,SMLI

Megor = Y, TeBsuk = 63. (4.17)
k=1

Die aufgefithrte Nomenklatur in Abbildung 4.3 spiegelt die zugrundeliegende Modulkonfiguration wi-
der. Wie sich anhand der Darstellungen deutlich erkennen lésst, variiert die Anzahl an erzeugba-
ren Spannungslevel [, mit der Modulzahl gemifl Gleichung (4.12). Im Falle der SM-Konfiguration
Configgy; =1x[63] liegt nur ein einziges Modul, bestehend aus allen vorhandenen ng o =63 Bat-
teriezellen, vor. Infolgedessen gibt es nur eine Modulkombination zur Erzeugung von [, =+1. Die
Redundanz dieses Levels betragt damit null. Aufgrund der Présenz lediglich eines Submoduls im
System gleicht diese SM-Konfiguration einem herkémmlichen HV-Batteriesystem, in welchem die Zel-
len starr verschaltet sind. Es existieren keine Submodule, die unabhéngig voneinander aktiviert oder
tiberbriickt werden kénnen [25]. Vergleicht man die Ergebnisse von Configgy; =1x[63] aus Abbil-
dung 4.3 mit den Resultaten, welche mit der Konfiguration Configgy; =63x [1] erzielt werden, lasst
sich ein signifikanter Unterschied feststellen. Letztere reprisentiert die SM-Konfigurationen mit der
grofiten Anzahl an Submodulen bei der gegebenen Gesamtzahl von 63 Batteriezellen. Basierend auf
der Vielzahl identischer Module besitzt dieses System abhingig vom aktuellen Spannungslevel [, eine
immens hohe Anzahl redundanter Modulkombinationen®. Allgemein lisst sich aus Abbildung 4.3 der
Trend einer zunehmenden Redundanz bei steigender Modulzahl ableiten. Weiterhin fallt auf, dass die
Anzahl redundanter Level insbesondere dann maximale Werte erreicht, wenn [,.; ganzzahlige Werte
annimmt, die im Bereich von et =0,5 ngm,smr1 liegen. Dieser Zusammenhang lésst sich durch die
Beziehung aus Gleichung (4.16) erkldren. Der Binomialkoeffizient erreicht ein globales Extremum fir
lact =0, 5 ngy smpr- Mit dem Grad der Redundanz steigt auch die Fehlertoleranz eines Systems [49,
152]. Entspricht die Modulzahl einem Wert von ngm smvir =1, héngt der Betrieb des SMLI von der
Funktionsweise des einzig vorhandenen Moduls ab. Die Fehlertoleranz ist damit vergleichsweise ge-
ring und ausschlieflich {iber das Betriebsverhalten dieses Moduls definiert. Mit wachsendem ngwm smrt
steigt in Anlehnung an Abbildung 4.3 die Redundanz des Systems mafigeblich an. In der Konsequenz
erh6ht sich die Fehlertoleranz des Systems. Im Falle eines defekten Moduls ist die erzeugbare Maxi-

malspannung umrr,max zwar reduziert. Durch die Présenz der {ibrigen ngnm smri-1 intakten Submodule

4Hinweis: Die Normierung von lact wurde aus Griinden der Einfachheit vorgenommen und erméglicht somit die
Betrachtung einer dimensionslosen Gréfle. Diese Vorgehensweise schréankt dabei die Allgemeingiiltigkeit nicht ein.
5Hinweis: Es sei erneut angemerkt, dass fiir die Betrachtungen ein gebalancter Zustand angenommen ist.
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lasst sich der Betrieb des BEV dabei jedoch aufrechterhalten [56].
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Abbildung 4.3: Anzahl an Levelredundanzen bei einer gegebenen Gesamtzahl von nc tot =63 Batteriezellen unter der
Voraussetzung identischer Modulpolung. Die Nomenklatur ngy, smpr @ [nC,ESU] repréasentiert einen SMLI mit insgesamt
nsM,smL1 Modulen, wobei jedes Modul aus n. gsuy Batteriezellen besteht.

4.3.2.2.2 Redundanz unter der Voraussetzung divergierender Modulpolaritat

Die Redundanz der Spannungslevel kann durch die Berticksichtigung von Modulkombinationen mit
divergierender Modulpolung gesteigert werden. Trotz des zusédtzlichen Freiheitsgrades, Module posi-
tiver und negativer Polaritdt miteinander zu kombinieren, muss jedoch beachtet werden, dass diese
Implementierung auch eine erhohte Anzahl an aktiv geschalteten Energiespeichereinheiten zur Folge
hat. Die Batterieverluste nehmen zu. Zudem héngt es von der verwendeten MLI-Struktur ab, ob infol-
ge der Aktivierung weiterer Module erhohte Leitverluste beispielsweise aufgrund zusétzlich leitender
Halbleiterelemente auftreten.

Die positiven Effekte einer gesteigerten Redundanz durch die Anwendung von Pol-Kombinationen
kommen hauptséchlich im Falle eines Moduldefekts wéahrend des Betriebs zum Tragen. Ist ein Span-
nungslevel aufgrund des Ausfalls eines Submoduls nicht mehr nur durch die reine Kombination von
Modulen iibereinstimmender Polung erzeugbar, kénnen fir die Generierung dieser Spannung Module
unterschiedlicher Polung auf Basis von Gleichung (A.20) herangezogen werden. Jedoch steigt durch
die Beriicksichtigung von Pol-Kombinationen auch der Rechenaufwand im Ansteuerverfahren. Des
Weiteren ist insbesondere bei SMLI-Systemen zu beachten, dass die Anzahl der erzeugbaren Span-
nungslevel durch die Anwendung von Pol-Kombinationen nicht erhéht werden kann. Der Wert von
ny,smr wird ausschlieflich durch die Anzahl der Module bestimmt. Angesichts dieser Griinde und des
potentiellen Anstiegs der Leitverluste, ist es ratsam, im herkémmlichen Betrieb von SMLI-Systemen
unter Normalbedingungen die Implementierung von NoPol-Kombinationen zu priorisieren. Aufgrund
des Umfangs findet sich die Herleitung der Anzahl redundanter Level unter der Voraussetzung divergie-
render Modulpolungen nf;odl’SMLI in Anhang A.1.8. In diesem Kontext wird ebenfalls eine anschauliche
Darstellung der Levelredundanzen bei Beriicksichtigung der Pol-Kombinationen &hnlich wie in Abbil-

dung 4.3 présentiert.
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4.3.2.3 Asymmetrischer Multilevel-Inverter

Wie zu Beginn dieses Kapitels eingefiihrt, sind die Submodule in einem AMLI gezielt unterschiedlich
konzipiert. Die Verteilung der Batteriezellen auf alle vorhandenen Submodule erfolgt im Gegensatz
zu einem SMLI asymmetrisch, wie in Abbildung 4.2 schematisch skizziert. Wéhrend sich das erste
Submodul aus zwei Zellen zusammensetzt, sind dem zweiten und dem dritten Submodul, SMs sowie
SM3, jeweils vier und sechs Zellen zugeordnet. Die Gesamtzahl der Zellen stimmt mit denen im Falle
des SMLI tiberein. Dabei ist es nicht zwingend erforderlich, dass alle Module eines AMLI eine un-
terschiedliche Anzahl inhéarenter Zellen aufweisen. Im Allgemeinen zéhlt ein MLI zu der Gruppe der
AMLIs, wenn fiir mindestens zwei der vorhandenen Submodule, SMy und SM;, gilt, dass die zugehd-
rigen Modulspannungen infolge einer initialen Auslegung voneinander abweichen. Mathematisch lasst

sich dieser Sachverhalt wie folgt ausdriicken.

USM, k #+ USM, j Jk,je {1 TLSM} Nk=#j. (418)

Im Gegensatz zu einem SMLI sind die Beziehungen in den Gleichungen (4.10) und (4.11) fiir einen
asymmetrischen MLI nicht erfiillt. Ein AMLI kann jedoch aus zwei oder mehr Modulen bestehen, bei
denen die Anzahl der Batteriezellen, n¢ gsu,k, libereinstimmt. Dieser Umstand wird als sogenannte
Teilsymmetrie definiert und kann fiir einen AMLI mit einer Modulzahl von ngm, amr in die allgemeinen

Nomenklatur der SM-Konfiguration integriert werden.

Configgy = [nc,ESU,la cevy M ESUk s Me,ESU,k+15 - -+ 5 Me,ESU,nsnm, aver | - (4.19)

Teilsymmetrie mit ugnm,; =usm Vj€{1l...k} N j <nsm,AMLI

ne Esu,k charakterisiert dabei die Anzahl an Batteriezellen des k-ten Submoduls, Ne, ESU, nsm, AMLT
entspricht der Anzahl an Batteriezellen im ngy amri-ten Submodul. Aufgrund desselben Modulde-
signs kann fiir Submodule, die eine Symmetrie zueinander aufweisen, der Zusammenhang aus Glei-
chung (4.11) angewendet werdenS. Sofern Gleichung (4.18) erfiillt ist, ist grundsitzlich jede beliebige
Aufteilung der im System befindlichen n. 1o Batteriezellen auf eine beliebige Anzahl an ngy, amrr Sub-
modulen moéglich. Folgt die Aufteilung allerdings keiner expliziten Designregel, sind aufgrund einer
fehlenden Regelvorschrift allgemeine Aussagen zu den MLI-Spezifikationen aus Tabelle 2.1 nur schwer
abzuleiten. In der Regel gibt es ein Verteilschema, auf Basis dessen spezifischere Aussagen iiber be-
stimmte MLI-Spezifikationen getroffen werden kénnen. Bevor im Folgenden auf ein konkretes Schema
eingegangen wird, erfolgen Erlduterungen, die sich allgemein auf jede Variante eines AMLI anwenden

lassen.

4.3.2.3.1 Allgemeine Aussagen zu einem asymmetrischen Multilevel-Inverter

Anders als bei einem SMLI existiert keine geschlossene Formel zur Bestimmung der Anzahl aller
moglichen SM-Konfigurationen in einem AMLI-System nayp;. Auf Basis des Binomialkoeffizienten
wird ein empirisch ermittelter Ausdruck vorgestellt, um eine Aussage iiber nanyr; zu treffen. Fur

diesen wird erneut die Definition des Binomialkoeffizienten von Berger herangezogen [15].

2 g or — 1 21 or — 1))
fle,tot > @netor = 1) (4.20)

NAMLI = (
(nc7t0t - 1)! : nc,tot!

nc,tot

Da in diesem Zusammenhang ebenso Auswahlméglichkeiten erlaubt sind, bei denen die ngior ge-

zogenen Elemente dieselbe Anzahl an Lithium-Ionen-Zellen je Energiespeichereinheit besitzen, muss

SHinweis: Wie auch bei den SMLI-Systemen wird fiir die Submodule der Teilsymmetrie angenommen, dass diese in
einem gebalancten Zustand vorliegen.
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der Wert von nampr in Gleichung (4.20) um die inhérenten rein symmetrischen SM-Konfigurationen
reduziert werden. Geméf der eingefithrten Definition eines AMLI trifft dies jedoch nicht auf Konfi-
gurationen zu, die lediglich eine Teilsymmetrie aufweisen. Die Definition des Binomialkoeffizienten in
Gleichung (A.1) beriicksichtigt dariiber hinaus alle méglichen Auswahlarten, im vorliegenden Fall alle
SM-Konfigurationen, unabhéngig von der gezogenen Reihenfolge der zu wihlenden Elemente. Folglich
beinhaltet Gleichung (4.20) zahlreiche Konfigurationsduplikate, bei denen die Verteilung der Lithium-
Tonen-Batteriezellen identisch ist und sich nur in der Reihenfolge der Submodule unterscheidet. In
einem AMLI-System mit einer exemplarischen Anzahl von 7t =10 Lithium-Ionen-Batteriezellen
stellen die SM-Konfigurationen [1, 2, 3, 4] und [2, 4, 1, 3] derartige Duplikate dar. Da fiir die Be-
trachtungen ausschliellich die Verteilung der Zellen selbst von Interesse ist, muss der Zusammenhang
aus Gleichung (4.20) um die Anzahl aller Duplikate verringert werden. Vergleicht man die resultie-
renden Ergebnisse fiir naypr mit denen von ngypy aus Gleichung (4.15), ist die Zahl der potentiellen
asymmetrischen Modulkonfigurationen trotz der Vernachlidssigung der Duplikate signifikant héher als
im symmetrischen Fall. Unabhéngig von der Zahl der Konfigurationen, die in Gleichung (4.20) sub-
trahiert werden miissen, zeigt nayr nahezu einen exponentiellen Anstieg in Abhéngigkeit von n tot.
Im Gegensatz dazu verlduft die Entwicklung von ngyry iiber der Gesamtzahl an Batteriezellen ng ¢t
wesentlich flacher.

Anders als bei einem SMLI, bei welchem Modulkombinationen mit divergierender Polung zwar die
Redundanz signifikant erhéhen, in der Regel aber keinen Einfluss auf die MLI-Ausgangsspannung
besitzen, sind diese im Hinblick auf das Spannungsmuster eines AMLI von entscheidender Bedeutung.
Infolge der inhérenten Divergenz der Modulspannungen kann der negative Spannungsbeitrag ein oder
mehrerer aktivierter Module zu einer deutlichen Erhohung der Anzahl vorhandener Spannungslevel
fithren. Wie Gleichung (4.12) widerspiegelt, steigt die Anzahl an Spannungslevel bei einem SMLI
linear mit der Anzahl der vorhandenen Submodule ngy syvrr an. Auch fiir einen AMLI 14sst sich der
Einfluss der Modulanzahl auf die Anzahl der Level identifizieren. Die Modulzahl eines AMLI kann
dabei in einem Bereich von ngm amrr =11 ... nc ot — 1} liegen. Gilt ngn AMLI = Nc,tot, handelt es
sich unter der Beriicksichtigung von Gleichung (4.19) um ein symmetrisches Design, in welchem jede
Batteriezelle ihre eigene Leistungselektronik besitzt. Die exakte Anzahl an Spannungslevel ist neben
der Modulzahl ngm amr1 sowie der Implementierung von Pol- und NoPol-Kombinationen zudem von
der Préasenz einer Teilsymmetrie der Module abhéngig. Der Grad der Teilsymmetrie steigt dabei mit
der Anzahl an Submodulen, die symmetrisch ausgelegt sind. Wie in den Erlduterungen zum SMLI
gezeigt wurde, ist bei einem SMLI die Levelredundanz aufgrund der symmetrischen Gestaltung der
Module vergleichsweise hoch, wéhrend die Zahl der Spannungslevel selbst nj gy verhédltnisméfig
geringe Werte annimmt’. Es lisst sich ableiten, dass mit zunehmendem Grad an Teilsymmetrie die
Levelredundanz eines AMLI wéchst. Unter der Annahme einer gegebenen Modulzahl in einem AMLI
kénnen mit der Menge My alle existierenden Modulkombinationen m auf Basis der inhérenten
Energiespeichereinheiten zusammengefasst werden. Der mathematische Ausdruck der Menge Myk ist

in Gleichung (4.21) gegeben.

Mmk = {m = [ml yee s Mgy e e 7mnsm,AMLI] ‘mk = Ck Nc,ESULE
fir cp={-1;0;1} N Im; :m; #m; Vje{l... nSM,AMLI}\z‘} (4.21)

Dabei beinhaltet jede einzelne Modulkombination m die Information iiber die Anzahl der vorhandenen

Batteriezellen n¢ gsu i des k-ten Moduls. Zudem wird mit jedem Element my in m dem Zustand des

"Hinweis: Dieser Zusammenhang trifft insbesondere ab einer bestimmten Modulzahl zu. Im gezeigten Fall aus Ab-
bildung 4.3 gilt dies fiir ngy > 10 bei einer Gesamtzahl von nc ot = 108 Batteriezellen.
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k-ten Moduls SMj mittels des in Gleichung (2.17) eingefithrten Vorzeichenkoeffizienten Rechnung
getragen. Jede Modulkombination m muss dabei mindestens ein Element m; enthalten, das sich von
allen iibrigen Elementen unter der Voraussetzung eines identischen Modulkoeffizienten unterscheidet.
Dieser Sachverhalt erfordert die Bedingung nc gsu,; # ne,psu,; fir j € {1 ... ngmamri} \ 4, um die
allgemeine Definition eines AMLI mit mindestens einem Submodul unterschiedlicher Zellenanzahl zu
erfiillen. Jede dieser in Mk enthaltenen Modulkombinationen erzeugt ein spezifisches Spannungslevel
IaMLI, das sich aus der Summe der zugehorigen Modulspannungen zusammensetzt. Alle existierenden
Spannungslevel kénnen mit der Menge Lanpr zusammengefasst werden. Die zugehorige Definition
findet sich in Gleichung (4.22). Dabei sei erwdhnt, dass verschiedene Modulkombinationen identische

Ausgangsspannungslevel [ayr; erzeugen kénnen, weshalb Layrr Redundanzen aufweisen kann®.

Lavir = {ZAMLI

NSM,AMLI
m € My @ lamir = Z Cr usMk} (4.22)
k=1

Aufgrund der potenziellen Existenz von Redundanzen lédsst sich auch an dieser Stelle keine allgemein
gultige Formel zur exakten Bestimmung der Anzahl erzeugbarer Spannungslevel einer asymmetri-
schen SM-Konfiguration ableiten. Fiir den Fall, dass ein AMLI keine Teilsymmetrie aufweist und alle
erzeugbaren Spannungslevel einzigartig auftreten, kann jedoch eine maximale Anzahl an Spannungs-

level nj AMLImax €rmittelt werden [4, 32].
N, AMLI,max = 3 SM AMLI (423)

Dabei gilt der Zusammenhang nj oML, max =|Mwmk|, wobei My die Méchtigkeit der Menge Mux
darstellt und die maximale Anzahl an realisierbaren Modulkonfigurationen repréasentiert. Ist ein AMLI-
System in der Lage, insgesamt 1) oMrI,max Unterschiedliche Spannungslevel zu erzeugen, entspricht
die Levelredundanz einem Wert von null. Es existiert kein Spannungslevel nj anp1, das sich durch
zwei unterschiedliche Modulkombinationen m erzeugen lésst. Jedes auftretende Spannungslevel ist
einzigartig. Die Zahl eindeutiger Spannungslevel n,; kann in diesem Fall mit 171 am1.1,max gleichgesetzt
werden. Fiir die Anzahl an Spannungslevel n) onmrr in einem AMLI-System beliebiger Konfiguration

gilt unter Einbezug von nj aMLI,max, dass

= N AMLILmax [UI lamrri # lamury Vi, j € {1 |LAMLI|}
7, AMLI (4.24)

< M, AMLI,max SOnNSt.

|LAML1| entspricht dabei der Méchtigkeit der Menge Lamri. In Analogie zu Gleichung (4.12) ergibt
sich die Anzahl an méglichen Spannungsstufen in der Ausgangsspannung eines AMLI ngtep, amrr auf

Basis der Anzahl an Spannungslevel zu

Ngtep, AMLI = N, AMLI — 1. (4.25)

Abhéngig von der Ausprdgung der Teilsymmetrie innerhalb eines AMLI-Systems kann 7 amr1 un-
terschiedliche Werte aufweisen. Ist der Grad der Teilsymmetrie beispielsweise hoch, reduziert sich
n) amrLi, wahrend sich die Redundanz gleichzeitig erh6ht. Damit verringert sich in der Folge auch die
Zahl erzeugbarer Spannungslevel n; 4i, die sich voneinander unterscheiden. Im Allgemeinen gilt, dass

sich die maximal mégliche Anzahl an Spannungslevel aus der Levelredundanz nyeq, amrr und der Zahl

8Hinweis: In [152] nehmen die Autoren in Gleichung (4.22) anstelle der k-ten Modulspannung den idealen Zusam-
menhang ugn, k = UESU,k = Mk Ucell an und zeigen damit eine Vereinfachung des gegebenen Ausdrucks auf.
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unterschiedlicher Spannungslevel n) qif zusammensetzt.

N, AMLI,max = Mred, AMLI T N1 diff - (4.26)

Da ny AMLI,max fiir eine gegebene Modulzahl ngn, amrr konstant ist, verhalten sich die beiden Variablen
Nred,AMLI Und ny gig indirekt proportional zueinander. Je héher der Redundanzanteil, desto héher
ist die Zahl an Spannungslevel, die sich aus mehreren verschiedenen Modulkombinationen erzeugen
lassen. Die Anzahl divergierender Spannungslevel nimmt gleichzeitig ab. Umgekehrt treten in der Regel
deutlich mehr unterschiedliche Spannungswerte in der Ausgangsspannung eines AMLI auf, sofern der
Anteil redundanter Level gering ist. Dieser Sachverhalt stellt sich meist bei Systemen ein, welche einen
geringen oder keinen Grad an Teilsymmetrie besitzen.

Betrachtet man die maximale sowie die minimale Quantisierung in einem AMLI, stimmen diese in
den meisten Fillen anders als bei einem SMLI nicht iiberein. Die exakten Werte ergeben sich aus der

vorliegenden SM-Konfiguration.

4.3.2.3.2 Asymmetrischer Multilevel-Inverter auf Basis der Exponentialfunktion

Wie der vorhergehende Abschnitt zeigt, lassen sich bei einem AMLI aufgrund des hohen Freiheits-
grades bei der Modulgestaltung allgemein giiltige, geschlossene Formeln deutlich schwerer aufstellen
als dies bei einem SMLI-System der Fall ist. Existiert dagegen eine Designvorschrift, vereinfacht sich
die Ableitung fester Zusammenhénge. Eine mogliche Designregel fiir die Implementierung eines AM-
LI-Systems stellt die Verteilung auf Basis der Exponentialfunktion (ExF) dar. Die Aufteilung aller im
System befindlichen Batteriezellen auf ngm amrr Submodule folgt hierbei der Exponentialfolge mit

einer gegebenen Basis b. Der mathematische Ausdruck der Regelvorschrift lautet

N, ESUk = bk_l fir k¢ {1 nSM,AMLI} (4.27)

Mit diesem Zusammenhang lésst sich die Anzahl an Batteriezellen fiir jedes k-te Submodul berechnen.
Fiir ein AMLI-System, das der Vorschrift aus Gleichung (4.27) mit der Basis b folgt, wird die Nomen-
klatur ExFb verwendet. Ein ExF-AMLI, dessen Moduldesign strikt nach der gegebenen Designregel
ausgelegt ist, besitzt ausschliefilich Submodule unterschiedlicher Zellzahlen. Das System weist keine

Teilsymmetrie auf. Fir alle inhdrenten Submodule gilt daher grundsétzlich, dass

NeESU,i 7 Mc,ESU,j Vi, j € {l... nsmAMLI} - (4.28)

Auf Basis von Gleichung (4.27) ist fiir ein beliebiges ExF-System die Beziehung n. sy, =1 erfiillt.
Dies bedeutet, dass sich das kleinste Submodul aus lediglich einer Batteriezelle zusammensetzt. Die
zugehorige Modulspannung gleicht damit der Spannung einer Lithium-Ionen-Batteriezelle. Da die
Anzahl der Zellen in jedem weiteren Submodul einem Vielfachen von n. gsy,1 entspricht, ergibt sich
die minimale Quantisierung in einem ExFb-System tq min,Exr Unabhéngig von der vorliegenden Basis
b wie folgt.

Uq,min,ExF = T¢ ESU,1 Ucell = USM,1 - (429)

Dabei bildet ugn,; die Spannung des ersten Submoduls SM; ab. Im Gegensatz zu der Beziehung in
Gleichung (4.29) beeinflusst der Wert der Basis b die maximale Quantisierung uq max,gxr- Folgende

Differenzierung wird fiir die Berechnung von uq max,Exr abgeleitet.
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Fir 2n¢gsu,1 =ncESU,2:

nSM,AMLI — 1
uq,max,ExF = Ucell nc,ESU,?’LSMYAMLI - E nC,ESU,k (430)
k=1

Fir 2n¢gsu,1 <nNcEsU,2:

nsM,AMLI—1
uq,max,ExF = Ucell nC,ESU,HSMYAMLI -2 E nC,ESU,k’ (431)
k=1

Die gegebene Unterscheidung erfolgt anhand des Verhéltnisses der Zellanzahl zwischen den ersten bei-
den Submodulen, SM; und SMs, und wird folglich durch den Wert der Basis b festgelegt. Bei genauer
Betrachtung der beiden Zusammenhénge wird deutlich, dass die Bedingung von Gleichung (4.30) nur
bei einer Basis von b=2 erfiillt ist. Fiir ein ExF2-System lassen sich die folgenden Beziehungen for-
mulieren, die eine allgemeine Aussage iiber die Anzahl einzigartiger Spannungslevel nyni pxr2 sowie

redundanter Spannungslevel nycq gxre liefern.

o R

—  3MSM,AMLI _ (ZHSM,AMLI+1 =+ 1) (432)

Nred,ExF2

In jedem anderen AMLI-System, das nach dem Schema der Exponentialfolge ausgelegt ist und eine
Basis ungleich b= 2 besitzt, existieren keine Redundanzen®. Unter der Voraussetzung, dass ein ExF-

System vorliegt mit

2ncEsU1 < NeBSUL2 (4.33)

entspricht die tatséchliche Anzahl erzeugbarer Spannungslevel dem maximal moglichen Wert von

N1, AMLI max aus Gleichung (4.24).

4.3.3 Die Schaltfrequenz

Ein weiterer Stellhebel beim Betrieb von MLIs ist die Schaltfrequenz fs. Wie bereits zu Beginn dieses
Kapitels dargelegt, handelt es sich hierbei um eine interne Einstellgrofe, welche wiahrend des Betriebs
verédndert werden kann (siche Tabelle 4.2). Die Schaltfrequenz héngt stark vom gewéhlten Ansteuer-
verfahren ab, wie anhand der Erlduterungen zu den jeweiligen Ansteuerverfahren in Abschnitt 2.1.3
deutlich wird. In Anlehnung an Specovious entspricht die Schaltfrequenz der Anzahl an Schaltopera-
tionen eines Bauteils in einer definierten Zeiteinheit [150]. Die zugehérige Schaltperiode Ty, auch als
Schaltzyklus bezeichnet, ergibt sich durch den Kehrwert der Schaltfrequenz.

1
Sow

Ein vollstdndiger Schaltzyklus der Lénge Ti,, setzt sich dabei sowohl aus einem Einschaltvorgang als

TSW

(4.34)

auch aus einem Ausschaltvorgang zusammen [150]. Folglich befindet sich das Schaltelement in jedem
Durchlauf der Schaltperiode einmal im eingeschalteten Zustand (On-Zustand, Einschaltzeit to,) und
einmal im ausgeschalteten Zustand (Off-Zustand, Ausschaltzeit ¢og). Abhéingig von der vorliegenden
Ansteuerung und der geforderten Referenzspannung am Eingang des Inverters u,.s variiert das Ver-

héaltnis der Ein- zur Ausschaltzeit eines Schaltelements innerhalb des Schaltzyklus. Die Summe dieser

9Hinweis: Es sei angemerkt, dass lediglich ganzzahlige Werte der Basis b betrachtet werden.
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beiden Zeiten gleicht der Schaltperiode Ti. Das sogenannte Tastverhdlinis (engl. duty cycle) Doy
setzt die Einschaltzeit in das Verhéltnis zur Dauer der Schaltperiode Tgy,.
1-— tott

tOn
D, = = 4.
T = Tow (4.35)

Das Tastverhiltnis liegt damit stets in einem Bereich von Do, =[0; 1]. Je grofler D, desto ldnger
befindet sich das zugehorige Schaltelement im eingeschalteten Zustand. Der Mittelwert der Ausgangs-
spannung Ueyt, die von dem Schaltelement innerhalb einer Schaltperiode geschaltet wird, steigt mit
zunehmendem Tastverhéltnis. Abbildung 4.4 veranschaulicht beispielhaft einen vollstdndigen Schalt-
zyklus, einschliellich der Ein- und Ausschaltzeiten des Schaltelements. Das zugrundeliegende Tastver-

héltnis Dy, besitzt im Beispiel einen Wert von 0, 6.

Uout

Schaltzyklus Tyw=1/fsw

Einschaltzeit o, Ausschaltzeit fog

Schalter befindet Schalter befindet
sich im sich im
On-Zustand Off-Zustand
e ; t
-—
Os “#.° ton = 0,6s tof=1s

Abbildung 4.4: Visualisierung eines vollstdndigen Schaltzyklus, der Einschalt- sowie der Ausschaltzeit eines Schaltele-
ments.

Die Schaltoperationen innerhalb eines Wechselrichtersystems dienen dazu, aus einer gegebenen DC-
Spannung am Eingang des Inverters eine Wechselspannung zu erzeugen. Um eine moglichst ideale
Nachbildung einer geforderten Referenzspannung zu gewahrleisten, liegt die Schaltfrequenz in vielen
Anwendungen in hohen Frequenzbereichen. Wie in Abbildung 2.1 erkennbar, wird mittels der IGBT-
Schalter in der B6-Briicke aus der HV-Spannung der Batterie eine stark pulsierende Ausgangsspannung
generiert. Der Frequenzmodulationsindex wurde in Abschnitt 2.1.3.2.1 anhand des SPWM-Verfahrens
eingefiihrt. Unabhéngig vom verwendeten Verfahren setzt dieser allgemein die Schaltfrequenz fg, in

Relation zur Referenzfrequenz.

_ e
fref

Die Schaltfrequenz der IGBTs in einem konventionellen BEV liegt dabei in der Regel im Bereich

mg (4.36)

von 10kHz bis 20 kHz wie beispielsweise von Quraan umgesetzt [127]. In diesen Fallen gilt ms >> 1.
Stimmt die Schaltfrequenz mit der Referenzfrequenz iiberein, d.h. betragt m¢ =1, befindet sich inner-
halb einer Referenzperiode lediglich ein vollstdndiger Schaltzyklus. Dieser Betrieb wird als Blockbetrieb
bezeichnet. Ist dagegen ms > 1 erfiillt, erfolgen mindestens drei Schaltoperationen je Referenzperiode.
Diese Bedingung gilt als Definition fiir einen sogenannten Pulsbetrieb [150]. Die Pulsbildung und die
Form der Inverterausgangsspannung haben im Allgemeinen einen starken Einfluss auf den Stromver-
lauf der angeschlossenen elektrischen Maschine. Mit abnehmender Schaltfrequenz der Schaltelemente
innerhalb eines Submoduls erhoht sich die Zeitdauer, wihrend der der Laststrom die Moglichkeit hat,
sich auf seinen Séttigungswert einzupendeln. Infolgedessen nimmt der Stromrippel im angeschlosse-
nen Verbraucher zu. Umgekehrt lasst sich die Amplitude dieser Welligkeit durch eine erhéhte Anzahl
an Schaltoperationen und damit einer héheren Schaltfrequenz reduzieren. Die Wahl der Schaltfre-

quenz ist damit von entscheidender Bedeutung fiir den resultierenden Oberwellengehalt der MLI-
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Ausgangsspannung. Diese wirkt sich wiederum auf die Qualitit des Laststroms in der elektrischen
Maschine aus und in der Folge auf das resultierende Drehmoment [81, 150]. Neben der Schaltfrequenz
beeinflusst auch das Tastverhéltnis die Stromwelligkeit. Ein niedriger Wert des Tastverhéltnisses fiihrt
typischerweise zu einer Verringerung des Strommittelwerts, ein hoher Wert von D, zu einem Anstieg.
Das Tastverhéltnis stellt sich in der Regel intrinsisch durch das gewéhlte Ansteuerverfahren ein und
korreliert stark mit dem Verhalten der Schaltfrequenz beziiglich der Parameterabhingigkeiten und
der gegenseitigen Einflussnahme mit anderen Parametern. Daher werden beide Begriffe in den fol-
genden Kapiteln als Einheit betrachtet. Der Einflussfaktor der Schaltfrequenz bezieht daher auch das
Tastverhéltnis mit ein.

4.3.4 Das Ansteuerverfahren

In analoger Weise zum Einflussfaktor in Form der Topologie, finden sich im Grundlagenkapitel aus-
fithrliche Erlduterungen zu den Ansteuerverfahren von MLI-Systemen. In Abschnitt 2.1.3 wird ein
Uberblick iiber die wichtigsten Modulationsverfahren gegeben, auf den an dieser Stelle verwiesen
wird. Im Unterschied zu anderen Arbeiten aus dem Stand der Technik, wird im vorliegenden Fall das
Ansteuerverfahren als allgemeine interne Einstellgrole betrachtet, die einen generellen Einfluss auf das
MLI-System besitzt. An den entsprechenden Stellen, an denen eine spezifische Methode angewendet

wird, ist dies explizit gekennzeichnet.

4.4 Vorstellung der Bewertungskriterien

Fiir eine vollstdndige Betrachtung sind in den Einflussfaktoren auch Bewertungskriterien enthalten.
Wie in Abbildung 4.1 vorgestellt, werden hierzu die Systemverluste in Form der Leit- sowie Schalt-
verluste, der THD-Wert sowie die Systemkosten betrachtet.

4.4.1 Die Systemverluste

Die Verluste eines Halbleiterelements setzen sich im Wesentlichen aus den Leitverlusten sowie den auf-
tretenden Schaltverlusten zusammen [19, 20, 97, 162]. Fiir die Berechnung der Gesamtverluste in einem
MLI-System miissen zudem die Verluste der Batteriezellen berticksichtigt werden. Dies verursacht in-
folge der Stromfithrung zusétzliche Leitverluste in einem Invertersystem. Die Gesamtenergieverluste

eines Invertersystems Eipy 1ot berechnen sich damit wie folgt [155].
Einv,tot = Econ + Esw = TNph Einv,ph = Nph (Econ,ph + Esw,ph) (437)

Dabei représentieren E.o, und Fg, die auftretenden Gesamtleit- und Gesamtschaltverluste im MLI-
System. Diese setzen sich jeweils aus den Leitverlusten Econpn und Schaltverlusten Fgy pn der npn
Phasen eines Invertersystems zusammen. Die Summe dieser beiden Energiewerte ergibt die Verlust-
energie einer Inverterphase Ejny ph. Im Folgenden werden diese beiden Hauptkomponenten der Sys-

temverluste, die Leit- sowie die Schaltverluste, genauer erldutert.

4.4.1.1 Die Leitverluste

Da sowohl die Energiespeichereinheiten als auch die Halbleiterschalter reale Bauteile darstellen, tragen
diese als Hauptfaktoren zur Entstehung der Leitverluste bei. Die Gesamtleitverluste E.,, konnen da-
mit in die beiden Anteile E.on sy sowie Ecop sw separiert werden. Die erstgenannten Verluste entspre-

chen den Leitverlusten, die durch den Stromfluss in den Energiespeichereinheiten entstehen, wiahrend
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Eecon sw die Leitverluste der Halbleiterelemente reprasentieren. Die jeweilige Energiekomponente kann

durch Integration der entsprechenden Leistungskomponente bestimmt werden.

Econ = Licon,sw + Econ,ESU = /(Pcon,sw(t) + Pcon,ESU(t)> dt . (438)

Peonsw bildet dabei die Verlustleistung der Halbleiterelemente ab. Mit P, sy wird der Verlustleis-
tung der Energiespeichereinheit Rechnung getragen. Betrachtet man zunéchst den Verlustanteil der
Energiespeichereinheiten, lasst sich dieser auf Basis des in Gleichung (3.4a) eingefiihrten Gesamtwi-
derstands Rgsu i der k-ten ESUj, bestimmen. Die Gesamtverlustleistung der Energiespeichereinheiten
in einem Invertersystem resultiert aus der Summe der individuellen Verlustleistungen aller inhérenten

Energiespeichereinheiten des Systems.

nsm

. 2
Peon ESU = Nph E s RESU & 1BESU K (4.39)
k=1

igsu,r représentiert den Stromfluss durch ESUj. Dabei trégt eine Energiespeichereinheit nur zur
Leistungsbilanz bei, wenn diese im aktiven Zustand vorliegt und einen Strom fiihrt. Befindet sich ESUy
im Bypasszustand, erzeugt sie keine Leitverluste. Dieser Umstand wird durch einen Schaltkoeffizienten
sy beriicksichtigt, gemaf der Definition in Gleichung (4.40) [155].

1 fur ESUy im Lastpfad
Sk = (4.40)

0 fir ESUy im Bypasszustand

Neben einer einzigen Energiespeichereinheit umfasst ein Submodul ng,, sm Halbleiterelemente. Je nach
Schaltzustand und zugrundeliegender Mikrotopologie befinden sich dabei mehrere Schaltelemente im
Lastpfad und tragen damit zur Verlustbilanz bei. Es muss daher jeder i-te Schalter im k-ten Submodul
beriicksichtigt werden, um die Gesamtverluste P, 5y infolge der Stromleitung der Halbleiterelemente

zu berechnen. Damit ergibt sich fiir Poop sw die Beziehung

nsM Nsw,SM

. 2
Pcon,sw = MNph Z Z Sik st,i,k: sti,k (441)
k=1 i=1
nsM Msw,SM
. 2
= MNph Z Z Sik (RDS(on),i,k + Rtrace,sw,i,k) sti,k . (442)
k=1 =1

Gemaéf (3.3) verkorpert Ry i den Widerstand des Schalterpfads des i-ten Schaltelements im k-ten
Submodul, welcher sich aus dem jeweiligen Drain-Source-Einschaltwiderstand Rpg(on),i,x und dem
parasitiren Widerstand der Kupferbahn Ryrace sw, ik zusammensetzt. iy, , spiegelt den individuellen
Strom durch den Schalter sw; j, wider. Analog zu Peon gsu geht in Gleichung (4.41) tber einen Schalt-
koeffizient s; ;, ein, ob sich ein Schalter im leitenden Zustand befindet und damit eine Verlustleistung

erzeugt oder ob dieser blockiert. Die zugehorige Funktion des Schaltkoeffzienten s; j lautet

1 fir sw;y ist leitend
. (4.43)

0 fur sw; i, blockiert

Sowohl in Gleichung (4.39) als auch in Gleichung (4.41) werden die individuellen Stréme durch eine
Energiespeichereinheit ESU}, sowie durch den i-ten Schalter sw; j, berticksichtigt. Unter der Voraus-
setzung, dass die zugrundeliegende Mikrotopologie des MLI-Systems einen reinen Serienbetrieb der

Energiespeichereinheiten erlaubt und die Schaltelemente innerhalb jedes Submoduls zudem nicht par-
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allel geschaltet sind, entspricht der Strom sowohl durch die Energiespeichereinheiten als auch durch
die jeweiligen Schaltelemente dem Laststrom in einer Inverterphase. Es gilt der Zusammenhang aus
Gleichung (4.44).

IESUk = fsw;, = tload (4.44)

Lassen sich mit der vorliegenden Mikrotopologie allerdings Parallelverbiinde realisieren, weichen igsy
und iy, , vom Laststrom ijpaq ab. Die jeweiligen Stromwerte miissen individuell ermittelt werden [155].
Fir die Systemgleichungen und die Modellierung von Parallelverbiinden sei auf Anhang A.1.10 ver-

wiesen.

4.4.1.2 Die Schaltverluste

Neben den Leitverlusten, die infolge des Drain-Source-Einschaltwiderstands Rpg(on) auftreten, verur-
sacht der Einsatz von Halbleiterschaltern ebenso Schaltverluste. Diese entstehen aufgrund des nicht
idealen Schaltverhaltens wahrend einer Schalttransition. Wie von Graovac et al. gezeigt wird, iiber-
schneiden sich die Zeitintervalle des Stromanstiegs und des Spannungsabfalls wihrend des Einschalt-
vorgangs eines MOSFET [46]. Analog dazu tiberlagert sich im Abschaltvorgang der Abfall des Drain-
stroms mit dem Anstieg der Drain-Source-Spannung. Infolge dieser zeitlichen Uberlappung entstehen
Schaltverluste. Generell berechnet sich die gesamte Schaltverlustleistung Py, in einem Invertersystem
auf Basis der Schaltfrequenz fg, mit [96]

Psw - Esw fsw . (445)

Chang et al. ziehen fiir die Berechnung der Schaltverluste das von Graovac vorgestellte Modell her-
an [20, 46]. Allerdings werden fiir die An- und Abstiegszeiten der Strom- und Spannungssignale die
Angaben in den Datenbléattern verwendet. Diese sind jedoch unter der Annahme einer rein ohmschen
Last ermittelt und eignen sich daher weniger fiir Anwendungen mit ohmsch-induktiven Lasten. Hanzl
et al. fithren ein analytisches Modell zur Berechnung der Schaltverluste in einer Halbbriickenschaltung
ein [52]. Dieses Modell zeichnet sich durch seine Prézision sowie seine einfache und intuitive Anwen-
dungsweise im Vergleich zu Stand der Technik-Modellen aus. Dabei identifizieren die Autoren vier
wesentliche Verlustkomponenten, die zur Berechnung der Schaltverluste berticksichtigt werden miis-
sen. Hierzu zéhlen die Ein- sowie Ausschaltverluste des High-Side- und Low-Side-Schalters innerhalb
einer Halbbriicke, die Verluste der jeweiligen Body-Diode eines MOSFET aufgrund der Stromkom-
mutierung sowie die Diodenverluste infolge der Totzeit. Hanzl et al. stellen in ihrer Arbeit ausfithrlich
die formulierten Gleichungen sowohl fiir den Schaltvorgang, bei dem der High-Side-Schalter der Halb-
briicke ausschaltet und der Low-Side-Schalter einschaltet, als auch fiir den umgekehrten Vorgang vor.
Im Fall des Ausschaltvorgangs ldsst sich beispielsweise die Schaltenergie des ausschaltenden High-
Side-Schalters Eog pg wie folgt berechnen.

Eoft us = %iload (tev +t5) + %Lloop iload” (1 + e _uiESSUU — uF) (4.46)
Dabei reprasentieren uay sowie up die Drain-Source-Spannung im Avalanchedurchbruch sowie die
Vorwiértsspannung der Body-Diode des MOSFET. Die beiden Werte kénnen dem Datenblatt des ein-
gesetzten MOSFET entnommen werden. Die Schaltzeiten t,, und tg charakterisieren die Anstiegszeit
der Drain-Source Spannung sowie die Abfallzeit des Drainstroms, da es sich um einen Ausschaltvor-
gang des High-Side-Schalters handelt. Fiir die zugehorigen Gleichungen von ¢, und tg sei auf [121]
verwiesen. Unter Anwendung von Gleichung (4.46) auf die Schalthandlung in einem MLI-Submodul

wird fiir die geschaltete Spannung der Wert der ESU-Spannung ugsy angenommen. In den Zusammen-
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hang aus Gleichung (4.46) geht zudem der Wert einer Schleifeninduktivitit Lioep ein. Diese entspricht
dem gemessenen Induktivitatswert der Schleife, welche durch die Schalthandlung zwischen dem High-
Side-Schalter, dem Low-Side-Schalter und der Energiespeichereinheit aufgespannt wird. Ergénzend
zu Gleichung (4.46) finden sich in der Publikation von Hanzl et al. alle weiteren Systemgleichungen
der vier genannten Verlustfaktoren fiir sémtliche auftretende Schaltvorgénge, die zur Berechnung der
Schaltverluste beitragen. Aufgrund des Umfangs der zugrundeliegenden Gleichungen und der reinen
Anwendung in dieser Arbeit wird fiir die {ibrigen Systemgleichungen auf [52] verwiesen.

Die gesamte Schaltenergie innerhalb eines Invertersystems lésst sich auf Basis der Anzahl auftretender
Schaltoperationen ng, in jedem Abtastzeitpunkt ¢ mit

Nso

Egw = Z Esw,i (447)
=1

berechnen. Eg, ; charakterisiert dabei die gesamte Verlustenergie, die durch einen Schaltvorgang in-
nerhalb einer Halbbriicke entsteht [52].

Um den Einsatz des von Hanzl et al. vorgestellten Modells auch bei andere Mikrotopologien zu ermogli-
chen, wird dieses erweitert [155]. Die Anwendung des weiterentwickelten Modells erfolgt im Speziellen
auf die MLI-Strukturen der H-Briicke, der BM3-, der MMSPC- sowie der PECIN-Topologie. Wie
in Abbildung 3.4 visualisiert, ldsst sich die PECIN-Mikrotopologie in eine H-Briickenstruktur trans-
formieren. Alle auftretenden Schalthandlungen bilden in der Folge die Schalthandlung einer Halb-
briicke ab. Identischer Sachverhalt gilt ebenso fiir die drei anderen genannten Mikrotopologien. Auf
Basis dieser durchgefithrten Adaptionen kann das analytische Modell von Hanzl et al. ebenso auf
diese vier Mikrotopologien angewendet werden. Aufgrund der komplexeren Schaltstruktur der PE-
CIN-Mikrotopologie existieren im Vergleich zur Halbbriicke deutlich mehr Schleifen, die infolge der
erlaubten Schalthandlungen entsprechend der Tabelle aus Abbildung 3.1b auftreten kénnen. Es lassen
sich insgesamt sieben unterschiedliche Schleifen infolge aller moglichen Schalthandlungen in der PE-
CIN-Struktur identifizieren. Zur Verdeutlichung dieser sieben Schleifen, veranschaulicht Abbildung 4.5
skizzenhaft die durch die jeweiligen Schalthandlungen eingeschlossenen Fliachen. Die Darstellung er-
folgt dabei auf Basis der in Abschnitt 3.4 vorgestellten Schaltstruktur der PECIN-PCB, welche zur
besseren Versténdlichkeit in Abbildung 4.5a illustriert ist'®. Als Ergéinzung listet Tabelle 4.3 fiir jede
Schleife auf, welche Komponenten der PECIN-Struktur (Schalter, ESU) aktiv an der zugrundeliegen-
den Schalthandlung beteiligt sind, durch die die entsprechende Schleifenfliche aufgespannt wird. Die
Beschreibungen des Messaufbaus fiir die Ermittlung der Induktivitdtswerte der in Abbildung 4.5 dar-
gestellten Schleifen finden sich in Anhang B.3. Durch den Einsatz einer Vielzahl von Leiterplatten mit
identischer Schaltstruktur, jedoch variierender Anzahl von n. gsy Batteriezellen je Energiespeicher-
einheit, wird insbesondere der Einfluss der Submodul-Konfiguration und in der Folge der Stufenhohe
beriicksichtigt. Die gemessenen Induktivitdtswerte sind in Tabelle B.1 aufgefiihrt. Diese bilden die
Grundlage fiir die Ermittlung der Schaltenergiewerte in der PECIN-Struktur auf Basis der Gleichun-
gen von Hanzl et al. [52].

4.4.2 Der Total-Harmonic-Distorion-Wert

4.4.2.1 Allgemein

Ein weiterer wichtiger Faktor, der in leistungselektronischen Systemen wie einem Wechselrichter von
entscheidender Bedeutung ist, ist der THD-Wert, im Deutschen auch als Oberwellengehalt, Klirrfaktor

10Hinweis: Wie bereits in Abschnitt 3.4 am Beispiel der eingezeichneten Pfadbegrenzungen beschrieben, erfolgt die
Darstellung der Induktivitédtsschleifen skizzenhaft und zielt in erster Linie auf eine Verdeutlichung ab. Die zugrundelie-
genden physikalischen Zusammenhénge weichen davon ab. Der theoretische Hintergrund bleibt dabei jedoch erhalten.
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Abbildung 4.5: Visualisierung der aufgespannten Flachen der existierenden Induktivitatsscheifen innerhalb der PECIN-

Struktur zur Messung der Schleifeninduktivitaten.

Tabelle 4.3: Aktiv beteiligte Komponenten (Schalter, ESU) in der jeweiligen Schleife einer PECIN-Mikrotopologie.

Schleifenbezeichnung A B C D ESU; ESU-, Out+ Out-
Schleife 1 1 0 1 0 1 0 0 0
Schleife 2 0 1 0 1 1 0 0 0
Schleife 3 1 1 0 0 1 0 0 0
Schleife 4 0 0 1 1 0 1 0 0
Schleife 5 0 1 1 0 1 1 0 0
Schleife 6 1 0 0 1 1 1 0 0
Schleife 7 0 0 0 0 0 1 1 1

oder Gesamtverzerrungsfaktor bezeichnet. Mit diesem Wert lédsst sich die Qualitét eines erzeugten

Signals v innerhalb des betrachteten Systems bewerten und ist, wie der Name bereits andeutet, ein Maf

fiir die in diesem Signal enthaltene unerwiinschte Verzerrung [150]. Die allgemein giiltige Definition
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des THD-Werts lautet auf Basis der Angaben von Diong et al. wie folgt [29].

- 100 % (4.48)

Der THD-Wert setzt demzufolge den Oberwellengehalt der Quadrate der Effektivwerte der harmoni-
schen Komponenten eines Signals v in das Verhéltnis zum Quadrat des Effektivwerts der Grundwelle
v1 rMs [23, 81, 169]. vi rms bezeichnet dabei den Effektivwert der k-ten Harmonischen eines Signals
v. Gemafl der Norm IEEE Std 519-2014 werden in Gleichung (4.48) nur ganzzahlige Vielfache der
Grundfrequenz beriicksichtigt [70]. Wie in den Grundlagen zum SHE-Verfahren in Abschnitt 2.1.3
angeschnitten, tragt lediglich die fundamentale Harmonische zur nutzbaren Wirkleistung eines ange-
schlossenen Verbrauchers bei [81, 150]. Der Oberwellengehalt der harmonischen Komponenten geht
beispielsweise in Form von Wérme verloren und steht einem Verbraucher nicht zur Verfiigung. Fiir ein
storungsfreies Signal und ein moglichst effizientes System ist ein minimaler THD-Wert anzustreben.
Je geringer dieser ausféllt, desto hoher ist die Signalqualitit eines Ausgangssignals und umgekehrt.
Aus diesem Grund nimmt der THD-Wert eine essenzielle Rolle beim Design und der Bewertung von
Invertersystemen ein. Im Falle eines MLI wird dabei in der Regel der Verzerrungsanteil der erzeugten
Spannung am MLI-Ausgang ermittelt, um eine Einschétzung tiber die Giite des Systems abgeben zu
koénnen. Der zugehorige THD-Wert einer Spannung wird auch mit THD,, bezeichnet. Im Antriebs-
strang eines BEV wird die an die Leistungselektronik angeschlossene elektrische Maschine mit den
nph generierten Ausgangsspannungen gespeist. In der elektrischen Maschine selbst ist dann nicht
mehr nur die eingespeiste Spannung, sondern vor allem der Wechselstrom in den Wicklungen von
entscheidender Bedeutung, da dieser fiir die Drehmomenterzeugung verantwortlich ist. Harmonische
Verzerrungen und somit Welligkeiten im Stromsignal wirken sich auf das resultierende Drehmoment
der elektrischen Maschine aus und kénnen zu Momentenrippel fiihren. Aus diesem Grund werden
oftmals nicht nur die Verzerrungen im Ausgangsspannungssignal des Wechselrichters, sondern auch
der Oberwellengehalt der Phasenstrome der elektrischen Maschine bewertet [77, 81]. Dabei sei jedoch
erwahnt, dass sich der Verzerrungsgehalt einer MLI-Ausgangsspannung direkt auf den THD-Wert des
Phasenstroms auswirkt. Je geringer der zugehorige Spannungs-THD, desto geringere Werte nimmt
auch der Oberwellengehalt des Laststroms an. Die Betrachtung von THD, bietet damit bereits eine
geeignete Bewertungsgrundlage.

Wie anhand der Definition in Gleichung (4.48) erkennbar, sind zur Bestimmung des THD-Werts eines
Signals v alle existierenden Harmonischen berticksichtigt. Entsprechend der Norm IEEE Std 519-2014
werden jedoch tiblicherweise nur die ersten 50 Harmonischen in die Berechnung einbezogen [70]. Folg-

lich ldsst sich die Beziehung in Gleichung (4.48) wie folgt umformulieren.

- 100 % (4.49)

Laut Kim tragen in erster Linie die niederfrequenten Harmonischen mafigeblich zum Verzerrungs-
gehalt eines Signals bei [81]. Mit steigender Ordnung der Harmonischen nimmt der Stérgehalt in
der Regel ab. Dies wird auch durch die schematische Darstellung eines Frequenzspektrums in Ab-
bildung 2.7 veranschaulicht. Die Beriicksichtigung bis zur fiinfzigsten Ordnung in Gleichung (4.49)
stellt damit einen praxisorientierten Kompromiss zwischen einer hinreichend genauen Ermittlung des
Gesamtverzerrungsgehalts und dem Rechenaufwand des THD-Werts dar [70, 81].
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4.4.2.2 Empfohlene Grenzwerte

Wie bereits erlautert, konnen stark verzerrte Signale zu erhéhten Verlusten, EMV- und/oder Rausch-
problemen oder Instabilitdten der angeschlossenen Verbraucher wie der elektrischen Maschine im BEV
fithren. Insbesondere im Bereich der Energieversorgung verursachen Signale mit einem hohen Ober-
wellengehalt eine Verschlechterung der Signalqualitidt und damit Instabilitdten und Einbriicke in der
Netzversorgung. Betrachtet man das BEV als gesamtheitliches System und die Moglichkeit der Netz-
riickspeisung, so konnen MLI-Ausgangsspannungen, welche einen hohen THD-Wert aufweisen, die
Giite der Netzspannung gefihrden. Aus diesem Grund existieren in Normen festgehaltene Richtlinien
und Empfehlungen, die die Giite und Mindestanforderung an die Qualitit eines Signals vorgeben. Da-
bei wird je nach Leistungsklasse und zugehoriger Systemspannung unterschieden. Die IEEE-Richtline
IEEFE Std 519-2014 gibt je nach vorliegender Systemspannung (Nieder-, Mittel-, Hochspannungs-
anwendung) am sogenannten point of common coupling (PCC) Empfehlungen fiir den maximalen
THD-Wert der erzeugten Phasenspannung vor [70]. Diese Vorgaben sind zur Verdeutlichung in Tabel-
le 4.4 aufgelistet. Neben der Empfehlung fiir den Gesamtverzerrungsfaktor sind auch die empfohlenen
Obergrenzen der einzelnen Harmonischen aufgefithrt. Die Angabe der Werte erfolgt in Prozent. Dabei
sei erwahnt, dass lediglich Harmonische beriicksichtigt werden, deren Frequenz einem ganzzahligen
Vielfachen der Referenzfrequenz entspricht [70].

Tabelle 4.4: Auszug aus den Empfehlungen in der IEEE-Richtline IEEE Std 519-2014 [70] (siehe Tabelle 1, Seite 18) fir

die maximalen Spannungsbeitriage der Harmonischen und die THD-Grenzwerte, deren Frequenz ganzzahligen Vielfachen
der Grundfrequenz entsprechen. Die Werte gelten fiir den PCC.

Systemspannung U am PCC Individuelle Harmonische THDy,max
U<1kV 5,0% 8,0%
1kV< U <69kV 3,0% 50%
69kV< U <161kV 1,5% 2,5%
161 kV 1,0% 1,5%

Abkiirzung (englisch): PCC = point of common coupling.

Da sich die Systemspannung in einem BEV im Bereich einiger Hundert Volt befindet, die Grenze
von 1kV in der Regel jedoch nicht {iberschreitet, kann fiir die auftretenden MLI-Phasenspannungen
in einem Elektrofahrzeug der markierte Wert in Tabelle 4.4 gewédhlt werden. Damit ergibt sich eine
Obergrenze von THD,, imax =8 %. In der Norm IFEE Std 519-2014 finden sich zudem Empfehlungen
zu den Verzerrungen der Stromsignale, wobei hier einige Unterschiede im Vergleich zu den Empfeh-
lungen der Spannungssignale existieren. Ein Beispiel hierfiir ist die Betrachtung des harmonischen
Oberwellengehalts bezogen auf die geforderte Grundwelle (total demand distortion, TDD) im Falle
der Stromsignale im Gegensatz zum THD fiir die Spannungssignale. Fiir ausfithrlichere Erlduterun-
gen sei auf Anhang A.1.7 verwiesen. Aus Griinden der Einfachheit wird ebenso der THD-Wert des
Stroms betrachtet. Basierend auf Tabelle A.1 kann hierzu ein maximaler Wert von THD; pax =5 %

angenommen werden, welcher als konservative Betrachtung gilt.

4.4.2.3 Numerische Ermittlung des Total-Harmonic-Distortion-Werts

Um den THD-Wert eines beliebigen Signals v bestimmen zu koénnen, ist die Kenntnis iiber die Ef-
fektivwerte der Harmonischen und damit der Spektralanteile notwendig. Um die einzelnen Anteile
der Harmonischen analytisch zu ermitteln, kann, wie in Abschnitt 2.1.3 eingefiihrt, die Fourieranalyse
eingesetzt werden. Die Fourierreihe ldsst sich geméfl den Beschreibungen von Werner jedoch nur auf

zeitkontinuierliche Signale unendlicher Lange anwenden [169]. Da die zu untersuchenden Signale in der
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Regel in numerischer Form und damit sowohl zeitdiskret als auch in endlicher Lénge vorliegen, wird
die diskrete Fourier-Transformation (DFT) als das numerische Pendant zur Fouriertransformation
herangezogen. Da der zugrundeliegende Algorithmus der DFT sehr rechenaufwendig ist, wird in den
meisten Fillen die schnelle Fourier- Transformation (FFT) eingesetzt. Diese entspricht einer Sonder-
form der DFT, deren Algorithmus im Vergleich zur DFT eine deutlich hohere Effizienz aufweist [169].
Fir die Ermittlung des THD-Werts in dieser Arbeit wird die von Werner vorgeschlagene Implemen-
tierung angewendet. Eine prazise Beschreibung der iterativen Schritte findet sich in Abschnitt A.1.6.
Um die Genauigkeit dieser Berechnungsmethode des THD-Werts im Vergleich zur analytischen Be-
stimmung des Oberwellengehalts zu verdeutlichen und den Einsatz dieses numerischen Ansatzes zu
legitimieren, werden nachfolgend die Ergebnisse der numerischen sowie der analytischen Berechnung
einander gegeniiberstellt. Als Vergleichsgrundlage dient ein Rechtecksignal, welches in Abbildung A.2
visualisiert ist. Die vollstdndige analytische Herleitung der Fourierkoeffizienten einer Rechteckfunk-
tion ist in Anhang A.1.5 gegeben. Die Parameter der numerischen Vorgehensweise wie beispielsweise
die Abtastrate sowie die Signallinge werden derart gewéhlt, dass der Bruch aus Gleichung (A.19)
in Anhang A.1.6 einem ganzzahligen Wert entspricht. Diese Mafinahme dient zur Vermeidung des
sogenannten Leakage-FEffekts. Fur spezifischere Erlauterungen hierzu sei ebenso auf die zugehorigen
Beschreibungen in Anhang A.1.6 verwiesen. In beiden Fillen, analytisch sowie numerisch, werden die
jeweiligen Spektralanteile des Rechtecksignals ermittelt. Das zugehorige Frequenzspektrum wurde be-
reits im Grundlagenkapitel als beispielhafte Darstellung eines Frequenzspektrums herangezogen (sie-
he Abbildung 2.7). Auf Basis der analytisch sowie der numerisch ermittelten Spektralanteile ldsst sich
der zugehorige THD-Wert geméfl Gleichung (4.49) berechnen. Fiir beide Berechnungsmethoden wird
ein iibereinstimmendes Ergebnis von THD =47, 30 % erzielt. Zur Demonstration dieser Ubereinstim-
mung sowie des Einflusses berticksichtigter Harmonischer visualisiert Abbildung 4.6 die Verlaufe des
analytisch und des numerisch berechneten THD-Werts iiber der Anzahl betrachteter Harmonischer.
Dabei bildet die x-Achse die Zahl der Harmonischen ab, welche in die Berechnung des Oberwellen-
gehalts eingehen und definiert damit die Obergrenze der Summenformel aus Gleichung (4.48). Wie
erkennbar, liegen die Verlaufe der analytischen Methode sowie der numerischen Vorgehensweise direkt
iibereinander, weshalb die numerische Implementierung als Berechnungsmethode ausreichend prézise
ist. Die einzelnen Stufen in den beiden Verldufen lassen sich darauf zuriickfiihren, dass Harmoni-
sche gerader Ordnung keinen Spektralanteil aufweisen, wie Abbildung 2.7 entnommen werden kann.
Die zusitzliche Beriicksichtigung des zugehérigen harmonischen Anteils fiithrt zu keiner Anderung im
Ergebnis des Oberwellengehalts. Zudem illustrieren die beiden Verldufe die hinreichend genaue Er-
mittlung des THD-Werts auf Basis von Gleichung (4.49), welche harmonische Komponenten bis zur
50. Ordnung berticksichtigt. Wie in Abbildung 4.6 ersichtlich, erreicht der Oberwellengehalt ab einer
Ordnung von ca. 40 eine Sattigung. Die IEEE-Empfehlung IEEFE Std 519-2014 von k=50 ist dabei
explizit markiert [70].

4.4.3 Die Systemkosten

Dieser Unterabschnitt fithrt den Einflussfaktor der Systemkosten ein. Bevor das implementierte Kos-

tenmodell vorgestellt wird, erfolgt eine Einordnung in den aktuellen Stand der Technik.

4.4.3.1 Stand der Technik

Im Gegensatz zu den zahlreichen Untersuchungen zur optimalen MLI-Topologie oder zu den ver-
schiedenen Ansteuerverfahren gibt es vergleichsweise wenig Stand des Wissens zur Kostenanalyse von
MLI-Systemen. In den meisten Forschungsarbeiten wird iiblicherweise die Bauteileinsparung einer spe-

zifischen MLI-Struktur hervorgehoben, indem sie mit anderen MLI-Topologien verglichen wird. Die
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Abbildung 4.6: Einfluss der Anzahl betrachteter Harmonischer auf die Bestimmung des rein analytisch sowie numerisch
berechneten THD-Werts der Rechteckfunktion aus Abbildung A.2.

Angabe konkreter Zahlenwerte hinsichtlich der Inverterkosten ist dagegen weniger haufig verbreitet.
Babaei et al. stellen in einer Vielzahl ihrer Studien jeweils neuartige MLI-Strukturen vor, welche sich
infolge der Reduzierung von Bauteilkomponenten im Vergleich zum Stand der Technik abheben [4-7,
9, 75, 76]. Im iiberwiegenden Teil der Fille minimieren die Autoren durch eine innovative Schaltstruk-
tur der Halbleiter innerhalb der Mikrotopologie die Anzahl der erforderlichen Hardwarekomponenten,
wahrend die Anzahl der erzeugbaren Spannungslevel gleich bleibt oder sich sogar erhéht. Beispielsweise
nutzen Babaei et al. die Asymmetrie der Modulkonfiguration, um die Anzahl der Spannungsquellen zu
reduzieren, dhnlich wie Dixon et al. in ihrer Publikation [5, 32]. In beiden Fillen werden jedoch keine
genauen Zahlenangaben zu den Einsparungen gemacht. Identisches gilt auch fiir die Untersuchungen
in [3, 22, 36, 41, 50, 108, 117, 124, 135, 146, 171]. Prasad et al. stellen ebenso eine asymmetrische
SM-Konfiguration vor und verwenden fiir die Bewertung dieser Struktur und die Gegeniiberstellung
mit anderen Stand der Technik-Topologien eine Kostenfunktion [125]. Letztere wird von Sabyasachi
et al. zuvor eingefiihrt [138]. Diese Kostenfunktion beriicksichtigt die Anzahl der erforderlichen Ener-
giespeichereinheiten, Kapazitiaten, Leistungsdioden, Gate-Treiber und Halbleiterelemente, wobei auch
der Einfluss der Spannungsfestigkeit mit einbezogen ist. Der Vergleich auf Basis der Kostenfunkti-
on zeigt die Effektivitdt des vorgestellten MLI von Prasad et al., welcher den geringsten Kostenwert
unter allen verglichenen Topologien erzielt. Allerdings sind auch hier keine konkreten Kostenwerte
angegeben. Ein Vergleich normierter Kosten pro Einheit eines MLI-Systems findet sich bei Krish-
nachaitanya et al. fiir acht unterschiedliche AMLI-Strukturen [87]. In dieser Untersuchung werden die
Anzahl der Spannungsquellen, die Wahl des Schaltermodells, die maximale Spannung des Inverters
sowie die Parameter der jeweiligen leistungselektronischen Komponenten als kosteneffektive Faktoren
identifiziert. Fiir alle acht Inverterstrukturen sind die ermittelten Kostenwerte pro Einheit aufgelistet.
Dariiber hinaus wird in der Veréffentlichung eine neuartige MLI-Topologie vorgestellt. Fiir die Be-
wertung dieser Neueinfiihrung vergleichen die Autoren ihre Struktur mit der kosteneffizientesten der
acht beleuchteten AMLI-Strukturen. Dabei verwenden Krishnachaitanya et al. neben den normierten
Werten auch konkrete Kostenangaben, um die Einsparungen der Inverterkosten durch die Anwen-
dung ihrer vorgestellten Struktur deutlich zu machen. Hierzu geben die Autoren einen Uberblick
iiber die entscheidenden Schritte zur Ermittlung dieser Zahlenwerte und strukturieren die relevanten,
kosten-verursachenden Komponenten in vier unterschiedliche Abstraktionsebenen. In einem ersten
Schritt werden die Kosten fiir Spannungsquellen, Halbleiterschalter und gegebenenfalls Gleichrichter-
komponenten betrachtet. Anschlieflend folgt die Berechnung der Kosten fiir Kiithlung, Gate-Treiber

und Transformatoren. Die weiteren Schritte des vorgestellten Kostenmodells beriicksichtigen die ma-
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kroskopische Topologie des Systems, indem sowohl die Anzahl der Phasen als auch die Kosten fiir
Logikbauteile einbezogen werden. Das Ergebnis dieser Kostenermittlung bilden die Kosten fir ein
Invertermodul ab. Das vorgestellte Modell schlieit allerdings nicht den Einfluss spezieller Hardware-
vorkehrungen wie einer externen Polaritdtsumkehreinheit in die Betrachtungen mit ein. Auch Islam
et al. liefern genaue Zahlenangaben fiir den Kostenvergleich verschiedener Inverterstrukturen [71]. Die
Autoren beziehen dabei sowohl die Variante des FC-, des NPC- sowie des kaskadierten MLI in den
Vergleich mit ein und stellen diese dem VSI gegeniiber. Dariiber hinaus werden fiir alle MLI-Varianten
jeweils zwei MLI-Ausfiihrungen auf Basis einer unterschiedlichen Anzahl an erzielbaren Spannungslevel
betrachtet. Der exakt identische Vergleich sowie die iibereinstimmenden Kostenergebnisse finden sich
bei Minai et al. [106]. Jedoch wird in diesen Arbeiten nur eine sehr kurze Erldauterung zur Kostener-
mittlung geboten. Es ist kein konkretes Kostenmodell zur Berechnung der Inverterkosten angegeben.
Eine umfassende Kostenanalyse eines CHB-MLI présentieren Chang et al. in ihrer Arbeit [19]. Als Re-
ferenzsystem verwenden die Autoren einen herkdémmlichen B6-Wechselrichter, der auf sechs Silizium
(Si) IGBTs basiert und im BMW i3 zum Einsatz kommt. Die Kosten der einzelnen Halbleiterelemente
werden anhand der auf dem Markt verfiigharen Preise ermittelt, wobei der maximale Einheitspreis
berticksichtigt wird. Zusétzlich zu den Kosten fiir Schaltelemente, Treiberkreise, Schiitze und ande-
ren Hardwarekomponenten zur Gewéhrleistung der Kommunikation flieen in die Gegeniiberstellung
auch die Einsparungen bei der Batteriekapazitit pro Reichweite mit ein. Ein spezifisches Kostenmo-
dell wird jedoch nicht vorgestellt. Ein zentrales Kostenmodell zur Berechnung der Inverterkosten eines
MLI fiir den Einsatz im BEV bieten Chang et al. [20]. Die Kostenmodellierung ermoglicht die Analyse
der Inverterkosten sowohl eines CHB-MLI mit drei Submodulen pro Phasenstrang als auch von zwei
Varianten eines konventionellen B6-Wechselrichters, fiir welchen einerseits Si IGBTs und andererseits
Siliziumcarbid (SiC) MOSFETSs in dieser Studie verwendet werden. Das gezeigte Modell berticksich-
tigt die Kosten fir die erforderlichen Halbleiterschalter, die zugehorigen Treiber, den potenziellen
Bedarf eines Zwischenkreisumrichters, Kihlkorper, Steuereinheiten sowie einen Gemeinfaktor. Letz-
terer variiert je nach eingesetztem Halbleitermaterial. Des Weiteren fliefit in das Modell der jeweilige
Topologietyp ein, wobei die Auswahl auf die Varianten der CHB-Struktur und des VSI begrenzt ist.
Weiterhin schliefit das Modell lediglich ein fiir jeden Topologietyp gewéhltes Halbleiterelement ein.
Das Modell bietet nicht die Méglichkeit, aus einer Vielzahl von Halbleiterelementen auszuwéahlen, und
beriicksichtigt folglich nicht den Einfluss einer variierenden Konfiguration der Submodule. Wie Chang
et al. selbst beschreiben, besteht das Potential einer weiteren Kostenreduzierung der Invertersysteme
durch eine optimierte Schalterwahl.

4.4.3.2 Implementiertes Kostenmodell

Die Ermittlung der Gesamtkosten eines Invertersystems gestaltet sich aufgrund der Komplexitit der
Systeme in der Regel nicht trivial. Dieser Sachverhalt resultiert unter anderem aus der Vielzahl der
benotigten Komponenten. Zur Durchfithrung einer Kostenanalyse und insbesondere eines Vergleichs
verschiedener Systeme empfiehlt es sich daher, nur die Kosten der Bauteile zu betrachten, welche
sich infolge des spezifischen Designs in den verschiedenen Systemen unterscheiden. Die restlichen
Komponenten werden als identisch angenommen und in der Analyse nicht beriicksichtigt, wie von
Chang et al. umgesetzt [19, 20]. Aus Griinden der Einfachheit decken die Begriffe Systemkosten oder
Inverterkosten im Folgenden ausschliefilich den Kostenbetrag der betrachteten Komponenten ab.
Abbildung 4.7 veranschaulicht den allgemeinen Aufbau des implementierten Kostenmodells [155].
Aufgrund des identischen Anwendungsgebietes eines BEV und der fundierten Basis orientiert sich
die grundsitzliche Struktur an dem Modell, das von Chang et al. eingefithrt wird [20]. Durch geeig-

nete Erweiterung und Modifikation der jeweiligen Modellkomponenten ermoglicht die Modellstruktur
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aus Abbildung 4.7 im Gegensatz zu der Umsetzung der genannten Autoren die zusétzliche Anwendung
auf MLI-Systeme beliebiger Modulkonfiguration. Dariiber hinaus lasst sich das hier vorgestellte Modell
fiir die Kostenbestimmung jeder beliebigen Mikrotopologie verwenden und erlaubt damit eine breiten
Einsatzbereich. Diese Anpassungen sind besonders wichtig fiir die Bewertung der Parameterabhéngig-
keiten zwischen verschiedenen Einflussfaktoren und den Inverterkosten. Ein weiterer Unterschied zu
der Modellstruktur von Chang et al. besteht in einer zugrundeliegenden Schalterdatenbank und somit
einer signifikant hoheren Anzahl an vorhandenen Halbleiterelementen, aus denen je nach vorliegender
SM-Konfiguration ein geeigneter Halbleiterschalter ausgewéhlt werden kann. Um die Vergleichbarkeit
mit einem Referenzsystem zu gewéhrleisten, eignet sich das Modell in Abbildung 4.7 auch zur Bestim-
mung der Systemkosten konventioneller B6-Wechselrichter, sowohl fiir den Einsatz von Si IGBTs als
auch SiC MOSFETSs. Es sei erwihnt, dass anders als bei Chang et al. keine Betrachtung der Kiihl-
kosten erfolgt. Zu Beginn dieses Kapitels wurde bereits erldutert, dass die Temperatur nicht in den
Untersuchungen berticksichtigt wird. Die Griinde hierfiir wurden genannt. Wie aus der Publikation
von Chang et al. zudem hervorgeht, liegen die Kiihlkosten der untersuchten Systeme sehr nah beiein-
ander. Zudem machen die Kiihlkosten in allen Invertersystemen weniger als 3 % der Gesamtkosten aus
und werden daher als vernachlédssigbar angesehen. Dariiber hinaus wird angenommen, dass ein ahn-
lich aufgebautes System in der Lage ist, die entstehenden Wérmeverluste gleichermaflen abzufiihren.
Es sei ebenso angemerkt, dass die Kosten fiir die Inverterplatinen selbst nicht in die Kostenanalyse
einbezogen werden. Dieses Vorgehen resultiert aus der Tatsache, dass die Ausgestaltung der Platinen
stark variieren kann. Eine geeignete Vergleichbarkeit ist damit erschwert. Beispielsweise besteht im
Falle von MLI-Systemen die Moglichkeit, die jeweiligen PCBs entsprechend der Anzahl an n¢ gsu,k
Batteriezellen je Energiespeichereinheit auszulegen. Die Platinen kénnen damit je nach vorliegender
Konfiguration erheblich in ihrer Grofle zueinander abweichen. Gleichzeitig kénnen die Platinen auch
so gestaltet werden, dass unabhéngig von der Modulgréfe nicht nur ne gsu,, Batteriezellen der Platine
des k-ten Submoduls zugeordnet werden, sondern jede Leiterplatte eine festgelegte Anzahl an zuge-
horigen Batteriezellen und Schaltelementen aufweist. In der Folge besitzt eine derartige Modulplatine
unabhéngig von der zugrundeliegenden SM-Konfiguration eine definierte Anzahl an Batteriezellen,
wie beispielsweise von Terbrack et al. realisiert [161]. Im gezeigten Fall betrdgt die Anzahl an Batte-
riezellen je Submodul eins. Jede Batteriezelle besitzt ihre eigene Leistungselektronik. Die zugehorigen
Hardwarekomponenten sind dabei fiir alle acht Batteriezellen auf einer einzigen Modulplatine ange-
ordnet. Wie diese Umsetzung verdeutlicht, konnen Modulplatinen weitgehend unabhéngig von der
zugrundeliegenden SM-Konfiguration ausgefithrt werden, weshalb dieser Kostenfaktor im nachfolgend
erlauternden Kostenmodell keine Betrachtung findet.

Ausgangspunkt des in Abbildung 4.7 gezeigten Kostenmodells bilden sowohl die SM-Konfiguration als
auch die zugrundeliegende mikroskopische und makroskopische Invertertopologie. Dabei bestimmt die
SM-Konfiguration insbesondere die Anzahl der Submodule ngym sowie die Modulspannung ugw i des
k-ten Moduls. Auf Basis dieser Definitionen koénnen alle ausschlaggebenden Kostenfaktoren ermittelt
werden. Neben den Schalterkosten werden in dem Modell die Kosten fiir die Treiber, die Versorgung
sowie die Steuereinheiten berticksichtigt. Dariiber hinaus werden je nach Invertertopologie auch eine
externe Polaritdtsumkehreinheit sowie ein Zwischenkreiskondensator eingesetzt. Da dieser Zusatz von
der jeweiligen Struktur abhéngt, tragen diese Komponenten ebenso zur Kostendifferenz bei und miis-
sen berticksichtigt werden. Im Folgenden werden die einzelnen Kostenfaktoren kurz separat beleuchtet
und die jeweils verwendeten Bauelemente vorgestellt.

i. Schalterkosten

Fiir die Ermittlung der Gesamtschalterkosten ist sowohl die Kenntnis iiber die Anzahl der Submodule
einer Inverterphase ngy, die jeweilige Modulspannung ugn ; sowie die Anzahl der Schalter in je-

dem k-ten Modul ngy, sv notwendig. Diese Werte ergeben sich je nach vorliegender SM-Konfiguration
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sowie der gewihlten Mikrotopologie''. Da die Anzahl der Schalter innerhalb eines MLI-Systems je
nach Modulkonfiguration stark variieren kann, stellen die zugehorigen Schalterkosten einen wesent-
lichen Unterscheidungsfaktor fiir MLI-Systeme mit unterschiedlichen Modulkonfigurationen dar. Die
Mikrotopologie definiert dariiber hinaus die Spannungsfestigkeit wugty ik, die der i-te Schalter inner-
halb des k-ten Moduls aufweisen muss. Wie in den Beschreibungen zu den Mikrotopologien erldutert
wurde, kann sich die Spannungsfestigkeit der Schalter eines Submoduls je nach Mikrotopologie unter-
scheiden. Es muss daher fiir jeden Schalter die maximale Spannung ermittelt werden, der dieser im
Betrieb standhalten muss. Um fiir jeden Schalter sw; j die passenden Halbleitermodule auszuwahlen,
muss die Bedingung geméf Gleichung (2.34) erfiillt sein. Dies bedeutet, dass die Durchbruchspan-
nung w(gr)DsS,i,k des i-ten Schalters im k-ten Submodul unter Beriicksichtigung des Designfaktors
stets auf die usty, , des jeweiligen Schalters sw; , ausgelegt sein muss. Neben dieser notwendigen Be-
dingung beeinflussen weitere Faktoren die Auswahl der Halbleiterelemente. Jeder Halbleiterschalter
weist zahlreiche Spezifikationen auf, wie beispielsweise den Drain-Source-Einschaltwiderstand oder die
GehéusegroBe. Die Auswahl kann je nach Anwendung optimiert werden. Im vorliegenden Kontext spie-
gelt der Begriff optimal einen geringen Durchlasswiderstand -im Falle eines MOSFET den Rpg(on)-,
einen hohen Drainstrom sowie minimale Schalterkosten Cg,, wider. Ein niedriger Wert fiir Rpg(on)
fithrt zu geringeren Leitverlusten wihrend des leitenden Zustands eines Schalters. Um eine Grundlage
fiir die Wahl eines optimalen Halbleiterelements zu schaffen, wird im Rahmen der Implementierung
des Kostenmodells aus Abbildung 4.7 eine Schalterdatenbank angelegt. Hierzu erfolgt eine sorgfiltige
Auswahl von aktuell auf dem Markt verfiigharen Halbleiterelementen. Dabei liegt das Augenmerk bei
der Auswahl auf einem moglichst niedrigen Einschaltwiderstand Rpg(on), geringen Schalterkosten Cgy,
und einer geringen Gehédusefliche dp des Bauteils. Es sei an dieser Stelle erwéhnt, dass sich aufgrund
der schwankenden wirtschaftlichen Lage die Stiickkosten und damit auch die Chargenkosten im Laufe
der Zeit dndern. In der Regel spiegeln sich diese Schwankungen jedoch in allen Halbleiterelementen
in &hnlicher Weise wider. Damit konnen sich zwar die absoluten Preise &ndern, die Verhéltnisse der
jeweiligen Inverterkosten bleiben davon jedoch weitestgehend unberiihrt. Des Weiteren werden bei
allen Halbleiterelementen die Kosten fiir die maximale Abnahmemenge beriicksichtigt, was durch die
Serienfertigung im Automobilbereich legitimiert wird. Die Auswahl der Schalter deckt einen breiten
Bereich der Durchbruchspannung ab, so dass fir jedes Moduldesign eine Vielzahl von Halbleiterele-
menten verfiighar ist.

Ist ein Schalter sw; ; ausgewéhlt, ergeben sich die individuellen Schalterkosten Cgy i k. In den Spe-
zifikationen eines Halbleiterelements ist auch der maximale Drainstrom angegeben, sodass fiir jeden
ausgewahlten Schalter die maximale Stromtragfahigkeit bekannt ist. Je hoher die Stromtragfihigkeit
Ip, , eines Schalters sw; ausféllt, desto hohere Stréme kann dieser im Betrieb aushalten. Besitzt
ein Schalter einen geringeren maximalen Drainstrom Ip,, als der maximale Laststrom ijoaq in der
geplanten Anwendung, miissen nNgw par,i,; dieses Halbleiterelements zueinander parallel geschaltet wer-
den, um die erforderliche Stromtragfahigkeit zu gewahrleisten. ngw par,i,k ergibt sich damit aus der

Beziehung

II: oa
Nsw,par,i,k = ’71;(1—‘ . (4.50)
ik

Der dadurch entstehende zuséitzliche Hardwareaufwand fithrt wiederum zu héheren Schalterkosten,

wie in Abbildung 4.7 im Rahmen der Schalterkosten berticksichtigt.

1 Hinweis: Wie in den Grundlagen eingefiihrt, ist die Mikrotopologie der Submodule in einem CMLI in der Regel
identisch. Die Zahl der Schaltelemente ngy sy stimmt unabhéngig von der Submodul-Konfiguration in der Folge fiir
alle inharenten Submodule {iberein.
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Abbildung 4.7: Struktur des implementierten Kostenmodells zur Bestimmung der Inverterkosten eines VSI oder MLI-Systems beliebiger SM-Konfiguration und Mikrotopologie.
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Abbildung 4.8 veranschaulicht in diesem Zusammenhang ergéinzend die Kostenentwicklung aller Halb-
leiterelemente, die in der Schalterdatenbank fiir das Kostenmodell hinterlegt sind. Dabei ist der Faktor
Ngw,par,i,k Dereits sowohl in den Schalterkosten Cgy ;1 eines Schalters sw; j als auch in dem resultie-

renden Einschaltwiderstand Rpg(on),i,x der parallel geschalteten Halbleiter wie folgt eingerechnet.

RDS(on)

Rpsiomin =  —25m 4.51a

PSton).ik Nsw,par,i,k ( )
Csw,i,k = Osw Nsw,par,i,k (451b)
dA,i,k = da Nsw,par,i,k (4510)

Die farbliche Markierung der Datenpunkte spiegelt dabei die zugehorige untere Grenze der Modul-
spannung ugy wider, ab welcher das Halbleiterelement eingesetzt werden kann. Wie erkennbar, deckt
die Auswahl der Schaltelemente einen breiten Spannungsbereich ab. In der Regel nehmen die Ein-
schaltwiderstinde mit wachsender Durchbruchspannung zu [170]. Ahnlicher Zusammenhang gilt fiir
die individuellen Schalterkosten Csy ;1. Beide Parameter werden durch die zusétzliche Beachtung von
Ngw,par,i,k deeinflusst. Wahrend Ciy i mit steigendem ngy par,i,x anwéchst, sinkt Rps(on),i,k und die
Gesamtleitverluste reduzieren sich aufgrund der Stromverteilung auf die ngy par,i,; parallel geschal-

teten Halbleiter. Neben den genannten Faktoren spielt zudem die Siliziumflache des Schaltelements
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Abbildung 4.8: Entwicklung Rpg(on),i,r iiber den Schalterkosten Cyy ; r bei steigender Ustv, ,, der Schalter infolge
steigender Modulspannungen.

eine essenzielle Rolle. In der Regel strebt man danach, diese Fldche moglichst klein zu halten, um
den benotigten Platzbedarf zu minimieren. Ein optimaler Schalter erfiillt damit das multikriterielle
Ziel aus minimalem Einschaltwiderstand, einer hohen Stromtragfihigkeit, welche sich auf die Kos-
tenbilanz auswirkt, minimalen Schalterkosten sowie einer geringen Siliziumfliche. In Datenblédttern
von Halbleiterschaltern wird {iblicherweise nur die Gréfle des Gehéduses angegeben. Informationen zur
Siliziumflache sind hingegen selten zu finden. Da dies fiir alle Halbleiterelemente gilt, kann daher
besonderes Augenmerk auf eine geringe Gehdusegrofie gelegt werden. Dies ist insofern legitim, da
sich die Geh&dusegrofie unabhingig von der Siliziumflache direkt auf den Bauraum auswirkt. Analog
zum Einschaltwiderstand sowie zu den individuellen Schalterkosten beeinflusst die Anzahl parallel zu
schaltender Halbleiterelemente ngw par,s,x auch die benétigte PCB-Fléche. Eine entsprechende Bertick-
sichtigung erfolgt gemafl Gleichung (4.51c¢).

Mit der Kenntnis iiber die individuellen Schalterkosten Cgy ;1 und gy par,i,x konnen die Gesamtschal-
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terkosten Cyw tot €ines Inverterphasenstrangs mithilfe folgender Beziehung ermittelt werden.

nsM Msw,SM

Csw,tot = Z Z Ngsw,par,i,k Csw,i,k (452)

k=1 =1

Gleichung (4.52) berticksichtigt damit die Kosten aller ngw par,ikx parallel geschalteter Halbleiterele-
mente fiir jeden erforderlichen Schalter sw; j im k-ten Submodul.

Anders als bei den MLI-Systemen, werden fiir die beiden konventionellen VSIs vorgefertigte B6-Module
eingesetzt. Im Falle der Si IGBT-Variante wird das IGBT-Modul F'S7T7T0R08A6P2L B von Infineon ein-
gesetzt, welches den Standards im Automobilbereich entspricht [155]. Fir den SiC MOSFET-basierten
VSI wird das B6-Modul M SCSM70T AMO05T PAG herangezogen.

ii. Gate-Treiber

Um die Schaltelemente eines Invertersystems geeignet ansteuern zu kénnen, sind Gate-Treiber erfor-
derlich. Hierzu werden passende Gate-Treiber ausgewahlt, die sich mit den verwendeten Halbleiter-
schaltern kombinieren lassen. Abhiingig von der jeweiligen Durchbruchspannung ugr)pss,i,, €ines
vorliegenden Halbleiterschalters wird zwischen zwei verschiedenen Treibern unterschieden. Ist die Be-
triebsspannung und damit auch die Durchbruchspannung ugr)pss, i, des zugehorigen Halbleiterschal-
ters kleiner als 200 V, kommt der Gate-Treiber 1EDN7550B von Infineon zum Einsatz. Da dieser eine
integrierte Pegelanpassung besitzt, kann das Bauteil sowohl fiir High-Side- als auch Low-Side-Schalter
eingesetzt werden. Aufgrund einer fehlenden Isolation ist dabei zudem eine zusétzliche Isolierung erfor-
derlich. Weist die spezifische Durchbruchspannung eines gewéhlten Halbleiterschalters einen héheren
Wert auf als 200 V, ist der genannte Treiber geméafl der zugehorigen Spezifikationen nicht mehr geeig-
net. Unter diesen Umstinden wird das Treiberelement 1ED0201/12—F2 verwendet, das bereits eine
integrierte Isolation aufweist. Im Falle der SiC-basierten Halbleiterschalter wird das Treibermodul
1EDI3030AS eingesetzt. Dieses ist ebenso isoliert. Entsprechend der Darstellungen in Abbildung 4.7
wird fiir jeden Schalter sw;j aller ngy vorhandenen Module innerhalb einer Inverterphase der zu-
gehorige Gate-Treiber ausgewéhlt. Stimmen die Halbleiterelemente innerhalb eines Moduls oder in
mehreren Modulen {iberein, so lisst sich fiir diese der identische Treiber verwenden'?. Die Gesamt-

summe der Treiberkosten Cgq totr €rgibt sich mit

nsM Msw,SM

ng,tot = Z Z Ogd,i,k . (453)
k=1 =1

iii. Versorgung

Fiir jedes Submodul ist eine Versorgung der inhdrenten Bauteile notwendig. Alle Kosten der zuge-
horigen Versorgungskomponenten werden mit Cgyp i fiir jedes k-te Modul zusammengefasst. Unter
Einbezug der Modulanzahl ngy ergeben sich die Gesamtkosten fiir die Versorgung Cyyp tot, geméf der
Angaben in Abbildung 4.7.

iv. Steuereinheit

Wie zu Beginn dieses Abschnitts beschrieben, wird angenommen, dass jedes Submodul eine eigene
logische Steuereinheit besitzt. Dabei wird fiir alle Submodule der Baustein LC'4032V —25T N48C' von
Lattice verwendet. Die Gesamtkosten der Steuereinheiten (engl. control unit, cu) Cey ot berechnen
sich aus den zugehorigen Kosten Cey i des k-ten Submoduls SMy, multipliziert mit der Anzahl vorhan-
dener Submodule ngy innerhalb einer Inverterphase. Dabei sind die Kosten fiir die Kommunikation
und den Kabelaufwand bewusst nicht in die Betrachtungen mit einbezogen. Aufgrund der erlauterten

Moéglichkeit, mehrere Submodule auf einer groflen Modulplatine zu kombinieren, fithren unterschied-

2Hinweis: Wie in den Erlduterungen zur PECIN-Topologie in Abschnitt 3.2 bereits erwéhnt, ist fiir die Ansteuerung
der beiden MOSFETs innerhalb eines BtB-Schalters ein einziger Gate-Treiber ausreichend.
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liche SM-Konfigurationen zu einem vergleichbaren Kostenaufwand hinsichtlich der Ubertragung und
Kommunikation.

v. Zwischenkreiskondensator

Wie in Abbildung 2.1 dargestellt, befindet sich im konventionellen Antriebsstrang eines Elektrofahr-
zeugs ein Zwischenkreiskondensator. Dieser Kostenfaktor muss in die Ermittlung der Kosten des VSI
einberechnet werden. Basierend auf dem identischen Anwendungsgebiet werden analog zu Chang et al.
die Kosten fiir eine Kapazitdt berticksichtigt, die die Werte von 475 pF und 450 V aufweist [20]. Eine
entsprechende Unterscheidung fiir den VSI bzw. einen MLI findet sich im Modell in Abbildung 4.7.
Wie von den Autoren beschrieben, wird im Falle der MLI-Systeme auf den Einsatz derartiger Kapa-
zitdten verzichtet. Diese Tatsache wird auf die vorherrschenden Wechselstrome innerhalb der MLI-
Submodule zuriickgefiihrt. Da die Submodule kontinuierlich Wechselstrémen ausgesetzt sind, ist eine
Gliattung der Strome nicht erforderlich. Es besteht kein Bedarf an Kapazitdten. Die Kondensatorkos-
ten Cpc,link Miissen daher nur bei konventionellen Invertersystemen beriicksichtigt werden, wéihrend
sie im Falle der MLI-Systeme zu null gesetzt werden kénnen.

vi. Externe Polaritdtsumkehreinheit

Die Erlauterungen in Kapitel 3 zeigen, dass je nach Mikrotopologie eine externe Polaritdtsumkehrein-
heit erforderlich ist, um einen gewiinschten Ausgangsspannungshub zu generieren. Anders als die Halb-
leiterelemente einer Mikrotopologie miissen die der Polaritdtsumkehreinheit wie auch im konventionel-
len VSI der gesamten MLI-Phasenspannung standhalten. Fiir die Realisierung eines H-Briickenmoduls
als Polaritdtsumkehreinheit wird der MOSFET IM ZA120R007M1H X K S Al ausgewéhlt, welcher in
vierfacher Ausfiihrung je MLI-Phase zum Einsatz kommt. Dieser erfiillt die notwendigen Spezifikatio-
nen und besitzt eine Durchbruchspannung von 1200 V. Neben den Halbleiterelementen sind fiir jede
Polaritatsumkehreinheit auch Gate-Treiber sowie Versorgungs-, Isolations- und CPLD-Bauteile erfor-
derlich. Diesen ist in Abbildung 4.7 Rechnung getragen. Cpug tot reprasentiert die Gesamtkosten der
Polaritatsumkehreinheit.

Die gesamten Inverterkosten ergeben sich aus der Summe aller beschriebenen Kostenfaktoren, wie
in Gleichung (4.54) angegeben. Der Zusammenhang berticksichtigt dabei die vorliegende Phasenzahl

nph im Antriebsstrang.
Cinv,tot = TNph kg ( Csw,tot + ng,tot + Csup,tot + Ccu,tot + CDC,link + CPUE,tot) (454)

Je nach Halbleitermaterial fallen unterschiedliche Gemeinkosten an. Aus diesem Grund wird ein
Gemeinfaktor k, beriicksichtigt. Dieser entspricht im Falle von Silizium entsprechend der Angaben
von Chang et al. einem Wert von 1,25. Handelt es sich bei dem Halbleitermaterial um Siliziumcarbid,
gilt k; =1,1 fiir den Gemeinfaktor!'® [18, 20, 33].

Das implementierte Kostenmodell bildet die Basis fiir die Ermittlung der Systemkosten verschiedener

Invertersysteme.

13Hinweis: Es sei angemerkt, dass erwartet werden konnte, dass Siliziumcarbid-basierte Systeme aufgrund der héhe-
ren Material- und Halbleiterkosten einen gréfleren Gemeinfaktor aufweisen als Silizium-basierte Systeme. Der geringere
Gemeinfaktor ist jedoch nicht auf die Halbleiterstiickkosten zurtickzufithren, sondern ergibt sich aus systemischen Kos-
tenunterschieden, wie sie in komponentenbasierten Kostenmodellen fiir leistungselektronische Umrichter beschrieben
werden [18, 33]. Diese Modelle beriicksichtigen neben den reinen Bauteilkosten insbesondere zusitzliche Aufwénde fiir
Kiihlung, passive Komponenten, Gehéduse sowie Montage und Systemintegration. Aufgrund der im Vergleich zu Sili-
zium reduzierten Schalt- und Leitverluste konnen SiC-basierte Umrichter kompakter ausgelegt werden, wodurch sich
geringere Anforderungen an das thermische Management und die Auslegung passiver Filterstrukturen ergeben. Dies
fihrt insgesamt zu einem reduzierten systemischen Integrationsaufwand und damit zu einem niedrigeren modellierten
Gemeinfaktor fir SiC-basierte im Vergleich zu Si-basierte Systeme.
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5 Parameterabhingigkeiten: Identifikation

und Optimierung

Mit dem gewonnenen Wissen iiber die verschiedenen Einflussfaktoren eines MLI erfolgt in diesem
Kapitel eine Auseinandersetzung mit den zugehorigen Wechselwirkungen. Dabei stehen die Abhén-
gigkeiten zwischen den eingefiihrten Einflussfaktoren sowie deren geeignete Optimierung im Fokus.
Zunichst werden in Abschnitt 5.1 die vorherrschenden Wechselwirkungen identifiziert und hinsicht-
lich ihres Einflussgrades differenziert. In Abschnitt 5.1.1 erfolgt anschliefend eine detaillierte Analyse
der Wechselwirkungen zwischen allen betrachteten Einflussfaktoren, aus der eine Abhdngigkeitsmatriz
(siehe Tabelle 5.2) abgeleitet wird. Ziel dieses Abschnitts ist die strukturierte Darstellung der vor-
handenen Abhéngigkeiten sowie deren systematische Einordnung. Auf dieser Grundlage werden die
zentralen Korrelationen und Abhéngigkeiten herausgearbeitet. Darauf aufbauend erfolgt im zweiten
und wichtigsten Teil die vertiefte Untersuchung der relevanten Parameterabhéngigkeiten. Aufgrund
der Komplexitidt des Themas erfolgt in Abschnitt 5.2 bis Abschnitt 5.5 eine gesonderte Betrachtung
der Korrelationen ausgewihlter Parameter. Jeder dieser Unterabschnitte beinhaltet dabei zudem den
aktuellen Stand des Wissens und fasst diesen strukturiert zusammen. Die Analyse stiitzt sich da-
bei auf représentative Beispiele von MLI-Systemen. Dabei werden allgemeine Zusammenhénge ab-
geleitet, wo immer dies moglich ist. Ergdnzend wird an ausgewéhlten Stellen der Einfluss auf die
in Abschnitt 2.1.4 eingefiihrten MLI-Spezifikationen beriicksichtigt. Im Rahmen dieser Betrachtungen
werden zudem Optimierungsansétze fiir die jeweiligen Parameterabhéngigkeiten vorgestellt und deren
Auswirkungen analysiert. Dabei nimmt die Anzahl der betrachteten Parameter je Unterabschnitt zu,
um abschlieflend eine ganzheitliche Betrachtung aller relevanten Einflussfaktoren zu ermoglichen. Ne-
ben der Darstellung der jeweiligen Abhéngigkeitsstrukturen werden auf Basis der erzielten Ergebnisse
Empfehlungen fiir besonders vielversprechende MLI-Designs abgeleitet.

In allen nachfolgenden Untersuchungen wird, sofern nicht anders angegeben, fiir die Spannung einer

Lithium-Ionen-Batteriezelle ein Wert von 3,7V, geméfl der Vorgabe aus Anhang B.1, herangezogen.

5.1 Identifikation und Differenzierung der Abhingigkeiten

Aufgrund der teils sehr engen Korrelationen einiger Einflussfaktoren ist die Identifikation und insbe-
sondere die Bewertung der Abhéngigkeiten nicht trivial. In vielen Féllen unterscheidet sich die Stérke
der Wechselwirkung und damit der gegenseitigen Einflussnahme. Um diesem Sachverhalt Rechnung
zu tragen und um trotz der Komplexitat eine bestmogliche Identifikation und Beurteilung der vor-
handenen Abhéngigkeiten bieten zu konnen, wird eine Differenzierung der Parameterabhingigkeiten
eingefithrt. Diese erlaubt eine Einstufung der Stérke der jeweiligen Abhéngigkeit. Fiir die Bewertung
dieses Abhéngigkeitsgrads wird eine eigene Legende definiert, die in Abschnitt 5.1.1 Anwendung findet.
Um dem Leser das Verstédndnis zu diesem Schema zu verdeutlichen, spiegelt Tabelle 5.1 die Definition
der Legende inklusive zusétzlicher Beschreibungen wider. Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass die
Bewertung der gegenseitigen Einflussnahme sowie des Abhéngigkeitsgrads subjektiv gepragt ist und

je nach Motivation durchaus anders realisiert werden kann. Die Einteilung wurde nach bestem Wissen
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des Autors auf Basis einer intensiven Auseinandersetzung mit dem Gebiet der MLIs vorgenommen. Die
folgenden Unterabschnitte erlautern die zugrunde liegende Herleitung der Bewertung und dienen der
Transparenz der getroffenen Einordnung. Die gewéhlte Differenzierung beschreibt dabei ausschliefilich
die Strukturierung des Analyseansatzes fiir die Untersuchung der Parameterabhéngigkeiten, wihrend
die eigentliche Durchfithrung der Analysen hiervon unabhéngig erfolgt.

Wie in Tabelle 5.1 gezeigt, wird grundsétzlich zwischen einer direkten und einer indirekten Abhéangig-
keit unterschieden. Liegt eine indirekte Wechselwirkung vor, findet keine unmittelbare Einflussnahme
statt, wie der Begriff bereits impliziert. Eine Einwirkung kann lediglich iber die Modifikation eines
weiteren Parameters erfolgen. Ein Beispiel fiir eine indirekte Einflussnahme ist der Zusammenhang
zwischen der internen Einstellgréfle in Form der SM-Konfiguration und der Zustandsvariable des La-
dezustands der Batteriezellen. Grundsétzlich kann {iber die SM-Konfiguration nicht direkt auf den
Ladezustand der Batteriezellen bzw. der ESUs im MLI-System eingewirkt werden. Handelt es sich
jedoch um ein asymmetrisches MLI-System, unterscheiden sich die Module im AMLI-System vonein-
ander und es lassen sich entweder nur zum Teil oder keinerlei Parallelverbiinde zwischen den einzelnen
Submodulen bilden. Dieser Sachverhalt wirkt sich damit indirekt auf die Ladezustdnde der Batterie-
zellen bzw. der ESUs aus. Eine direkte Abhingigkeit sagt grundsitzlich aus, dass die Anderung eines
Einflussfaktors das Verhalten eines anderen Einflussfaktors oder einer MLI-Spezifikation direkt beein-
flusst. Beispielsweise wirkt sich die Formierung von PP-Verbiinden und damit die PP-Konfiguration in
direkter Weise auf den Ladezustand aus. Es liegt eine direkte Einflussnahme vor. Beeinflussen sich zwei
Einflussfaktoren unmittelbar in direkter Weise, wird geméfl der Stérke dieser direkten Einflussnah-
me unterschieden. Um eine zu hohe Komplexitit zu vermeiden, wird die Starke der Wechselwirkung
entweder als gering oder hoch eingestuft. Die Einflussnahme ist damit entweder gering oder stark
ausgeprégt verglichen zu weiteren Wechselwirkungen im MLI-System.

In Tabelle 5.1 findet sich zudem der Begriff der Identitat. Da in Abschnitt 5.1.1 die gegenseitige Ein-
flussnahme der Parameter behandelt wird und im Zuge der Abhéngigkeitsmatrix alle Einflussfaktoren
auch auf sich selbst abgebildet werden, spiegelt das Symbol 'e’ diese Identitit wider. Eine Bewertung
der Abhéngigkeit entfillt an dieser Stelle.

Tabelle 5.1: Definition der in Tabelle 5.2 verwendeten Legende fiir die Bewertung der Abhangigkeiten.

Starke der . .
Symbol Bedeutung Abhiingigkeit Beschreibende Erliauterungen
Ein Einflussfaktor wird auf sich selbst abgebildet. Die Aussage
. Identitit - iiber eine Einflussnahme entfillt an dieser Stelle.

Eine indirekte Abhéngigkeit zwischen zwei (oder mehr) Ein-
flussfaktoren bzw. zwischen Einflussfaktoren und einer MLI-
Spezifikation liegt vor, wenn sich diese nicht unmittelbar gegen-
seitig beeinflussen, sondern die Einflussnahme lediglich tiber die
Modifikation eines weiteren Einflussfaktors moglich ist.

(x) indirekt -

Die zwei Einflussfaktoren und/oder MLI-Spezifikation(en) beein-

flussen sich unmittelbar gegenseitig. Diese gegenseitige Einfluss-
X direkt gering nahme ist im Vergleich zu anderen Wechselwirkungen in einem

MLI-System jedoch gering ausgepragt.

Die zwei Einflussfaktoren und/oder MLI-Spezifikation(en) beein-

flussen sich unmittelbar gegenseitig. Diese gegenseitige Einfluss-
X direkt hoch nahme ist im Vergleich zu anderen Wechselwirkungen in einem

MLI-System stark ausgepragt.




5.1 Identifikation und Differenzierung der Abhéngigkeiten 99

5.1.1 Abhangigkeiten der Einflussfaktoren

In diesem Abschnitt werden die Abhédngigkeiten der Einflussfaktoren zueinander untersucht und je
nach Grad der Wechselwirkung differenziert. Das Ergebnis der Analyse bildet die in Tabelle 5.2 ge-
zeigte sogenannte Abhdngigkeitsmatrix, welche alle identifizierten Abhéngigkeiten zwischen den be-
trachteten Parametern illustriert. Wie bereits im Kontext der Legende eingefiihrt (siehe Tabelle 5.1),
ist die Identitat der Einflussfaktoren durch ’e’ gekennzeichnet. Diese werden im Folgenden nicht weiter
behandelt. Die Darstellung in Form der Abhéngigkeitsmatrix erlaubt es, die gegenseitige Einflussnah-
me zweier Einflussfaktoren zu betrachten. Dies bedeutet im Detail, dass sowohl der Einfluss eines
ersten Einflussfaktors auf einen zweiten als auch die umgekehrte Einflussnahme des zweiten auf den
ersten Faktor der gezeigten Tabelle entnommen werden kann. Beeinflussen sich zwei Einflussfaktoren
in gleichem Mafle, weisen die jeweiligen Zellen identische Markierungen auf. Wie nachfolgend deutlich
wird, ist dieser Sachverhalt in den meisten Féllen nicht gegeben. Die Abhéngigkeitsmatrix bietet da-
mit eine fundierte Ubersicht iiber identifizierte Wechselwirkungen, auf deren Basis die Untersuchung
der relevanten Parameterabhéngigkeiten in einem MLI-System abgeleitet werden kann.

Wie im vorhergehenden Kapitel erlautert, stellen die externen Vorgaben und Bewertungskriterien
Grenzwerte und/oder Referenzwerte dar, nach denen ein MLI-System ausgelegt werden muss bzw.
bewertet werden kann. Ein Beispiel hierfiir ist die in Abschnitt 4.4.2 vorgestellte Empfehlung fiir
den Spannungs-THD von 8 %. Gleichzeitig konnen auch die dynamischen Werte dieser Vorgaben und
Bewertungskriterien im Betrieb einen Einfluss auf die verschiedenen Einflussfaktoren haben. Beispiels-
weise wirkt sich die aktuelle Spannungsreferenz u,f auf einige Parameter aus. Es werden deshalb nicht
nur die Grenz- bzw. Maximalwerte dieser Einflussfaktoren beriicksichtigt, sondern auch der Einfluss
aktuell vorliegender Werte in die Betrachtungen einbezogen. Dies trifft insbesondere zu, wenn keine
starren Anforderungen des jeweiligen Einflussfaktors vorgegeben sind. Diesem Sachverhalt wird mit
dem Zusatz (Maz.) bei den entsprechenden Einflussfaktoren in Tabelle 5.2 Rechnung getragen.

Die nachfolgenden Erliuterungen sollen dem Leser prignant einen Uberblick iiber die Identifikation
und Bewertung der wichtigsten Wechselwirkungen vermitteln. Auf Basis dieser Identifikation begriin-

det sich die Vorgehensweise im zweiten Teil dieses Kapitels.

Tabelle 5.2 visualisiert die identifizierten Abhéngigkeiten aller betrachteten Einflussfaktoren. Dabei
sind auch Wechselwirkungen zwischen den externen Vorgaben berticksichtigt. Da diese in der Regel je-
doch als gegeben angesehen werden kénnen, wird auf entsprechende Erlauterungen verzichtet. Zudem
findet sich in Abschnitt 5.2.2 als Ausgangssituation des MLI-Designs eine grundsétzliche Beschreibung
der zugehorigen Wechselwirkungen, worauf an dieser Stelle verwiesen wird.

Wie in den Einfihrungen zu den Einflussfaktoren in Kapitel 4 bereits angedeutet, ist die Einfluss-
nahme des MLI-Designs auf diese externen Vorgaben sehr gering. Dieser Sachverhalt spiegelt sich
in Tabelle 5.2 wider. Nahezu kein Einflussfaktor besitzt eine Einflussnahme auf die externen Vorga-
ben. Eine Ausnahme hiervon bilden die Systemkosten, welche als limitierender Einflussfaktor auf die
externen Vorgaben einwirken konnen. Existiert eine Budgetvorgabe, welche nicht iiberschritten wer-
den darf, so kann diese die Wahl der Batterie, die Systemleistung oder den maximal zur Verfiigung
stehenden Bauraum beeinflussen. Da die Abhéngigkeitsmatrix nicht nur die Maximalwerte des Last-
stroms und der Phasenspannung beriicksichtigt, sondern auch die Momentanwerte, ergibt sich eine
weitere Einwirkungsméglichkeit. Uber die Bildung von Parallelverbiinden kann der Laststrom unter
der Voraussetzung einer geeigneten Mikrotopologie auf mehrere Energiespeichereinheiten aufgeteilt

werden, worin sich die entsprechende Angabe in der Matrix begriindet.



Tabelle 5.2: Identifikation und Differenzierung der Abhangigkeiten zwischen den Einflussfaktoren eines MLI, eingeteilt in die vier Kategorien externe Vorgaben, interne EinstellgrofSen,

Bewertungskriterien sowie Zustandsvariablen.

AUF ...
EXTERNE VORGABEN INTERNE EINSTELLGROBEN BEWERTUNGSKRITERIEN ZUSTANDSVARIABLEN
g s s
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(Maz.) Laststrom . (%) x (x) (x) (x) (x) )
(Maz.) Phasenspannung . (x) (x) x x (%) x (%) (%)
EXTERNE Zellchemie (x) . (x) (x) (x) (x) (x) (x)
VORGABEN
Nennspannung BZ (x) (x) . (x) (x) x (x) (x) () ()
(Maz.) Bauraum x x x (x) . (x) x (x) (x) (x) (x) (x)
Phasenzahl (x) (x) . x (x) (%)
. Mikrotopologie . (x) (x) (%)
Z. Makrotopologic . () ()
g INTERNE PP-Konfiguration - . (x) (x)
EINSTELLGROBEN
?, 5 SM-Konfiguration . (x) (x) x (%) ()
o]
: Schaltfrequenz (x) . (x) (%) ()
E Ansteuerverfahren . x (x)
(Maz.) Leitverluste (%) (%) (%) (x) . (%) (x)
BEWERTUNGS- (Maz.) Schaltverluste (x) (x) (x) . (x) (x) (x) (x)
KRITERIEN
(Maz.) THD-Wert (x) . (x) ()
(Maz.) Systemkosten (x) (x) (x) (x) (x) (x) (x) (x) (x) (x) (x) (x) ° (x) (x)
Stufenhdihe (x) x (%) .
ZUSTANDS-
VARIABLEN Modulationsindex () () () .
Ladezustand (SoC) - - (x) () () () () (x) ]

Abkiirzungen: BZ = Batteriezelle, Max. = Maximale(r).

Bedeutung: @ = Identitdt. (x) = Indirekt. x = Geringe direkte Einflussnahme. -= Hohe direkte Einflussnahme.
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Betrachtet man die Einflussnahme des flieenden Stroms, so wirkt sich dieser vor allem auf die beiden
Verlustkomponenten sowie den Ladezustand einer Energiespeichereinheit aus. Geméafl der Definition
in den Gleichungen (4.39) und (4.41) geht der Laststrom quadratisch in die Verlustleistung ein. Um-
gekehrt wirkt sich eine Limitierung der Leitverluste zwar im System aus. Eine Regulierung kann in
diesem Zusammenhang jedoch ausschliellich {iber die Modifikation zusétzlicher interner Einstellgro-
Ben erfolgen, wie beispielsweise der angesprochenen Realisierung von Parallelverbiinden. Diese fiihrt
zur Aufteilung des Laststroms auf ngsu,pp Energiespeichereinheiten und dadurch zu einer Reduzierung
der Leitverluste im MLI, wie von Terbrack et al. gezeigt [161]. Unter Einbezug von Gleichung (4.45),
wirkt sich der Laststrom auch auf die Schaltverluste aus. Damit trégt der Laststrom mafigeblich zu
den Verlusten im MLI-System bei. Neben dem Laststrom selbst ist auch die Mikrotopologie von hoher
Relevanz fiir die resultierenden Leitverluste. Abhéngig von der vorliegenden Schaltstruktur befinden
sich unterschiedlich viele Schalter im Lastpfad, die alle zu den Leitverlusten beitragen. Zuséatzlich
kann mit steigender Schalterzahl auch die Zahl der Schaltoperationen zunehmen. Der Einfluss der
Mikrotopologie auf die Gesamtverlustbilanz muss daher stets beriicksichtigt werden. Geméafl Glei-
chung (4.46) duBert sich die Phasenspannung, insbesondere in Form der Diskretisierungsstufen der
MLI-Ausgangsspannung, im Gegensatz zum Laststrom in der Verlustbilanz des MLI-Systems vorrangig
iiber die Schaltverluste. Die Leitverluste stellen sich in erster Linie unabhingig von der Phasenspan-
nung ein. Aufgrund des ohmschen Gesetzes kann jedoch ein indirekter Zusammenhang festgehalten
werden. Wie aus der Einfiihrung des Ladezustands hervorgeht, unterliegt dieser laut Gleichung (4.4)
direkten Verdnderungen durch den flieBenden Lade- oder Entladestrom. Es lédsst sich hier eine starke
Wechselwirkung ableiten. Die Beschreibungen zu den Systemkosten in Abschnitt 4.4.3 verdeutlichen,
dass der maximale Laststrom ein entscheidender Faktor bei der Bestimmung der erforderlichen An-
zahl an Halbleiterelementen ist, die zur Gewéhrleistung der Stromtragfihigkeit parallel geschaltet
werden miissen [149, 155]. Aufgrund dieser Einflussnahme wirkt sich die Stromvorgabe indirekt auf
die Systemkosten aus. Eine dhnliche indirekte Auswirkung auf die Systemkosten zeigt sich auch bei
der Systemspannung. Mit steigender Referenzspannung je Inverterphase steigt die Anzahl der erfor-
derlichen Batteriezellen, um die Systemanforderungen zu erfiillen. Damit besteht ebenso eine Abhén-
gigkeit zwischen der maximalen Phasenspannung und der SM-Konfiguration. Da jedoch die exakte
Auslegung der Module und insbesondere deren Symmetrie von dieser Vorgabe weitgehend unbeein-
flusst bleibt, ist die zugrundeliegende Abhéngigkeit vergleichsweise gering. Im Gegensatz dazu hat die
maximale Spannungsforderung einen mafigeblichen Einfluss auf die Makrotopologie. Neben der Pha-
senzahl selbst, die den wesentlichen makroskopischen Aufbau definiert, bestimmt @..; in Verbindung
mit einer gewahlten Mikrotopologie, ob der Einsatz einer externen Polaritdtsumkehreinheit notwen-
dig ist. Dieser zusétzliche Aufwand, beispielsweise in Form einer zu jeder Phase parallel geschalteten
H-Briicke entsprechend Abbildung 2.4h, macht sich dabei sowohl in den Systemkosten als auch in
beiden Verlustkomponenten bemerkbar. Diese makroskopische Einflussnahme unter Verwendung ein-
er Polaritdtsumkehreinheit sowie die allgemeine Anzahl vorhandener Phasen fiihren zu einer starken
Wechselwirkung zwischen der Makrotopologie und der SM-Konfiguration.

Auch die Wahl der Batteriezelle wirkt sich erheblich auf das Systemdesign aus. Wie in Abschnitt 2.2
definiert, entspricht die Energiespeichereinheit eines Submoduls der Serienschaltung einer oder meh-
rerer Lithium-Ionen-Batteriezellen. Die zugehoérige Nennspannung bildet damit die Diskretisierungs-
spannung der Energiespeichereinheiten und in der Folge der im System vorhandenen Modulspannun-
gen. Infolgedessen besteht eine starke Wechselwirkung zwischen der eingesetzten Batteriezelle mit
ihrer Nennspannung und den internen Einstellgréflen der Makrotopologie sowie insbesondere der SM-
Konfiguration. Uber ucen wird das Design der Submodule maBgeblich beeinflusst, was sich wiederum
auf die Makrotopologie auswirkt. Weiterhin ist die Ausgestaltung der Module eine entscheidende Gro-

Be im Hinblick auf die Systemkosten. Je nach Anzahl und Gréfle der Module kénnen die Systemkosten
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erheblich variieren. Die Wechselwirkung zwischen der Batteriezelle und dem Systemdesign ist daher
stark ausgeprigt. Dabei unterliegen auch die auftretenden Schaltverluste einer starken Abhéngigkeit
von der jeweils vorliegenden Modulspannung, wie anhand von Gleichung (4.46) deutlich wird. Die-
se Einflussnahme lésst sich auch fiir die Leitverluste des Systems feststellen. Je nach Auslegung der
Module, insbesondere im Falle einer asymmetrischen Gestaltung, konnen sich die Einschaltzeiten der
Module erheblich unterscheiden [152]. Aufgrund der unterschiedlichen Modulspannungen, die zu einer
Abweichung in den eingesetzten Halbleiterkomponenten und somit zu unterschiedlichen Schalterpfad-
widerstdnden fithren, hat die SM-Konfiguration einen bedeutenden Einfluss auf die Leitverluste im
Invertersystem. Diese Erlduterungen begriinden ebenso die Einflussnahme der SM-Konfiguration auf
die Ansteuerung sowie die Stufenhthe des resultierenden Spannungsmusters. Vor allem im Hinblick
auf AMLIs muss die Ansteuerung dem Moduldesign angepasst werden [155]. Dariiber hinaus bildet die
SM-Konfiguration die Grundlage fiir die Realisierung von Parallelverbiinden. Im Falle eines SMLI und
dem Einsatz einer Mikrotopologie, welche die Parallelisierung von Energiespeichereinheiten erlaubt,
lassen sich in der Regel Parallelpacks formieren. Weichen alle Submodule in ihrem Design voneinander
ab und liegt damit eine rein asymmetrische Struktur vor, ist die Implementierung von Parallelverbiin-
den unabhéngig von der vorliegenden Mikrotopologie nicht moglich. Dies fithrt in der Konsequenz zu
einer indirekten Einflussnahme der SM-Konfiguration auf den Ladezustand der ESUs. Die Wahl der
Mikrotopologie gestaltet sich im Wesentlichen unbeeinflusst von der SM-Konfiguration. Dennoch ist zu
beachten, dass sich je nach vorliegender SM-Konfiguration verschiedene Mikrotopologien als nachteilig
erweisen konnen [155]. Die SM-Konfiguration stellt damit einen essenziellen Stellhebel im MLI-Design
dar. Aufgrund der engen Korrelation der Batterienennspannung mit der SM-Konfiguration lassen sich
etwaige indirekte Auswirkungen dieser auf entsprechende Einflussfaktoren ableiten.

Analog zu den Systemkosten kann auch der Bauraum eine Limitierung fiir diverse externe Vorgaben
darstellen, wie beispielsweise die maximale Systemenergie und die Wahl bzw. die Anzahl der Batte-
riezellen. In der Folge wirken sowohl der Bauraum als auch die Systemkosten auf die Makrotopologie
sowie die SM-Konfiguration ein. Insbesondere in Bezug auf das makroskopische Systemdesign kann
sich eine Kosten- oder Bauraumbegrenzung in Form der Einsparung der Polaritdtsumkehreinheit du-
Bern. Die Systemkosten und der Bauraum stehen dabei in starker Korrelation zueinander. Dies gilt
ebenso fir die Anzahl der Phasen der eingesetzten elektrischen Maschinen und damit der erforderlichen
Phasenstrange beim MLI-System. Neben der hardwareseitigen Vorgabe wirkt sich die Phasenzahl auch
mafgeblich auf den THD-Wert aus, wie in Abschnitt 5.3.2.1 ndher erldutert wird. Generell kann der
THD-Wert vor allem durch softwareseitig einstellbare interne Einstellgrofien beeinflusst werden. Hier-
zu zahlen vorrangig das gewdhlte Ansteuerverfahren, die Schaltfrequenz und die jeweils auftretenden
Stufenhoéhen im Ausgangsspannungsmuster. Dabei erfolgt die Modifikation der beiden letztgenannten
Einflussfaktoren in der Ansteuerung selbst, weshalb diese einen mafigeblichen Einfluss auf den Ober-
wellengehalt einer MLI-Ausgangsspannung besitzt. Dabei muss jedoch beriicksichtigt werden, dass die
Stufenhohe in erster Linie von der SM-Konfiguration abhéingt. Die Einflussnahme des Ansteuerver-
fahrens ist nur begrenzt moglich, wie sich insbesondere in Abschnitt 5.2 zeigt. Im Allgemeinen wirken
sich die Stufenhohe und die Schaltfrequenz indirekt proportional auf den resultierenden THD-Wert
aus. Auch der Amplitudenmodulationsindex tragt mafigeblich zum Ergebnis des Oberwellengehalts
bei. Mit abnehmender Referenzforderung .. verringert sich der Modulationsindex m,, was zu ein-
er Reduzierung der Stufenanzahl in der resultierenden Ausgangsspannung fiithrt. Um entsprechende
Anforderungen an den THD-Wert zu erfiillen, wie beispielsweise die 8 %-Forderung im Falle der Span-
nungssignale, kann {iber eine Erhéhung der Schaltfrequenz gegengesteuert werden. Unter Beriticksich-
tigung der in Gleichung (4.45) gegebenen Definition der Schaltverluste und damit der mafigeblichen
Auswirkung von fg, auf Psy, kann eine indirekte Einflussnahme des Amplitudenmodulationsinde-

xes auf die Inverterverluste abgeleitet werden. Ahnliche Zusammenhénge gelten fiir die Stufenhéhe.
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Mit steigendem Spannungswert der Stufen in einer MLI-Ausgangsspannung erhéht sich in der Regel
auch der Oberwellengehalt. Dieser Effekt kann durch eine Erh6hung der Schaltfrequenz ausgeglichen
werden, wodurch dhnliche Konsequenzen wie beim Amplitudenmodulationsindex auftreten. Diese Re-
gulierung findet softwareseitig im Modulationsblock der Ansteuerung statt, weshalb diese eine starke
Wechselwirkung mit den Bewertungskriterien in Form der Verluste sowie des THD-Werts aufweist.
Reziprok betrachtet kénnen zu hohe Verluste oder eine Uberschreitung des geforderten minimalen
THD-Werts zu einer Modifikation des Ansteuerverfahrens fithren oder generell die Wahl der Ansteu-
ermethode beeinflussen. Beispiele hierfiir sind ein sogenannter graphenbasierter Ansatz [155]. Uber
diesen Ansatz wird die Ansteuerung der Schalter derart gesteuert, dass die Leitverluste des Systems
minimiert werden. Dariiber hinaus erlaubt die Anwendung der SHE-Verfahren, deren Prinzip in den
Grundlagen eingefiihrt wird (siehe Abschnitt 2.1.3), eine gezielte Eliminierung der Oberwellen.

Die Implementierung von Parallelverbiinden stellt eine softwareseitige Vorgabe der Steuersignale fiir
die inharenten Halbleiterschalter dar, weshalb diese auch als eine Spezialisierung der Ansteuerung
angesehen werden kann. Damit existiert eine ausgeprigte Wechselwirkung zwischen dem Ansteuer-
verfahren und der PP-Konfiguration. Dabei kann die PP-Formation mit einem generellen Ansteuer-
verfahren kombiniert werden [155]. Neben dem eigentlichen Ziel der Verlustminimierung beeinflusst
die PP-Formation auch den Ladezustand der Energiespeichereinheiten. Dies gilt in der Regel ebenso
fiir jedes andere Ansteuerverfahren. Da allerdings der eigentliche FEinflussfaktor durch den Laststrom

reprasentiert wird, wird die Wechselwirkung als indirekt eingestuft.

5.1.2 Zusammenfassung und Ableitung der relevanten
Abhiangigkeitscluster

Die in Tabelle 5.1 eingefiihrte Differenzierung ermoglicht eine sorgfiltige Bewertung der vorhande-
nen Wechselwirkungen. Die Hauptintention dieser Differenzierung besteht in der Gruppierung der
Parameterabhéngigkeiten und damit einer geeigneten Ableitung sogenannter Cluster. Diese spiegeln
eine Finteilung der Einflussfaktoren wider, welche in den nachfolgenden Abschnitten zunéchst ge-
sondert untersucht werden. Durch die separate Betrachtung der Parameter lassen sich die jeweiligen
Wechselwirkungen in geeigneter Weise fundiert analysieren und optimieren. Die Einteilung begriindet
sich in erster Linie auf den stark ausgeprigten Wechselwirkungen, welche in der Abhéngigkeitsma-
trix in Tabelle 5.2 gegeben sind. Je nach den aktuell betrachteten Abhéngigkeiten werden auch die
Auswirkungen auf indirekt beeinflusste Einflussfaktoren erlautert. Der Fokus liegt dabei auf der di-
rekten Einflussnahme. Dariiber hinaus erfolgt mit jedem Abschnitt eine sukzessive Erweiterung der
Parameterbandbreite, sodass in die Abhédngigkeitsanalyse des jeweils vorliegenden Clusters auch die
Einflussfaktoren des vorhergehenden Abschnitts einflieBen. Dieses Vorgehen erméoglicht damit eine ge-
samtheitliche Betrachtung. Die Einteilung der relevanten Einflussfaktoren erfolgt in insgesamt vier
unterschiedliche Cluster. Abbildung 5.1 zeigt hierzu die grundséitzliche Gliederung und den Aufbau
von Abschnitt 5.2 bis Abschnitt 5.5. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wird die Abkiirzung PA fiir
Parameterabhéngigkeiten eingefiihrt. Es sei angemerkt, dass die Farbgebung der einzelnen Einflussfak-
toren sowie der entsprechenden Pfeile in Abbildung 5.1 bewusst gewédhlt wurde. Faktoren, die innerhalb
eines Clusters neu untersucht werden und deren Einfluss auf weitere Groflen erstmals Gegenstand der
Analyse ist, sind in schwarzer Schrift hervorgehoben. Die zugehorigen Pfeile weisen dieselbe Farbung
auf. Parameter, die bereits in einem vorhergehenden Cluster betrachtet wurden, erscheinen hingegen
in grauer Darstellung. Der Hauptaugenmerk der jeweiligen Clusteruntersuchungen liegt dabei auf den
schwarz markierten Einflussgréfien. Die zusétzlich dargestellten grauen Faktoren stellen jedoch ebenso
einen Teil der Analysen dar, da auch deren Wechselwirkungen mit den fokussierten Einflussgrofien in

die Betrachtungen einfliefien.



104 5 Parameterabhéngigkeiten: Identifikation und Optimierung

In Abschnitt 5.2 werden Parameter behandelt, deren Abhéngigkeiten sich hauptséchlich aus dem
Hardwareaufbau des MLI-Systems begriinden. Das zugehorige Cluster wird daher als Hardwareauf-
bau bezeichnet. Die auf Basis der Abhéngigkeitsmatrix fiir dieses Cluster als relevant identifizierten
Einflussfaktoren sind in der zugehorigen Grafik in Abbildung 5.1 erkennbar. Die Ausgangssituation
bilden dabei der verfiighbare Bauraum, die erforderliche Systemenergie sowie die Wahl der Batteriezelle
mit der zugrunde liegenden Zellchemie. Diese wirken sich mitunter auf die Makrotopologie, die SM-
Konfiguration und die Phasenzahl aus. Auf Basis der Abhédngigkeitsmatrix bestehen in erster Linie
Wechselwirkungen zu der Mikrotopologie, den dadurch auftretenden Systemkosten sowie der Stufen-
hoéhe der MLI-Ausgangsspannung als stark beeinflusste Zustandsvariable durch die SM-Konfiguration.
In einem weiteren Schritt werden in Abschnitt 5.3 Einflussfaktoren betrachtet, die eng mit dem THD-
Wert verkniipft sind. Daher wird fiir das zweite Cluster der Begriff THD gewéhlt. Zu den fokussierten
Einflussfaktoren im THD-Cluster zéhlen vor allem die Schaltfrequenz und der Amplitudenmodulati-
onsindex. Da beispielsweise die Stufenhohe und in der Folge auch die SM-Konfiguration ebenso einen
mafBgeblichen Einfluss auf die Parameter des zweiten Clusters besitzen und umgekehrt, werden die
Einflussfaktoren aus Abschnitt 5.2 sukzessive in die Betrachtungen einbezogen. Wie Tabelle 5.2 zeigt,
spielen auch die Systemverluste eine entscheidende Rolle. In Abschnitt 5.4 stehen deshalb die Schalt-
und Leitverluste im Fokus der Betrachtungen. Die Bezeichnung des dritten Clusters lautet in der Fol-
ge Verluste. Insbesondere behandelt dieser Abschnitt die gegenseitige Einflussnahme der Verluste mit
Parametern wie der Mikrotopologie, der SM-Konfiguration, der Schaltfrequenz, der Stufenhdhe sowie
dem Amplitudenmodulationsindex. Mittels optimierter Design- und Vergleichsprozesse werden dabei
die vielversprechendsten MLI-Designs identifiziert und Empfehlungen fiir die Anwendung abgegeben.
Der letzte Abschnitt zu den betrachteten Clustern, Abschnitt 5.5, widmet sich der Auseinanderset-
zung mit der Eigenschaft der Parallelisierung von Energiespeichereinheiten sowie daraus resultierender
Effekte. Dieses Cluster tragt daher die Bezeichnung Parallelisierung. Wahrend zunéchst die Ursache
von Ungleichverteilungen des Stroms innerhalb eines Parallelverbunds beleuchtet und das sogenann-
te Randzellenproblem vorgestellt wird, erfolgt insbesondere eine Untersuchung der Einflussnahme
der Formierung von Parallelverbiinden auf andere Einflussfaktoren. Der Hauptaugenmerk in diesem
Abschnitt liegt deshalb auf der PP-Konfiguration, den Leitverlusten, dem Laststrom sowie den SoC-
Werten der Energiespeichereinheiten.

Es sei an dieser Stelle explizit erwdhnt, dass in den einzelnen Unterkapiteln von Abschnitt 5.2
bis Abschnitt 5.5 jeweils zwei oder mehr Einflussfaktoren sowie deren wechselseitige Beziehungen un-
tersucht werden. Die betrachteten Faktoren sind der jeweiligen Uberschrift zu entnehmen. Dabei
finden auch andere Einflussfaktoren Anwendung, den Fokus der Betrachtungen bilden jedoch die
Parameter der Uberschrift. Sofern es sich anbietet, werden dariiber hinaus an ausgewihlten Stellen
MLI-Spezifikationen in die Analysen einbezogen.

Die Untersuchungen in den folgenden Unterabschnitten basieren iiberwiegend auf den Referenzen [152—
156].
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Parameterabhangigskeits-Cluster beim MLI-Design. Hinweis: Die Abkiirzung ,Optimier.‘ in den dargestellten
Pfeilen spiegelt ,Optimiertes‘ wieder.
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5.2 Parameterabhingigkeiten: Cluster Hardwareaufbau
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Externe Vorgaben eines Elektrofahrzeugs wie die Gesamtenergie des Systems, die Wahl der Batte-
riezelle sowie der verfiigbare Bauraum bilden die Ausgangssituation, ein MLI-Design zu realisieren.
Unter der Annahme fester Vorgaben ergeben sich weitere Einflussfaktoren wie die Phasenzahl sowie die
Anzahl vorhandener Batteriezellen im System, auf Basis derer unterschiedliche Inverterkonzepte aus-
gearbeitet werden konnen. Das erste Parameterabhéngigkeits-Cluster konzentriert sich zundchst unter
Beriicksichtigung dieser Voraussetzungen anhand eines konkreten Beispiels auf interne Einstellgrofien,
die auf Hardware-Ebene implementiert werden miissen. Hierzu zéhlen die Topologie, sowohl aus mi-
kroskopischer als auch aus makroskopischer Sicht, sowie die SM-Konfiguration, die die Realisierung des
Moduldesigns verkorpert. Aufgrund der starken Korrelation zwischen der SM-Konfiguration und der
Stufenhohe wird diese als Zustandsvariable bereits im ersten Cluster in die Betrachtungen einbezogen.
Dariiber hinaus spielen die Systemkosten eine zentrale Rolle bei der MLI-Auslegung und kénnen anders
als die Systemverluste oder der THD-Wert bereits auf Basis des reinen Hardware-Designs ermittelt
werden. Bevor im zweiten Teil dieses Abschnitts eine konkrete Analyse ausgewahlter Abhingigkeiten

und die Optimierung einiger Zusammenhénge erfolgt, wird zundchst der Stand des Wissens erldutert.

5.2.1 Stand der Technik

Der Stand der Technik zu einzelnen Einflussfaktoren, die im Hardwareaufbau-Cluster betrachtet wer-
den, ist in den jeweils zugehorigen Abschnitten erldutert. So findet sich in Abschnitt 3.1 der aktu-
elle Stand des Wissens zu Mikrotopologien, in Abschnitt 4.4.3.1 zur Realisierung von Kostenmodel-
len sowie in Abschnitt 4.3.2.1 zu verschiedenen Varianten der Submodul-Konfiguration. Da sich die
Cluster-Abschnitte mit den Abhéngigkeiten der Einflussfaktoren auseinandersetzen, erfolgt an dieser
Stelle eine Abhandlung iiber den aktuellen Stand des Wissens hinsichtlich der relevanten Wechselwir-
kungen. Insbesondere wird der Einfluss der SM-Konfiguration auf die Stufenhdhe sowie verschiedene
MLI-Spezifikationen in Form der Anzahl an Spannungslevel, des Ausgangsspannungsmusters und der
Spannungsfestigkeit der Schalter betrachtet. Ebenso werden die Abhéngigkeiten zwischen der SM-
Konfiguration, der Mikrotopologie und den Systemkosten beriicksichtigt.

Memon et al. analysieren die Auswirkung des Moduldesigns auf die Progression der Anzahl gene-
rierbarer Spannungslevel bei wachsender Anzahl an Energiespeichereinheiten [102]. Letztere kann mit

der Anzahl an Submodulen gleichgesetzt werden. Die Autoren stellen in dieser Betrachtung ein rein
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symmetrisches System zwei AMLI-Systemen gegeniiber, wobei in allen drei Féllen die CHB-Struktur
zugrunde liegt. Die beiden asymmetrischen Konfigurationen verkérpern jeweils das sogenannte Binér-
und Trindrsystem, deren Definition in den Gleichungen (4.7) und (4.8) im Stand der Technik zu
den Konfigurationen gegeben ist. Der Vergleich der drei Systeme zeigt, dass njeve; im Falle der AM-
LI-Systeme einen deutlich stirkeren Anstieg aufweist, wobei dieser im Falle des Trindrsystems am
grofiten ist. Dieser Umstand resultiert aus den zugrundeliegenden Designregeln, die dem Schema der
Exponentialfolge entsprechen. Die Anzahl der Spannungslevel bei einem rein symmetrischen Design
zeigt dagegen einen linearen Verlauf geméafi Gleichung (4.12). Die Autoren préisentieren zudem einen
Vergleich einer Vielzahl aktueller MLI-Strukturen hinsichtlich des erforderlichen Hardwareaufwands.
Dabei betrachten die Autoren im Speziellen MLI-Topologien, die zur Bauteilreduktion entwickelt wur-
den. Fiir die Gegeniiberstellung werden sowohl die Zahl der erforderlichen Spannungsquellen als auch
die der Halbleiterelemente iiber dem Verlauf von njeye fiir alle betrachteten Topologien ermittelt. Die
Ergebnisse demonstrieren, dass der symmetrische CHB-MLI die meisten Halbleiterelemente benétigt.
Im Gegensatz dazu verwendet diese MLI-Variante jedoch die geringste Anzahl an Spannungsquellen.
Unter der Voraussetzung der Generierung einer identischen Anzahl an Spannungslevel erzielt eine
spezielle asymmetrische MLI-Topologie, deren Mikrotopologie der Halbbriicke entspricht, insgesamt
den niedrigsten Hardwareaufwand. Diese Struktur besitzt neben einem asymmetrischen Moduldesign
ein einziges Submodul, deren Energiespeichereinheit im Vergleich zu den iibrigen mit umgekehrter
Polaritdt in den Lastpfad geschaltet ist. Diese Schaltungsmafinahme erlaubt die Erzeugung sowohl
positiver als auch negativer Ausgangsspannungen und ermoglicht damit die Einsparung einer exter-
nen Polaritdtsumkehreinheit. Durch die Kombination von Submodulen divergierender Modulpolaritét
lassen sich dariiber hinaus dquidistante Spannungslevel im Ausgangsspannungsmuster hervorbringen.
Zudem kann mit der vorgestellten MLI-Struktur die Spannungsfestigkeit der eingesetzten Halblei-
terelemente reduziert werden. Die Autoren berticksichtigen dabei jedoch nicht den Aspekt, dass ein
symmetrischer CHalfB-MLI durch den Einsatz einer externen Polaritdtsumkehreinheit den erzeugha-
ren Spannungshub verdoppeln kénnte. In ihrer Publikation untersuchen Rani et al. ebenso den Einfluss
der Modulsymmetrie auf das generierbare Ausgangsspannungsmuster und im Speziellen auf die An-
zahl der Spannungslevel [129]. Dabei bewerten die Autoren den Bedarf an Hardwarekomponenten fir
die Erzeugung von Ausgangsspannungen mit 25 unterschiedlichen Spannungslevel. Die Mikrotopologie
der MLI-Systeme entspricht wie auch bei Memon et al. der CHB-Struktur. Im Falle des AMLI setzen
die Autoren abweichend von der Form der H-Briicke zwei weitere Schalter in Kombination mit je
vier Dioden ein. Die Gegeniiberstellung zeigt, dass sich bei identischem Wert von njeve; die Zahl der
erforderlichen Komponenten mit dem asymmetrischen Design deutlich minimieren lasst. Im Detail
kann der Bedarf an Halbleiterelementen im Falle des AMLI auf einen Wert von unter 25 % reduziert
werden. Die Anzahl der Spannungsquellen verringert sich zudem um den Faktor drei. Rani et al. be-
riicksichtigen in ihren Analysen allerdings nicht, dass die Kosten der Halbleiterelemente in der Regel
mit steigender Modulspannung zunehmen. Dieser Aspekt ist insbesondere bei einer Gegeniiberstellung
der Inverterkosten von entscheidender Bedeutung und kann trotz einer geringeren Anzahl an Halblei-
terelementen zu héheren Kosten des asymmetrischen Designs fiithren. Dariiber hinaus werden in der
Studie lediglich zwei konkrete SM-Konfigurationen gegentiibergestellt. Die betrachtete Bandbreite der
Submodul-Konfigurationen ist somit vergleichsweise gering, was die Ableitung allgemeiner Zusammen-
hénge einschriankt. Auch Dixon et al. greifen das Potential zur Einsparung von Systemkomponenten
infolge eines asymmetrischen Moduldesigns auf [32]. Wie in Abschnitt 4.3.2.1 eingefiihrt, prasentie-
ren die Autoren ein spezielles AMLI-System, das auf einer einzigen Spannungsquelle basiert. Durch
einen zusétzlichen Transformator konnen insgesamt sechs Spannungen aus dieser alleinigen Span-
nungsquelle erzeugt werden. Im dargestellten System sind jeweils zwei Windungen einer Inverterphase

zugeordnet. Der gesamte Aufbau ermoglicht die Bereitstellung dreier unterschiedlicher Teilspannun-



108 5 Parameterabhéngigkeiten: Identifikation und Optimierung

gen je Inverterphase, deren Verhéltnis der Exponentialfolge bei einer Basis von b =3 folgt. Gemé&f den
Erlduterungen in Abschnitt 4.3.2.3 weisen die zugehorigen Phasenspannungen aufgrund dieser spe-
ziellen Designvorschrift trotz des geringen Hardwareaufwands eine maximale Granularitdt auf. Eine
Voraussetzung fiir diese Umsetzung stellt die Implementierung von Modulkombinationen dar, deren
Modulspannungen eine divergierende Polaritidt aufweisen konnen. Diese Bedingung ist durch den Ein-
satz der H-Briicke als Submodul-Topologie erfiillt. Die Autoren betrachten allerdings keine weiteren
Mikrotopologien oder andere SM-Konfigurationen. Auch fehlen konkrete Zahlenwerte zu den Inver-
terkosten sowie zu der Einsparung gegeniiber reinen SMLI-Systemen. Der Aspekt des Einflusses der
Submodul-Konfiguration auf die Inverterkosten wird ebenso wenig beleuchtet. Im Gegensatz zu der
von Dixon et al. betrachteten MLI-Struktur ermoglicht der von Kangarlu et al. eingefiihrte CS-MLI
nur bedingt die Anwendung von Pol-Kombinationen [75]. Wie sich anhand der Darstellung in Tabel-
le 3.1 erkennen lésst, ist die Anzahl an Schaltern je Submodul mit einem Wert von zwei vergleichsweise
gering. Der CS-MLI ist prinzipiell in der Lage, eine identische Anzahl von Spannungsstufen wie die
CHB zu erzeugen, wobei gleichzeitig die erforderliche Anzahl an Halbleiterelementen halbiert wird.
Die spezielle Schaltstruktur der Spannungsquellen unterbindet jedoch die Serienschaltung zweier be-
nachbarter Energiespeichereinheiten unterschiedlicher Polaritéit, wie dies beispielsweise bei der BM3-
oder der PECIN-Struktur realisierbar ist. Es existieren damit Spannungslevel, die trotz der inhadrenten
Energiespeichereinheiten aufgrund der Schaltstruktur des CS-MLI nicht bereitgestellt werden kénnen.
Diesen Sachverhalt beschreiben auch Gupta et al. [48]. Durch die spezielle Verschaltung ist der CS-
MLI weiterhin nicht in der Lage, jede inhérente Energiespeichereinheit individuell zu iiberbriicken.
Um eine bestimmte Spannungsquelle aus dem aktuellen Lastpfad heraus zu schalten, muss mindes-
tens eine weitere benachbarte Energiespeichereinheit iiberbriickt werden. Gupta et al. stellen deshalb
in ihrer Publikation eine asymmetrische Implementierung des CS-MLI vor, die das Problem nicht
erzeugbarer Spannungslevel trotz der Prasenz der Energiespeichereinheit behebt [48]. Die Autoren
modifizieren das Topologiedesign einerseits durch ein asymmetrisches Spannungsverhéltnis der Ener-
giespeichereinheiten. Dabei folgen die Modulspannungen nicht der Exponentialfolge, sondern unter-
scheiden sich jeweils um denselben Spannungswert ucq;. Andererseits wenden Gupta et al. eine explizite
Reihenfolge der einzelnen Energiespeichereinheiten an. Diese Anpassungen fiihren zur Erzeugung eines
Ausgangsspannungsmusters mit dquidistanten Spannungsstufen. Dieser Sachverhalt verdeutlicht den
entscheidenden Einfluss der SM-Konfiguration auf das Spannungsmuster sowie die Hohe der Span-
nungsstufen. Trotz dieser Modifikationen kénnten héhere Spannungen, ein grofierer Wert von njevel
sowie eine feinere Granularitit durch die Anwendung von Designprinzipien wie der Exponentialfolge
erreicht werden. Diese Anpassungen werden jedoch durch die zugrundeliegende Mikrotopologie verhin-
dert. Da die Autoren keine Anderungen an der Schalterstruktur selbst vornehmen, ist die Anwendung
der Pol-Kombinationen nicht mdoglich. Dieser Umstand verdeutlicht, dass auch die Mikrotopologie
einen Einfluss auf das resultierende Spannungsmuster eines MLI besitzt. Anhand der asymmetrischen
Ausgestaltung der CS-MLI-Struktur zeigen die Autoren zudem, dass die Halbleiterelemente innerhalb
eines MLI-Phasenstrangs eine unterschiedliche Spannungsfestigkeit aufweisen. Wéahrend die Schalter
an den Auflenseiten des Inverterstrangs nur dem Wert der Spannungsquelle des zugehérigen Moduls
standhalten miissen, entspricht die STV der {ibrigen Halbleiterelemente der Summe der beiden ange-
schlossenen Spannungsquellen. Diesen Sachverhalt beriicksichtigen Gupta et al. bei der Auswahl der
Halbleiterelemente. Allerdings finden sich keine Angaben zu den Systemkosten oder Erlduterungen zur
Auswirkung der Schalterwahl auf die entstehenden Inverterkosten. Babaei et al. présentieren ebenso
eine Erweiterung zu der vorgestellten CS-MLI-Topologie von Kangarlu et al. in Form des CCS-MLI,
der sich sowohl als symmetrisches als auch als asymmetrisches Design realisieren lésst [75, 76] . Dabei
ist die Moglichkeit eines individuellen Uberbriickens jeder Energiespeichereinheit gegeben. In sym-

metrischer Ausfiilhrung weist diese eine geringere Anzahl an Komponenten auf als andere Stand der
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Technik-Strukturen. Allerdings ist die zugehorige, maximale Spannungsfestigkeit vergleichsweise hoch.
Die asymmetrische Version hingegen kombiniert beide Vorteile. Sie benotigt die geringste Anzahl an
erforderlichen Hardwarekomponenten bei gleichzeitig minimaler STV. Die Autoren beschreiben jedoch
das Problem von AMLI-Systemen, bei denen aufgrund der divergierenden Modulspannungen in den
meisten Fillen der Einsatz unterschiedlicher Halbleiterelemente erforderlich ist. Dies wiederum fithrt
zu erhohten Systemkosten. Einen konkreten Kostenvergleich bieten Islam et al., wobei die drei Grund-
varianten von MLIs in Form des NPC-, des FC- sowie des kaskadierten MLI verglichen werden [72].
Dariiber hinaus wird der Einfluss der Modulanzahl beleuchtet, indem alle drei Invertertypen jeweils
als 9- sowie als 21-Level-Inverter untersucht werden. Es werden damit insgesamt sechs Invertersysteme
miteinander verglichen. Mithilfe der Darstellung der zugehérigen MLI-Phasenspannungen zeigen die
Autoren den Einfluss der Modulzahl auf das Ausgangsspannungsmuster. Durch die Verdopplung der
Modulzahl je Inverterphase wird eine deutlich prézisere Nachbildung der geforderten Referenzspan-
nung erzielt. Dies trifft auf alle drei Topologievarianten zu. Der Kostenvergleich zeigt zudem, dass
der kaskadierte MLI im Vergleich zur NPC- sowie zur FC-Struktur geringere Kosten verursacht. Dies
lasst sich auf die in Abschnitt 2.1.2.1 erlduterte Reduzierung der erforderlichen Bauteilkomponenten
mittels des CMLI zuriickfithren. Dariiber hinaus demonstrieren die Autoren anhand konkreter Werte,
dass ein System mit héherer Modulzahl in allen drei Féllen zu hoheren Inverterkosten fithrt. Allerdings
zeigen die Autoren keine Gegeniiberstellung verschiedener kaskadierter MLI-Systeme. Zudem werden
ausschlieflich SMLI-Systeme betrachtet. Der Einfluss von AMLI-System wird nicht berticksichtigt.

5.2.2 Analyse und Optimierung

Bei der Auslegung eines Elektrofahrzeugs miissen verschiedene externe Vorgaben beriicksichtigt wer-
den. In der Regel existieren externe Vorgaben hinsichtlich der Reichweite, des Beschleunigungsver-
haltens sowie der daraus resultierenden Systemleistung. Diese Systemanforderungen bestimmen unter
anderem den notwendigen Energiebedarf des BEV, woraus sich die erforderliche Batteriekapazitét, der
jeweilige Laststrom sowie die Systemspannung ermitteln lassen. Die gewéahlte Batteriezelle limitiert
den maximal auftretenden Laststrom. Die geforderte Kapazitit des Systems sowie die maximale Pha-
senspannung definieren die Anzahl an Batteriezellen und damit die Dimensionen des Batteriesystems.
Diese Systemanforderungen z.B. in Form der Systemleistung beeinflussen weiterhin die Auswahl der
elektrischen Maschine, die fiir die Gewéhrleistung des notwendigen Drehmoments zustédndig ist. Die
elektrische Maschine bestimmt wiederum die Phasenzahl des Antriebsstrangs. Die Leistungselektronik,
die fiir die Versorgung der Maschine zusténdig ist, muss dabei so ausgelegt sein, dass die erforderliche
Anzahl an Phasen bereitgestellt wird. Die Erlduterungen machen deutlich, dass auch die externen
Vorgaben in einer ausgepriagten Wechselwirkung zueinander stehen, wie dies auch in Abschnitt 5.1.1
angedeutet wird. Eine exemplarische Wechselwirkung dieser Einflussfaktoren ist in der Abhéngigkeits-
matrix in Tabelle 5.2 gezeigt. Die konkreten Abhéngigkeiten ergeben sich jedoch aus den spezifischen
Vorgaben des Fahrzeugherstellers. Dieser trifft die Entscheidung iiber die priorisierten Anforderungen
an das System, wie beispielsweise die Einhaltung eines Kostenbudgets, ein maximaler Bauraum oder
eine definierte Reichweite. Die iibrigen Rahmenbedingungen lassen sich anschlieBend aus diesen Vor-
gaben ableiten.

Der Fokus der nachfolgenden Betrachtungen liegt auf den Wechselwirkungen des Systemdesigns. Um
eine faire und geeignete Ausgangsbasis verschiedener Invertersysteme zu schaffen, wird von einer vor-
gegebenen, festen Anzahl an Batteriezellen im Batteriesystem nctot ausgegangen. Damit sind die
Gesamtkapazitit des Systems und der erforderliche Bauraum der Batterie fiir alle Invertersysteme
identisch. Es sei erwdhnt, dass auch andere Vorgehensweisen oder Vorgaben denkbar wéren. Bei-

spielsweise konnte die Einhaltung einer bestimmten Kostengrenze festgesetzt werden, auf deren Basis
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das bestmogliche MLI-System entwickelt wird. Die Festlegung der Gesamtzahl von Batteriezellen im
System bietet jedoch die Freiheit, eine Vielzahl potenzieller Invertersysteme zu untersuchen und zu
vergleichen. Eine etwaige Restriktion wie im Falle maximaler Systemkosten kénnte Invertersysteme
ausschliefen, die moglicherweise in anderen Bewertungskriterien iiberzeugen. Vielmehr erlaubt die
getroffene Herangehensweise neben dem Vergleich einer hohen Bandbreite an Invertersystemen, eine
eingehende Analyse der Wechselwirkungen und die Ableitung von Empfehlungen hinsichtlich der An-
wendung der Systeme.

Wie in den Grundlagen in Kapitel 2 erldutert, repréasentiert die HV-Batterie eines konventionellen
BEV einen starren Zellverbund, bestehend aus ng in Serie und n, parallel zueinander geschalteten
Batteriezellen. Das Batteriesystem stellt damit formal ein grofies Batteriemodul dar. Ohne Einschran-
kung der Allgemeingiiltigkeit wird das Batteriesystem des Audi e-tron 50 quattro herangezogen, das
sich aus insgesamt 7 o1 = 324 prismatischen Batteriezellen zusammensetzt. Die exakte Verschaltung
entspricht dabei einem 108s3p-System. Dies bedeutet, dass jeweils n, =3 Batteriezellen parallel und
ns = 108 dieser Parallelverbiinde in Serie verschaltet sind'. Ausgangssituation fiir die folgenden Un-
tersuchungen bildet damit eine Gesamtzahl von ng o =324 Batteriezellen?. Die Phasenzahl einer
elektrischen Maschine entspricht typischerweise einem Wert von npn =3 [145]. Der konventionelle
B6-Wechselrichter aus Abbildung 2.1 stellt diese drei Phasenspannungen mittels der drei parallel ge-
schalteten Halbbriickenzweige. In einem kaskadierten MLI sind je Inverterphase mehrere Module in
einer Serienschaltung angeordnet. Folglich miissen die insgesamt 7. tor im System befindlichen Batte-

riezellen auf die np, Phasenstrénge aufgeteilt werden. Es stehen damit

Tc tot

Neph = o (5.1)
Batteriezellen je MLI-Phasenstrang zur Verfiigung. Fiir die gewdhlte Ausgangssituation von ng tor = 324
Batteriezellen und einer géngigen Phasenzahl von n,, =3 ergibt sich mit Gleichung (5.1) ein Wert
von nc ph = 108 verfiigbaren Batteriezellen in einem MLI-Strang. Unter Einbezug der Nennspannung
von 3,7V der verwendeten Lithium-Ionen-Zelle, gleicht die Phasenspannung eines Inverterstrangs da-
mit ndherungsweise einem Wert von uy =400V. Diese Spannung stellt einen gdngigen Wert der
Systemspannung in einem Elektrofahrzeug dar [118]. Basierend auf n¢ pn ergeben sich diverse Gestal-
tungsmoglichkeiten fiir die Module in einem MLI-Phasenstrang, sowohl in Bezug auf die Anzahl der
Batteriezellen pro Modul n.gsy und damit die Realisierung der Energiespeichereinheiten, als auch
hinsichtlich der Modulsymmetrie. Letztere bildet die Grundlage der SM-Konfiguration.
Im Folgenden erfolgt eine ausfiihrliche Erlduterung der Wechselwirkungen zwischen den Einflussfak-
toren des ersten Clusters. Die Untersuchungen werden zur Verdeutlichung der Zusammenhinge am
Beispiel eines Phasenstrangs mit n.pn =108 Batteriezellen durchgefiihrt. Angesichts der Annahme
einer symmetrischen Gestaltung der Inverterphasen, wie sie typischerweise auch in einem BEV zu

finden ist, gelten die Untersuchungen fiir alle Inverterstringe in identischer Weise.

5.2.2.1 Submodul-Konfiguration < Stufenhdhe < Multilevel-Inverter- Spezifikationen

Auf Basis einer gegebenen Anzahl an Batteriezellen wie beispielsweise n. pn lassen sich eine Vielzahl
unterschiedlicher SM-Konfigurationen realisieren. Diese knnen sowohl symmetrisch als auch asymme-
trisch ausgefiihrt sein. Um die Auswirkung der Submodul-Konfiguration auf andere Einflussfaktoren

in geeigneter Weise zu analysieren, werden insgesamt 25 unterschiedliche SM-Konfigurationen unter-

!Hinweis: Die zugehérige Konfiguration findet sich in Tabelle 5.3 und wird mit Configy., . bezeichnet.

2Hinweis: Die nachfolgenden Untersuchungen lassen sich ebenso fiir jede beliebige andere Gesamtzahl an Batterie-
zellen umsetzen. Dabei werden an allen geeigneten Stellen auch allgemeine Zusammenhénge abgeleitet. Die Festlegung
auf einen genauen Zahlenwert bietet neben einem hohen Praxisbezug allerdings eine bessere Verdeutlichung der zugrun-
deliegenden Wechselwirkungen.
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sucht. Die Auswahl ist dabei moglichst repréisentativ getroffen und umfasst sowohl SMLI- als auch
AMLI-Systeme. Das Design der SM-Konfigurationen basiert auf einer Anzahl von n.,, =108 Bat-
teriezellen je MLI-Phase [149]. Alle 25 Konfigurationen sind in Tabelle 5.3 aufgelistet und bilden die
Grundlage fiir die folgenden Untersuchungen. Neben der Bezeichnung der jeweiligen SM-Konfiguration
sowie den zugehorigen Zellverteilungen auf die vorhandenen Submodule, ist fiir jede Konfiguration an-
gegeben, ob es sich um einen SMLI oder einen AMLI handelt. Die Zellverteilung spiegelt dabei die
exakte Aufteilung der Batteriezellen auf die einzelnen Module wider. Diese Angabe erlaubt es, fir
jedes k-te Submodul die Anzahl der inhdrenten Batteriezellen n. gy, abzulesen.

Betrachtet man zunéchst die rein symmetrischen Konfigurationen, so entspricht die Gesamtzahl al-
ler realisierbaren SMLI-Varianten geméf Gleichung (4.14) dem Wert ngwvrr = div (nepn) = 11. Diese
Zahl resultiert aus der Menge aller Teiler der Zellenzahl von 108. Die Modulzahl innerhalb des SMLI-
Phasenstrangs kann somit die Werte ngy smur = {1; 2; 3; 4; 6; 9; 12; 18; 27;36; 54; 108} annehmen.
Aus diesem Wertebereich ergeben sich die SMLI-Konfigurationen Config; bis Config,; in Tabelle 5.3.
Aufgrund der Symmetrie der Module in einem SMLI lisst sich die in Gleichung (4.14) eingefiihrte
Nomenklatur anwenden®. Wie sich an den Zellverteilungen erkennen lisst, nimmt die Anzahl der Sub-
module mit zunehmender Anzahl der Batteriezellen n¢ gsy pro Energiespeichereinheit und somit pro
Modul ab?. Die Modulspannung skaliert dabei proportional zu n. gsy, da geméf Gleichung (2.27)
die Spannung der Energiespeichereinheit ansteigt. Um eine geeignete Vergleichsbasis zu schaffen und
ebenso das Potential von AMLI-Konfigurationen zu analysieren, finden sich in Tabelle 5.3 die asym-
metrischen Konfigurationen Config;, bis Configys;. Die Zellaufteilung erfolgt ebenfalls auf der Basis
von 108 Batteriezellen pro Phasenstrang, identisch zu den SMLI-Systemen. Die exakten Designre-
geln begriinden sich dabei wie folgt. Alle asymmetrischen Varianten folgen im Wesentlichen dem
Schema der Exponentialfolge, wie in Abschnitt 4.3.2.3 eingefiihrt. Die Zellenzahl eines Moduls, wel-
ches der Exponentialfolge entspricht, lasst sich mit Gleichung (4.27) ermitteln. Den Zellverteilun-
gen der Konfigurationen Config,, bis Config,s sowie Config;q bis Config,s liegen jeweils die Basen
b={2; 3; 4; 5; 6; 7; 8} zugrunde. Zur Verdeutlichung ist die zugehorige Basis zu jeder asymmetri-
schen SM-Konfiguration in Tabelle 5.3 ergdnzend aufgelistet. Fiir alle betrachteten Basen stimmt die
Quersumme der ExFb-Folge jedoch nicht mit dem Wert von nc pi, =108 {iberein. Aus diesem Grund
wird im Falle der Konfigurationen Configig bis Configos ein sogenanntes Restmodul eingefiihrt. Die-
ses beinhaltet alle iibrig gebliebenen Batteriezellen, die sich zu keinem weiteren Modul entsprechend
der Exponentialfolge zusammensetzen lassen, und weicht damit von dem eigentlichen ExF b-Schema
ab. Die Restmodule in den Konfigurationen Config;q bis Config,s sind in Tabelle 5.3 zur besseren
Veranschaulichung fett markiert. Im Gegensatz zu dieser Vorgehensweise sind diese Restzellen in den
Konfigurationen Config,, bis Config,s in sogenannte Puffermodule aufgeteilt. Dies bedeutet im Detail,
dass alle 108 Batteriezellen ausschliellich auf Module verteilt sind, deren Zellenzahl einem Wert der
Exponentialfolge geméfl Gleichung (4.27) folgt. In diesem Kontext ist die identische Auslegung der Sub-
module in dem jeweiligen AMLI-System explizit erlaubt. Diese asymmetrischen SM-Konfigurationen
weisen folglich eine Teilsymmetrie auf. Wie sich im Weiteren zeigen wird, erlauben diese Puffermo-
dule die Anwendung verschiedener Optimierungsansétze. Die 25 verschiedenen SM-Konfigurationen
in Tabelle 5.3 spiegeln zusammenfassend eine hohe Bandbreite an SM-Konfigurationen wider und bil-
den die Grundlage fiir eine fundierte Untersuchung der Wechselwirkungen zwischen dieser internen

Einstellgrofie und weiteren Einflussfaktoren.

3Hinweis: Die SM-Konfiguration 1x [108], bestehend aus nur einem Submodul pro Inverterphase, ist in Tabelle 5.3
nicht aufgefithrt. Diese Konfiguration gleicht dem konventionellen B6-Wechselrichter, da mit diesem MLI abhéngig von
der zugrundeliegenden Mikrotopologie maximal drei unterschiedliche Spannungswerte je Inverterphase erzeugt werden
konnen. Dieser Konfiguration wird mittels der konventionellen Struktur Rechnung getragen.

4Hinweis: Bei einem SMLI ist die Zahl ne sy fir alle inhdrenten Submodule identisch. Anstelle von n. gsu,x reicht
es daher aus, n¢ gsy zu verwenden.
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Tabelle 5.3: Ubersicht iiber die zu untersuchenden SM-Konfigurationen. Alle MLI-Systeme basieren dabei auf einer
Zellenzahl von n. pn =108 Lithium-Ionen-Batteriezellen innerhalb eines MLI-Phasenstrangs.

SM-Konfiguration Zellverteilung AMLI/SMLI Basis b
Configy .., 108s3p Konventionell -
Config; 2x [54] SMLI -
Config, 3 x [36] SMLI .
Configg 4x[27] SMLI -
Config, 6 x[18] SMLI .
Configg 9x[12] SMLI -
Configg 12 [9] SMLI .
Config, 18x [6] SMLI -
Configg 27 x [4] SMLI -
Configg 36 x [3] SMLI -
Config, 54% [2] SMLI -
Config,, 108 x [1] SMLI -
Config,, {2)([1],1)([2],2x[4],2x[8],1x[16] ,2)([32]] AMLI 2
Config, s [3x[1] ,2x[3],2x[9], 3x [27]] AMLI 3
Config,, [4)([1],2)([4],2)([16] ,1x [64]] AMLI 4
Config, 5 3x[1],1x[5],4x[25] AMLI 5
Config, 6x[1],5x%[6],2x[36] AMLI 6
Config;, 3x[1],8x[7],1x[49] AMLI 7
Config,g 4x[1],5x[8],1x [64] AMLI 8
Config, o 1, 2, 4, 8, 16, 32, 45] AMLI 2
Configy, 1, 3,9, 27, 68] AMLI 3
Configy, [1, 4, 16, 23, 64] AMLI 4
Configy, [1, 5, 25, 77] AMLI 5
Configys [1, 6, 36, 65] AMLI 6
Configyy [1, 7, 49, 51] AMLI 7
Configys [1, 8, 35, 64] AMLI 8

sualisiert Abbildung 5.2 die Entwicklung der Modulspannung wugy iiber der Anzahl an Submodulen

Um zunéchst den Einfluss der SMLI-Konfigurationen auf die Stufenhéhe zu verdeutlichen, vi-
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Abbildung 5.2: Entwicklung der Modulspannung ugyt und in der Folge der Stufenspannung sowie der Anzahl an Span-
nungslevel n) svp1 liber der Anzahl an Submodulen am Beispiel von nc i, = 108 Batteriezellen je MLI-Phasenstrang in
einem SMLI-System.
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ngym- Die Werte der x-Achse bilden dabei die Modulzahlen aller SMLI-Konfigurationen aus Tabel-
le 5.3 ab. Da es sich zunéchst um rein symmetrische Konfigurationen handelt, kann die Stufenhdhe
der zugehorigen MLI-Ausgangsspannung mit der Modulspannung gleichgesetzt werden. Der Verlauf
von ugym gleicht damit der Entwicklung der Stufenhéhe. Abbildung 5.2 illustriert zudem die Progres-
sion der Anzahl an Spannungslevel, die mit den jeweiligen SMLI-Konfigurationen erzeugt werden
kénnen. Unter Einbezug von Gleichung 4.12 steigt diese linear mit der Anzahl an Submodulen. Fiir
das vorliegende Beispiel liegt der maximale Wert generierbarer Spannungslevel mit einem SMLI bei
217. Diese Anzahl wird mittels Configy; erzielt, welche sich ausschliellich aus Modulen, bestehend aus
einer einzelnen Batteriezelle, zusammensetzt. Zur Verdeutlichung dieser Zusammenhénge zeigt Abbil-
dung 5.3 ergidnzend in separater Weise die zugehorigen Ausgangsspannungsmuster einer MLI-Phase,
welche sich mit den elf betrachteten SMLI-Systemen bereitstellen lassen. In allen gezeigten Grafiken
ist eine aktuelle Spannungsreferenz u,e¢ illustriert, auf Basis derer die MLI-Spannungen wyy,; erzeugt
werden. Dabei ist die Referenzforderung maximal. Der Amplitudenmodulationsindex liegt folglich bei
ma = 1. Aus Griinden der Ubersicht ist jeweils nur eine Halbwelle der Referenzperiode mit frer = 50 Hz
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Abbildung 5.3: Darstellung einer MLI-Phasenspannung aller betrachteter SMLI-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 bei
einer gegebenen Referenzspannung von frof =50 Hz.
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dargestellt®. Die Spannungen der Energiespeichereinheiten sind gemifi Gleichung (2.27) berechnet.
Neben der Spannungsreferenz finden sich in allen Abbildungen der elf SMLI-Konfigurationen zwei ver-
schiedene MLI-Spannungsmuster. Diese unterscheiden sich hinsichtlich der Schaltfrequenz fg,. Dieser
Umstand ist auf das zugrundeliegende Ansteuerverfahren zurtickzufithren. Im ersten Fall (petrolfar-
ben) wird das Spannungsmuster auf Basis der NLC-Methode erzeugt [103, 152]. Entsprechend den
Beschreibungen in Abschnitt 2.1.3 wéahlt dieses Verfahren stets das zur aktuellen Referenzspannung
uref (t) nachstgelegenste Spannungslevel aus. Dariiber hinaus ist ein Spannungsmuster abgebildet, wel-
ches infolge der Anwendung der SPWM-Methode entsteht (tiirkis). Die gewéhlte Schaltfrequenz be-
tragt dabei fsw =5kHz. Wie erkennbar, beeinflusst die Schaltfrequenz ausschliellich die Haufigkeit
der Schaltoperationen sowie das aktuell vorliegende Spannungslevel. Die auftretenden Spannungs-
stufen bleiben unverdndert. Die exakte Form der Spannungsmuster beider Ansteuerverfahren und
deren Vergleich ist insbesondere im Kontext der Diskussionen in Abschnitt 5.3 relevant. Da in die-
sem Abschnitt die Schaltfrequenz sowie das Ansteuerverfahren noch nicht in die Untersuchungen der
Wechselwirkungen einbezogen werden, sind vorerst nur die Héhe der Spannungsstufen sowie die An-
zahl der Spannungslevel von Bedeutung. Vergleicht man die verschiedenen Spannungsverldufe aller
betrachteter SMLI-Systeme, so lisst sich in Ubereinstimmung mit den Ergebnissen aus Abbildung 5.2
klar erkennen, dass die Stufenhéhe mit abnehmender Anzahl der Batteriezellen pro Energiespeicher-
einheit n. gsy ebenso sinkt. Gleichzeitig steigt die Granularitét der Stufen signifikant an. Ab einer
Anzahl von vier oder weniger Batteriezellen je Energiespeichereinheit erreicht die Stufenhohe der-
art niedrige Werte, dass eine duflerst prézise Nachbildung der geforderten Referenzspannung moglich
ist. Dies gilt insbesondere fiir nc gsy =1 im Falle der Konfiguration Config;; und damit der kleinst-
moglichen Stufenspannung. In diesem Fall verfiigt jede Batteriezelle gewissermaflen iiber ihre eigene
Leistungselektronik. Zur Verdeutlichung sind die Grafiken der Konfigurationen Config;, und Config,;
vergrofert dargestellt. Im Falle von Config,; ist weiterhin ein zusétzlicher Ausschnitt visualisiert, der
die Granularitiat der Stufen demonstriert. Keine andere symmetrische SM-Konfiguration ermoglicht
die Erzeugung derart geringer Stufen wie Config,;. Es wird ersichtlich, dass die Modulspannung die
Hohe der Stufenspannung bestimmt. Des Weiteren legen die Verldufe dar, dass die Stufenhéhe ein
wesentliches Merkmal des Ausgangsspannungsmusters bildet und die SM-Konfiguration einen erheb-
lichen Einfluss auf diese ausiibt. Aufgrund der engen Korrelation der Stufenhéhe mit der Anzahl der
Spannungslevel, der Quantisierung sowie der Levelredundanz wirkt sich diese Beeinflussung auch auf
die genannten MLI-Spezifikationen aus. Die Entwicklung der Anzahl an Spannungslevel, wie sie in Ab-
bildung 5.2 illustriert ist, wird auch anhand der Phasenspannungen in Abbildung 5.3 deutlich. n smwr
steigt proportional zur Modulanzahl und damit reziprok mit n;gsy an. Die ermittelten Ergebnisse
zur Entwicklung der Stufenhéhe sowie der Anzahl an Spannungslevel iiber ngy; ldsst sich dabei auf
jedes beliebige symmetrische MLI-System anwenden. Mit steigender Modulzahl nehmen sowohl die
Anzahl der Spannungslevel als auch die Granularitdt im Ausgangsspannungsmuster zu. Die Stufenho-
he sinkt. Sowohl die Stufenhéhe als auch die Anzahl an Spannungslevel weisen aufgrund ihrer Prisenz
im Ausgangsspannungsmuster eine starke Wechselwirkung mit dem THD-Wert auf. Identisches gilt
fiir die Levelredundanz sowie die Quantisierung. Aus diesem Grund finden sich weitere Erlduterungen
zu diesen MLI-Spezifikationen und ihren Abhéngigkeiten in Abschnitt 5.3. Analog zu Abbildung 5.3,
visualisiert Abbildung 5.4 die Spannungsverldufe aller betrachteten AMLI-Systeme aus Tabelle 5.3.
Die zugrundeliegenden Rahmenbedingungen sind dabei identisch. Aufgrund des iibereinstimmenden
Ausgangsspannungsmusters sind die Verlaufe der beiden SM-Konfigurationen Config;, und Config,;

in Abbildung 5.4a zusammengefasst. Die Implementierung von Pol-Kombinationen wirkt sich im Falle

5Hinweis: Die Wahl der Zahlenwerte des Amplitudenmodulationsindexes sowie der Referenzfrequenz dient alleine
einer geeigneten Veranschaulichung der Entwicklung der Spannungsstufen iiber der Modulzahl. Der Amplitudenmodu-
lationsindex m, von eins erlaubt dabei die Darstellung aller auftretenden Spannungsstufen. Der Wert fiir die Schaltfre-
quenz frer von 50 Hz représentiert dariiber hinaus einen héufig in der Literatur eingesetzten Referenzwert [127, 156].
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von SMLI-Systemen lediglich auf die Levelredundanz aus, die Anzahl generierbarer Spannungsle-
vel bleibt unverdandert. Die Beriicksichtigung von Modulkombinationen, bei denen sich die Module
in ihrer Polaritdt unterscheiden, ist fiir das Ausgangsspannungsmuster symmetrischer MLI-Systeme
daher irrelevant. Vielmehr kénnen sich die Leitverluste als Folge einer grofleren Anzahl aktivierter
Energiespeichereinheiten erhéhen, weshalb sich die Anwendung von Modulkombinationen auf Ba-
sis divergierender Modulspannungen vorrangig bei AMLI-Systemen anbietet. Dartiber hinaus nimmt
der Rechenaufwand bei Einbezug der Pol-Kombinationen in die Ansteuerung der Submodule mit
wachsender Modulzahl in der SM-Konfiguration erheblich zu. Um den Effekt einer Implementierung
von Pol-Kombinationen dennoch zu analysieren, wird deren Einflussnahme auf die Ausgangsspan-
nungsmuster der Konfigurationen Config;, bis Config,; untersucht. Aus diesem Grund bilden die
zugehorigen Grafiken in Abbildung 5.4g bis Abbildung 5.4m zwei weitere Spannungsverldufe (orange,
dunkelorange) ab. Diese Kurvenverldufe stellen das Ergebnis der erzeugten Phasenspannungen dar,
wobei in diesen Féllen die Kombination von Modulen unterschiedlicher Ausgangsspannungen explizit
erlaubt ist. Fiir die Generierung der beiden tibrigen MLI-Spannungen (petrolfarben, tiirkis) in den
jeweiligen Darstellungen werden nur Kombinationen implementiert, bei denen die Modulspannungen
dieselbe Polaritat aufweisen, wie dies auch fiir alle anderen SM-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 der
Fall ist®. Bei einer Untersuchung der Spannungsverldufe aus Abbildung 5.4 kann im Gegensatz zu
den SMLI-Systemen zunéchst keine eindeutige Aussage iiber die Entwicklung der Stufenhéhe entspre-
chend des zugrundeliegenden AMLI-Designs sowie der Modulzahl getroffen werden. Eine markante
Eigenschaft der AMLI-Spannungen stellt jedoch die Divergenz der Stufenspannungen im Ausgangs-
spannungsmuster dar. Wahrend bei symmetrischen MLIs alle Spannungsstufen identische Werte auf-
weisen, weichen diese in AMLI-Systemen in der Regel voneinander ab. Dies trifft auf den Grofteil
der dargestellten AMLI-Spannungen zu. Eine Ausnahme hiervon bilden die Konfigurationen Config,,,
Config, 4, Config,4, Config,, sowie Config,,. Im Falle von Config,, gilt dieser Sachverhalt allerdings
nur fiir die Spannungen, die unter Beriicksichtigung der Pol-Kombinationen erzeugt werden’. Bei
Config,,, Config,5 und Config;4 handelt es sich um ExFb-Systeme, deren Basis einen Wert von b =2
oder b=3 aufweisen. Geméifl der Beschreibungen in Abschnitt 4.3.2.3 generieren ExF2- oder ExF3-
Systeme stets Ausgangsspannungen maximaler Granularitit. Neben einer Vielzahl an Submodulen,
deren Zellenzahl alle dem Prinzip der Exponentialfolge folgen (Config,,, Config;s), kann auch die
Prasenz eines Restmoduls wie im Falle von Config,q zu diesem Phé&nomen fiihren. Es ist keine hohere
Granularitét erzielbar. Eine Ausnahme bildet Config,, fiir den Fall, dass keine Pol-Kombinationen
erlaubt sind. Wahrend die Abweichung des Restmoduls von einem Wert der Exponentialfolge bei der
SM-Konfiguration Config,q keine Auswirkung auf die Bereitstellung der maximalen Granularitdt im
Ausgangsspannungsmusters hat, beeintrachtigt die Dimensionierung des Restmoduls bei Config,, mit
einer Zellenanzahl von 68 die optimale Nachbildung des Spannungsmusters. Abweichend von der Ex-
ponentialfolge mit einer Zellenanzahl von b* = 34 =81 ist das Modul mit lediglich 68 Zellen zu gering
ausgelegt, um mit der vorliegenden Konfiguration alle erforderlichen Spannungslevel fiir die maximale
Granularitit erzeugen zu konnen. Ist die Anwendung von Pol-Kombinationen dagegen erlaubt, erhéht
sich die Anzahl unterschiedlicher Spannungslevel signifikant. Diese Mafinahme fithrt dazu, dass sich die
maximale Granularitdt im Spannungsmuster einstellt, wie in Abbildung 5.4h ersichtlich. Es lasst sich
allgemein ableiten, dass durch die Anwendung von Pol-Kombinationen die Bildung hoher Stufenspan-

nungen reduziert werden kann. Dies resultiert aus der erhchten Anzahl erzeugbarer Spannungslevel

SHinweis: Die Implementierung der Kombination von Modulen divergierender Ausgangsspannungen setzt den Einsatz
einer Mikrotopologie voraus, welche in der Lage ist, sowohl positive als auch negative Ausgangsspannungen zu erzeugen.
Es wird deshalb eine Mikrotopologie angenommen, die eine inhdrente Polaritdtsumkehr besitzt.

"Hinweis: Bei Betrachtung von Abbildung 5.4g fillt auf, dass lediglich die Spannungsverliufe erkennbar sind, wel-
che bei einer reinen Beriicksichtigung der NoPol-Kombinationen entstehen. Da sich sowohl fiir diese als auch bei der
Anwendung der Pol-Kombinationen identische Spannungsverldufe ergeben, sind letztere in der Grafik nicht ersichtlich.
Die jeweiligen Graphen liegen direkt aufeinander.
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Abbildung 5.4: Darstellung einer MLI-Phasenspannung aller betrachteter AMLI-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 bei
einer gegebenen Referenzspannung von fiof =50 Hz.

im Vergleich zur ausschliefilichen Beriicksichtigung von NoPol-Kombinationen. Die Implementierung
der Pol-Kombinationen besitzt damit einen positiven Effekt auf das resultierende Ausgangsspannungs-
muster. Dieser Sachverhalt ist speziell bei den SM-Konfigurationen Config,, bis Config,s ersichtlich.
Vergleicht man die Phasenspannungen der SM-Konfigurationen Config,, bis Config,y fiir den Fall einer
reinen Anwendung der NoPol-Kombinationen mit den Spannungen der SM-Konfigurationen Config,,
bis Config,g, lassen sich besonders fiir die Erstgenannten vergleichsweise hohe Stufenspannungen fest-
stellen. Bedingt durch die zugrundeliegende Designregel besitzen Config;, bis Config,q deutlich mehr
Submodule je Inverterphase. Die Aufteilung der n. i Batteriezellen erfolgt auf eine grofiere Modulzahl.
In diesen Féllen weist der zugehorige MLI-Phasenstrang eine hohe Anzahl an Energiespeichereinheiten
auf, die sich aus einer geringen Anzahl an Batteriezellen zusammensetzen. Im Gegensatz dazu sind
die Submodule der SM-Konfigurationen Configy, bis Config,s einzigartig. Der Wert von ngy liegt im
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Bereich von vier bis maximal sechs. Es existiert keine Teilsymmetrie. Geméfl Gleichung (4.24) fithrt
eine hohere Modulanzahl in der Regel zu einer hoheren Anzahl an Spannungslevel. In der Folge nimmt
auch die Granularitdt zu. Diese Tendenz der Progression der Spannungslevel mit steigender Modul-
zahl ist damit &hnlich zu der Entwicklung im Falle der SMLI-Systeme. Die Présenz der Restmodule,
die in den SM-Konfigurationen Config,, bis Config,; eines der grofiten Module verkérpern, resul-
tiert dagegen in einer niedrigeren Modulzahl. Die Zahl unterschiedlicher Spannungslevel ist geringer,
was das Auftreten hoherer Stufenspannungen begiinstigt. Eine Ausnahme von diesen Beobachtun-
gen bildet beispielsweise das Ausgangsspannungsmuster der SM-Konfiguration Config;s. Trotz einer
Modulanzahl von acht finden sich im zugehorigen Ausgangsspannungsmuster groflere Stufen, als dies
beispielsweise fiir die Verldufe der AMLI-Konfigurationen Config;, bis Config;q der Fall ist. Dieser
Umstand ergibt sich in Config,; aus der gréfieren Anzahl von Submodulen mit einer héheren Zellenan-
zahl im Vergleich zu Modulen mit einer geringeren Anzahl von Zellen pro Energiespeichereinheit. Es
lasst sich ableiten, dass neben einer hohen Modulanzahl auch die spezifische Verteilung der Batterie-
zellen auf die inhérenten Energiespeichereinheiten einen entscheidenden Einfluss auf das entstehende
Ausgangsspannungsmuster hat. Fiir alle Phasenspannungen, welche bei einer reinen Berticksichtigung
von NoPol-Kombinationen entstehen, stimmt die Stufenhéhe mit der Modulspannung eines Submoduls
im AMLI-System {iberein. Diese Ubereinstimmung lisst sich jedoch nicht fiir die Phasenspannungen
ableiten, fiir welche die Bildung von Pol-Kombinationen erlaubt ist. Durch die Kombination von Modu-
len unterschiedlicher Spannungspolarititen entstehen Spannungsdifferenzen, die von den vorhandenen
Modulspannungen im AMLI abweichen. Dieser Sachverhalt verdeutlicht, dass die auftretenden Stu-
fenhohen in einem AMLI nicht allein durch die Modulspannungen beeinflusst werden.

Vergleicht man die ermittelten Phasenspannungen der SMLI- mit denen der AMLI-Systeme, ist vor
allem die Auswirkung eines asymmetrischen Moduldesigns auf das Ausgangsspannungsmuster auffil-
lig. Wahrend in einem SMLI ausschliellich eine maximale Modulanzahl und damit die Ausstattung
jeder einzelnen Batteriezelle mit einer eigenen Leistungselektronik zur héchsten Granularitdat des Stu-
fenmusters fiihrt, lasst sich diese in einem AMLI auf verschiedene Arten erzielen. Beispiele hierfiir
sind die speziellen Werte der Basis b wie b=2 oder b=3 beim Schema der Exponentialfolge oder
der Erlaubnis der Anwendung von Pol-Kombinationen. Dabei ist die Modulanzahl im Vergleich zum
SMLI mit der Konfiguration Config,,, welche im gezeigten Beispiel 108 Module aufweist, signifikant
kleiner, trotz eines identisch vorliegenden Ausgangsspannungsmusters. Wie Dixon et al. beschreiben,
lassen sich mit AMLI-Systemen der erforderliche Hardwareaufwand und damit die Gesamtkosten des
Invertersystems reduzieren [32]. Der exakte Einfluss der SM-Konfiguration auf die Inverterkosten wird

nachfolgend analysiert.

5.2.2.2 Submodul-Konfiguration <> Multilevel-Inverter-Spezifikationen <«
Mikrotopologie < Systemkosten

Um auch den Einfluss der gewéhlten Topologie beim MLI-Design zu beleuchten und eine geeignete
Vergleichsbasis zu schaffen, werden zusétzlich zu den betrachteten SM-Konfigurationen einige Mi-
krotopologien aus Tabelle 3.1 untersucht. Neben der in Abschnitt 3.2.1 erlauterten PECIN-Struktur
werden vier weitere MLI-Mikrotopologien herangezogen, welche in Kapitel 3 im Rahmen des Stands
der Technik im Detail eingefithrt werden. Zur Verdeutlichung sind die gewéhlten Topologievarian-
ten, die sich alle als CMLI realisieren lassen, in Tabelle 5.4 aufgelistet. Dabei sind mehrere relevante
MLI-Sperzifikationen nochmals explizit aufgefiihrt. Mit der PECIN-Mikrotopologie ist eine Struktur
beriicksichtigt, die ein vergleichsweise hohes Funktions-Schalter-Verhédltnis besitzt. Diesem Verhalt-
nis wird mit dem Begriff des Funktionsumfangs Rechnung getragen, wobei in die zugehorige Angabe

in Tabelle 5.4 die drei MLI-Spezifikationen der Bypassfahigkeit, der inhdrenten Polaritdtsumkehr so-
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wie der Parallelisierungsfdhigkeit einflielen. Je nach Bereitstellung dieser Spezifikationen ist fiir jede
Topologie ein Wert zwischen eins und drei angegeben. Die PECIN-Struktur verfiigt iiber alle drei
Eigenschaften. Die zusétzlich gewdhlten Mikrotopologien stellen dariiber hinaus eine représentative
Auswahl an MLI-Topologien dar, die sich in ihrer jeweiligen Funktionsbandbreite sowie der zugehori-
gen Anzahl an Schaltern je Submodul unterscheiden. Hierzu z&hlt die MMSPC-Struktur, die denselben
Funktionsumfang wie die PECIN aufweist, jedoch bei einer Schalterzahl von acht je Submodul. Zu-
dem werden die hdufig in der Literatur untersuchten Strukturen der Halbbriicke und der H-Briicke
betrachtet, deren Kaskade jeweils als CHalfB und CHB bezeichnet wird. Wéahrend der H-Briicke le-
diglich die Fahigkeit zum Parallelisieren fehlt, weist die Halbbriicke aufgrund der nicht vorhandenen
Polaritdtsumkehr das geringste Funktions-Schalter-Verhéltnis auf. Auch fir die BM3-Struktur mit
drei Schaltern pro Submodul wird eine externe Polarititsumkehreinheit (PUE) bendtigt, um einen
identischen Spannungshub, wie bei den tibrigen Topologien abgesehen von der Halbbriicke, am Aus-
gang des MLI zu erzeugen. Da sich sowohl die Halbbriicke als auch die BM3-Topologie durch eine
vergleichsweise geringe Schalterzahl je Submodul auszeichnen, finden beide Strukturen eine Beriick-
sichtigung in den nachfolgenden Untersuchungen. Aus Griinden der Vergleichbarkeit wird fiir diese
eine externe PUE in Form einer H-Briicke verwendet, wodurch sich die makroskopische Struktur
aus Abbildung 2.4h ergibt. Durch das Parallelschalten der PUE zu jedem MLI-Phasenstrang ist es
moglich, die Polaritit jeder Phase individuell zu steuern. Die Schaltfrequenzen der Schalter in diesen
Modulen liegen im Bereich der Referenzfrequenz, da sich der Schaltzustand entsprechend der Polari-
tdt der Phasenspannung dndert. Fiir die Kostenanalyse geméfl dem in Abschnitt 4.4.3 eingefithrten
Kostenmodell ist die Kenntnis tiber die Anzahl der Schalter pro Submodul (SSM) sowie die erfor-
derliche Spannungsfestigkeit aller in den jeweiligen Mikrotopologien verwendeten Schaltern essenziell.
Tabelle 5.4 bildet diese Informationen ergénzend ab. Insbesondere im Falle der STV ist es von ent-
scheidender Bedeutung, ob diese fiir alle Schalter in einer Mikrotopologie iibereinstimmt. Der Wert
der STV wirkt sich direkt auf die Mindestanforderung an die Durchbruchspannung wgr)pgs gemas
Gleichung (2.34) aus. Variationen in den maximalen Spannungsfestigkeiten konnen dazu fiihren, dass
fiir ein Submodul abhéngig von der Spannung der inhédrenten Energiespeichereinheit unterschiedli-
che Halbleiterelemente verwendet werden miissen. Dieser Sachverhalt trifft auf die PECIN-Topologie
sowie die BM3-Struktur zu und folgt aus der speziellen Platzierung der Diagonalschalter (B und
C, siehe Tabelle 3.1 und Abbildung 3.1a). Die Diagonalschalter miissen im Vergleich zu den anderen
Halbleiterelementen der doppelten ESU-Spannung standhalten und dementsprechend ausgelegt sein.
Bei den iibrigen Mikrotopologien sind alle Halbleiter eines Submoduls derselben Spannungsbelastung
ausgesetzt. Es konnen stets identische Schalter gewdhlt werden. Zur Verdeutlichung der Auswirkung
des Moduldesigns auf die Spannungsfestigkeit illustriert Abbildung 5.5 die Werte der erforderlichen
STV fur alle SM-Konfigurationen aus Tabelle 5.3. Fiir jede der 25 betrachteten Konfigurationen sind

alle vorhandenen Modulgréflen berticksichtigt. Identisch ausgelegte Module sind dabei nur einmal dar-

Tabelle 5.4: Untersuchte Invertertopologien mit ergédnzenden Informationen zu relevanten MLI-Spezifikationen sowie
zum Funktionsumfang.

Invertertopologie B6-Briicke CHalfB CHB BM3 MMSPC PECIN
SSM 6 2 4 3 8 6
Externe PUE Nein Ja Nein Ja Nein Nein
Abweichung in der STV je SM Nein Nein Nein Ja Nein Ja
Maximale STV upc UESU UESU 2 URsU UESU 2 ugsU
Funktionsumfang (x/3F) 1 1 2 2 3 3

Abkiirzungen: SSM = Schalter je Submodul, 3F := Bypassfidhigkeit, inhdrente Polaritdtsumkehr, Parallelisierungsfédhigkeit.
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Abbildung 5.5: Darstellung der Spannungsfestigkeiten fiir alle betrachteten SM-Konfigurationen unter Beriicksichtigung
der Variation der STV entsprechend der vorliegenden Mikrotopologie.

gestellt. Um auch den Einfluss der Mikrotopologie einzubeziehen, sind geméafl den Zusammenhéngen
aus Tabelle 5.4 zwei Werte der Spannungsfestigkeit abgebildet; us, =ugpsy (schwarze Umrandung)
sowie ugty = 2ugsy (rote Umrandung). Letztere ergibt sich, wie erldutert, bei den Diagonalschaltern.
Wie erkennbar, sind vor allem bei den AMLI-Strukturen Halbleiterschalter mit hohen Durchbruch-
spannungen notwendig. Dieser Umstand resultiert aus den vergleichsweise hohen Modulspannungen,
die sich sowohl durch die Designregel der Exponentialfolge als auch infolge der Priasenz der Restmodu-
le ergeben. Bei hohen Modulspannungen ist auch die Divergenz zwischen den Spannungsfestigkeiten
der inhdrenten Schalter eines Submoduls im Falle der PECIN- und der BM3-Struktur besonders aus-
gepragt.

Fiir die Untersuchung der Wechselwirkungen zwischen der SM-Konfiguration und der MLI-Topologie
sowie deren Auswirkungen auf die Systemkosten werden die Mikrotopologien aus Tabelle 5.4 mit den
Moduldesigns aus Tabelle 5.3 kombiniert. Es entstehen insgesamt 125 unterschiedliche MLI-Systeme,
die eine angemessene Analyse der Wechselwirkungen ermoglichen. Zudem stellen diese Systeme eine
geeignete Vergleichsbasis fiir die Identifikation der bestmdglichen Invertervariante dar. Ausschlielich
Konfiguration Config,,, in Tabelle 5.3 dient alleine dem Einsatz im konventionellen VSI. In Uberein-
stimmung mit Chang et al. wird dieser sowohl unter Verwendung von Si IGBTs als auch SiC MOSFETs
betrachtet [20]. Diese beiden Varianten dienen bei der nachfolgenden Kostenanalyse als Referenz. Wie
im Rahmen der Einfiihrung der Systemkosten in Abschnitt 4.4.3 beschrieben, enthélt das verwendete
Kostenmodell eine umfangreiche Datenbank mit zahlreichen auf dem Markt verfiigharen Halbleiter-
schaltern. Um neben der Betrachtung der Abhéngigkeiten auch das MLI-Design selbst zu optimieren,
kann an dieser Stelle eine Optimierung der Schalterwahl vorgenommen werden. Ziel dieses Optimie-
rungsansatzes ist es, auf Basis einer gegebenen Modulspannung ugnm i fiir jeden i-ten Schalter eines

k-ten Submoduls sw; j, des betrachteten Invertersystems das optimale Halbleiterelement auszuwahlen.
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Aufgrund der bestehenden Abweichung der STV im Falle der PECIN- sowie der BM3-Strukturen ist
es erforderlich, fiir jeden auftretenden Wert der Spannungsfestigkeit eine individuelle Auswahl zu tref-
fen. Die Selektion erfolgt unter der Beriicksichtigung eines minimalen Einschaltwiderstands Rpg(on),

minimaler Schalterkosten Cg,, sowie einer minimalen Gehdusegrofie da .

OPTIMIERUNG 1: Schalterwahl (Teil I)

Die optimale Wahl jedes Schalters aller untersuchten Invertersysteme erfolgt auf Basis der vorlie-
genden Submodul-Konfiguration sowie der Mikrotopologie. Beide internen Finstellgrofien definie-
ren sowohl die Anzahl der Schalter je Submodul ney sm als auch die zugehdrige Spannungsfestig-
keit usey i1 Aus diesen Daten kann die minimal zuldssige Durchbruchspannung des Halbleiterele-
ments unter Einbezug eines Sicherheitsfaktors gemdfs Gleichung (2.34) berechnet und alle nicht
zuldssigen Schalter ausselektiert werden. Aus den verbleibenden Optionen wird fiir jeden Schal-
ter der vorhandenen Submodule einer SM-Konfiguration die optimale Kombination aus Rps(on),
Csw sowie dp und in der Folge das bestmogliche Halbleiterelement ermittelt. Da sich diese drei
Zielkriterien typischerweise gegensdtzlich verhalten, wird fir dieses zugrundeliegende Mehrzielop-
timierungsproblem die sogenannte Pareto-Optimierung herangezogen. Die exakte Definition und
Herleitung dieses Optimierungsansatzes findet sich in Anhang A.1.9. Das wesentliche Prinzip die-
ses Verfahrens besteht darin, die optimale Losungsmenge o* eines Datenraums Qpo zu finden.
Bei dem wvorliegenden Problem entspricht der Datenraum Qpo den Wertepaaren aller Halblei-
terelemente, welche sich aus den drei Variablen Rpg(on), Csw und da zusammensetzen. Diese
definieren die Zielfunktionen URyg . s HCy, SOWIE pa, . Das Optimierungsproblem nimmt die fol-
gende Form an.

i, {ri 0): e 0), 10y ()} (5.2
o€ Qpo

o reprdsentiert dabei den Vektor, der die verdnderbaren Systemvariablen enthdlt, mit denen sich
die Zielfunktionen beeinflussen lassen. Im Zuge der Pareto-Optimierung wird eine sogenannte
Pareto-Front ermittelt, welche alle optimalen Ergebnisdatenpunkte o* widerspiegelt. Ein Daten-
punkt o, = (RDS(OH); Cosw; dA) ist dann Teil der Pareto-Front, wenn keine Zielfunktion aus Glei-

chung (5.2) verbessert wird, ohne eine andere zu verschlechtern.

Diese Vorgehensweise der optimalen Schalterwahl wird exemplarisch anhand der symmetrischen SM-
Konfigurationen aus Tabelle 5.3 dargelegt. Grundlage der Untersuchungen bildet damit der Wertebe-
reich nepsu={1; 2; 3; 4; 6; 9; 12; 18; 27; 36; 54; 108}®. Fiir die Ermittlung der Spannungsfestigkei-
ten wird der maximale Spannungswert der verwendeten Batteriezelle von SANYO FElectric Co., Ltd.
herangezogen. Aus diesem sowie den Werten von n. gsuy lassen sich die maximalen Spannungen der
Energiespeichereinheiten fiir alle symmetrischen Konfigurationen ermitteln. Auf Basis dieser ESU-
Spannungen koénnen in der Folge die optimalen Schalter jedes Submoduls in allen SMLI-Konfiguration
bestimmt werden. Aufgrund des identischen Designs der Submodule bei SMLIs kann diese Wahl fiir
alle Submodule in gleicher Weise erfolgen. Dabei sei erwdhnt, dass aus Griinden der Einfachheit
ein Schalter mit einer maximalen Spannungsfestigkeit von sty sw =ugsy angenommen wird. In den
weiteren Betrachtungen bestimmt die Mikrotopologie die Spannungsfestigkeit. Im Falle der AMLI-
Konfigurationen erfolgt die Auswahl fiir jedes Submodul individuell. Abbildung 5.6 visualisiert die
zugehorigen Datenpunkte aller Halbleiterelemente der Schalterdatenbank, aufgetragen iiber dem Ein-

8Hinweis: Mit dem Wert von n¢ Esu = 108 wird ein MLI-System beriicksichtigt, das lediglich ein Submodul je
Inverterstrang aufweist. Es entspricht damit nahezu dem konventionellen System Configy,,, geméf8 Tabelle 5.3. Aus
Demonstrationszwecken ist diese Konfiguration ebenso beriicksichtigt, ohne Einschrankungen der Allgemeinheit.
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schaltwiderstand Rpg(on), den Schalterkosten Csy sowie der Gehdusefliche da. Die jeweiligen Grafiken
in Abbildung 5.6a bis Abbildung 5.6h unterscheiden sich dabei hinsichtlich der zugrundeliegenden An-
zahl an Batteriezellen je Submodul n¢ gsy und damit der Ausgangssituation in Form der Modulspan-
nung. Je nach vorliegender ugy; eines Submoduls &ndert sich die Spannungsfestigkeit der inhérenten
Schalter. Auf Basis von Gleichung (2.34) werden entsprechend n. sy verschiedene Schaltelemente
ausgeschlossen. Es erfolgt eine Anpassung der Pareto-Front. Dies fithrt, abhéngig von der Anzahl der
Batteriezellen je Energiespeichereinheit, zu unterschiedlichen Wertebereichen, wie anhand der Grafi-
ken in Abbildung 5.6 ersichtlich. Gleichzeitig kénnen sich auch iibereinstimmende Datensétze infolge
dhnlicher Werte von ugy ergeben. Aus Griinden der Ubersicht sind in Abbildung 5.6 identische Daten-
mengen verschiedener Werte von n. gsy in einer Grafik zusammengefasst. In jedem der dargestellten
3D-Plots sind die Datenpunkte der Pareto-Front rot umrandet, welche sich mittels der Anwendung
des Optimierungsansatzes 1 erzielen lassen. Wie erkennbar, stellen diese die dominanten Punkte der
Datenmengen dar.

Die Pareto-Front besteht in der Regel aus mehr als einem dominanten Datenpunkt, wie dies auch im
gezeigten Beispiel der Fall ist. Um ein einziges optimales Ergebnis zu erhalten und im vorliegenden
Fall den bestmdglichen Schalter auszuwéhlen, ist deshalb ein zusétzlicher Optimierungsschritt notwen-
dig. Die Auswahl des Ergebniswerts héngt stark von der jeweiligen Anwendung und den geforderten

Kriterien ab.

OPTIMIERUNG: 2: Schalterwahl (Teil IT)

Im zweiten Schritt der optimalen Schalterwahl wird aufgrund der vorhandenen Pareto-Front und
einer verbleibenden Menge an optimalen Datenpunkten eine Gesamtoptimierungsfunktion fopt
herangezogen. Diese Funktion setzt die einzelnen Zielfunktionen der Pareto-Optimierung weiter-
hin in Beziehung zueinander, wie es Di Tullio et al. beschreiben [28]. Die Priorititen der individu-
ellen Zielfunktionen kénnen uber sogenannte Gewichtungsfaktoren festgelegt werden. Gemdfs den
Zielfunktionen entsprechen diese Gewichte im Zuge der optimalen Schalterwahl wpyg,,., , wc.,
sowie wq, . Die fiir das vorliegende Optimierungsproblem definierte Gesamtoptimierungsfunktion

besitzt die Form

[”RDS(on) (0*)] —max[uRDS(On) (O*)] e, [Mcsw(;;E[;?ax([gfﬂw(o*)]

max [“RDs(on) (o0*) (53)

fopt - wRDS(on)

(14, ()] ~maxpia (0")]
max[udA (o* )]

+ Wa,

)

*

wobei o* ein optimales Wertepaar der Pareto-Front reprdisentiert. Im Gegensatz zu Di Tullio
et al. ist die Optimierungsfunktion offener gestaltet und erfordert keine Angabe von Mazximal-
werten. Eine Vorgabe ist dabei maglich, Gleichung (5.3) lasst sich aber auch ohne externe Refe-
renzwerte anwenden. Auf der Grundlage aller dominanter Datenpunkte der Pareto-Front werden
die maximalen Werte jeder Zielfunktion, wie beispielsweise der Kosten max [NCSW (o*)], ermit-
telt. Anschlieffend werden die Differenzen dieser maximalen Werte zu den anderen Punkten der
Pareto-Front berechnet und auf den jeweiligen Mazximalwert normiert. Durch die Festlegung der
Geuwichte der Zielfunktionen wryg,,,, W, und wq, kann eine Priorisierung vorgenommen wer-
den. Je grofier das Gewicht, desto hoher ist die Prioritdt. Die Losung des Optimierungsproblems

stellt das Wertepaar mit dem geringsten Wert der Gesamtoptimierungsfunktion dar.
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Die Festlegung der Gewichte wpy,g ., wc.,, sowie wq, ist stark subjektiv gepragt und ldsst sich des-
halb an eine spezifische Anwendung anpassen. Fiir die Gewichte werden die Werte wrq,,, = 0,5,
we., =0,3 und wgy, =0,2 gewéhlt und in die Optimierungsfunktion aus Gleichung (5.3) eingesetzt. Da
der Einschaltwiderstand gemifl Gleichung (4.41) einen signifikanten Einfluss auf die resultierenden
Leitverluste des Invertersystems hat, wird diesem Kriterium die hochste Prioritdt eingerdumt. Am
zweitwichtigsten werden die Systemkosten bewertet. Es ist wichtig zu betonen, dass die Datenpunkte
der Pareto-Front bereits sehr eng beieinander liegen, wie dies anhand der Grafiken in Abbildung 5.6
ersichtlich ist, und die Definition der Gewichte daher nur einen begrenzten Einfluss hat. Dennoch kann
die Gewichtswahl beispielsweise bei einer strengen Kostenbeschrénkung entsprechend angepasst wer-
den. Die Ergebnisse dieses zweiten Optimierungsschrittes in Form der optimalen Halbleiterelemente

sind in allen Darstellungen aus Abbildung 5.6 griin markiert.

Auf Basis dieser optimalen Schalterwahl ldsst sich ein Kostenvergleich von Invertersystemen un-
ter Verwendung des Kostenmodells aus Abbildung 4.7 durchfithren. Hierzu werden die beschriebenen
125 Kombinationen aus den 25 SM-Konfigurationen und den fiinf repriasentativen Mikrotopologien
herangezogen. Um sowohl den FEinfluss der Topologie als auch der SM-Konfiguration in geeigneter
Weise zu veranschaulichen, sind die jeweiligen Systemkosten in zwei verschiedenen Ansichten in Ab-
bildung 5.7 dargestellt. In Abbildung 5.7a erfolgt die iibergeordnete Anordnung der Systemkosten
entsprechend den zugrundeliegenden Mikrotopologien. Die identischen Ergebnisse sind auch in Ab-
bildung 5.7b visualisiert, wobei die Kosten jedoch iiber den 25 SM-Konfigurationen aufgetragen sind.
Diese Darstellung hebt die Auswirkungen der SM-Konfiguration auf die Gesamtkosten hervor. In
beiden Grafiken finden sich rote Umrandungen einer Vielzahl von Ergebnisbalken, welche sich den
zugrundeliegenden Mikrotopologien in Form der BM3-Struktur sowie der PECIN-Topologie zuord-
nen lassen. Diese Kennzeichnung markiert alle Invertersysteme, die Submodule aufweisen, in denen
unterschiedliche Halbleiterelemente zum Einsatz kommen. Dieser Umstand resultiert bei den ent-
sprechenden Invertersystemen aus der abweichenden STV der Diagonalschalter im Vergleich zu den
iibrigen Schaltelementen innerhalb eines Submoduls. In all diesen speziellen Fillen erfordert die ho-
here maximale Spannungsfestigkeit der Diagonalschalter den Einsatz von Halbleiterbauelementen mit
einer gréfleren Durchbruchspannung.

Zieht man zunéchst den Einfluss der SM-Konfiguration in den Fokus der Betrachtungen, liasst sich
nahezu unabhéngig von der vorliegenden Mikrotopologie ableiten, dass die Inverterkosten in der Re-
gel mit der Anzahl der Submodule steigen. Dieser Umstand wird besonders bei einem Vergleich der
SMLI-Systeme deutlich. Eine Abweichung dieses Trends lésst sich fiir Konfiguration Config, feststel-
len. Bei dieser SM-Konfiguration ist die Ausgangsspannung der beiden Module eines Inverterstrangs
vergleichsweise hoch. Der Unterschied in der Anzahl der Schalter je Invertersystem ist dagegen im
Vergleich zu Konfigurationen wie Config, bis Config, gering. Infolgedessen kénnen die Kosten fiir
die eingesetzten Halbleiterelemente mit entsprechend hoher Durchbruchspannung dominieren und zu
hoheren Inverterkosten fithren. Dariiber hinaus lassen sich auch bei den beiden Mikrotopologien der
BM3- sowie der PECIN-Struktur weitere Abweichungen von dieser Progression erkennen. Aufgrund
der divergierenden Spannungsfestigkeiten der Schalter eines Submoduls wirkt sich der Einsatz von
Halbleiterelementen héherer Durchbruchspannung fiir die Diagonalschalter ebenfalls negativ auf die
Kostenbilanz aus. Die héchsten Systemkosten werden mit Abstand bei einem Einsatz der Konfigurati-
on Config,, erzielt. In diesem Fall besteht jede Energiespeichereinheit aus lediglich einer Batteriezelle.
Der zugehorige Hardwareaufwand ist vergleichsweise hoch. Je nach spezifischer Konfiguration und
Topologie konnen die Systemkosten nahezu das Zehnfache derjenigen von Invertersystemen mit gerin-
gerer Modulzahl betragen. Stellt man die AMLI-Systeme einander gegeniiber, ldsst sich auch bei diesen
der Trend steigender Systemkosten bei erh6hter Modulzahl erkennen. Die Ursache begriindet sich, wie

auch bei den symmetrischen Konfigurationen, aus dem erhéhten Hardwareaufwand. Dies wird vor al-
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lem bei einer Gegeniiberstellung der Konfigurationen Config;, bis Config,gs und Config;q bis Config,s
deutlich. Durch den Einsatz eines Restmoduls féllt die Anzahl der Schalter bei den letztgenannten
geringer aus. Neben der Quantitdt der Halbleiterschalter wirkt sich auch bei den AMLI-Systemen die
Modulspannung und in der Folge die hohere erforderliche Durchbruchspannung der Halbleiterschalter
aus. Insbesondere bei hohen Modulspannungen sind speziell ausgelegte Halbleiterschalter erforderlich,
welche zu erh6hten Systemkosten fithren kénnen. Diese Tatsache spiegelt sich in den héheren System-

kosten einzelner AMLI-Konfigurationen wider. Vergleicht man alle SM-Konfigurationen miteinander,
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so bieten asymmetrische Konfigurationen gegeniiber SMLIs das Potential, Kosten einzusparen. Ledig-

lich SMLI-Systeme mit einer hinreichend niedrigen Modulzahl, wie es beispielsweise bei den Konfigu-
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Abbildung 5.7: Kostengegeniiberstellung der Invertersysteme.
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rationen Config; bis Configgs mit weniger als zehn Modulen der Fall ist, konnen aus reiner Kostensicht
mit den betrachteten AMLI-Systemen konkurrieren. Diese Erkenntnis ldsst sich auf einen reduzierten
Hardwareaufwand zuriickfithren und deckt sich mit den Ergebnissen von Dixon et al. [32].

Bei Betrachtung der Einflussnahme der Mikrotopologie auf die Inverterkosten, lassen sich weiterhin
signifikante Unterschiede erkennen. Unabhingig von der vorliegenden SM-Konfiguration ist die CHB
die kostengiinstigste Variante unter den MLI-Systemen. Obwohl sowohl die Halbbriicke als auch die
BM3-Mikrotopologie eine geringere Anzahl von Schaltern je Submodul aufweisen, kénnen sie infolge
des erforderlichen Einsatzes einer PUE zur Bereitstellung desselben Spannungshubs am Ausgang des
Inverters nicht mit den niedrigen Kosten des CHB-MLI mithalten. Die BM3-Struktur iibertrifft auf-
grund des dritten Schalters pro Submodul sogar die Inverterkosten der CHalfB. Allerdings verfiigt sie
im Gegensatz zur Mikrotopologie der Halbbriicke iiber die zusétzliche Fahigkeit zur Parallelisierung
und zeigt damit unter Bertlicksichtigung der PUE denselben Funktionsumfang wie der MMSPC- und
der PECIN-Inverter. Dennoch verursacht die Verwendung der BM3-Struktur bei allen betrachteten
SM-Konfigurationen, mit Ausnahme von Config,;, hohere Systemkosten im Vergleich zu mindestens
einer dieser beiden MLI-Topologien. Neben dem Einsatz einer zusétzlichen externen PUE liegt die
Ursache auch in der erlauterten Divergenz der STV-Werte. Trotz einer vergleichsweise hohen Anzahl
von acht Schaltern in der MMSPC-Mikrotopologie wirken sich in vielen Fallen der Einsatz der PUE
sowie die Verwendung von Halbleiterelementen mit einer groferen Durchbruchspannung negativer auf
die Kostenbilanz aus. Ein Vergleich zwischen den Kosten der MMSPC- und der PECIN-Struktur zeigt,
dass letztere bei den meisten SM-Konfigurationen niedrigere Kosten erreicht. Es existieren jedoch Aus-
nahmen in Form der Konfigurationen Config, bis Config,, Config,s, Config,5, Config,; und Configy,,
in denen der Einfluss der unterschiedlichen Schalterwahl pro Submodul derart ausgeprigt ist, dass
sich trotz einer geringeren Schalterzahl je Modul hohere Gesamtkosten ergeben, dhnlich wie bei dem
BM3-Inverter.

Insgesamt sind die Kosten bei der Submodul-Konfiguration Config;; besonders aufféllig. Wie sich
aus der schwarzen Umrandung aller Ergebnisbalken ableiten ldsst, kénnen fiir alle Submodule in je-
der Mikrotopologie identische Halbleiterelemente eingesetzt werden. Der Einfluss einer abweichenden
Spannungsfestigkeit ist damit nicht vorhanden. Vielmehr wird die Auswirkung des Kostenaufwan-
des infolge der hohen Anzahl an Schaltern je Submodul bei der MMSPC-Struktur deutlich. Auf-
grund des hohen Werts von ngy und der daraus folgenden Prasenz von insgesamt npp - Ngw,sM * M, ph=
3-8-108 =2592 Schalter im System des MMSPC-MLI iibersteigen die zugehorigen Inverterkosten
bei Config,; die iibrigen signifikant. Die hohe Anzahl an Schaltelementen wirkt sich in diesem Fall
erheblich stiarker auf die Kostenbilanz aus, als beispielsweise der Einsatz einer externen PUE. Ver-
gleicht man die Kosten aller MLI-Systeme mit denen der beiden konventionellen B6-Wechselrichter, so
kann nahezu keine MLI-Topologie in Bezug auf die Systemkosten mit diesen beiden Referenzsystemen
mithalten. Lediglich die CHB zeigt vergleichbare Ergebnisse. Fiir ausgewdhlte Konfigurationen wie
Config, bis Config,, Config,, bis Config,; und Config,; erzielt diese MLI-Variante geringere Kosten
als der SiC-basierte VSI.

Beurteilt man die Systemkosten unter Einbezug des in Tabelle 5.4 gegebenen Funktionsumfangs der
einzelnen MLI-Topologien, lasst sich generell erkennen, dass sich ein hoher Funktionsumfang negativ in
den Systemkosten duflert. In der Regel steigt mit der Anzahl der Funktionen, die eine Mikrotopologie
aufweist, auch der zugehorige Hardwareaufwand und in der Folge die Kosten des Inverters. Der posi-
tive Effekt zusédtzlicher Funktionen wird anhand einer reinen Kostenanalyse nicht ersichtlich. In den
nachfolgenden Abschnitten dieses Kapitels werden sukzessiv weitere Einflussfaktoren beriicksichtigt
und ein gesamtheitlicher Vergleich gewéhrleistet. Zuvor soll diesem Umstand jedoch bereits durch eine
priagnante Beriicksichtigung des Funktionsumfangs Rechnung getragen werden. Abbildung 5.8 visua-

lisiert hierzu die Auftragung der Systemkosten aller betrachteter MLI-Systeme iiber dem jeweiligen
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Abbildung 5.8: Kostenvergleich der Invertersysteme eingeordnet entsprechend der jeweilig eingesetzten Mikrotopologie.

Funktionsumfang, geméfl den Angaben in Tabelle 5.4. Anders als in Tabelle 5.4 ist jedoch im vorlie-
genden Fall die Existenz der zusétzlichen PUE fiir beide Mikrotopologien der Halbbriicke sowie der
BM3-Struktur einbezogen. Der zugehorige Funktionsumfang bemisst infolge dieser Beriicksichtigung
einen Wert von zwei. Zur Verdeutlichung sind die Ergebniswerte entsprechend der zugrundeliegen-
den Mikrotopologien farblich markiert. Zudem sind die beiden Pareto-optimalen Punkte entsprechend
der in Abbildung 5.6 eingefiihrten Kennzeichnung rot hervorgehoben. Aus Griinden der Ubersicht
sind lediglich fir diese beiden Ergebnispunkte die SM-Konfiguration sowie die Mikrotopologie explizit
angegeben. Wie sich den Ergebnissen entnehmen lasst, konnen die Invertersysteme auf Basis der Halb-
briicke sowie der BM3-Struktur nicht mit den anderen Invertersystemen mithalten, welche denselben
Funktionsumfang aufweisen, jedoch infolge des Einsatzes der H-Briicke als Mikrotopologie bereits int-
rinsisch iiber eine Polaritdtsumkehr verfiigen. In Analogie zu den Resultaten aus Abbildung 5.7 erzielt
ein CHB-System die geringsten Kosten unter allen MLI-Systemen. Bezieht man allerdings den Funk-
tionsumfang mit ein, so enthélt die Pareto-Front auch ein Invertersystem, bei welcher die PECIN die
Mikrotopologie bildet. Diese besitzt infolge der Parallelisierungsfdhigkeit einen héheren Funktionsum-
fang als die CHB-Struktur.

5.2.3 Zusammenfassung und Fazit des ersten Clusters

Das erste Cluster bietet einen Uberblick iiber die Wechselwirkungen der Systemgegebenheiten und der
Hardwareumsetzung. Die Untersuchung der Einflussnahme der SM-Konfiguration auf die Stufenhéhe
sowie auf ausgewahlte MLI-Spezifikationen verdeutlicht die starke Abhéngigkeit der Stufenhohe vom
vorliegenden Moduldesign. Wéahrend bei SMLI-Systemen die Stufenhéhe mit steigender Modulzahl und
damit einer schrumpfenden Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit sinkt, nehmen sowohl
die Anzahl unterschiedlicher Spannungslevel als auch die Granularitit des Ausgangsspannungsmus-
ters zu. Im Kontext von AMLI-Systemen lassen sich derartige Schlussfolgerungen nicht ohne Weiteres
ableiten. Es zeigt sich allerdings auch ein grundlegender Trend einer steigenden Levelzahl mit zu-

nehmender Anzahl an Submodulen im System. Die durchgefithrten Untersuchungen veranschaulichen
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zudem, dass eine geringe Modulanzahl, gepaart mit der Présenz eines Submoduls hoher Modulspan-
nung, zu groBen Spannungsstufen im Ausgangsspannungsmuster fithren kann. Ahnliche Ergebnisse
ergeben sich auch fiir AMLI-Systeme, welche zwar eine hohe Modulanzahl besitzen, der iiberwiegende
Teil der Module jedoch eine vergleichsweise hohe Modulspannung aufweist. Diesen hohen Spannungs-
spriingen lésst sich mit der Implementierung von Modulkombinationen entgegenwirken, bei denen die
Polaritat der Modulspannungen divergiert. Infolge der erhdhten Anzahl an Spannungslevel nehmen die
maximalen Stufenspannungen in den zugehérigen Ausgangsspannungsmustern ab. Allerdings ist die
Anwendung der Pol-Kombinationen mit einem erhohten Rechenaufwand verbunden, der mit der An-
zahl der Submodule im System weiter anwéchst. Eine Implementierung dieser Kombinationen bietet
sich daher vorrangig bei AMLI-Systemen mit einer vergleichsweise geringen Modulzahl an. Wahrend
bei SMLI-Systemen die maximale Granularitit der Ausgangsspannung ausschliellich mit einer Zellen-
zahl von n. gsy =1 je Energiespeichereinheit und damit einer enorm hohen Anzahl an Submodulen
erzielt werden kann, lasst sich dieser Sachverhalt mithilfe geeigneter AMLI-Konfigurationen bereits
bei einer deutlich geringeren Modulanzahl erreichen. In der Folge kann der erforderliche Hardware-
aufwand reduziert werden.

Neben diesen Betrachtungen liegt der Fokus des ersten Clusters auf den Auswirkungen der SM-
Konfiguration sowie der Invertertopologie auf die resultierenden Systemkosten. Grundlage fiir die
Untersuchungen bilden eine Vielzahl von Invertersystemen, die sich sowohl im Moduldesign als auch
der Mikrotopologie unterscheiden. Fir jedes der betrachteten Invertersysteme erfolgt eine optimierte
Schalterwahl, um ergéinzend zu den Analysen die vielversprechendste Variante zu identifizieren. Unter
rein 6konomischen Gesichtspunkten erweist sich die CHB-Struktur im Vergleich zu anderen MLI-
Strukturen als kostengiinstigste Option. In Bezug auf die SM-Konfiguration zeigen AMLI-Systeme
allgemein sowie SMLI-Konfigurationen mit einer vergleichsweise niedrigen Modulzahl die geringsten
Kosten. Im Zuge der Untersuchungen wird jedoch ersichtlich, dass eine alleinige Betrachtung der
Systemkosten keine vollends aussagekriftige Analyse ermdoglicht. Es ist essenziell zu erwéhnen, dass
sich ein zusétzlicher Hardwareaufwand fiir die Erweiterung des Funktionsumfangs des MLI-Systems
ausschlieflich negativ in den Systemkosten &uflert. Dem Vorteil einer Funktionserweiterung wird da-
bei nicht Rechnung getragen. Dieser Sachverhalt trifft beispielsweise auf die beiden Topologien der
Halbbriicke sowie der BM3-Struktur zu. Durch den Einsatz einer PUE zur Bereitstellung des dop-
pelten Spannungshubs, um mit den anderen Mikrotopologien in Bezug auf die Systemanforderungen
konkurrieren zu kénnen, ergeben sich trotz einer geringeren Schalterzahl je Submodul vergleichsweise
hohe Inverterkosten. Die wirtschaftlich glinstigste MLI-Struktur ist die CHB-Topologie. Allerdings ist
diese Struktur nicht in der Lage, Energiespeichereinheiten parallel zu schalten. Die MMSPC- sowie
die PECIN-Struktur erwerben sich diese Fahigkeit durch den Einsatz zusétzlicher Schalter je Submo-
dul. Aufgrund dieser negativen Bilanzierung miissen weitere Kriterien herangezogen werden, die einen

ganzheitlichen Systemvergleich gewéhrleisten.
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5.3 Parameterabhangigkeiten: Cluster THD
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Der Fokus des zweiten Clusters liegt insbesondere auf den Wechselwirkungen des THD-Werts mit
anderen Einflussfaktoren wie der Phasenzahl, der Stufenhthe, dem Amplitudenmodulationsindex,
der Schaltfrequenz sowie dem Ansteuerverfahren. Wie die Betrachtungen des vorhergehenden Ab-
schnitts zeigen, besitzen die SM-Konfigurationen wie auch die Mikrotopologie, deren Beschaffenheit
die Voraussetzung fir die Anwendung von Pol-Kombinationen darstellt, einen starken Einfluss auf
das resultierende Ausgangsspannungsmuster eines MLI-Systems. Aus diesem Grund erfolgt ebenso
eine Auseinandersetzung mit den Korrelationen zwischen der SM-Konfiguration, der Mikrotopologie,

ausgewahlten MLI-Spezifikationen wie der Redundanz und der Quantisierung und dem THD-Wert.

5.3.1 Stand der Technik

Wie in Abschnitt 5.2 deutlich wird, ist die SM-Konfiguration ein ausschlaggebender Faktor fiir die
resultierenden Stufen im Ausgangsspannungsmuster eines MLI. Die exakte Form der Ausgangsspan-
nung ist wiederum entscheidend fiir den resultierenden Oberwellengehalt.

In ihrer Studie validieren Quach et al. die erfolgreiche Anwendung eines sogenannten Double-Fourier-
Series-Algorithmus fiir die Ermittlung des harmonischen Gehalts einer MLI-Phasenspannung [126].
Dabei wird die Implementierung ausschlielich fiir die Topologie des MMC vorgestellt, welche in Ab-
bildung 2.4g gezeigt ist. Es werden zudem nur symmetrische Konfigurationen berticksichtigt. Im Zuge
dieser Untersuchungen betrachten die Autoren die Einflussnahme sowohl der Anzahl an Spannungslevel
und der Schaltfrequenz als auch des Amplitudenmodulationsindexes auf den resultierenden Oberwel-
lengehalt. Die Ergebnisse demonstrieren, dass eine hohere Anzahl an Spannungslevel zur Reduzierung
des THD-Werts der Phasenspannung fithrt. Die Erh6hung der Spannungslevel kann dabei mit der
Anzahl vorhandener Submodule im System und somit einer geringeren Stufenhéhe gleichgesetzt wer-
den. Die Betrachtung hinsichtlich der Auswirkung einer Steigerung der Schaltfrequenz f,, zeigt, dass
diese ebenso den Oberwellengehalt in der MLI-Ausgangsspannung minimiert. Die Autoren wenden
dabei das level-shifted PWM (LS-PWM)-Verfahren an und vergleichen hierzu sowohl das Frequenz-
spektrum als auch den resultierenden THD-Wert fiir drei verschiedene Werte der Trigerfrequenz®,

die sich jeweils um den Faktor zwei bzw. drei unterscheiden. Geméafl den Ergebnissen ist der Einfluss

9Hinweis: Die Tragerfrequenz kann in diesem Fall mit der Schaltfrequenz gleichgesetzt werden.
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einer steigenden Schaltfrequenz auf den Oberwellengehalt weniger stark ausgeprigt als eine Modi-
fikation der Anzahl an Spannungslevel im Ausgangsspannungsmuster. Aufgrund einer zweideutigen
Angabe in der Publikation und eines dadurch resultierenden Unterschieds um den Faktor zehn ist nicht
eindeutig ersichtlich, welche Tréigerfrequenzen die Basis der Untersuchungen bilden. Je nach tatséchli-
chem Frequenzbereich der Tragerfrequenz kann der Einfluss auf den Oberwellengehalt stark variieren.
Fir die Untersuchung der Auswirkung des Amplitudenmodulationsindexes m, auf den Oberwellen-
gehalt verwenden Quach et al. einen MMC, welcher in der Lage ist, insgesamt elf unterschiedliche
Ausgangsspannungslevel zu erzeugen. Der THD-Wert sinkt dabei mit steigendem m,. Die Autoren
begriinden diese Tatsache damit, dass die Amplitude der Grundwelle mit der Zunahme des Ampli-
tudenmodulationsindexes anwéchst. Diesen Sachverhalt demonstrieren auch Mandal et al., wobei die
Autoren fiir eine spezielle MLI-Struktur die Progression des Effektivwerts der Grundwelle sowie den
Oberwellengehalt der generierten Ausgangsspannung auflisten [99]. Fiir einen vorliegenden Amplitu-
denmodulationsindex von m, = 0,4 erhoht sich der THD-Wert um einen Faktor von anndhernd 2,5 im
Vergleich zu m, = 1,0. Die Anzahl der Spannungslevel des Ausgangssignals liegt dabei bei einem Wert
von 15. Auch in der Publikation von Ruderman findet sich diese Entwicklung des THD-Werts tiber
Ma, wobei dort als MLI-Topologie die CHB-Struktur verwendet wird [136]. Der Autor beschiftigt
sich in dieser Studie intensiv mit dem Spannungs-THD eines einphasigen sowie eines dreiphasigen
MLI. Dabei verdeutlichen die Ergebnisse, dass der Oberwellengehalt mit wachsendem m, stark ab-
nimmt. Dariiber hinaus bewirkt auch die Erhéhung der Anzahl an Spannungslevel und damit der
Modulzahl eine THD-Minimierung. Laut Ruderman ist vor allem die Ausweitung von njeve €in we-
sentlicher Faktor fiir die Verbesserung des Oberwellengehalts. Sofern keine spezifischen Anforderungen
an das Frequenzspektrum der Ausgangsspannung vorliegen, ist der Einsatz spezieller Eliminierungs-
verfahren wie beispielsweise der SHE-Methode bei hinreichend hoher Anzahl an Spannungslevel aus
praktischer Sicht irrelevant. Der Autor analysiert im Rahmen der Verdffentlichung ausschliefilich sym-
metrische Moduldesigns. Im Gegensatz dazu beriicksichtigen Islam et al. im Zuge eines umfangreichen
Vergleichs verschiedener MLI-Topologien MLI-Designs in symmetrischer wie auch in asymmetrischer
Ausfithrung [73]. Neben der Analyse hinsichtlich der Anzahl generierbarer Spannungslevel sowie des
Hardwareaufwands in Form erforderlicher Spannungsquellen, Schalter und Gate-Treiber, werden die
Strukturen ebenso anhand des erzielten Spannungs-THD gegeniibergestellt. Die Autoren betrachten
damit den Einfluss sowohl der Mikrotopologie als auch der SM-Konfiguration auf den Oberwellen-
gehalt. Ziel der Untersuchungen ist es, die bestmogliche MLI-Struktur mit maximaler Anzahl an
Spannungslevel bei gleichzeitig minimalem Hardwareaufwand zu ermitteln. Unter allen betrachteten
SM-Konfigurationen zeigt die asymmetrische Struktur von Vijeh et al. den geringsten Oberwellen-
gehalt [166]. Dieser minimale Wert ist auf die hohe Anzahl an Spannungslevel zuriickfithren, die
aufgrund der speziellen Topologie dieser Struktur im Vergleich zu den anderen MLI-Systemen erreicht
wird. Allerdings besitzt dieser MLI den grofiten Hardwareaufwand. Im Gegensatz hierzu prasentieren
Khasim et al. eine neuartige AMLI-Struktur, die sowohl das groite Verhéltnis aus njeve; zum bendtig-
ten Hardwareaufwand als auch den geringsten THD-Wert aufweist [79]. Fiir den gezeigten Fall von 33
Spannungslevel betriagt das zugehorige Verhédltnis aus njeve; zur Schalterzahl den Wert 2,8. Die vier
eingesetzten Energiespeichereinheiten liegen in einem Spannungsverhéltnis von 1:2:4:9 vor. Dariiber
hinaus zeigen die Autoren explizit auf, wie viele Spannungslevel bei einem vorliegenden Amplituden-
modulationsindex aus der Menge aller erzeugbaren Level fiir die Nachbildung der Referenzspannung

genutzt werden konnen. Mit steigendem m, nimmt diese Zahl zu.
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5.3.2 Analyse und Optimierung

Wie erwédhnt, liegt in diesem Cluster der Fokus vorrangig auf der Analyse der Abhéangigkeitsstruktur
zwischen dem THD-Wert und einigen weiteren Einflussfaktoren. Da zunéchst Zusammenhénge zwi-
schen Parametern wie der Phasenzahl, der Stufenhéhe, des Amplitudenmodulationsindexes sowie der
Schaltfrequenz und dem THD-Wert sehr allgemein beleuchtet werden, werden in Abschnitt 5.3.2.1
bis Abschnitt 5.3.2.3 ohne Einschrankung der Allgemeingiiltigkeit SMLI-Systeme als Betrachtungs-
grundlage herangezogen. Diese Annahme erlaubt es, die Stufenhéhe mit der Modulspannung geméf
Gleichung (4.11) gleichzusetzen. Im Anschluss daran erfolgt eine explizite Untersuchung der Korre-
lation zwischen dem THD-Wert und der SM-Konfiguration auf der Basis symmetrischer und asym-
metrischer Moduldesigns. Fiir die zugehorigen Analysen werden die betrachteten SM-Konfigurationen
aus Tabelle 5.3 verwendet. In diesem Zusammenhang werden dariiber hinaus MLI-Spezifikationen wie
die Redundanz, die Quantisierung sowie die Einschaltzeiten der Module in die Betrachtungen einbezo-
gen. Wie von Kim erldutert, ist bei einer Anwendung im Elektrofahrzeug neben dem Oberwellengehalt
der Phasenspannung auch der THD-Wert des Wechselstroms in der elektrischen Maschine von Bedeu-
tung [81]. Die Qualitat der erzeugten MLI-Ausgangsspannung wirkt sich dabei jedoch direkt auf den
Oberwellengehalt des Phasenstroms aus. Aus diesem Grund erfolgt im iberwiegenden Teil die Analyse
des THD-Werts einer Phasenspannung. Nur an vereinzelten Stellen wird ebenso der Oberwellengehalt
des Stroms beriicksichtigt.

5.3.2.1 Phasenzahl <+ Total-Harmonic-Distortion-Wert

In Abschnitt 5.2 wird die Phasenzahl auf np, =3 festgelegt, welche dem géngigen Wert einer elektri-
schen Maschine im Elektrofahrzeug entspricht. Aufgrund einer bestehenden Wechselwirkung mit dem
Oberwellengehalt eines Signals wird in diesem Abschnitt, entgegen dieser Festlegung, der allgemeine
Zusammenhang priagnant analysiert. Im Anschluss an diese Erlduterungen gilt erneut n,, = 3.

Im Rahmen der Beschreibungen von Ansteuerverfahren eines MLI ist in Abbildung 2.7 das Frequenz-
spektrum eines Rechtecksignals gezeigt, dessen Form entsprechend Gleichung (A.13) definiert ist.
Aus Symmetriegriinden finden sich im Frequenzspektrum ausschlieflich ungerade Harmonische. Es
sei angenommen, dass es sich bei dem Rechtecksignal um die Phasenspannungen u, sowie u;, eines
MLI-Systems handelt!?. Betrachtet man in einem np,-phasigen System neben der Phasenspannung
ebenso die Leiterspannung, wird deutlich, dass die Anzahl der Phasen einen Einfluss auf das Fre-
quenzspektrum und in der Folge auf den zugehérigen THD-Wert besitzt. Fiir np, =3 nimmt die
Phasenverschiebung zwischen den beiden Phasenspannungen den typischen Wert von ¢ =120° an.
Dabei ergibt sich die Leiterspannung u,, aus der Differenz der zwei Phasenspannungen wu, und uy
identischer Rechteckform mit u,p, =u, —up. Das resultierende Spektrum der Leiterspannung wu,yp, ist
in Abbildung 5.9a gezeigt. Zur Verdeutlichung des Einflusses der Phasenzahl ist zudem das Frequenz-
spektrum der Phasenspannung ergidnzt. Beim Vergleich der harmonischen Komponenten beider Spek-
tren aus Abbildung 5.9a wird ersichtlich, dass im Spektrum der Leiterspannung u,}, neben den geraden
Harmonischen auch sdmtliche durch drei teilbare Harmonische fehlen. Der Betrag dieser Harmonischen
ist null. Betrachtet man weiterhin die Leiterspannung wu,}, eines Systems auf Basis einer Phasenzahl
von npp =5, ergibt sich das Frequenzspektrum in Abbildung 5.9b. Zur Verdeutlichung ist erneut das
Frequenzspektrum der Phasenspannung u, dargestellt. Analog zu der Leiterspannung in einem drei-
phasigen System sind bei der Leiterspannung fiir np, =5 neben den geraden auch alle Harmonischen,
deren Ordnung durch finf teilbar ist, nicht im Frequenzspektrum enthalten. Die Ursache begriindet
sich in beiden Féllen mit der Phasenverschiebung ¢, die sich geméf Gleichung (5.4) mit der Phasenzahl

10Hinweis: Die Wahl des Rechtecksignals als Phasenspannung ist bewusst getroffen. Aufgrund der charakteristischen
Form des Frequenzspektrums lasst sich der Einfluss der Phasenzahl sehr gut demonstrieren.
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Abbildung 5.9: Gegeniiberstellung der Frequenzspektren einer Phasenspannung u, und der zugehorigen Leiterspannung
Ugqyp fiir eine definierte Phasenzahl npy,.

nph eines Systems berechnen lasst.
_360°

Tph

@ (5.4)

Die Periodendauer der Oberwellen mit der Ordnung n = npy, welche vollstandig innerhalb einer Re-
ferenzperiode fror liegen, entspricht folglich einem Wert von 360° / ¢. Die Phasenverschiebung der
nph-ten Harmonischen ¢,—, , zweier Phasenspannungen zueinander ergibt sich darauf aufbauend

mithilfe der Beziehung

Oy = 360°/mph _ a0 (5.5)

Nph

In der Konsequenz befinden sich diese Harmonischen in Phase zueinander. Da die Leiterspannung
Uap aus der Differenz der beiden Phasenspannungen u, und uy, resultiert, eliminieren sich die npn-ten
Oberwellen und sind im zugehorigen Frequenzspektrum nicht enthalten [81]. Diese Eliminierung fithrt
im Weiteren geméfl der THD-Berechnung aus Gleichung (4.49) zu einer Reduzierung der Verzerrungs-
werte, wie anhand der THD-Angaben in Abbildung 5.9a sowie Abbildung 5.9b ersichtlich wird. Der
THD-Wert ist somit von der Phasenanzahl des vorliegenden Systems abhéngig [12, 23, 81, 150]. Fiir
eine allgemeine Analyse dieser Abhéngigkeit visualisiert Abbildung 5.10 den Einfluss des Phasenwin-
kels auf den THD-Wert. Hierzu wird die Phasenzahl eines vorliegenden Systems variiert, tiber welche
sich die Phasenverschiebung mithilfe des Zusammenhangs aus Gleichung (5.4) einstellt. Auf Basis
zweier Phasenspannungen u, sowie uy, die um den aktuellen Wert ¢ zueinander phasenverschoben

sind, wird die Leiterspannung u,p, =u, —up, berechnet und der zugehorige THD-Wert gemessen. Als
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Ansteuerverfahren ist die NLC-Methode gewihlt!'. Die Modulspannung basiert auf einer Zellanzahl
von n¢ gsu = H4. Der Amplitudenmodulationsindex betrégt m, = 1. Bei Betrachtung des THD-Verlaufs
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Abbildung 5.10: Entwicklung des THD-Werts iiber der Phasenverschiebung ¢, dessen Wert sich auf Basis der vorliegen-
den Phasenzahl npy, ergibt.

in Abbildung 5.10 ldsst sich ein periodisches Muster in der Einflussnahme der Phasenverschiebung ¢
erkennen. In Abstédnden von % 2w weist der THD-Wert tiber die vollstdndige Referenzperiode hinweg
ein lokales Maximum von THD, =4 % auf. Fiir alle anderen Werte der Phasenverschiebung, welche

nicht dem Vielfachen von k == 27 mit k € {1 ... 50} entsprechen, werden geringere THD-Werte erzielt.

1
Die Ursache fiir dieses Phéin5c())men liegt im jeweiligen harmonischen Anteil der Oberwellen, welche sich
aufgrund der vorliegenden Phasenzahl n,;, gegenseitig ausléschen. Wie zuvor beschrieben, eliminieren
sich in einem npp-phasigen System die Harmonischen der npp-ten Ordnung in der Leiterspannung. Die-
se Harmonischen tragen folglich nicht zum Energiegehalt des Frequenzspektrums bei, ihr harmonischer
Anteil fehlt. Wie in den gezeigten Frequenzspektren in Abbildung 5.9b erkennbar, sind insbesondere
die harmonischen Komponenten niedrigerer Ordnung dominant und haben einen signifikanten Einfluss
auf den Verzerrungsgehalt eines Signals. Liegt eine geringe Phasenzahl npy,, wie beispielsweise drei,
vor, wird ein dominanter Anteil im Frequenzspektrum eliminiert. Mit steigender Phasenzahl wéchst
die Ordnung der Harmonischen an, deren Anteile sich in u,), gegenseitig ausloschen. Folglich nimmt der
Betrag der eliminierten Komponente ab. Der resultierende THD-Wert steigt damit mit zunehmender

Phasenzahl ng), an.

5.3.2.2 StufenhShe < Schaltfrequenz <> Total-Harmonic-Distortion-Wert

In einem weiteren Schritt wird der Zusammenhang zwischen der Stufenhohe, der Schaltfrequenz und
dem THD-Wert analysiert. Im vorliegenden Unterabschnitt wird zunéchst von einem konstanten Wert
von m, = 1 ausgegangen, da der Einfluss des Amplitudenmodulationsindexes erst in Abschnitt 5.3.2.3
behandelt wird.

Abbildung 5.11 visualisiert die Entwicklung des THD-Werts iiber der Modulspannung ugy so-
wie der Schaltfrequenz fs,. Die Grundlage fiir die Ergebnisse in Abbildung 5.11 bildet die Unter-

suchung der Phasenspannung am Ausgang eines MLI uypy als Resultat einer geforderten Referenz-

HHinweis: Da der Fokus auf der Einflussnahme der Phasenzahl liegt, ist die Wahl des zugrundeliegende Ansteuer-
verfahrens beliebig. Dieses hat zwar einen Einfluss auf den Absolutwert des THD-Werts, wirkt sich jedoch nicht auf die
Einflussnahme der Phasenzahl aus. Identischer Sachverhalt gilt fir die Werte der Zellanzahl sowie den Amplitudenmo-
dulationsindex.
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Abbildung 5.11: Entwicklung des THD-Werts einer Phasenspannung THD,, sowie des zugehorigen Laststroms THD; fir
eine RL-Last aufgetragen iiber der Schaltfrequenz fsw sowie der Modulspannung ugn, welche auf den Wert wunr,1,max
normiert ist. Dabei sind die jeweilig zutreffenden Empfehlungen des THD-Werts fiir die Spannung THDy max sowie den
Strom THDj max als Begrenzungsflichen ergédnzend eingezeichnet.

spannung der Form uyes (t) = liyet sin (wt). Dabei entspricht die Referenzfrequenz analog zu den bishe-
rigen Analysen dem Wert von fief =50 Hz. Es werden die SMLI-Systeme aus Tabelle 5.3 herangezo-
gen. Die Anzahl der betrachteten Batteriezellen je Energiespeichereinheit liegt damit im Bereich von
nemsu =11; 2; 3; 4; 6; 9; 12; 18; 27; 36; 54}. Zudem wird erneut eine Zellenzahl von n. gsy = 108 Bat-
teriezellen innerhalb eines Moduls in den Untersuchungen beriicksichtigt. Diese Betrachtung nimmt
insbesondere Bezug auf das konventionelle System und verdeutlicht die Auswirkungen einer signifikant
hohen Stufenhoéhe. Die zugehorigen Modulspannungen und in der Folge die Hohe der Stufenspannun-
gen im Ausgangsspannungsmuster werden durch die Multiplikation mit der Nennspannung von 3,7V
der verwendeten Lithium-Ionen-Batteriezelle berechnet. Um die Untersuchungen méoglichst allgemein
zu halten, sind die Modulspannungen auf den Wert der maximalen MLI-Spannung normiert. Diese
entspricht im vorliegenden Beispiel dem Wert von umr1,max =400 V.

Um ebenso den Einfluss der Schaltfrequenz zu untersuchen, ist ein Modulationsverfahren erforder-
lich, welches eine flexible Anpassung der Schaltfrequenz erlaubt. Hierzu wird das sogenannte SP-
WM-Verfahren herangezogen, welches in Abschnitt 2.1.3 als hochfrequente Methode eingefiihrt wird!2.
Dieses ermoglicht eine flexible Vorgabe der Schaltfrequenz, welche der Tragerfrequenz der eingesetzten
Tragersignale gleichgesetzt werden kann. Die Schaltfrequenz wird in einem Bereich von
fsw=1[1; 20] kHz betrachtet. Fiir jedes Wertepaar aus Modulspannung und Schaltfrequenz (ugn; fsw)
wird die entsprechende MLI-Spannung generiert und der zugehorige Spannungs-THD berechnet. Die

2Hinweis: Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass grundsétzlich jedes andere hochfrequente Verfahren ange-
wendet werden kann. Da es sich um die Analyse grundséatzlicher Zusammenhénge handelt, ist das gewédhlte Verfahren
zweitrangig.
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ermittelten THD-Werte sind in Abbildung 5.11a aufgetragen. Zusétzlich ist der vorgeschriebene Maxi-
malwert von THDy, max =8 % gemiB der IEEE-Empfehlung IEEE Std 519-2014 als Begrenzungsebene
(griin) eingezeichnet [70]. Wie anhand der Grafik erkennbar, nimmt der THD-Wert mit steigender
Schaltfrequenz ab. Wihrend ein maximaler THD-Wert von THD, =46, 2 % bei der kleinsten betrach-
teten Schaltfrequenz von fs, = 1kHz und einer maximalen Zellenzahl von n. p,, = 108 Batteriezellen je
Energiespeichereinheit in der Inverterphase erzielt wird, kann dieser iiber die Erhéhung der Schaltfre-
quenz und/oder die Verringerung der Stufenhohe deutlich reduziert werden. Insbesondere im Bereich
der Schaltfrequenz von 2 bis 3kHz ist ein starker Abfall im Verlauf des THD-Werts erkennbar, wel-
cher ab einem Wert von fg, =4kHz langsam in eine Sattigung tibergeht. Abbildung 5.11a visualisiert
dariiber hinaus das variierende Potential einer Einflussnahme der Stufenhohe auf den THD-Wert,
abhéngig von der vorliegenden Schaltfrequenz. Im Bereich niedriger Schaltfrequenzen (fs <4kHz)
bestimmt der Wert der Stufenhéhe mafigeblich den sich einstellenden Oberwellengehalt des Aus-
gangssignals. Je geringer fs, gewahlt ist, desto weniger Schaltoperationen erfolgen innerhalb einer
Referenzperiode. Die Nachbildung der Referenzspannung ist weniger prézise. Durch Verringerung der
Modulspannung bei gleichbleibender Schaltfrequenz kann die Granularitdt der erzeugten Ausgangs-
spannung erhoht werden, da die Anzahl der Spannungslevel zunimmt. Infolgedessen verringert sich
der THD-Wert, wie sich der Grafik entnehmen lédsst. Die Stufenhéhe besitzt damit einen wesentli-
chen Einfluss auf den resultierenden THD-Wert, insbesondere wenn im aktuellen Betriebspunkt oder
iiber den gesamten Betrieb hinweg eine geringe Schaltfrequenz vorliegt. Ist die Schaltfrequenz dage-
gen ausreichend hoch, verliert diese Einflussnahme an Bedeutung. Dieser Sachverhalt wird besonders
deutlich bei Schaltfrequenzen fs, > 4kHz. In diesem Bereich bewirken lediglich Modulspannungen
mit einem Wert kleiner als 25 % der maximalen Inverterspannung eine erkennbare Anderung des THD-
Werts. Im vorliegenden Fall entspricht dies einer Zellenzahl von n¢ gsu kleiner als 27. Anpassungen
in hoheren Bereichen der Modulspannungen und somit in den erzeugbaren Stufenspannungen fithren
lediglich zu marginalen Anderungen oder haben gar keinen Einfluss auf den resultierenden Ober-
wellengehalt. Da sich der Trend des THD-Werts fiir Schaltfrequenzen gréfier als 10 kHz kaum noch
andert, ist nur der Bereich bis 10 kHz dargestellt. Um die Einhaltung der Empfehlungsvorgabe von
THDy max =8 % zu verdeutlichen, illustriert Abbildung 5.11c ergédnzend zu Abbildung 5.11a die zu-
gehorige Projektion der Spannungs-THD-Werte zusammen mit der Begrenzungsfliche. Wie in beiden
Grafiken ersichtlich ist, konnen MLI-Systeme mit einer vergleichsweise grofien Stufenspannung und
einer zu kleinen Schaltfrequenz die Empfehlung von 8 % nicht einhalten. Die exakte Begrenzungslinie
zwischen dem THD-Verlauf und der dargestellten Flidche von THDy max =8 % ist Abbildung 5.11¢
entnehmbar. Dabei stellt diese niherungsweise eine hyperbolische Kurve dar'?. Besitzt ein System
die SM-Konfiguration basierend auf einer Zellenanzahl von n¢ gsy =1 je Energiespeichereinheit und
erzielt damit die hochste Granularitat in der Ausgangsspannung, ist die Empfehlung von THD, <8 %
unabhéngig vom Wert der Schaltfrequenz erfiillt. Identischer Sachverhalt gilt fiir Schaltfrequenzen,
die einen hoheren Wert als 5 kHz annehmen. Die Forderung an den Spannungs-THD ist in diesem Fall
unabhéngig von der Modulspannung erfiillt.

Wie zu Beginn von Abschnitt 5.3.2 eingefiihrt, liegt der Fokus auf der THD-Betrachtung der MLI-
Ausgangsspannung. Um allerdings einen Eindruck tiber die Beeinflussung des Laststroms zu geben,
visualisiert Abbildung 5.11b analog zu Abbildung 5.11a die Entwicklung des THD-Werts fiir den Last-

strom THD;. Zu diesem Zweck wird eine ohmsch-induktive Last verwendet, die konzeptuell an eine

I3 Hinweis: Die geraden Kanten begriinden sich aus den zugrundeliegenden Werten von ne gsy. Diese wiederum erge-
ben sich aus der Annahme eines symmetrischen Moduldesigns und der Verwendung der SM-Konfigurationen aus Tabel-
le 5.3. Diese Festlegung dient als Basis der 3D-Darstellungen aus Abbildung 5.11. Eine Erh6hung von Abtastpunkten
im Falle der Modulspannungen wiirde zu einer Abweichung eines symmetrischen Moduldesigns fiihren. Da erst in Ab-
schnitt 5.3.2.4 explizit auf den Einfluss der SM-Konfiguration eingegangen wird, wird auf eine Betrachtung zusatzlicher
Modulspannungen verzichtet. Dariiber hinaus sollen die Verldufe an dieser Stelle vor allem den Trend des THD-Werts
infolge einer Anderung von ugy; bzw. fsw verdeutlichen. Dieser wird als hinreichend genau bewertet.
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Phase einer elektrischen Maschine angelehnt ist. Uber dieser Last wird die Ausgangsspannung des MLI
angelegt und der THD-Wert des Laststroms ermittelt'4. Gemi8 den Erliuterungen aus Anhang A.1.7
wird fiir den Strom die konservative Empfehlung von THD; yax =5 % verwendet. Die gewonnenen Er-
gebnisse fiir den Strom-THD zeigen erwartungsgeméafl denselben Trend wie der Verlauf von THD,,. Mit
steigender Granularitat der Ausgangsspannung sowie einer zunehmenden Schaltfrequenz reduziert sich
die relative Welligkeit des Stroms und der zugehorige THD sinkt. Wie erkennbar erzielt dabei jedes
Wertepaar (usn; fsw) einen THD-Wert kleiner als 5% und erfiillt damit die Empfehlung von IEEE
Std-512 2014. Der maximal auftretende Strom-THD von THD;=4,11% ergibt sich bei fs, =1kHz
und einer Stufenhohe identisch zur maximal erzeugbaren MLI-Spannung. Dieser Sachverhalt wird vor
allem anhand der zugehorigen Projektion in Abbildung 5.11d deutlich, die zeigt, dass im gesamten
untersuchten Wertebereich die Begrenzungsebene nicht iiberschritten wird.

Zusammenfassend wird in Abbildung 5.11 veranschaulicht, wie sich das Zusammenspiel aus einer
vorliegenden Schaltfrequenz in Kombination mit der jeweiligen Stufenhdhe des Systems auf den re-
sultierenden Oberwellengehalt auswirkt. Dabei wird ebenso ersichtlich, dass bei ausreichend hoher
Schaltfrequenz oder ausreichend kleiner Modulspannung die IEEE-Empfehlung unabhéngig des je-
weils anderen Einflussfaktors erfiillt ist. In jedem Fall ldsst sich die Prézision in der Nachbildung der
Referenzspannung durch die Steigerung der Schaltfrequenz und/oder der Minimierung der Stufenho-
he erh6hen. Diese Mafinahmen fithren wiederum zur Reduzierung des THD-Werts. In Abbildung 5.11
entspricht der Amplitudenmodulationsindex dem maximalen Wert von 1. Ist die Referenzspannung
kleiner als die maximal vom MLI-System erzeugbare Spannung uri,max, Sinkt der Amplitudenmodu-
lationsindex. Das Verhéltnis der Modulspannung eines MLI-Systems zur Referenzspannung u,.s dndert
sich dabei. Da diese Anderung einen wesentlichen Einfluss auf den Oberwellengehalt des Ausgangssi-

gnals besitzt, wird im Folgenden der Amplitudenmodulationsindex in die Betrachtungen einbezogen.

5.3.2.3 Stufenhéhe «» Schaltfrequenz < Amplitudenmodulationsindex <>
Total-Harmonic-Distortion-Wert

Nachfolgend wird die Abhéngigkeit des Spannungs-THD vom Amplitudenmodulationsindex in Kor-
relation mit der Stufenspannung analysiert. Die Untersuchung erfolgt zunéchst unabhéngig von der
Schaltfrequenz fsy. Aus diesem Grund wird das NLC-Verfahren angewendet. Abbildung 5.12 demon-
striert zu diesem Zweck den Einfluss von m, auf den Verzerrungsgehalt einer MLI-Ausgangsspannung
upmLr- Analog zu dem vorhergehenden Abschnitt werden die SMLI-Konfigurationen aus Tabelle 5.3
herangezogen und damit der identische Bereich von n¢ gsy betrachtet. Zudem wird erneut ein Wert
von n¢ gsu = 108 in den Untersuchungen berticksichtigt. Im Hinblick auf eine allgemeine Anwendbar-
keit werden die jeweiligen Modulspannungen wie auch zuvor auf die maximale vom MLI erzeugba-
re Spannung normiert. Die Ergebnisse lassen sich damit generalisieren und sind einfach auf ande-
re Spannungsbereiche tibertragbar. Fiir die Referenzforderung gilt erneut wyes (t) = Gyer Sin (wt) mit
fret =50 Hz. Alle ermittelten THD-Werte fiir die Wertepaare aus Modulspannung und Amplituden-
modulationsindex (ugn; m,) sind in Abbildung 5.12 explizit markiert und die zugehorigen Entwick-
lungen linear interpoliert. Die hohe Abtastrate der Modulspannung im Bereich kleiner als 12,5 % der
maximal generierbaren Spannung resultiert aus der Menge der Teiler der betrachteten Gesamtzahl
von n¢ph = 108 Batteriezellen je Inverterstrang. Wie in Abschnitt 4.2.2 definiert, nimmt der Ampli-

tudenmodulationsindex in der Regel Werte zwischen 0 und 1 an. Die untersuchten Werte decken mit

MHinweis: Es sei angemerkt, dass die Werte des verwendeten Lastwiderstands sowie der Lastinduktivitit zwar einen
Einfluss auf die Amplitude des resultierenden Laststroms besitzen, der Wert des jeweiligen Strom-THD davon jedoch
unabhéngig ist [152]. Dieser Sachverhalt ergibt sich aus der Tatsache, dass die Amplitude der Stromwelligkeit auf-
grund der MLI-Stufenspannung proportional zur Amplitude des Laststroms skaliert, und damit auch das Verhéltnis der
Harmonischen. Die Werte in Abbildung 5.11b sind folglich unabhéngig von den spezifischen Werten der RL-Last.
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Abbildung 5.12: Entwicklung des THD-Werts iiber der Modulspannung ugy; bei Variation des Amplitudenmodulati-
onsindexes m,. Der vorgeschriebene Maximalwert des Spannungs-THD gemafl der IEEE-Norm IEEE Std 519-2014 ist
ebenso eingezeichnet (griine gestrichelte Linie) [70].

ma=1{0,1; 0,2; 0,4; 0,6; 0,8; 1,0} diesen Bereich reprasentativ ab. Unter Beriicksichtigung von Glei-
chung (2.3) bemisst die zugehorige Referenzamplitude fiir die Werte des Amplitudenmodulationsin-
dexes et = m, - 400 V = {40; 80; 160; 240; 320; 400} V. Aus Griinden der Vollstdndigkeit ist Analogie
zu Abbildung 5.11a in Abbildung 5.12 die Empfehlung von THD,, 1ax = 8 % eingezeichnet!®.

Anhand der Verldufe in Abbildung 5.12 wird deutlich, dass mit steigendem Amplitudenmodulations-
index der Oberwellengehalt der MLI-Ausgangsspannung sinkt. Dieser Sachverhalt ldsst sich besonders
bei einem Vergleich der THD-Werte von Spannungssignalen erkennen, die auf Basis unterschiedlicher
Mma, aber identischer Stufenhohe erzeugt sind. Die Ursache begriindet sich damit, dass der relative
Anteil einer vorliegenden Stufenspannung mit steigender Amplitude der Referenzspannung abnimmt.
In der Folge erhoht sich der Anteil der Grundwelle gegeniiber dem harmonischen Gehalt der Ober-
wellen. Es ergibt sich ein geringerer THD,. Zudem zeigt sich beispielsweise anhand des Verlaufs von
my, = 0,4, dass ab einer bestimmten Modulspannung keine THD-Werte mehr berechnet werden. Im
Falle von m, =0,4 tritt dieses Phdnomen auf, sobald die Modulspannung einen Wert gréfier als 50 %
von UMLI,max aufweist. Identischer Sachverhalt ergibt sich ebenso fiir die Verldufe, welche auf Basis
von m, =0,1 sowie m, =0, 2 erzielt werden. Bei diesen Werten des Amplitudenmodulationsindexes
lassen sich THD-Werte nur bis zu einer Modulspannung von %uMLLmaX (ma=0,1) bzw. %uMLLmaX
(m,=0,2) ermitteln. Die Ursache liegt in der Tatsache, dass unter Verwendung der NLC-Methode
bei hinreichend kleinem m, in Verbindung mit einer hinreichend grofien Modulspannung ausschlief3-
lich Nullspannungen zur Nachbildung der Referenzspannung generiert werden. Das néchstgelegenste
Spannungslevel stellt iiber die gesamte Referenzperiode einen Wert von 0V dar. Mathematisch aus-
gedriickt ergibt sich dieser Sachverhalt, falls die Bedingung iyes < “$2 erfiillt ist!®.

Wird in die Betrachtungen ebenso die Schaltfrequenz f,, einbezogen, ergeben sich die THD-Ergebnisse
aus Abbildung 5.13. Es gelten dieselben Voraussetzungen wie in Abbildung 5.12, wobei der Informa-
tionsgehalt um die zusétzliche Variation der Schaltfrequenz im Bereich von 1 kHz bis 10 kHz erweitert

5 Hinweis: Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass sich die Werte aus Abbildung 5.12 zu den berechneten THD-Werten
aus Abbildung 5.11a unterscheiden, da im vorliegenden Fall als Ansteuerverfahren die NLC-Methode herangezogen
wird. Fir die Bestimmungen der THD-Werte in Abbildung 5.11a bzw. allgemein in Abbildung 5.11 wurde das SPWM-
Verfahren eingesetzt, wodurch sich andere Werte des Oberwellengehalts ergeben.

16Hinweis: Diese Bedingung basiert auf der Annahme eines symmetrischen MLI-Designs. Im Falle eines asymmetri-
schen MLI nimmt diese Gleichung die Form tof < usg/m an, wobei ugn,1 der kleinsten Modulspannung im AMLI-System
entspricht.
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wird. Beide Darstellungen aus Abbildung 5.13a sowie Abbildung 5.13b spiegeln dabei die identischen
Resultate wider. Um die Ergebnisse jedoch besser zu veranschaulichen, wird die zugrundeliegende

Perspektive variiert. Die Grafiken zeigen die Einflussnahme der Stufenhohe, des Amplitudenmodula-
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Abbildung 5.13: Entwicklung des THD-Werts tiber der Stufenhéhe, dem Amplitudenmodulationsindex sowie der Schalt-
frequenz.

tionsindexes sowie der Schaltfrequenz auf den THD-Wert einer MLI-Phasenspannung uyr ;. Es ldsst
sich allgemein ableiten, dass mit steigender Schaltfrequenz, gréBerem Amplitudenmodulationsindex

sowie abnehmender Stufenspannung der Verzerrungsgehalt der MLI-Ausgangsspannung sinkt.

5.3.2.4 Submodul-Konfiguration < Multilevel-Inverter-Spezifikationen >
Mikrotopologie <+ Total-Harmonic-Distortion-Wert

In diesem Abschnitt erfolgt eine intensive Auseinandersetzung mit der Wechselwirkung zwischen dem
THD-Wert und der SM-Konfiguration. Die in Tabelle 5.3 eingefithrten SM-Konfigurationen dienen als
Untersuchungsgrundlage, woraus sich allgemeine Zusammenhénge ableiten lassen. Anhand der Ergeb-
nisse aus Abschnitt 5.2.2 wird die Abhéngigkeit der Stufenhéhe vom Moduldesign deutlich. Aufgrund
der engen Korrelation fliefit diese interne Einstellgrofie ebenso in die Untersuchung der Wechselwirkung
mit ein. Der Schwerpunkt liegt dabei auf der SM-Konfiguration sowie relevanten MLI-Spezifikationen.
Die Modulsymmetrie kann dariiber hinaus abhingig vom jeweiligen Design eine unterschiedlich starke
Auswirkung auf die Einschaltzeiten der Submodule haben. Dieser Zusammenhang wird deshalb ergén-
zend im Detail beleuchtet. Wie in Tabelle 5.2 gekennzeichnet, besteht keine unmittelbare Abhangigkeit
zwischen der Mikrotopologie und dem THD-Wert. Da diese jedoch die Voraussetzung fiir den Funkti-
onsumfang eines MLI darstellt, besteht eine indirekte Einflussnahme, weshalb die Mikrotopologie in
diesem Abschnitt ebenso eine Beriicksichtigung findet.

Ausgangssituation der Analysen bilden die Phasenspannungen aller 25 betrachteten Submodul-
Konfigurationen, welche im Zuge der Untersuchungen des ersten Clusters in Abbildung 5.3 sowie Ab-
bildung 5.4 dargestellt sind. Dabei werden in einem ersten Schritt nur die Verldufe beriicksichtigt,
welche sich bei Anwendung der NLC-Methode ergeben. Auf Basis dieser Ausgangsspannungsmuster
werden die Ergebniswerte aller Einflussfaktoren und MLI-Spezifikationen ermittelt, die im vorlie-
genden Abschnitt beleuchtet werden. Diese sind in Tabelle 5.5 und Tabelle 5.6 aufgelistet. Aufgrund
einzelner Unterschiede sowie des Umfangs sind die SM-Konfigurationen mit den zugehérigen Ergeb-
nissen auf zwei Tabellen aufgeteilt, wobei Tabelle 5.5 die symmetrischen und Tabelle 5.6 die asymme-
trischen Konfigurationen behandelt. Der zugrundeliegende Amplitudenmodulationsindex entspricht
einem Wert von m, =1. In beiden Tabellen ist neben der spezifischen Benennung sowie der jewei-
ligen Zellverteilung angegeben, ob bei der Spannungserzeugung Modulkombinationen ausschliefSlich

identischer (NoPol) oder auch divergierender Modulpolaritat (Pol) berticksichtigt werden. Wahrend
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bei allen SMLI-Systemen keine Pol-Kombinationen zugelassen werden, da sich daraus keine Erho-
hung von njgmrr erzielen ldsst, ist die Vorgehensweise bei den AMLI-Strukturen identisch zu den
Beschreibungen in Abschnitt 5.2.2. Aufgrund der hohen Anzahl an Submodulen, wird bei den SM-
Konfigurationen Config;, bis Config,q auf die Pol-Kombinationen verzichtet. Im Gegensatz dazu ist
diese Implementierung fiir die SM-Konfigurationen Config,q bis Configys erlaubt. Um die Einfluss-
nahme der Pol-Kombinationen auf den THD-Wert allerdings geeignet bewerten zu kénnen, werden
fir diese AMLI-Systeme zusétzlich die Ergebnisse betrachtet, die sich einstellen, wenn ausschlief3-
lich Modulkombinationen beriicksichtigt werden, bei denen die Ausgangsspannungen eine identische
Polaritat aufweisen. Die entsprechenden Phasenspannungen sind, wie alle anderen, in Abbildung 5.3
sowie Abbildung 5.4 zu finden. Dariiber hinaus bilden die beiden Tabellen die zugehérigen THD-
Werte, die Levelredundanzen (nyed sMLI; Mred,AMLI) SOWie die minimale und die maximale Quantisie-
Ugmax  _Ug,max

run
ung (UMLI,max7 UMLI, max
sind dabei auf die maximal vom MLI erzeugbare Spannung umri,max normiert, um allgemeine Trends

) des zugehorigen Ausgangsspannungsmusters ab. Die Werte der Quantisierung

in den Analysen zu verdeutlichen. Diese spiegeln insbesondere die Charakteristik der Stufenhchen
wider, da sie die Grenzwerte des Bereichs darstellen, innerhalb dessen sich alle auftretenden Stufen-
spannungen befinden. Weiterhin listen die Tabellen die Modulspannungen (UM“LSI%), welche ebenfalls
normiert sind, sowie die Anzahl der erzeugbaren Spannungslevel auf. Bei den SMLI-Systemen ent-
spricht letztere der Anzahl tatséchlich auftretender Spannungslevel ny gnr, fiir die AMLI-Systeme ist
N1, AMLI,max als die Anzahl maximaler erzeugbarer Spannungslevel gelistet. Angesichts der abweichen-
den Modulspannungen im Falle der AMLI-Systeme sind fiir diese asymmetrischen Konfigurationen
in Tabelle 5.6 die minimalen und maximalen Werte der normierten Modulspannungen angegeben. Um
zudem eine Aussage iiber die Belastung der einzelnen Submodule einer SM-Konfiguration treffen zu
konnen, finden sich in beiden Tabellen Werte der Einschaltzeiten innerhalb einer Referenzperiode
Tret- Letztere berechnet sich aus dem Kehrwert der Referenzfrequenz. Aufgrund der Divergenz in den
Einschaltzeiten sind dabei insbesondere die minimale to, min, die maximale oy max sowie im Falle der
SMLI-Systeme die durchschnittliche Einschaltzeit ¢,, aufgefithrt. Hierbei repréisentieren ton min sowie
ton,max im Speziellen die Zeiten der Submodule, die innerhalb der Referenzperiode am kiirzesten sowie
am langsten eingeschaltet sind und damit die Rahmenwerte aller Einschaltzeiten. Da die Belastung der
Submodule infolge des identischen Moduldesigns in einem SMLI einfach ausgeglichen werden kann,
stellt ¢,, die Einschaltzeit aller Submodule in einem gebalancten Zustand dar.

Betrachtet man zunéchst die Ergebnisse fiir die SMLI-Konfigurationen aus Tabelle 5.5, spiegeln diese
im Wesentlichen die Tendenzen aus Abbildung 5.11 wider. Es ldsst sich eine umso héhere Granularitét
im Ausgangsspannungsmuster erzielen, je kleiner die Modulspannung der symmetrischen Submodule
ist. Sowohl die Anzahl der Spannungslevel als auch die Levelredundanz nehmen mit wachsendem ngy;
ebenso zu. Insbesondere letztere steigt exorbitant mit der Anzahl der Submodule an. Besteht ein SMLI
aus mehr als zehn Submodulen, liegt der Wert von n,.q, smrr bereits im Bereich mehrerer Tausend,
wie anhand von Gleichung (4.16) berechnet. Diese hohen Redundanzwerte resultieren aus der Symme-
trie der Module und verdeutlichen eine wesentliche Charakteristik eines SMLI. Dariiber hinaus lasst
sich anhand der Quantisierungswerte erkennen, dass die minimale und die maximale Quantisierung
in allen Féllen {ibereinstimmen. Die zunehmende Granularitdt der Spannungsmuster mit ngy duflert
sich in einer Reduzierung des Oberwellengehalts. Die genaue Betrachtung der THD-Werte zeigt, dass
alle symmetrischen Konfigurationen, deren Modulspannung einem Wert kleiner oder gleich 16,67 %
der maximal vom MLI stellbaren Spannung umpimax entspricht, die 8 %-Empfehlung gemafi IEEE
Std-512 2014 erreichen. Dieser Sachverhalt trifft nicht auf die Konfigurationen Config; bis Configs
zu, welche deshalb grau hinterlegt sind. Aufgrund einer Divergenz in der Anzahl an Schaltoperatio-
nen, die sich infolge einer Anwendung der NLC-Methode einstellt, ist die Schaltfrequenz bei diesen

Konfigurationen vergleichsweise gering.



Tabelle 5.5: Ergebniswerte der Einflussfaktoren sowie MLI-Spezifikationen der Phasenspannungen aller betrachteten SMLI-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 auf Basis von n. ,, =108
und my =1.

SM-Konfig. ‘ Zellverteilung ‘ NoPol/Pol ‘ ﬁ ‘ THD ‘ Tired,SMLI ‘ nL,SMLI ‘ u;?;‘;”ax u;‘;;*“:;x ‘ Einschaltzeiten je Tror ‘ Fow (NLC)
ton,min | tommax |  fon

Config, | 2x [54] | NoPol |  50,00% | 16,43% | 7 | 5 | 50,00 % | 46,01% | 83,91% | 64,96% | 0,2 kHz
Config, | 3x[36] |  Nopol | 33,33% | 11,04% | 15 | 7 | 33,33% | 37,20% | 89,34% | 63,31% |  03kHz
Config, | 4x[27] | NoPol |  25,00% | 820% | 31 | 9 | 25,00 % | 32,17% | 92,02% | 62,10% | 0,4 kHz
Config, | 6% [18] | NoPol | 16,67% | 5,28% | 127 | 13 | 16,67 % | 26,17% | 94,60% | 60,43% | 0,6 kHz
Config, | 9x [12] | NoPol | 1% | 2,84% | 1023 | 19 | 11,11% | 21.32% | 96,46% | 58,90% | 0,9 kHz
Configg | 12x[9] | NoPol | 8,33 % | 164% | s8,13-10° | 25 | 8,33% | 18,44% | 97.35% | 57,90% | 1,2kHz
Config, | 18x[6] | NoPol | 5,56 % | 090% | 5,24-105 | 37 | 5,56 % | 1504% | 98,23% | 56,64% | 1,8kHz
Configg | 27x [4] | NoPol | 3,70 % | 045% | 268 10° | 55 | 3,70 % | 12,27% | 98,82% | 5555% | 2,7 kHz
Configg | 36 [3] | NoPol | 2,78 % | 0,28% | 1,37-10" | 73 | 2,78 % | 10,62% | 99,12% | 54,87% | 3,6 kHz
Config;, | 54x (2] | NoPol | 1,85% | 013% | 3,60-10° | 109 | 1,85% | 867% | 99,41% | 54,04% | 5,4 kHz
Config,, | 108x [1] | NoPol | 0,93% | 004% | 6,50-10°% | 217 | 0,93% | 6.13% | 99,71% | 52,92% | 10,8kHz
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Tabelle 5.6: Ergebniswerte der Einflussfaktoren sowie MLI-Spezifikationen der Phasenspannungen aller betrachteten AMLI-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 auf Basis von n. p, =108

und m, =1.

SM-Konfig |Zellverteilung gemif3 Tabelle 5.3 NoPol/Pol WisIL THD Tred,AMLI M1, AMLI,max Ug, min ugq,max | Einschaltzeiten je Tier | fow (NLC)
smax UMLI,max| “MLI,max|
| min max ton,min H ton,max
48,219 99,71
onfig x[1],1x ,2x ,2x[8],1x[16],2x ¢ oPo 5 € © s 0 s 0 99, 0 5904¢ 5 € © ! s z
Config,, 2 2], 2x[4],2 16],2x [32 NoPol 0,93% | 29,63% 0,04 % 99,82 % 59049 0,93% % % 29,2 kH
53,21% | 75,51%
35,49 99,71
Config, [3x[1] ,2x[3],2x[9], 3x [27]} NoPol 0,93% | 25,00% | 0,04% 99,63 % 59049 0,93% 149% 1% 20,6 kHz
55,08% | 67,95%
1 ¢ 07 : = 07
Config, [4)([1],2)([4] ,2x[16], 1x [64]] NoPol 0,93% | 59,26% | 2,22% 99,60 % 19683 0,03% | 18,52% | °L89% 83,95% 14,5 kHz
53,30% | 66,67%
4 = 07 07
Config, [3x[1] 1% [5) ,4x[25]] NoPol 0,93% | 23,15% | 3,52% 99,39% 6561 0,03% | 15,74% | 5265% 90,23 % 7,0 kHz
51,01% | 64,64%
19,27 99,13
Config, [6)( [1],5x[6],2x [36]] NoPol 0,93% | 33,33% | 0,04% 99,99 % 1594323 0,93% 21% % 20,3 kHz
59,66% | 65,60%
21,879 94,71
Config, [3x[1] L 8x[7], 1x[49]] NoPol 0,93% | 45,37% | 0,28% 99,99 % 177147 0,93% | 3,70% 187% L% 16,4 kHz
52,11% | 64,75%
1,779 4,919
Config, g [4)([1]‘5)([8] , 1x[64]] NoPol 0,93% | 59,26% | 2,24% 99,90 % 19683 0,03% | 18,52% | SLTT% 84,91% 10,8 kHz
52,45% | 66,67%
07
Config,y,  |[1, 2, 4, 8, 16, 32, 45] NoPol 0,93% | 41,67% | 0,04% 95,02% 2187 0,93% 52,07% 71,05% 20,9kHz
Pol 48,69 % 67,45% 26,1 kHz
NoPol 4,399 86,839 25,93 49,87 66,679 5,7 kHz
Configsy  |[1, 3, 9, 27, 68] ore 0,93% | 62,96 % ,39% 183% 243 0,93% ,93% % % R
Pol 0,04% 10,70 % 0,93% | 65,33% 76,77% 11,9 kHz
NoPol 2,63 9 18,53% | 49,61 9 KH
Configy; |1, 4, 16, 23, 64] ore 0,93% | 59,26% ,63% 86,83 % 243 0,03% | &98% 9,61% 66,67 % 5,7 kHz
Pol 0,32% 24,69% 5,56% | 65,07% 77,61% 13,7 kHz
NoPol 429 259 42,59% | 47,799 67 2,6 kH
Configy, | [1, 5, 25, 77] oro 0,93% | 71,30% 9,42 % 80,25 % 81 0,93% 59% 7,79% 66,67 % 6 kHz
Pol 2,06 % 0,00% 13,80% | 71,17% 85,11% 4,0kHz
NoPol 7,10 80,25 26,85 47,539 66,67 2,6 kH
Configy,;  |[1, 6, 36, 65] ore 0,93% | 60,19% ,10% 25% 81 0,93% 85% ,53% % g
Pol 3,54% 9,88% 20,37% | 66,59% 86,35 % 4,0 kHz
NoPol 10,94 80,25 37,96 46,519 66,61 2,8 kH
Configy, |[1, 7, 49, 51] ore 0,93% | 47,22% ,94% 7 81 0,93 % ,96% % 7 o
Pol 7,26% 14,81% 30,56% | 79,87% 86,09% 5,0 kHz
NoPol 5,989 259 24,079 47,739 9 2,6 kH
Configys  |[[1, 8, 35, 64] ore 0,03% | 50,26% | %% 80,25% 81 0,93% 0% T.73% 66,67% /6 kHz
Pol 2,25% 4,94% 15,74% | 67,31% 86,13% 4,0kHz

ovT
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Gepaart mit den hohen Modulspannungen, die diese drei SM-Konfigurationen aufweisen, nehmen
die THD-Werte dementsprechend hohe Betridge an. Um zusétzlich einen Vergleich der Anzahl an Schal-
toperationen zwischen den betrachteten SM-Konfigurationen zu ermdéglichen, ist sowohl in Tabelle 5.5
als auch in Tabelle 5.6 ein Wert fiir die Schaltfrequenz fs, ergéinzt. Diese Schaltfrequenz ergibt sich
durch das Schalten des nichstgelegenen Spannungslevels und bildet die Gesamtzahl der Schaltopera-
tionen aller Submodule innerhalb der SM-Konfiguration ab. Hierbei sind insbesondere zwei Aspekte
zu beachten. Der Umschaltzeitpunkt zwischen zwei Spannungslevel hingt infolge der Anwendung der
NLC-Methode vom Gradienten der Referenzspannung ab und erfolgt iiblicherweise nicht in gleichméafi-
gen zeitlichen Absténden. Die Ableitung eines einheitlichen Werts fiir die Schaltfrequenz, insbesondere
fiir die einzelnen Submodule innerhalb einer SM-Konfiguration, gestaltet sich daher schwierig.

Die in den Tabellen angegebenen Werte fiir die Schaltfrequenzen entsprechen daher nicht den exakten
zeitlichen Abstdnden zwischen den Schaltoperationen, erlauben jedoch Riickschliisse auf die Gesamt-
zahl an Schaltoperationen je Referenzperiode. Da dieser Wert lediglich einem Vergleichszweck der SM-
Konfigurationen dient und die interne Einstellgrofle der Schaltfrequenz zu einem spéteren Zeitpunkt
separat betrachtet wird, ist die Frequenz als Richtwert angegeben und spiegelt eine grundsétzliche Ten-
denz der Anzahl auftretender Schaltoperationen wider. Dariiber hinaus lasst fs, keine Riickschliisse
auf die Anzahl der Schaltoperationen der individuellen Submodule innerhalb einer asymmetrischen
SM-Konfiguration zu. Wéhrend die symmetrische Auslegung der Submodule in einem SMLI die Ba-
sis einer identischen Anzahl an Schaltoperationen je Submodul bildet, kénnen die zugrundeliegenden
Einschaltzeiten aufgrund der Asymmetrie der Module in einem AMLI stark variieren'”. Diese Aspekte
sind bei der Betrachtung der Schaltfrequenz f,, in Tabelle 5.5 sowie Tabelle 5.6 zu beachten. Wie zu
erwarten, steigt die Schaltfrequenz bei den SMLI-Systemen mit kleiner werdender Modulspannung
und somit der Anzahl der Spannungslevel nj gnvpr an. Im Falle der kleinstmoglichen Modulspannung,
fiir no gsy =1 Batteriezellen je Energiespeichereinheit, entspricht fs, einem Wert von 10,8kHz. Im
starken Gegensatz dazu treten bei Config; Schaltoperationen nur mit einer Frequenz von 0,2 kHz auf.
Diese Korrelation zwischen der Anzahl an Submodulen, der Zahl erzeugbarer Spannungslevel sowie
der daraus resultierenden Schaltfrequenz ist von essenzieller Bedeutung fiir die NLC-Methode. Uber-
einstimmend mit den Ergebnissen aus Abbildung 5.11 kann bei einer derart geringen Schaltfrequenz
der Richtwert von 8 % unabhéngig von der vorliegenden Modulspannung nicht erreicht werden. Es
lasst sich ableiten, dass ohne explizite Vorgabe oder Begrenzung von fg, bei einer Anwendung der
NLC-Methode die Schaltfrequenz auf Grundlage der Stufenhéhe und in der Konsequenz von der ge-
wahlten SM-Konfiguration bestimmt wird. Gleichzeitig kann eine Begrenzung der Schaltfrequenz bei
SMLI-Systemen mit geringer Modulspannung dazu fithren, dass das néchstgelegene Spannungslevel
nur noch in gréfleren Zeitabstdnden eingestellt werden kann, was eine Reduzierung der Granularitét
des Ausgangsspannungsmusters zur Folge hat. Die SM-Konfigurationen Config, bis Config,;, und da-
mit SMLI-Systeme mit Modulspannungen im Bereich von weniger als oder gleich 16, 67 % der maximal
vom MLI erzeugbaren Spannung, erfiillen die Anforderung an die 8 %-Grenze. Dieses Ergebnis l4sst
sich bei den Konfigurationen Config; bis Configs ausschliefllich mit der Erhéhung der zugrundeliegen-
den Schaltfrequenz und damit einer Abweichung von der gewihlten NLC-Methode erzielen!®.

Vergleicht man diese Ergebnisse der SMLIs mit denen aus Tabelle 5.6, ergeben sich wesentliche Un-

"Hinweis: Auf die individuellen Schaltfrequenzen der Submodule eines AMLI wird ebenso an einer spéteren Stelle
explizit eingegangen.

18Hinweis: Es sei angemerkt, dass die Ergebnisse bewusst auf Basis des NLC-Verfahrens erstellt sind, um die vorliegen-
den Zusammenhénge und Tendenzen herauszuarbeiten. In Abschnitt 5.4.2.2 wird ein fundierter Vergleich der verschie-
denen SM-Konfigurationen anhand von Bewertungskriterien wie dem THD-Wert oder den Schaltverlusten durchgefiihrt
und es werden die bestmoglichen Invertervarianten identifiziert. Um eine faire Vergleichsbasis zu schaffen, wird in den
entsprechenden Untersuchungen fiir alle Systeme eine identische Schaltfrequenz angenommen. Die gegenwértigen Er-
gebnisse sollen verdeutlichen, dass insbesondere bei der Anwendung der NLC-Methode die Modulspannung ohne weitere
Vorgaben einen essenziellen Einfluss auf die resultierende Schaltfrequenz hat.
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terschiede. In nahezu allen betrachteten asymmetrischen SM-Konfigurationen nimmt der THD-Wert
der untersuchten Phasenspannungen einen Wert kleiner als 8 % an, womit die Norm-Forderung ent-
sprechend IEEE Std-512 2014 erfiillt ist [70]. Eine Ausnahme bilden die SM-Konfigurationen Config,,
sowie Config,,, fiir den Fall, dass die Implementierung von Modulkombinationen divergierender Mo-
dulpolaritdt nicht erlaubt ist. Unter Anwendung der Pol-Kombinationen im Falle von Config;q bis
Config,s, erflillen ausnahmslos alle AMLI-Systeme die IEEE-Empfehlung. Insbesondere bei diesen
sechs Konfigurationen ist die niedrige Anzahl der Submodule im AMLI-System auffallend. Den grof3-
ten Oberwellengehalt weist dabei die Phasenspannung auf, welche mit der Konfiguration Config,,
unter der reinen Berticksichtigung der NoPol-Kombinationen generiert wird. Dieser Sachverhalt be-
griindet sich durch die dhnliche Anzahl von Zellen in den beiden gréfiten Modulen mit n¢ gsy,3 =49
sowie ng gsu,4 =51, in Verbindung mit einer vergleichsweise starken Abweichung von der Anzahl an
Batteriezellen in den beiden iibrigen Energiespeichereinheiten innerhalb der Inverterphase.

Wie sich aus den Ergebnissen aller SM-Konfigurationen ableiten lasst, konnen hohe Modulspannun-
gen zu betrachtlichen Werten der maximalen Quantisierung in der MLI-Ausgangsspannung fithren.
Dies gilt insbesondere fiir SMLI-Systeme, wie beispielsweise anhand von Config; deutlich wird, wel-
che sich aus zwei identisch ausgelegten Modulen zusammensetzt. Diese Submodul-Konfiguration be-
sitzt keine Moglichkeit, mittels weiterer Vorkehrungen die grofflen Stufenspannungen im resultierenden
Ausgangsspannungsmuster auszugleichen. Dabei bieten AMLI-Systeme generell mehrere Moglichkei-
ten, der Pridsenz hoher Spannungsspriinge entgegenzuwirken. Eine erste Option stellt der Einsatz
einer hinreichend grofien Anzahl an Submodulen mit niedrigen Werten fiir n; ggu  dar. Ein Beispiel

fiir diesen Sachverhalt bildet Config,,, bei welcher das maximale Verhéltnis der Modulspannung zu

Uq, max

UMLI, max

dulen mit deutlich kleineren Modulspannungen wird ein Ausgangsspannungsmuster generiert, dessen

UMLI,max €inem Wert von =45, 37 % entspricht. Infolge der Prisenz einer Vielzahl an Submo-
maximale Quantisierung lediglich einen Wert von 3, 70 % umLI max annimmt. Der zugehérige Oberwel-
lengehalt der Phasenspannung ist in der Folge sehr gering. In diesem Kontext sei explizit erwéhnt,
dass die Modulzahl ngy im Falle der SM-Konfigurationen Config,, bis Config,g trotz der Erzeugung
von THD-Werten identischer Groflenordnung im Vergleich zu den SMLI-Konfigurationen Config, so-
wie Config;; deutlich kleiner ist. Weiterhin l&sst sich ein Ausgleich der hohen Spannungsspriinge
im Ausgangsspannungsmuster durch die Implementierung der Pol-Kombinationen realisieren. Dieser
Sachverhalt wird bei der SM-Konfiguration Config,, ersichtlich. Trotz eines Werts von 71,30 % fiir

Uq, max

UMLI, max
tigung von Modulkombinationen divergierender Modulpolaritit auf einen Wert von 13,89 % reduziert

und einem vergleichsweise geringem ngy, kann die maximale Quantisierung bei Berticksich-

werden. Unter der Voraussetzung eines geeigneten Designschemas, wie beispielsweise der Exponen-
tialfolge oder einer dhnlichen Tendenz der Zellverteilung, ergeben sich dabei auch ohne Anwendung
der Pol-Kombinationen geringe Werte fiir die maximale Quantisierung im Ausgangsspannungsmuster.
Dieser Umstand trifft beispielsweise auf Config,; zu. Zwar weicht das Restmodul mit n¢ ggy,4 = 65 von
dem eigentlichen Wert der Exponentialfolge 62 =216 ab. Die spezifische Verteilung der Batteriezellen
auf die vier vorhandenen Energiespeichereinheiten innerhalb einer Inverterphase fiihrt jedoch dazu,
dass sich im Vergleich zur maximalen Modulspannung eine deutlich geringere maximale Quantisie-
rung einstellt. Wie bereits bei den Betrachtungen der Ausgangsspannungsmuster aus Abbildung 5.4
erlautert, erzielen vor allem ExFb-Systeme mit einer Basis von b=2 oder b =3 eine maximale Gra-
nularitat. Trotz der Abweichung von einer exakt nach der Exponentialfolge ausgelegten Zellverteilung
infolge des Zahlenwerts von n pn = 108, wird diese einerseits aufgrund einer hinreichend hohen Modul-
zahl (Config,,, Config,;) und andererseits infolge einer geeigneten Grofie des Restmoduls (Config,g,
Configy,) erreicht. Diese Granularitit ist fiir eine symmetrische Konfiguration nur bei der Ausstat-
tung jeder Batteriezelle mit einer eigenen Schalterstruktur moglich. Auch bei einer Basis von b= 6 im

Falle von Config,s wirkt sich die hohe Modulzahl sowie das entsprechende Design derart aus, dass das
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resultierende Ausgangsspannungsmuster dquidistante Stufen mit einem Wert von ¢ und somit die
héchstmogliche Granularitiat aufweist.

Insgesamt zeigt Tabelle 5.6 anhand der Ergebnisse der SM-Konfigurationen Config;q bis Config,ys die
positive Einwirkung der Implementierung von Pol-Kombinationen auf das resultierende Ausgangsspan-
nungsmuster. Abbildung 5.14 verdeutlicht diese Beeinflussung der maximalen Quantisierung nochmals
explizit anhand von Config,s;. Dabei illustriert Abbildung 5.14a das zugehdrige Ausgangsspannungs-
muster, welches bei einer reinen Beriicksichtigung der Kombination von Modulen mit Ausgangsspan-
nungen identischer Polaritdt entsteht. Demgegeniiber visualisiert Abbildung 5.14b das Spannungs-
muster, welches sich bei der zuséitzlichen Implementierung der Pol-Kombinationen einstellt. Neben
den Phasenspannungen finden sich in beiden Féllen zudem die individuellen Spannungsverlaufe der
vorhandenen Submodule in Config,;. Die vier Submodule werden entsprechend ihrer Systemgréfie
durchnummeriert, sodass die vier Verlaufe von ugm 1, usm,2, usm,3 sowie ugy,4 in den beiden Gra-
fiken erkennbar sind. Nimmt die jeweilige Modulspannung einen Wert von 0V an, befindet sich die
zugehorige Energiespeichereinheit im Bypasszustand. Andernfalls ist diese aktiviert!®. Anhand des
Vergleichs der beiden AMLI-Ausgangsspannungsmuster wird die Reduzierung der maximalen Quan-
tisierungswerte deutlich. Wéhrend diese in Abbildung 5.14a einen Wert von 24,07 % umLI,max besitzt,
bemisst 1“7;‘;7“ in Abbildung 5.14b lediglich 15, 74 %. Die individuellen Spannungsmuster der Submo-
dule verdeutlichen zudem die Entstehung der verschiedenen Spannungslevel. Im Gegensatz zu Abbil-
dung 5.14a, in welcher die Polaritdt der Submodule, die zur Bildung der aktuellen Referenzspannung
aktiviert sind, zu jedem Zeitpunkt {ibereinstimmt, demonstriert Abbildung 5.14b die Divergenz in den
Modulpolaritdten. Wie erkennbar, fithrt die Anwendung der Pol-Kombinationen zu einer Erhéhung
der Anzahl unterschiedlicher Spannungslevel. Wahrend die maximal erzeugbare Anzahl an Spannungs-
level i AMLI max geméB Gleichung (4.24) mit steigender Modulzahl wéchst, fithren ein sinkendes ngm
sowie die Anwendung der Pol-Kombinationen zu einer signifikanten Minimierung der Levelredundanz.
Durch die Erweiterung der Kombinationsmoglichkeiten mittels der Pol-Kombinationen steigt die An-
zahl erzeugbarer Spannungslevel. Der Anteil singuldrer Spannungslevel n,,; wird grofer, die Zahl der
Levelredundanz sinkt. In der Konsequenz erhoht sich auch die Granularitit des Ausgangsspannungs-
musters. Die Implementierung der Pol-Kombinationen birgt allerdings auch Nachteile. Betrachtet man
die Werte der minimalen und maximalen Einschaltzeiten der Module in Tabelle 5.6, nimmt die Belas-
tung der einzelnen Submodule zu. Durch die Kombination von Modulen, die sowohl eine positive als
auch eine negative Ausgangsspannung besitzen, befinden sich in der Regel mehr Energiespeicherein-
heiten im Lastpfad als dies bei der Kombination von Submodulen ausschliellich derselben Polaritéit
der Fall ist. Neben den erhéhten Einschaltzeiten werden die Module auch 6fter geschaltet. Der Wert
der Schaltfrequenz fs, steigt an, wie Tabelle 5.6 entnommen werden kann. Diese Tendenz von fg,
wird auch durch die Darstellungen in Abbildung 5.14 deutlich. Fiir alle Submodule der Konfiguration
Configy finden in Abbildung 5.14b eindeutig mehr Schaltoperationen statt als in Abbildung 5.14a. Die
Implementierbarkeit der Pol-Kombinationen héngt dabei grundsétzlich von der vorliegenden Mikro-
topologie ab. Zwar steht das Ausgangsspannungsmuster nicht in einem direkten Zusammenhang mit
der Mikrotopologie. Die Art der Verschaltung innerhalb einer Mikrotopologie sowie die Anzahl der
Schalter definiert allerdings, ob eine inhdrente Polaritdtsumkehr umsetzbar ist. Die Erzeugung so-
wohl positiver als auch negativer Ausgangsspannungen ist die Voraussetzung fiir die Anwendung von
Pol-Kombinationen. Damit beeinflusst die Wahl der Mikrotopologie in indirekter Weise das Ausgangs-
spannungsmuster und in der Folge den Oberwellengehalt.

Auf Basis der Ergebnisse aus Tabelle 5.5 sowie Tabelle 5.6 lasst sich sowohl fiir symmetrische als auch

asymmetrische Konfigurationen generell die Tendenz einer wachsenden Levelredundanz mit einem An-

Y Hinweis: Fiir die Erzeugung der Spannungsmuster wird eine Mikrotopologie vorausgesetzt, welche intrinsisch die
Fahigkeit zur Polaritatsumkehr besitzt.
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stieg der Modulzahl feststellen. Hinsichtlich der Granularitit des Ausgangsspannungsmusters sowie der
Anzahl an Spannungslevel bestétigen sich die Schlussfolgerungen des ersten Clusters. Trotz der stark
abweichenden Modulzahl erzielen die Konfigurationen Config,; bis Config,5, Config,s, Config,, sowie
Config,, die héchstmogliche Granularitédt. Fiir Config,y, gilt die Einschrinkung, dass die Implementie-
rung der Pol-Kombinationen beriicksichtigt werden muss. Von den genannten Systemen reprisentiert
lediglich Config,; ein symmetrisches System. Diese Dominanz der AMLI-Systeme resultiert aus der
Asymmetrie der Module. Diese asymmetrische Modulgestaltung birgt jedoch auch Herausforderungen,
wie von Babaei et al. erlautert [7]. Wahrend SMLI-Systeme eine optimale Grundlage fiir den Ausgleich
der Ladezustidnde der Energiespeichereinheiten bieten und bei gleichméfiger Belastung zu einheitlichen
Einschaltzeiten der Submodule fiihren, trifft dies bei AMLI-Systemen nicht zu. Die Belastungszeiten

der einzelnen Submodule weichen typischerweise voneinander ab. Diese Divergenz der Einschaltzeiten
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(b) Zusétzliche Beriicksichtigung von Pol-Kombinationen.

Abbildung 5.14: Veranschaulichung der Auswirkung einer Bertiicksichtigung von Pol-Kombinationen auf das Ausgangs-
spannungsmuster sowie die Einschaltzeiten und die Schaltfrequenz von Submodulen am Beispiel von Config,s.
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ist auch in Abbildung 5.14 ersichtlich. Dabei ist es in der Regel unerheblich, ob die Implementierung
von Pol-Kombinationen erlaubt ist. Zwar erhéht diese Implementierung die zugrundeliegenden Ein-
schaltzeiten aller Submodule, wie auch Tabelle 5.6 widerspiegelt, die Einschaltzeiten der Submodule
weichen allerdings auch in diesem Fall voneinander ab. Ein Ausgleich der Belastungszeiten bei einer

gleichzeitig optimalen Nachbildung der Referenzspannung ist dabei nur schwer umzusetzen.

OPTIMIERUNG 1: Zugabe und Balancing entlastender Puffermodule

Ein mdglicher Ansatz, wm den Vorteil der ExF-Konfigurationsreihe zu nutzen und gleichzei-
tig einen Ausgleich der Belastungszeiten der inhdrenten Submodule zu erreichen, besteht darin,
die SM-Konfigurationen Config,q bis Configys um Puffermodule zu erweitern, dhnlich wie es bei
den SM-Konfigurationen Config,; bis Config,gs der Fall ist. Dabei besitzen die zusdtzlich einge-
figten Puffermodule dieselbe Anzahl an Batteriezellen ne gsy wie diejenigen Submodule, welche
die stirkste Belastung im System erfahren. Da alle Konfigurationen Config,q bis Configys ein
Restmodul beinhalten, dessen Zellenzahl von der eigentlichen Exponentialfolge abweicht, kann die
zugehorige Zellenzahl des Restmoduls reduziert und ein oder mehr Puffermodule je nach Bedarf
eingefiigt werden. Diese Mafinahme ist insbesondere dann realisierbar, wenn Submodule geringerer
Ausgangsspannungen einer deutlich starkeren Belastung ausgesetzt sind als Submodule mit einem
hohen Wert von n¢ gsu. Durch die Zugabe der Puffermodule kann die Belastung der kleineren Sub-
module deutlich herabgesetzt werden, wihrend die Belastungszeit des Restmoduls bei geeigneter
Erweiterung nur wenig verandert wird. Vor allem Submodule mit einem vergleichsweise niedri-
gen Wert von ne gsu bieten die Moglichkeit, die Granularitdt der Ausgangsspannung als Folge der
geringen Modulspannung zu erhéhen. Je héher die zugrundeliegende Basis b eines ExF-Systems,
desto grifier ist der Unterschied zwischen der Anzahl an Batteriezellen der Energiespeicherein-
heiten der ersten beiden Submodule SM; sowie SMy mit negsu,1 =1 und ne gsu,2 =0. Dies hat
zur Folge, dass die Einschaltzeit t,, und demzufolge die Belastung von SM; je Referenzperiode
mit steigendem Wert der Basis ansteigt. In der Konsequenz ist die Zugabe eines Puffermoduls
fiir SMy insbesondere bei ExFb-Systemen mit hohen Werten von b effektiv.

Zur Verdeutlichung dieses Sachverhalts zeigt Abbildung 5.15 die unterschiedlichen Einschaltzeiten tqy
der vier inhdrenten Submodule der SM-Konfiguration Config,; aus Tabelle 5.6, basierend auf der Zell-
verteilung [1, 8, 35, 64]. Die zugrundeliegenden Werte von fon min SOWi€ fon max entsprechen denen
aus Tabelle 5.6 unter Berticksichtigung der Pol-Kombinationen. Dariiber hinaus sind die individu-
ellen Einschaltzeiten t,, von zwei weiteren Konfigurationen aufgefiihrt, welche die Zellverteilungen
[1, 1, 8, 34, 64] sowie [1, 1, 8, 8, 26, 64] aufweisen. Diese beiden stellen eine Erweiterung zu Konfi-
guration Configys dar und besitzen ein bzw. zwei zusitzliche Puffermodule. Durch die Ubereinstim-
mung zweier oder mehrerer Submodule in ihrem Moduldesign wird Config,s von einem reinen AMLI-
System in ein asymmetrisches System mit Teilsymmetrie transformiert. Es resultieren hybride SM-
Konfigurationen. Wie erkennbar, wirkt sich in den beiden erweiterten Versionen von Config,s der Ein-
satz eines Puffermoduls mit n gsy =1 positiv auf die Einschaltzeit von SM; aus, welches in Configy,
die starkste Belastung erfahrt. Die Belastung des kleinsten Moduls fallt bei der SM-Konfiguration
mit der Zellverteilung [1, 1, 8, 34, 64] um nahezu 10 % kleiner aus im Vergleich zur urspriinglichen
Zellverteilung von Config,s. Diese Vorgehensweise kann dabei beliebig fortgefithrt werden. Durch die
Erweiterung der Zellverteilung [1, 1, 8, 34, 64] um zusétzliche Submodule mit n. gy =1 lassen sich
die zugehorigen Einschaltzeiten der Submodule geringster Modulspannung weiterhin reduzieren. Um
den Effekt der Zugabe von Puffermodulen unterschiedlicher Modulgrée zu verdeutlichen, wird ebenso
[1, 1, 8, 8, 26, 64] betrachtet. Dabei stellt SMy mit einer Zellenzahl von 8 in Config,; nicht das Sub-
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Abbildung 5.15: Verdeutlichung der Auswirkung von Puffermodulen innerhalb einer AMLI-Konfiguration am Beispiel
der SM-Konfiguration Configys.

modul mit der zweitstirksten Belastung dar. Da allerdings Submodul SMy nach SM; das Submodul
mit der hochsten Belastung in Config,; verkérpert, die Anzahl der Batteriezellen im Puffermodul
jedoch kleiner ausfillt, wird eine Erweiterung geméf [1, 1, 8, 8, 26, 64] vorgenommen. Die Ergebnisse
zeigen, dass die zugehdrige Belastung von Submodul SMy aus Config,s durch die Erweiterung eines
identischen Puffermoduls ebenso verringert werden kann. Die Belastungszeit des gréfiten Submoduls
mit n¢ gsu,a =64 bleibt allerdings nahezu unveréndert. Die Differenz zwischen der minimalen sowie
der maximalen Einschaltzeit steigt wiederum an. Es sollte daher darauf geachtet werden, dass, sofern
moglich, vorrangig Puffermodule eingesetzt werden, deren Modulzahl denen der am stérksten belas-
teten gleichen. Im erlduterten Fall wird mit der Mafinahme der Hinzugabe und dem Balancing eines
Puffermoduls in [1, 1, 8, 34, 64] im Vergleich zur urspriinglichen SM-Konfiguration Config,; bereits
eine Verbesserung erzielt. Der Einsatz von Puffermodulen bietet je nach Submodul-Konfiguration da-
mit ein Optimierungspotential. Die exakte Einflussnahme sollte dabei jedoch stets fiir die vorliegende
SM-Konfiguration gepriift werden, um eine erneute Erhéhung der Differenzwerte zwischen ton min so-
wie ton,max wie im Falle von [1, 1, 8, 8, 26, 64] zu verhindern.

Vergleicht man generell die Abweichung zwischen der minimalen sowie der maximalen Einschaltzeiten
der Konfigurationen Config;q bis Configys mit denen der SM-Konfigurationen Config;; bis Config,g,
weisen die Erstgenannten bereits ohne die Erweiterung zusétzlicher Puffermodule geringere Unter-
schiede auf. Im Gegensatz dazu unterscheiden sich die jeweiligen Werte von ton min SOWie fon max fir
die Konfigurationen Config;; bis Config;s immens. Zieht man beispielsweise Config;; heran, wird
die Energiespeichereinheit des entsprechenden Submoduls mit der geringsten Einschaltzeit lediglich
in einem Fiinftel der Referenzperiode belastet. Dagegen ist eine andere Energiespeichereinheit ge-
maf dem Wert von ¢, max Dahezu iiber die gesamte Referenzperiode eingeschaltet. Ohne geeignete
Ansteuerung kann dies zu starken Diskrepanzen zwischen den jeweiligen Ladezusténden fithren. Die
zugehorigen Einschaltzeiten in Tabelle 5.6 sind jedoch ohne Balancing der Puffermodule ermittelt.
Unter Anwendung von Ausgleichsverfahren, welche eine gleichméfiige Belastung der jeweiligen Puf-
fermodule erzielen, konnen die zugehorigen Wertebereiche der Einschaltzeiten mafigeblich verringert
werden. Die ergénzten fett markierten Angaben der minimalen sowie der maximalen Einschaltzeiten

in Tabelle 5.6 reprasentieren das Ergebnis dieser Ausgleichsmafinahme. Wie erkennbar, lassen sich in
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allen SM-Konfigurationen Config;, bis Config,g die Differenzen deutlich reduzieren. Existiert weiterhin
nicht die Annahme einer identischen Zellenzahl aller betrachteter MLI-Systeme, wie im vorliegenden
Fall von n.,n =108 Batteriezellen je Inverterstrang, konnen weitere Puffermodule eingefiigt werden,
um die Abweichungen der Einschaltzeiten auszugleichen. Dariiber hinaus besteht die Moglichkeit,
die Zellverteilungen derart zu adaptieren, dass sich die Einschaltzeiten noch weiter angleichen, wobei
gleichzeitig auf eine optimale Nachbildung der Ausgangsspannungen geachtet werden sollte. Aufgrund
der bereits vorhandenen hohen Granularitdt der erzielten AMLI-Phasenspannungen und den damit
einhergehenden THD-Werten, der Ausgangssituation einer identischen Zellenzahl von ng sor =324 im
MLI-System sowie den akzeptablen Werten der Einschaltzeiten unter der Voraussetzung eines Ba-
lancings der Puffermodule, wird an dieser Stelle keine weitere Optimierung vorgenommen. Dariiber
hinaus ist es die Intention, die vorgestellten SM-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 zu analysieren, deren

Auswahl eine repréasentative Bandbreite unterschiedlicher SM-Konfigurationen darstellt.

5.3.2.5 Submodul-Konfiguration < Amplitudenmodulationsindex <«
Total-Harmonic-Distortion-Wert

Die Ergebnisse in Abbildung 5.12 zeigen, dass der THD-Wert auch von dem Amplitudenmodulations-
index abhéngt. Dabei nimmt der Oberwellengehalt mit kleiner werdendem m, zu. Die THD-Werte
in Tabelle 5.5 und Tabelle 5.6 basieren auf einem Amplitudenmodulationsindex von m, =1,0. Um den
Einfluss dieser Zustandsvariable zu berticksichtigen, zeigt Abbildung 5.16 die THD-Werte aller 25 be-
trachteten SM-Konfigurationen fiir einen Amplitudenmodulationsindex von m, = 0,12°. Zu Vergleichs-
zwecken sind auch die erzielten Werte basierend auf m, = 1,0 visualisiert. Fiir die SM-Konfigurationen
Config,q bis Config,s sind aus Griinden der Ubersichtlichkeit lediglich die Werte unter Beriicksichti-
gung der Pol-Kombinationen dargestellt. Die erkennbaren Tendenzen stimmen dabei mit denen ein-
er reinen Anwendung der NoPol-Kombinationen iiberein. Dariiber hinaus sind fiir alle dargestellten
THD-Werte die Schaltfrequenzen fg, erginzend aufgefiihrt. Diese entsprechen der Definition aus Ab-
schnitt 5.3.2.4 und spiegeln je SM-Konfiguration den reziproken Wert der Gesamtzahl der auftretenden
Schaltoperationen aller inhdrenten Submodule innerhalb einer Referenzperiode wider. Das gewéhlte
Ansteuerverfahren bildet erneut die NLC-Methode.

In Ubereinstimmung mit den Progressionen aus Abbildung 5.12 dndert sich der THD-Wert mit dem
vorliegenden Amplitudenmodulationsindex. In allen gezeigten Féllen, mit Ausnahme von Config,,,
ist der Oberwellengehalt der MLI-Ausgangsspannungen fiir einen Amplitudenmodulationsindex von
m, = 0,1 signifikant héher, verglichen zu den Werten, welche auf der Grundlage von m, =1,0 erzielt
werden. Die Entwicklung der THD-Werte fiir die SMLI-Systeme gleicht der aus Abbildung 5.12. Dabei
lasst sich ebenso erkennen, dass fiir die drei SM-Konfigurationen Config; bis Config, bei m, = 0,1 keine
THD-Werte ermittelt werden konnen. Die Ursache liegt, wie bereits beschrieben, in den Nullspannun-
gen am Ausgang der MLI-Systeme. In diesen Féllen entspricht das néchstgelegene Spannungslevel
iiber die gesamte Referenzperiode hinweg der Nullspannung. Folglich fehlen die zugehérigen Angaben
der Schaltfrequenzen. Wie Tabelle 5.6 entnommen werden kann, nehmen die THD-Werte der SM-
Konfigurationen Configy bis Config,5, Config,s, Config;y sowie Configy fiir m, =1,0 im Vergleich zu
den tibrigen THD-Werten in Abbildung 5.16 sehr geringe Werte an. Die zugehorige Balken konvergie-
ren deshalb gegen null. Wéhrend sich bei den SMLI-Systemen der Trend des THD-Werts mit steigender
Modulzahl fir beide Modulationsindizes (m, =1,0; m, =0,1) gleicht, 14sst sich dies nicht ohne Wei-
teres fir die asymmetrischen Konfigurationen ableiten. Dieser Sachverhalt wird insbesondere bei den

Werten von Config,, deutlich. Zwar besitzt die zugehorige Phasenspannung (siehe Abbildung 5.41) ho-

20Hinweis: Der Wert von ma =0,1 wird gewihlt, da dieser die worst-case-Betrachtung widerspiegelt. Bei derart
geringen Amplitudenmodulationsindizes nimmt das Verhaltnis der im System befindlichen Modulspannungen zur vor-
liegenden Referenzamplitude sehr geringe Werte an.
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here Spannungsspriinge. Nimmt der Amplitudenmodulationsindex allerdings hinreichend kleine Werte
an, treten die zugehorigen maximalen Quantisierungen im entsprechenden Ausgangsspannungsmuster
nicht auf. Die Granularitdt der Phasenspannung ist in der Folge bei einem geringeren Wert von m,
héher, was zu einer Reduzierung des Oberwellengehalts fiihrt. Wahrend fiir m, = 1,0 alle dargestellten
SM-Konfigurationen, mit Ausnahme von Config; bis Configs, die THD-Empfehlung von 8 % erfiillen,
trifft dies fiir m, = 0,1 nur noch fiir einen Teil der SM-Konfigurationen zu. Im Falle der SMLI-Systeme
lasst sich die 8 %-Grenze nur mit einer Zellenzahl von n. gsy < 2 erreichen. Im Gegensatz dazu liegt der
THD-Wert fiir den tiberwiegenden Anteil der AMLI-Systeme in einem Bereich kleiner 8 %. Dieser Um-
stand folgt aus der Asymmetrie der Module. AMLI-Systeme besitzen in der Regel eine repréasentative
Mischung aus Submodulen sowohl niedriger als auch hoher Modulspannung. Wahrend SMLI-Systeme
mit einer geringeren Modulzahl und in der Folge einer hohen Modulspannung nur mit einem einzigen
Spannungswert wenig agil auf niedrige Amplitudenwerte der aktuellen Referenzforderung reagieren
kénnen, bieten insbesondere die Submodule mit einem kleinen Wert von n¢ gsy in einem AMLI die
Grundlage fiir eine sehr gute Reproduktion. Dieser Aspekt trifft insbesondere auf Exponentialsysteme
zu, deren Designregel die Basis fiir die betrachteten asymmetrischen Modulkonfigurationen bildet.
Aufgrund der Vielzahl an Submodulen mit einem niedrigen Wert von nggy weisen vor allem die
SM-Konfigurationen Config;; bis Config,s geringe THD-Werte auf. Eine Ausnahme stellen Config;s,
Config,, sowie Config,,, Configes und Config,s dar. Im Falle der AMLI-Systeme mit Restmodulen
koénnen sich aufgrund der Spannungsdifferenz der inhdrenten Modulspannungen héhere THD-Werte
einstellen. Dies begriindet sich insbesondere durch eine hohe maximale Quantisierung uq max und da-
mit mit dem Auftreten hoherer Spannungsstufen.

Vergleicht man die zugehorigen Schaltfrequenzen aller SM-Konfigurationen, nehmen diese bei einem

geringen Amplitudenmodulationsindex deutlich niedrigere Werte an. Je kleiner m,, umso weniger
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Abbildung 5.16: THD-Werte der Phasenspannungen der untersuchten SM-Konfigurationen aus Tabelle 5.3 unter der
Voraussetzung zweier verschiedener Amplitudenmodulationsindizes m, = 1,0 sowie m, =0,1.
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Spannungslevel konnen fiir die Generierung von u,f(t) eingesetzt werden. Der grofite Anteil der stell-
baren Ausgangsspannungslevel liegt auflerhalb des Spannungsbereichs von wyer (t) =0, 1 Giyer sin (wi),
da das System auf eine maximale Spannungsforderung von .. ausgelegt ist. Mit sinkendem Wert
von m, treten damit weniger Schaltoperationen innerhalb einer Periode auf. Dieser Effekt zeigt sich
insbesondere im Falle der AMLI-Systeme. Wahrend die Werte von fy, fiir m, =1 vergleichsweise hoch

sind, sind diese fir m, =0,1 deutlich kleiner.

5.3.2.6 Submodul-Konfiguration +» Mikrotopologie +» Total-Harmonic-
Distortion-Wert < Systemkosten

Die Ergebnisse aus Tabelle 5.5 sowie Tabelle 5.6 ergeben sich unter Anwendung der NLC-Methode
und dienen vor allem der Verdeutlichung wichtiger Zusammenhénge sowie der Auswirkung einzelner
Einflussfaktoren. Dabei unterscheiden sich die betrachteten Systeme signifikant in der Anzahl an Schal-
toperationen und damit in den zugrundeliegenden Schaltfrequenzen. Gemifl Gleichung (4.45) besitzt
letztere einen direkten Einfluss auf die Schaltverluste. Auch fithren die korrespondierenden Schaltfre-
quenzen, wie gezeigt, zu starken Abweichungen der THD-Werte als Konsequenz des jeweiligen Aus-
gangsspannungsmusters. Soll aus den untersuchten Systemen das jeweils bestmdogliche Invertersystem
identifiziert werden, indem ein Vergleich anhand von Bewertungskriterien wie dem THD-Wert oder
den Systemverlusten erfolgt, ist eine geeignete Vergleichsbasis erforderlich. Aus diesem Grund wird
eine {ibereinstimmende Schaltfrequenz von fs, =5kHz fir alle Invertersysteme herangezogen, welche
im Zuge der SPWM-Methode vorgegeben wird. Unter derselben Voraussetzung werden nachfolgend
die eingefithrten 125 Invertersysteme, die aus der Kombination der betrachteten SM-Konfigurationen
mit den fiinf représentativen Mikrotopologien resultieren, verglichen. Im Speziellen werden diese Sys-
teme im Zuge einer Pareto-Betrachtung in Bezug auf die erzielten THD-Werte sowie die Systemkosten
gemafl Abschnitt 5.2.2.2 einander gegeniibergestellt.

Das Funktionsprinzip der SPWM-Methode entspricht den Erlduterungen aus Abschnitt 2.1.3. Da-
bei findet insbesondere die Level-shifted-Variante Anwendung. Die grundsétzliche Vorgehensweise des
SPWDM-Verfahrens in Form des Spannungsvergleichs sowie die zugrundeliegende Schaltfrequenz der
Trégersignale ist fiir beide Konfigurationsvarianten, symmetrisch und asymmetrisch, identisch. In Kon-
trast zur Anwendung auf SMLI-Systeme weichen die Triagersignale im Falle der AMLI-Systeme je
nach SM-Konfiguration in ihrer Amplitude voneinander ab. Basierend auf dieser Ansteuermethode
koénnen fir alle betrachteten SM-Konfigurationen die entsprechenden Ausgangsspannungsmuster bei
einer Schaltfrequenz von fsw =5kHz generiert und die zugehorigen THD-Werte ermittelt werden.
Infolge der Betrachtung der 125 Invertersysteme decken die Untersuchungen zeitgleich die Einfluss-
nahme der Mikrotopologie ab, deren Struktur eine Voraussetzung fiir die Implementierung der Pol-
Kombinationen darstellt. Wie in Tabelle 5.4 angegeben, weisen sowohl die Halbbriicke als auch die
BM3-Struktur keine inhérente Polaritdtsumkehr auf. Invertersysteme, die eine dieser beiden Struktu-
ren als Mikrotopologie verwenden, konnen deshalb ausschlieSlich Ausgangsspannungen erzeugen, die
auf einer reinen Berticksichtigung der NoPol-Kombinationen beruhen. Bei den Mikrotopologien der H-
Briicke, der MMSPC sowie der PECIN ist die Implementierung beider Varianten (NoPol, Pol) méglich,
weshalb die Ergebnisse beider Kombinationsmdéglichkeiten beriicksichtigt werden. In den nachfolgen-
den Untersuchungen finden sich daher im Falle der SM-Konfigurationen Config,q bis Config,; unter
Anwendung der drei genannten Mikrotopologien jeweils zwei Ergebnispunkte. Abbildung 5.17 illus-
triert die Gegeniiberstellung der erzielten THD-Werte zu den jeweiligen Systemkosten der betrachteten

Invertersysteme fiir einen Amplitudenmodulationsindex von m, = 1,02!. Fiir eine bessere Ubersicht,

21Hinweis: In Abschnitt 5.4.2.2 erfolgt eine gesamtheitliche Pareto-Betrachtung der Invertersysteme hinsichtlich der
Systemkosten, des THD-Werts sowie der Systemverluste. An dieser Stelle wird deshalb auf die Darstellung der Ergebnisse
fir verschiedene Amplitudenmodulationsindizes verzichtet.
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Abbildung 5.17: Gegeniiberstellung der 125 untersuchten Invertersysteme in Bezug auf den THD-Wert des zugehori-
gen Ausgangsspannungsmusters sowie die ermittelten Systemkosten aus Abbildung 5.7 bei einer identisch vorliegenden
Schaltfrequenz von fsw =5kHz. Die Kennzeichnung (Mikrotopologie, ) spiegelt dabei die verwendete Mikrotopologie
sowie den Index der zugrundeliegenden SM-Konfiguration Config; wider, welche fiir die Datenpunkte der Pareto-Front
aufgefithrt ist.

sind die Wertepaare (THD; Cliyy tot) entsprechend der zugrundeliegenden Mikrotopologie eingeférbt.
Die Farbe der Umrandung der Datenpunkte gibt zusétzlich Auskunft dariiber, ob es sich um ein
SMLI- oder ein AMLI-System handelt. Ausschlielich fiir die Datenpunkte der Pareto-Front sind so-
wohl die entsprechende Mikrotopologie als auch die SM-Konfiguration explizit angegeben. Diese sind
analog zu Abbildung 5.6 zur Kennzeichnung rot umrandet. Die Ergebnisse zeigen, dass eine hohere
Schaltfrequenz bei den SMLI-Systemen mit einer hohen Modulspannung, insbesondere bei Config; bis
Config,, eine deutliche Reduzierung des THD-Werts im Vergleich zu den Ergebnissen aus Tabelle 5.5
erzielt. Dabei ist fs, = 5kHz hinreichend hoch, dass der Oberwellengehalt der Phasenspannungen al-
ler SM-Konfigurationen sehr geringe Werte annimmt. Die Mikrotopologie beeinflusst den THD-Wert
lediglich hinsichtlich der Implementierbarkeit der Pol-Kombinationen. Abgesehen von diesem Aspekt
haben die betrachteten Mikrotopologien keinen abweichenden Einfluss auf den resultierenden THD-
Wert. Invertersysteme mit derselben SM-Konfiguration, die sich ausschlieflich in ihrer Mikrotopologie
unterscheiden, kénnen damit nur anhand der Systemkosten voneinander differenziert werden. Hier-
bei gelten die Erlauterungen aus Abschnitt 5.2.2.2. Basierend auf den Ergebnissen aus Abbildung 5.7
befinden sich auf der Pareto-Front ausschliefSlich CHB-Systeme, da diese die wirtschaftlichste Inverter-
16sung darstellen. Dabei zahlen die Invertersysteme mit den Konfigurationen Config,, sowie Configy,
zu den dominanten Wertepaaren auf der Pareto-Front. Dariiber hinaus bildet auch das Invertersystem
mit der symmetrischen Konfiguration Config, in Kombination mit der H-Briicke ein Pareto-optimales
System. Ein Vergleich der Datenpunkte zeigt, dass AMLI-Systeme gegeniiber symmetrischen Kon-
figurationen insbesondere die Kombination aus niedrigen THD-Werten und geringen Systemkosten
ermoglichen. Aber auch SMLI-Systeme, welche eine Modulzahl im Bereich von sechs bis zwolf fiir
ne ph = 108 Batteriezellen aufweisen, erzielen einen guten Kompromiss aus einem geringen THD-Wert
und einer kostengiinstigen Systemlosung. Mit steigender Modulzahl nimmt die Konkurrenzfédhigkeit
der SMLI-Systeme aufgrund des starken Anstiegs der zugehorigen Systemkosten deutlich ab. Insge-
samt zeigen die Ergebnisse, dass die THD-Werte aller MLI-Systeme bei identischer, hinreichend grofler
Schaltfrequenz in einem sehr geringen Wertebereich liegen, weshalb an dieser Stelle vor allem aus Sicht

der Systemkosten entschieden werden sollte.
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5.3.3 Zusammenfassung und Fazit des zweiten Clusters

Die Analysen des zweiten Abhingigkeitsclusters verdeutlichen die signifikante Auswirkung verschie-
dener Einflussfaktoren auf den THD-Wert. In der Regel représentieren die Harmonischen geringerer
Ordnung die dominanten Anteile im Frequenzspektrum eines Signals. Je hoher die Phasenzahl npy ei-
nes Invertersystems, desto hoher ist die Ordnung der harmonischen Komponenten, die sich gegenseitig
ausloschen und nicht mehr im Frequenzspektrum der Leiterspannung auftreten. Der vorliegende Am-
plitudenmodulationsindex ist von der aktuellen Referenzspannung u..s abhéngig. Mit abnehmendem
Amplitudenmodulationsindex verringert sich die Zahl der Spannungslevel, die zur Generierung der
Referenzforderung aus der Menge aller erzeugbaren Spannungslevel genutzt werden kénnen. Dariiber
hinaus wéchst das Verhéltnis der Modulspannungen zur Amplitude der aktuellen Spannungsreferenz
et (t). Je nach SM-Konfiguration erhoht sich der zugehorige THD-Wert.

Sowohl die Schaltfrequenz als auch die Hohe der Spannungsstufen haben einen direkten Einfluss auf
die Form des Ausgangsspannungsmusters. In der Konsequenz bestimmen diese wesentlich den resul-
tierenden Oberwellengehalt. Ist einer der beiden Einflussfaktoren hinreichend hoch, wird die IEEE-
Empfehlung von THD,; imax = 8 % unabhéngig vom Wert des jeweils anderen Parameters erfiillt. Weisen
die Modulspannungen einer SM-Konfiguration hohe Werte auf und ist die zugrundeliegende Schalt-
frequenz zu gering, ist eine Adaption des Systems erforderlich, um die THD-Forderung zu erfiillen.
Wie in Abschnitt 5.2 erldutert, besteht eine starke Korrelation zwischen der SM-Konfiguration und
der Stufenhohe. Letztere wird mafigeblich durch das Moduldesign bestimmt. Da die SM-Konfiguration
bereits vor dem Betrieb festgelegt sein muss und nicht mehr verdnderlich ist, ist die Anpassung der
Stufenhéhen nur begrenzt steuerbar. Eine Reduzierung des Oberwellengehalts kann deshalb vor allem
durch eine Erhéhung der Schaltfrequenz erreicht werden.

Aufgrund der Asymmetrie der inhdrenten Module kénnen AMLI-Systeme zu deutlichen Abweichungen
in den zugehorigen MLI-Spezifikationen des Ausgangsspannungsmusters fiihren, was sich wiederum
in einem unterschiedlichen Oberwellengehalt der Ausgangsspannungen niederschlagt. AMLI-Systeme,
vorrangig solche, die entsprechend der Exponentialfolge ausgelegt sind und eine kleine Basis aufweisen,
besitzen in der Regel mehrere Submodule geringerer Modulspannung. Dieses Design erlaubt eine flexi-
ble Anpassung des Spannungsmusters an niedrigere Referenzanforderungen, was sich positiv auf den
THD-Wert duflert. Eine derartige Flexibilitdt ist besonders bei AMLI-Systemen mit Puffermodulen
ausgepragt, da sie eine hohere Anzahl von Submodulen mit niedriger Ausgangsspannung beinhalten.
Im Gegensatz dazu konnen SMLI-Systeme, die sich aus Submodulen mit einer vergleichsweise hohen
Modulspannung zusammensetzen, weniger agil auf geringe Amplitudenmodulationsindizes reagieren.
Eine Reduzierung des Oberwellengehalts kann bei diesen Systemen in erster Linie nur durch die Adap-
tion der Schaltfrequenz erzielt werden. Asymmetrische Konfigurationen fithren im Vergleich zu SMLI-
Systemen dhnlicher Modulzahl in vielen Féllen zu kleineren THD-Werten, da sie typischerweise in der
Lage sind, eine hohere Anzahl unterschiedlicher Spannungslevel zu generieren. Vergleichbare Werte
ergeben sich fiir symmetrische Konfigurationen nur bei hinreichend kleiner Modulspannung und damit
einer entsprechend groflen Modulzahl. Es ist jedoch zu beachten, dass die Asymmetrie der Module in
einem AMLI zu Unterschieden in den Einschaltzeiten und der Belastung der Submodule fithren kann.
Wihrend bei SMLI-Systemen durch entsprechende Balancing-Algorithmen eine gleichméfige Belas-
tung der Submodule erreicht wird, gestaltet sich dieser Ausgleich bei AMLI-Systemen aufgrund des
spezifischen Spannungsmusters und der charakteristischen Kombination der Module deutlich schwie-
riger. Einen Losungsansatz hierfiir bietet der Einsatz zusétzlicher Puffermodule fiir die am stérksten
belasteten Submodule und deren Balancing zueinander.

In Abschnitt 5.2 wird anhand der gezeigten Spannungsmuster deutlich, dass die Anwendung von Pol-

Kombinationen bei AMLI-Systemen das Potential bietet, starke Spannungsstufen zu reduzieren. Wie
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die Ergebnisse dieses Unterkapitels demonstrieren, resultiert diese Implementierung in einer Verrin-
gerung des THD-Werts. Damit ldsst sich in diesem Fall, trotz der starken Einflussnahme der SM-
Konfiguration, auch uber die zugrundeliegende Ansteuermethode auf die auftretenden Stufen im Aus-
gangsspannungsmuster und in der Folge auf den Oberwellengehalt einwirken. Dabei ist die Anwendung
der Pol-Kombinationen nur dann moglich, wenn die Mikrotopologie des Invertersystems die Féhigkeit
besitzt, sowohl positive als auch negative Ausgangsspannungen zu erzeugen. Die Mikrotopologie beein-
flusst damit ebenso den THD-Wert, wenn auch in indirekter Weise. Allerdings fiihrt die Anwendung
der Pol-Kombinationen in der Regel dazu, dass sich mehr Energiespeichereinheiten im Lastpfad befin-
den, als dies der Fall ist, wenn ausschlielich Module fiir die Spannungsbildung kombiniert werden, die
eine identische Ausgangsspannung besitzen. In der Folge kommt es zu einem Anstieg der Schaltopera-
tionen innerhalb einer Referenzperiode. Diese Divergenz in der Anzahl an Schaltoperationen tritt auch
zwischen SMLI-Konfigurationen auf, wenn ein Verfahren wie die NLC-Methode angewendet wird. Mit
steigender Modulzahl nimmt die Anzahl der stellbaren Spannungslevel zu, die Zahl der Schaltopera-
tionen wéchst. Damit einhergehend reduziert sich der zugehorige THD-Wert. Um einen vergleichbaren
Oberwellengehalt fiir Systeme mit geringer Modulzahl zu erreichen, muss die Schaltfrequenz erhdht
werden. Dieser Umstand bedingt den Einsatz eines hochfrequenten Ansteuerverfahrens.

Damit verschiedene Invertersysteme beispielsweise anhand des THD-Werts fundiert verglichen wer-
den konnen, ist eine geeignete Vergleichsbasis in Form einer identischen Schaltfrequenz erforderlich.
Diese Annahme hat zur Folge, dass bei einer hinreichend hohen Schaltfrequenz der Oberwellenge-
halt aller untersuchter Invertersysteme in einem sehr geringen Wertebereich liegt. Insbesondere SM-
LI-Systeme geringer Modulzahl werden durch diese Mafinahme konkurrenzfihig, wenn ausschliefilich
Bewertungskriterien wie der THD-Wert betrachtet werden. Aufgrund der vergleichbaren Ergebnisse
der THD-Werte miissen deshalb weitere Bewertungskriterien herangezogen werden. Bezieht man in
diesen Vergleich die in Abschnitt 5.2 ermittelten Systemkosten ein, zeigt eine Pareto-Betrachtung,
dass ausschliellich Invertersysteme, welche die H-Briicke als Mikrotopologie verwenden, Datenpunkte
der Pareto-Front darstellen. Dieser Umstand resultiert aus dem Ergebnis des vorhergehenden Unter-
kapitels, dass der CHB-MLI die wirtschaftlichste MLI-Struktur représentiert. Insgesamt iberzeugen
vor allem die AMLI-Systeme sowie die SMLI-Systeme mit einer Modulzahl im Bereich von sechs bis
zwolf hinsichtlich beider Bewertungskriterien. Die Erh6hung der Schaltfrequenz zur Verbesserung des
THD-Werts wirkt sich dabei jedoch auf die Anzahl der Schaltoperationen und in der Folge auf die
Systemverluste aus. Fiir einen gesamtheitlichen Vergleich miissen die Systemverluste ebenso betrachtet

werden.
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5.4 Parameterabhingigkeiten: Cluster Verluste

Leitverluste

Multilevel-
Inverter

T~

Schaltverluste

Im dritten Cluster, dem Verlust-Cluster, werden die Bewertungskriterien der Leit- und Schaltver-
luste in die Analysen integriert. Geméfl der zugrundeliegenden Definitionen beeinflussen insbesondere
Einflussfaktoren wie der auftretende Laststrom oder die Schaltfrequenz die auftretenden Systemver-
luste. Ebenso spielt die Modulspannung und in der Folge die SM-Konfiguration eine wesentliche Rolle
fiir die Verlustbilanz. Da iiber die Mikrotopologie die Anzahl der Schalter im Lastpfad definiert wird,
muss auch der Einfluss dieser internen Einstellgrofie in den Untersuchungen beriicksichtigt werden.
Mittels eines gesamtheitlichen Vergleichs hinsichtlich der Systemverluste, des THD-Werts sowie der
Systemkosten werden die vielversprechendsten MLI-Systeme aus allen betrachteten Invertersystemen
identifiziert. Zunéchst wird der aktuelle Stand des Wissens behandelt.

5.4.1 Stand der Technik

Die Mikrotopologie eines MLI-Systems besitzt einen wesentlichen Einfluss auf die Leitverluste. Mit sin-
kender Anzahl an Halbleiterelementen, welche sich im Lastpfad eines MLI befinden, minimiert sich die
Anzahl der verlusterzeugenden Komponenten im System. Durch den Vergleich der CHalfB-Struktur
mit dem CHB-MLI zeigen Babaei et al., dass der Einsatz der Halbbriicke als Mikrotopologie die Anzahl
der Hardwarekomponenten reduziert [7]. Je nach Auslegung der einzelnen Spannungsquellen, deren
Werte iiber vorgestellte Algorithmen optimal ermittelt werden, entstehen MLI-Systeme, bei welchen
ebenso die Spannungsfestigkeit der eingesetzten Halbleiterelemente geringer ausfallt. Allerdings zeigen
die Autoren keinen expliziten Vergleich der auftretenden Leit- sowie Schaltverluste. Der Einfluss der
externen H-Briicke auf die resultierenden Verluste im Falle des CHalfB-MLI wird folglich ebenso wenig
berticksichtigt. Kangarlu et al. prasentieren in ihrer Publikation die CS-MLI-Struktur, welche keine
externe Polaritdtsumkehreinheit und damit keine Halbleiterelemente benétigt, die fiir einen Hochspan-
nungseinsatz ausgelegt sein miissen [75]. Im Gegensatz zu Babaei et al. vergleichen die Autoren in ihrer
Arbeit die CHalfB-Struktur mit dem CHB-MLI und der CS-MLI-Struktur beziiglich der Leitverluste.
Die Ergebnisse verdeutlichen, dass der CS-MLI aufgrund der geringeren Anzahl von Schaltelementen
im Lastpfad in jedem Betriebspunkt weniger Schalterverluste aufweist als sowohl die CHB- als auch
die CHalfB-Struktur. Fiir alle MLI-Systeme werden dabei identische Halbleiterelemente verwendet.
Bei der CHalfB beeinflussen die Halbleiterelemente der externen Polaritdtsumkehreinheit mafigeblich

die entstehenden Verluste, wodurch sich die hoheren Verluste im Vergleich zum CS-MLI erkléren las-
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sen. Die Darstellung der Schalterverluste erfolgt dabei {iber der Anzahl erzeugbarer Spannungslevel
der jeweiligen Struktur. Im Zuge dieser Vorstellung wird deshalb ebenso deutlich, dass mit steigender
Anzahl an Spannungslevel und in der Folge mit einem Anstieg der Modulzahl die Leitverluste des Sys-
tems zunehmen. Der von Kangarlu et al. durchgefithrte Vergleich bezieht zudem die Schaltstruktur
ein, welche von Hinago et al. eingefiihrt wird [60]. Diese gleicht nahezu der BM3-Topologie von Kuder
et al. [89]. Ein Unterschied zeigt sich jedoch in Form zweier zusétzlicher H-Briickenstrukturen, welche
zusétzlich in der Schaltung von Hinago et al. integriert sind. Der Vergleich von Kangarlu et al. spiegelt
wider, dass die Struktur von Hinago et al. nahezu identische Verluste verursacht wie der CS-MLI. Die
Autoren erwahnen jedoch nicht die Parallelisierungsfdhigkeit dieser MLI-Topologie. Aufgrund dieser
Tatsache sowie der prasentierten Ergebnisse von Kangarlu et al. wird davon ausgegangen, dass die
Autoren die Parallelisierungsfihigkeit der BM3-&hnlichen MLI-Topologie nicht anwenden [75]. Das
Potential der von Hinago et al. vorgestellten MLI-Struktur wird daher nicht vollstdndig ausgenutzt.
Eine identische Gegeniiberstellung der Schalterverluste demonstrieren Kangarlu et al. ebenso im Zu-
ge der Einfiihrung des CCS-MLI [76]. Trotz der Reduzierung der Schalterverluste im Vergleich zur
CHB-Struktur, kann diese ab einer Anzahl von zehn Spannungslevel, die mit dem jeweiligen Inver-
tersystem erzeugt werden, hinsichtlich der Verluste mit einer Vielzahl anderer Stand der Technik-
Mikrotopologien nicht mehr konkurrieren. Insbesondere fiir eine hohe Anzahl an Spannungslevel und
in der Folge fiir eine hohe Modulzahl nimmt die Divergenz der entstehenden Schalterverluste signi-
fikant zu. Dieser Sachverhalt gilt vor allem bei einem Vergleich mit der speziellen Inverterstruktur,
die von Babaei et al. vorgestellt wird [8]. Bei der Gegeniiberstellung von Kangarlu et al. wird erneut
die von Hinago et al. eingefiihrte MLI-Struktur beriicksichtigt, welche geringere Schalterverluste er-
reicht [60]. In Analogie zu der im vorhergehenden Abschnitt erlduterten Publikation gehen die Autoren
auch in dieser Studie nicht auf die Parallelisierungsfahigkeit der MLI-Struktur ein, welche eine starke
Ahnlichkeit zur BM3-Topologie aufweist, und greifen damit erneut nicht das zusétzliche Potential zur
Verlustreduzierung auf [75, 76].

Die effektive Nutzung der Parallelisierungsfihigkeit der BM3-Struktur wird in den Studien von Hel-
ling et al. sowie Kuder et al. gezeigt, wobei sich insbesondere bei Helling et al. explizite Angaben zu
den erzielten Verlustleistungen finden [58, 89]. In beiden Veroffentlichungen erfolgt jedoch keine Ge-
geniiberstellung mit anderen MLI-Strukturen. Einen derartigen Vergleich fithren Singer et al. durch,
indem sie die MMSPC-Struktur nach Goetz et al. dem in Abbildung 2.4g dargestellten MMC-Inverter
gegeniiberstellen und die resultierenden Verluste analysieren [44, 147]. Mit beiden betrachteten MLI-
Systemen lassen sich neun unterschiedliche Spannungslevel generieren. Dabei ist lediglich der MMSPC
in der Lage, Parallelverbiinde zu bilden. In diesem Zusammenhang sind fiir jedes Spannungslevel detail-
lierte Angaben zu den Leitverlusten der Energiespeichereinheiten und der Schaltelemente aufgefiihrt.
Die Autoren berechnen zusétzlich die Einsparungen, die durch den Einsatz des MMSPC im Vergleich
zum MMC erzielt werden. Diese Einsparungen verdeutlichen, dass durch die Anwendung der MM-
SPC-Struktur, mit Ausnahme der Vorgabe einer 0 V-Spannung sowie des maximalen Spannungslevels,
bei welchem alle Energiespeichereinheiten in Serie verschaltet sind, in allen Betriebszustinden die
Gesamtleitverluste reduziert werden kénnen. Dieses Ergebnis lédsst sich insbesondere auf die Verringe-
rung der auftretenden Batterieverluste zuriickfithren, die durch die Verteilung des Laststroms auf die
einzelnen Energiespeichereinheiten innerhalb eines Parallelverbunds erreicht wird. Die Einsparungen
von Eqon gsu sind dabei derart hoch, dass diese fiir einige Spannungslevel die héheren Schalterverluste
der MMSPC-Struktur ausgleichen, sodass der MMC in allen Betriebszustinden héhere Gesamtverlus-
te aufweist. Korte et al. greifen in ihrer Studie ebenso den MMSPC-MLI fiir eine Gegeniiberstellung
mit der CHB-Struktur sowie dem konventionellen B6-Wechselrichter auf [85]. Im Detail werden die
Batterie- sowie die Schalterverluste iiber der Drehmoment-Drehzahl-Kennlinie ermittelt. Wahrend im

Falle der MLI-Systeme die Schaltverluste der Halbleiter im Vergleich zu den Schalterleitverlusten ver-
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nachléssigbar klein sind, tragen beim B6-VSI beide Komponenten wesentlich zu den Gesamtverlusten
bei. Anhand der gezeigten Ergebnisse wird deutlich, dass bei beiden MLI-Systemen die Batterieleitver-
luste gegeniiber den Schalterleitverlusten dominieren. Dabei ist insbesondere im Teillastbetrieb ersicht-
lich, dass E¢on gsu bei Verwendung der CHB-Struktur im Vergleich zum Einsatz des MMSPC gréfiere
Werte annimmt. Infolge der Bildung von Parallelverbiinden kénnen mit der MMSPC-Topologie die
auftretenden Batterieleitverluste minimiert werden. Dies ist beim CHB-MLI aufgrund der fehlenden
Parallelisierungsfahigkeit nicht moglich. Die Autoren betrachten dabei keine weiteren MLI-Strukturen.
Auch werden die Untersuchungen lediglich anhand eines einzigen symmetrischen MLI-Designs durch-
gefiihrt. Sorokina et al. ziehen fiir einen Effizienzvergleich in ihrer Publikation die BM3-Topologie
heran, wobei die Autoren verschiedene symmetrische Submodul-Konfigurationen einander gegeniiber-
stellen und die zugehorigen Leitverluste bewerten [149]. Im Zuge der Untersuchungen werden fiinf
verschiedene symmetrische SM-Konfigurationen bei einer Gesamtanzahl von ng p, =108 Batteriezel-
len je Inverterphase beleuchtet. Die Anzahl an Batteriezellen innerhalb einer Energiespeichereinheit
variiert dabei in einem Bereich von n. gsu={3; 4; 6; 9; 12}. Die untersuchten SM-Konfigurationen
entsprechen folglich den Konfigurationen Configs; bis Configg aus Tabelle 5.3. Die Ergebnisse zeigen,
dass mit zunehmender Anzahl von Modulen und damit einer gréfleren Anzahl von Schaltelementen im
Invertersystem hohere Leitverluste auftreten. Insbesondere ein Vergleich der Konfigurationen Configy
mit Configg verdeutlicht, dass die Schalterleitverluste bei einer Verringerung der Schalterzahl um einen
Faktor von vier auf ein Drittel reduziert werden kénnen. Im Vergleich zu den Schalterleitverlusten dn-
dern sich die Verluste der Energiespeichereinheiten mit Erhdhung von n¢ gsu lediglich geringfiigig.
Geméf Gleichung (4.37) setzen sich die Inverterverluste aus den Schalt- und den Leitverlusten zusam-
men. Im Zuge der Vorstellung einer asymmetrischen MLI-Topologie verdeutlichen Sarwer et al. das
Verhiltnis zwischen den auftretenden Schaltverlusten und Leitverlusten der inh&renten Halbleiterele-
mente [139]. Aus den Ergebnissen geht hervor, dass die Leitverluste den Grofteil der Gesamtverluste
ausmachen, wiahrend die Schaltverluste lediglich einem Bruchteil der Schalterleitverluste entsprechen.
Diese Tendenz des Verhéltnisses aus Leit- zu Schaltverlusten wird ebenfalls von Kubendran et al.
dargelegt [88]. In dieser Arbeit wird eine weiterentwickelte, Dioden-basierte MLI-Topologie mit einer
reduzierten Anzahl von Schaltern eingefiihrt. Zur Verdeutlichung der Schalterbelastung demonstrieren
die Autoren eine detaillierte Aufschliisselung der Leit- und Schaltverluste der inhédrenten Schaltele-
mente in Form von IGBTs. Wie auch von Sarwer et al. gezeigt, dominieren die Leitverluste. Eine
dhnliche Beobachtung ergibt sich auch bei Tayyab et al., die in ihrer Studie einen asymmetrischen
MLI présentieren, welcher insgesamt elf Spannungslevel erzeugen kann [159]. Die Autoren gehen dabei
insbesondere auf die Schaltzustéinde und den Leistungsfluss innerhalb der Struktur ein. Sowohl fiir eine
Netzeinspeisung von 3kVA als auch 6 kVA stellen die Leitverluste den mafigeblichen Anteil der gesam-
ten Inverterverluste dar. Quraan et al. vergleichen in ihrer Arbeit die Leit- und Schaltverluste eines
MLI mit denen eines konventionellen B6-Invertersystems fiir die Anwendung im Elektrofahrzeug [127].
Hierzu setzen die Autoren einen MMC geméf der Struktur in Abbildung 2.4g ein und kontrastieren
diesen unter Betrachtung verschiedener Fahrzyklen mit dem VSI. Im Falle des MMC entspricht die
Anzahl der Batteriezellen pro Submodul n;ggy =1, wobei insgesamt 84 Submodule je Phasenarm
eingesetzt werden. Die Gegeniiberstellung der Leit- und Schaltverluste beider Invertersysteme ver-
deutlicht, dass die Schaltverluste, die mit dem konventionellen System erzeugt werden, unabhéngig
vom gewdhlten Fahrzyklus diejenigen des MMC {ibersteigen. Im Gegensatz dazu treten beim MMC
aufgrund der signifikant hoheren Anzahl von Halbleiterelementen im MLI-System héhere Leitverluste
auf als beim VSI.

Eine gingige Strategie zur Verringerung der Leitverluste in MLI-Systemen ist es, die Anzahl der
verwendeten Halbleiterelemente zu minimieren [41, 74, 75, 151]. Sorokina et al. schlagen neben der

Effizienzanalyse bei variierender Submodul-Konfiguration eine weitere Maflnahme am Beispiel der
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BM3-Struktur vor [149]. Diese besteht in der Erhéhung der Anzahl parallel geschalteter MOSFETS
je erforderlichem Schalter innerhalb eines MLI-Systems. Mit steigender Anzahl parallel geschalteter
MOSFETs nehmen die Leitverluste des Systems ab. Die Ergebnisse zeigen jedoch, dass die Verwen-
dung von mehr als drei MOSFETs pro notwendigem Schalter keine signifikante Verbesserung der
Invertereffizienz bewirkt. Stattdessen fithrt der zusétzliche Hardwareaufwand zu einem drastischen
Anstieg der Systemkosten. Einen kostengiinstigeren Vorschlag zur Reduzierung der Inverterverluste
in MLI-Systemen zeigen Gohari et al., indem diese infolge einer speziellen softwareseitigen Auswahl
der Schaltzustdnde die Schaltverluste des Systems minimieren [45]. Allerdings fokussieren sich die Au-
toren lediglich auf die Schaltverluste. Die Leitverluste werden nicht in die Betrachtungen einbezogen,
welche in MLI-Systemen typischerweise den dominanten Part représentieren. Li et al. diskutieren in
ihrer Studie allgemein die Anwendungsméglichkeiten der Graphentheorie in leistungselektronischen
Systemen wie Umrichter [92]. Die Autoren betonen, dass die Verwendung dieser Theorie in der Leis-
tungselektronik noch wenig verbreitet ist. Daher stellen sie in ihrer Publikation graphische Konzepte
fiir Invertersysteme vor und zeigen ihre praktische Umsetzbarkeit auf. Trotz des von den Autoren
erlduterten Potenzials der Graphentheorie, existieren bisher keine relevanten Anwendungen auf MLI-

Systeme, insbesondere zur Optimierung von Bewertungskriterien wie den Leitverlusten.

Um ein optimales MLI-System zu identifizieren, werden verschiedene Bewertungskriterien heran-
gezogen. Neben minimalen Inverterverlusten werden in der Regel ebenso moglichst niedrige System-
kosten sowie ein minimaler Oberwellengehalt der erzeugten Ausgangsspannungen angestrebt. Chang
et al. greifen sowohl die Invertereffizienz als auch die Inverterkosten als Bewertungskriterien auf, um
ein CHB-System einem konventionellen B6-Wechselrichter sowohl auf Basis von Si IGBTs als auch
SiC MOSFETs gegeniiberzustellen [20]. Wie bereits im Stand des Wissens in Abschnitt 5.2 erlau-
tert, erweist sich der CHB-Inverter als vielversprechende Alternative. Dabei zeigt sich zudem, dass
sich mit Verwendung von SiC MOSFETs im Vergleich zu Si IGBTs hohere Effizienzwerte im Falle
des konventionellen Systems erzielen lassen. Die Autoren beriicksichtigen dabei jedoch lediglich eine
symmetrische Submodul-Konfiguration sowie ausschliellich die CHB-Struktur. Dariiber hinaus fin-
den sich keine Erlduterungen zum Oberwellengehalt. Fateh et al. nutzen eine Pareto-Optimierung
zur Ermittlung eines optimalen MLI-Designs [39]. Die Autoren ziehen dabei eine CHB-Struktur als
Basis ihres MLI-Systems heran und streben einen optimalen MLI mit minimalen THD-Werten sowie
Inverterverlusten an. Zur Ermittlung dieses Optimums wird eine modifizierte normalisierte Grenziiber-
schreitungstechnik eingesetzt, mit welcher das Mehrzieloptimierungsproblem vereinfacht wird. Ziel ist
es dabei, die bestmdglichen Schaltwinkel, Schaltfrequenz sowie Modulationsindizes zu bestimmen. Die
Untersuchungen beziehen sich dabei jedoch lediglich auf den CHB-MLI. Dartiber hinaus finden die

Systemkosten keine Beriicksichtigung.

5.4.2 Analyse und Optimierung

Auf Basis der Gleichungen (4.39), (4.41) sowie (4.46) wird deutlich, dass sowohl die Leitverluste als
auch die Schaltverluste quadratisch mit dem Laststrom zunehmen. Dariiber hinaus steigt die Verlust-
leistung Pk, direkt proportional mit der Schaltfrequenz an. Da sich bereits anhand der zugrundelie-
genden Gleichungen die Tendenzen der Verlustentwicklung erkennen lassen, wird auf eine ausfiihr-
liche Erlduterung hinsichtlich dieser grundlegenden Abhéngigkeiten zwischen dem Laststrom sowie
der Schaltfrequenz und den auftretenden Systemverlusten verzichtet. Abhangig von der vorliegenden
SM-Konfiguration sowie der gewéhlten Mikrotopologie ergibt sich, ob Gleichung (4.44) erfiillt ist und
der Laststrom mit den Stromen in den Energiespeichereinheiten und Halbleiterelementen gleichgesetzt

werden kann. Im Falle von symmetrischen Konfigurationen wird unter der Voraussetzung einer geeig-
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neten Mikrotopologie die Formierung von Parallelverbiinden angestrebt??. Ein Optimierungsansatz im
Falle von AMLI-Systemen wird nachfolgend vorgestellt. Auf dieser Grundlage ist es das Ziel, die Sys-
temverluste anhand ausgewéahlter SM-Konfigurationen und Mikrotopologien spezifisch zu beleuchten
und allgemeine Abhéngigkeiten abzuleiten. Anschlieflend erfolgt in Abschnitt 5.4.2.2 ein umfassender
Vergleich der Invertersysteme anhand der drei Bewertungskriterien. Dabei sollen neben der Analyse

der Zusammenhénge auch vielversprechende MLI-Designs identifiziert werden.

5.4.2.1 Submodul-Konfiguration <+ Mikrotopologie > Schaltverluste <

Leitverluste

In Abschnitt 4.4.1 wird erldutert, dass die Ermittlung der Leitverluste und der Schaltverluste auf
realen Messdaten basiert. Im Falle der Leitverluste werden die Widerstandswerte der Schalterpfade
herangezogen??. Fiir die Berechnung der Schaltverluste mithilfe des von Hanzl et al. vorgestellten, ana-
lytischen Modells sind Werte der Schleifeninduktivititen erforderlich [52]. Diese werden auf Basis des
in Anhang B.3 erlduterten Messaufbaus generiert. Die PECIN-Struktur dient dabei als grundlegende
Mikrotopologie fiir die Experimente. Wie bereits in Abschnitt 4.4.1 erldutert und in Abbildung 3.4
gezeigt, lasst sich die PECIN-Struktur als H-Briickenform und damit als Parallelschaltung zweier
Schalterpfade bestehend aus einem High-Side- und einem Low-Side-Schalter darstellen. Vergleicht
man die anderen vier betrachteten MLI-Mikrotopologien aus Tabelle 5.4 mit der PECIN-Struktur, er-
geben sich unter Vernachléassigung der Présenz von BtB-Schaltern oder einfachen MOSFETs identische
Schaltstrukturen. Unter der Voraussetzung geeigneter Pfadzuweisungen und geringfiigigen Modifika-
tionen in Form der Beriicksichtigung lediglich eines MOSFET anstelle eines BtB-Schalters lassen sich
die Messergebnisse der PECIN-Struktur auf alle ibrigen Schaltstrukturen anwenden. Insbesondere
im Falle der Induktivitdtsmessungen aus Anhang B.3 gehen die Einschaltwiderstinde der Halblei-
terelemente aufgrund der reinen Stromeinbringung tiber die Lotflichen der Leiterplatte nicht in die
Messungen ein. Es ist hier keine zuséatzliche Modifikation notwendig. Diese Anwendung der Messer-
gebnisse auf alle fiinf untersuchten MLI-Strukturen bietet gleichzeitig eine geeignete Vergleichsbasis
aller betrachteter MLI-Strukturen. Bevor die Analysen erfolgen, werden zunichst zwei Optimierungs-

ansitze vorgestellt.

OPTIMIERUNG 1: Parallelisierung der Puffermodule eines AMLI

Die Grundlage fiir diesen Optimierungsansatz stellen die in Abschnitt 5.2.2.1 eingefiihrten AM-
LI-Systeme mit Puffermodulen dar. Der Ansatz kommt jedoch erst durch die Parallelschaltung der
Puffermodule zum Tragen. Die Prisenz der Puffermodule fihrt zu einer Teilsymmetrie des jewei-
ligen AMLI-Systems. Aufgrund des identischen Moduldesigns lassen sich, neben einem Ausgleich
der Einschaltzeiten oder einem Balancing, zwischen diesen tbereinstimmenden Modulen ebenso
Parallelverbiinde realisieren. Dies gilt unter der Voraussetzung, dass die zugrundeliegende Mikro-

topologie der Submodule die Fdhigkeit zur Parallelisierung benachbarter Energiespeichereinheiten

besitzt.

22Hinweis: Es sei an dieser Stelle erwahnt, dass in diesem Abschnitt bereits der Einfluss der Bildung von Parallel-
verbiinden auf die Systemverluste betrachtet wird, obgleich die PP-Konfiguration erst in Abschnitt 5.5 im Fokus der
Betrachtungen steht. Dabei beschéftigt sich Abschnitt 5.5 in erster Linie damit, wie sich die exakte Formierung der
Parallelverbiinde auf andere Einflussfaktoren auswirkt. Dies beinhaltet beispielsweise die spezifische Art der Verteilung
der Batteriezellen auf die vorhandene Anzahl an Parallelpacks und die Anzahl an Batteriezellen in einem Parallel-
verbund. Im vorliegenden Fall wird lediglich der Effekt der Parallelverschaltung auf die Entwicklung der Leitverluste
beriicksichtigt.

23Hinweis: Die verwendeten Messdaten sowie der zugehorige Messaufbau finden sich in Anhang B.4.
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Wahrend sich Parallelverbiinde normalerweise ausschliefilich bei SMLI-Systemen formieren las-
sen und dies durch die Modulasymmetrie in AMLIs verhindert wird, bieten AMLI-Systeme mit
Puffermodulen als hybride Mischung die Basis fiir die Parallelisierung der Energiespeichereinhei-
ten identischer Spannung. Diese Ausnutzung der vorteilhaften Eigenschaft zur Parallelpackbildung
kann wie bei reinen symmetrischen Konfigurationen zu einer Aufteilung des Laststroms fiihren.
Gemdafl Gleichung (4.39) sowie Gleichung (4.41) minimieren sich in der Folge die auftretenden

Leitverluste.

Ein weiterer Optimierungsansatz betrifft ebenso die Leitverluste eines MLI-Systems. Wie Sarwer et al.
zeigen, dominieren in einem MLI-System die Leitverluste [139]. Es besteht damit der Bedarf, insbe-

sondere diesen Anteil der Gesamtverluste in einem MLI-System zu minimieren.

OPTIMIERUNG 2: Graphentheorie zur Minimierung der Leitverluste

Nachfolgend wird ein graphenbasierter Ansatz zur Reduzierung der Leitverluste vorgestellt.
Grundlage der Umsetzung dieser Optimierung bildet die Transformation einer MLI-Struktur in
einen gerichteten Graphen. Dabei entsprechen sowohl die Plus- als auch die Minuspole jeder En-
ergiespeichereinheit den Knoten des gerichteten Graphen. Die Kanten des Graphen reprdasentieren
alle in der MLI-Struktur auftretenden Schalter- sowie ESU-Pfade. Jede Kante besitzt ein eigenes
Gewicht. wgsu i charakterisiert dabei das Kantengewicht der k-ten ESU, w;j, verkérpert das Ge-
wicht des i-ten Schalters im k-ten Submodul. Auf Basis einer tibergeordneten Entscheidung liegt
die Information vor, welche Energiespeichereinheiten im ndchsten Abtastpunkt aktiviert werden
sollen. Soll eine Energiespeichereinheit ESUy tiberbriickt werden, nimmt das zugehérige Kanten-
gewicht einen unendlich hohen Wert an. Im Falle eines Aktivzustands der Energiespeichereinheit,
wird wgsu k. auf den Wert Null gesetzt. Die Kantengewichte der Schalterpfade entsprechen dabei
dem zugrundeliegenden Pfadwiderstand Rgw 1 des Schalters sw; ;. Um die Leitverluste zu mi-
nimieren, wird vor jeder Schalthandlung der Pfad mit dem geringsten Gesamtgewicht ermittelt.

Dieser entspricht dem Weg des geringsten Widerstands und stellt den Lastpfad im ndchsten Ab-

tastzeitpunkt dar. Diese optimale Pfadwahl fihrt damit zu den minimal erzielbaren Leitverlusten.

Abbildung 5.18 illustriert die Transformation einer MLI-Struktur in einen gerichteten Graphen am
Beispiel der PECIN-Struktur. Zur Verdeutlichung bildet Abbildung 5.18a einen vollstandigen PE-
CIN-Phasenstrang, bestehend aus ngsy pn Energiespeichereinheiten, ab, wobei an den entsprechenden
Knotenpunkten der Plus- und Minuspole der Energiespeichereinheiten Knotenbezeichnungen ergénzt
sind. Die Représentation als gerichteter Graph ist in Abbildung 5.18b visualisiert. Gemafi dem Opti-
mierungsansatz 2, verkérpern die Plus- und Minuspole der PECIN-Struktur die Knoten im gerichteten
Graphen. Aufgrund der beiden Ausgangsschalter innerhalb des PECIN-Strangs und der Verbindung
mit dem Ausgangsterminal sind zwei zusétzliche Knotenpunkte vorgesehen. Diese entsprechen den
imagindren Ausgangsterminals I N+ sowie /N — in Abbildung 3.3. Wie erkennbar, ist jeder Graphen-
kante ein Gewicht des zugehorigen Schalter- bzw. ESU-Pfads zugewiesen. Die gezeigte Transforma-
tion in Abbildung 5.18 ldsst sich grundsétzlich auf jede andere MLI-Topologie anwenden. Fiir die
iibrigen vier betrachteten MLI-Strukturen in Form der CHalfB, der CHB, der BM3- sowie der MM-
SPC-Struktur erfolgt die Transformation in den zugehérigen gerichteten Graphen daher in identischer
Weise. Der erlduterte Optimierungsansatz zeigt jedoch nur bei MLI-Strukturen einen Effekt, die eine
Auswahl verschiedener Lastpfade bieten. Im Falle des Halbbriicken-basierten MLI ist der Lastpfad

durch die Entscheidung, ob eine Energiespeichereinheit im aktiven oder im Bypasszustand vorliegt,
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(b) Représentation als gerichteter Graph eines PECIN-Phasenstrangs.

Abbildung 5.18: Darstellung eines PECIN-Strangs und dessen Représentation als gerichteter Graph.

bereits fest vorgegeben. Es besteht keine Auswahlmoglichkeit. Der vorgestellte Optimierungsansatz
lasst sich daher nicht effizient anwenden. Im Gegensatz hierzu bieten sowohl die BM3- als auch die
MMSPC-Struktur eine geeignete Grundlage fiir die Anwendung des graphenbasierten Ansatzes. Auch
in der CHB ist aufgrund des reinen Serienbetriebs die Auswahl unterschiedlicher Lastpfade fiir einen
speziellen Betriebszustand eingeschrénkt. Allerdings existieren aufgrund der Prasenz von insgesamt
vier Halbleiterelementen je Submodul zwei unterschiedliche Schaltzustinde, die beide das Uberbriicken
der inhidrenten Energiespeichereinheit ermdglichen. Aus diesem Grund kann der graphenbasierte An-
satz auch beim CHB-MLI angewendet werden.

Um den Effekt dieser beiden Optimierungsansitze zu demonstrieren, zeigt Abbildung 5.19 einen
Vergleich verschiedener Betriebsarten. Hierzu wird die PECIN-Struktur ohne Einschrankung der All-
gemeinheit als zugrundeliegende Mikrotopologie eingesetzt. Da es sich ausschlielich bei den SM-
Konfigurationen Config,, bis Config,g4 aus Tabelle 5.3 um AMLI-Systeme mit Puffermodulen handelt,
werden diese als Vergleichsgrundlage herangezogen??. Fiir die Demonstration wird eine sinusférmige
Referenzvorgabe mit uyef (t) =firer sin (w t) verwendet. Die Referenzfrequenz betrégt frof =50 Hz. Der
Amplitudenmodulationsindex wird auf m, =1 festgelegt. Es werden die Gesamtenergieverluste einer
Inverterphase Eipny pn fiir eine vollsténdige Referenzperiode auf Basis einer ohmschen-induktiven Last
mit R=5m$ und L =0,5pH ermittelt. In allen gezeigten Féllen ist Ej,y pn unterteilt in die drei Be-
standteile Feon ESU, Econ,sw SOWie gy, dargestellt. Je SM-Konfiguration werden drei unterschiedliche
Fille betrachtet. Im ersten Fall erfolgt keinerlei Optimierung (NoOptim). Im zweiten Fall wird der
graphenbasierte Ansatz zur Minimierung der auftretenden Leitverluste (MinGraph) angewendet. Um
dariber hinaus sowohl den Effekt der graphenbasierten Optimierung als auch der Parallelisierung der
Puffermodule zu zeigen, bildet die dritte Variante den Fall ab, dass beide Optimierungsansétze 1 so-
wie 2 (MinGraph + ParPuffer) angewendet werden.

Wie erkennbar, weisen die auftretenden Schaltverluste in allen SM-Konfigurationen signifikant kleine-
re Werte auf als die zugehorigen Leitverluste der Halbleiterschalter sowie der Energiespeichereinheiten.

Die Darstellung verdeutlicht dariiber hinaus, dass beide Optimierungsanséitze eine Minimierung der

24Hinweis: Die Submodul-Konfigurationen Config;, bis Config;g werden als Vergleichsbasis gewihlt, da diese die
Anwendung beider vorgestellter Optimierungsansétze 1 sowie 2 erlauben. Dies gilt ohne Einschrankung der Allgemein-
gultigkeit. Dabei wird der graphenbasierte Ansatz bei allen anderen SM-Konfigurationen sowie Mikrotopologien ebenso
eingesetzt, die, wie erldutert, eine hinreichend hohe Anzahl an moglichen Lastpfaden im MLI-Betrieb bieten.
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Abbildung 5.19: Demonstration der Auswirkung der beiden vorgestellten Optimierungsansétze 1 sowie 2. Dabei werden
die Anwendung des graphenbasierten Ansatzes (MinGraph) sowie die Kombination des graphenbasierten Ansatzes zu-
sammen mit der Parallelisierung vorhandener Puffermodule in einem AMLI (MinGraph + ParPuffer) dem Betrieb ohne
Optimierung (NoOptim) gegeniibergestellt. Der Vergleich erfolgt auf Basis der asymmetrischen SM-Konfigurationen
Config;, bis Config,g.

Energieverluste Einy pn erzielen. Durch die Anwendung des graphenbasierten Ansatzes reduziert sich
in erster Linie Eon sw, was das angestrebte Ziel der minimalen Pfadsuche darstellt. Da die Wahl der
Energiespeichereinheiten iibergeordnet zum graphenbasierten Optimierungsansatz erfolgt, bleiben die
Leitverluste der Energiespeichereinheiten fiir die Variante ,MinGraph‘ unverdndert. Infolge der zu-
sitzlichen Parallelisierung der Puffermodule ldsst sich dariiber hinaus sowohl eine Reduzierung der
Schalterleitverluste Econsw als auch der Leitverluste in den Energiespeichereinheiten Feon rgu errei-
chen. Durch die Formierung von Parallelverbiinden teilt sich der Laststrom auf zwei oder mehr ESUs
auf. In der Konsequenz fliefit ein geringerer Strom sowohl in den betreffenden Schalter- als auch ESU-
Pfaden. Geméaf Gleichung (4.39) sowie Gleichung (4.41) wirkt sich dies positiv auf die Verlustbilanz
aus. Durch eine gleichzeitige Minimierung von Econ ¢w und Eeon psu erzielt die Anwendung des Op-
timierungsansatzes 1 in der Regel eine hohere Einsparung der Leitverluste als Optimierungsansatz 2,
welcher lediglich eine Reduzierung von Ecop sw erlaubt. Sofern moglich, werden nachfolgend bei allen

betrachteten Invertersystemen beide Optimierungsansitze eingesetzt.

Bevor der Einfluss aller 25 SM-Konfigurationen auf die Systemverluste untersucht wird, soll zu-
néchst anhand einer Analyse der SMLI-Systeme Config; bis Config,; aus Tabelle 5.3 die grundlegen-
de Auswirkung der Modulzahl auf die Systemverluste verdeutlicht werden. Die reine Betrachtung der
SMLI-Systeme begriindet sich vor allem darauf, die Einflussnahme eines kontinuierlichen Anstiegs der
Modulzahl und damit der im System befindlichen Schalter anschaulich zu zeigen. Die elf symmetri-
schen Moduldesigns werden dabei auf der Basis aller fiinf betrachteten Mikrotopologien (Halbbriicke,
H-Briicke, BM3, MMSPC, PECIN) analysiert. In den drei Mikrotopologien, welche eine Parallelschal-
tung der Energiespeichereinheiten erlauben, ist die Bildung von Parallelverbiinden implementiert. Es
gelten dieselben Voraussetzungen wie fiir die Demonstration in Abbildung 5.19 hinsichtlich der Re-
ferenzvorgabe, der Schaltfrequenz sowie der Ermittlung der Energieverluste tiber eine vollsténdige
Periode. Anders als in Abbildung 5.19, werden die Gesamtverluste Einy ot des Systems fiir eine Pha-
senzahl von np, =3 detektiert. Als Ansteuerverfahren ist das LS-PWM-Verfahren gewéhlt. Um eine
geeignete Vergleichsbasis zu schaffen, wird dabei fiir alle Invertersysteme eine identische Schaltfre-
quenz von fs =5kHz verwendet. Wie in Abschnitt 5.3.2.6 ersichtlich, ist damit gewéhrleistet, dass
alle MLI-Systeme einen hinreichend niedrigen THD-Wert erzielen.
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Abbildung 5.20 stellt die ermittelten Werte von Einy 1o fiir die betrachteten Invertersysteme gegen-
iiber. Dabei ist in Analogie zu Abbildung 5.19 die Zusammensetzung von Ejy or aus den einzelnen
Energieanteilen in Form der Leitverluste der Energiespeichereinheiten Egon gsu, der Schalterleitverlus-
te Feon,sw sowie der Schaltverluste Fg,, visualisiert. Betrachtet man zunéchst diese Zusammensetzung,
ist deutlich erkennbar, dass die Schaltverluste mit wachsender Modulzahl ngy; stark abnehmen. Wéah-
rend der zugehorige Anteil fiir Werte von ngy ={2; 3} noch klar in der Grafik erkennbar ist, ist
dieser ab Configg nahezu unkenntlich. Gemé&8 der Zellverteilung aus Tabelle 5.3, setzt sich Config,
aus lediglich zwei Submodulen mit einer vergleichsweise hohen Modulspannung zusammen. Die zu
schaltende Spannung ist damit hoher als bei den anderen SMLI-Systemen. Die eingesetzten Halb-
leiterschalter miissen dementsprechend ausgelegt sein und weisen eine hohere Durchbruchspannung
auf als die Halbleiterelemente in den iibrigen SMLI-Systemen. Diese Tatsache fithrt unter Einbezug
der Datenblattwerte und der Beriicksichtigung der Systemgleichungen aus der Publikation von Hanzl
et al. zu hoheren Schaltverlusten [52]. Trotz der Présenz von lediglich zwei Submodulen, ldsst sich an-
hand der Werte von Config; erkennen, dass sich die Parallelisierungsfidhigkeit im Falle der BM3-, der
MMSPC- sowie der PECIN-Struktur in einer Reduzierung von Ego, psu duflert. Dies wird bei einem
Vergleich mit den Leitverlusten der Energiespeichereinheiten deutlich, die sich auf Basis der CHalfB
sowie der CHB einstellen. Diese Verhéltnisse zeigen sich auch bei den Schalterleitverlusten. Obwohl
sich im Falle der Halbbriicke je Submodul nur ein einziger Schalter im Lastpfad befindet, erzielen alle
drei Mikrotopologien, die die Fahigkeit der Parallelisierung aufweisen, niedrigere Werte fiir Ecop sw-
Dabei muss beachtet werden, dass in die Gesamtenergieverluste des CHalfB-MLI auch die Verluste
der Schalterelemente der externen Polaritdtsumkehreinheit eingehen. Wahrend fiir das CHalfB-System
Gleichung (4.44) gilt, teilt sich der Laststrom im Falle der BM3-, der MMSPC- sowie der PECIN-
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Abbildung 5.20: Entwicklung der Gesamtinverterverluste Einv,tot und deren Zusammensetzung aus den Energieanteilen
der Leitverluste der Energiespeichereinheiten Ec,, msu, der Schalterleitverluste Econ,sw sowie der Schaltverluste Esw
iiber der Modulzahl ngy; auf Basis der SMLI-Systeme Config; bis Config,;. Dabei ist der Einfluss der zugrundeliegenden
MLI-Topologie berticksichtigt.
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Topologie auf die Energiespeichereinheiten eines Parallelverbunds auf. Damit minimieren sich auch die
Strome in den einzelnen Halbleiterelementen eines Parallelverbunds. Die geringsten Verluste werden
mit der PECIN-Struktur erzielt. Diese besitzt anders als der CHalfB- sowie der BM3-MLI keine exter-
ne Polaritdtsumkehreinheit. Dariiber hinaus betragt die Anzahl der Schalter im Lastpfad aufgrund der
Parallelverschaltung der BtB-Schalter in der Regel maximal eins. Diese Zahl entspricht bei der CHB
permanent dem Wert zwei, wodurch sich der maximale Wert von Ej,y 1ot im Vergleich zu allen anderen
Mikrotopologien ergibt. Der positive Effekt der Bildung von Parallelverbiinden auf die Leitverluste
zeigt sich in allen untersuchten SMLI-Systemen. Bei allen dargestellten Werten von Ego, gsu ldsst sich
ein Offset zwischen den Systemen der CHalfB und der CHB zu den tibrigen drei Invertersystemen einer
SM-Konfiguration erkennen. Dabei zeigt Fcon rsu generell einen abnehmenden Trend mit steigender
Modulzahl, unabhéngig davon, ob Parallelverbiinde gebildet werden oder nicht. Da mit wachsendem
nsm allerdings die Granularitiat der Ausgangsspannung zunimmt und mehr Energiespeichereinheiten
existieren, die parallel geschaltet werden konnen, wirkt sich der Effekt der Parallelisierung stérker
aus. Die geringsten ESU-Leitverluste erzielt Config;;. Obwohl die Bildung von Parallelverbiinden
einen positiven Effekt hat, zeigen die Schalterleitverluste im Gegensatz zur Entwicklung von Eqon gsu
mit grofler werdendem ngy eine Zunahme. Der Anteil von Econsw an den Gesamtverlusten steigt.
Diese Tatsache kann auf den Anstieg der Anzahl an Schaltelementen im SMLI-System zuriickgefiihrt
werden. Je mehr Submodule in einem System vorliegen, desto hoéher ist die Zahl der Halbleiterele-
mente. Dabei befindet sich je Submodul stets mindestens ein Schaltelement im Lastpfad, das gemaf
der Definition in Gleichung (4.41) zu den Leitverlusten beitrigt. Wie ersichtlich, dominieren die Leit-
verluste insbesondere fiir geringe Werte von n. gsy die Gesamtverluste Einy tor. Das Verhéltnis der
erzielten Gesamtinverterverluste i,y tor zwischen den verschiedenen MLI-Topologien ist in allen SM-
Konfigurationen dhnlich. Wahrend die CHB in beinahe allen elf SM-Konfigurationen die maximalen
Verluste aufweist, ergeben sich bei der Anwendung der PECIN-Struktur die geringsten Werte. Eine
Ausnahme hiervon bildet die SM-Konfiguration Config,;. Trotz der Bildung von Parallelverbiinden
iibersteigen die Leitverluste des MMSPC-MLI die der CHB aufgrund der hohen Schalterzahl im Sys-
tem. Auch der Wert von FEiyy 1ot fiir die PECIN-Struktur iibertrifft fiir diese SM-Konfiguration den
der BM3-Topologie, entgegen der Verhéltnisse in allen anderen zehn SM-Konfigurationen. Dabei zeigt
sich insbesondere, dass mit steigender Modulzahl die negative Einflussnahme der Anzahl an Schalt-
elementen auf die Schalterleitverluste zunimmt.

Als Erweiterung zu Abbildung 5.20 stellt Abbildung 5.21 die Energieverluste Einy ot der 125 betrach-
teten Invertersysteme gegeniiber und bezieht damit die AMLI-Systeme mit ein. Dabei werden fiir die
AMLI-Systeme Config,, bis Config,; die Systemverluste betrachtet, die sich bei einer zusétzlichen
Implementierung der Pol-Kombinationen ergeben. Aus Griinden der Ubersicht ist lediglich Einy tot
dargestellt, ohne die zusétzliche Aufteilung in die jeweiligen Energieanteile. Die Tendenzen der SM-
LI-Systeme wurden bereits anhand von Abbildung 5.20 beschrieben. Betrachtet man die Ergebnisse
der AMLI-Systeme, fallen die hohen Energiewerte auf, die sich auf Basis der CHalfB sowie der CHB
einstellen. Insbesondere fiir die SM-Konfigurationen Config,,, Config,, sowie Config,s bis Config;g
sind die erzielten Ei,y tot-Werte signifikant hoch. Dabei iibersteigen diese deutlich die maximalen Ver-
luste, die mit der am wenigsten energieeflizienten symmetrischen Konfiguration Config,; auftreten.
Diese Tatsache kann neben der fehlenden Parallelisierungsfiahigkeit auch auf die vergleichsweise hohe
Anzahl an Submodulen im Falle der asymmetrischen Konfigurationen zuriickgefithrt werden. Dabei
spielen auch die zugrundeliegenden Halbleiterelemente eine tragende Rolle. Anders als bei den SM-
LIs unterscheiden sich in der Regel die Halbleiterelemente der verschiedenen asymmetrischen Module
und damit in der Konsequenz die zugehorigen Drain-Source-Einschaltwiderstande. Abhéngig von der
exakten Auslegung weichen die Einschaltzeiten der Halbleiterschalter voneinander ab. Der Einfluss

eines Halbleiterelements mit einem hohen Rpg(on),;,x kann deshalb je nach Moduldesign variieren.
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Dieser Sachverhalt fithrt zu den starken Divergenzen der Gesamtinverterverluste, die sich fiir die
SM-Konfigurationen Config;; bis Config,s ergeben. Die Energiewerte dieser AMLI-Konfigurationen
verdeutlichen ebenso die effektive Anwendung der vorgestellten Optimierung 1 hinsichtlich der Par-
allelisierung von Puffermodulen. Durch die Anwendung dieses Optimierungsansatzes, in Kombination
mit Optimierung 2, erzielen diese AMLI-Systeme unter Einsatz der BM3-, der MMSPC- oder der
PECIN-Struktur deutlich geringere Energieverluste als im Falle der CHalfB sowie der CHB. Die
zugehorigen Energiewerte liegen in einem vergleichbaren Bereich wie die der SMLI-Systeme, deren
Modulanzahl zwischen ngv ={3...18} variiert. Bei einem reinen Fokus auf die Systemverluste re-
prasentieren diese asymmetrischen Konfigurationen, die eine Mikrotopologie mit der Fahigkeit zur
Parallelisierung verwenden, wettbewerbsfahige Alternativen zu den symmetrischen Konfigurationen.
Insbesondere der Einsatz der PECIN-Struktur fithrt dazu, dass Config,; sowie Config,4 die niedrigsten
Werte fiir Einy tot erreichen und diese damit die verlustdrmsten Systeme darstellen. Betrachtet man
die SM-Konfigurationen Config;q bis Config,s, verursachen die CHalfB sowie die CHB die hochsten
Gesamtverluste, in Ubereinstimmung mit den iibrigen Konfigurationen. Im Vergleich zu den Maxi-
ma von Finy tor der AMLI-Pendants mit Puffermodulen liegen die zugehdrigen Werte aufgrund einer
niedrigeren Anzahl an Submodulen in geringeren Bereichen. Auch hier ldsst sich erkennen, dass die
Strukturen mit Parallelisierungsfahigkeit die auftretenden Systemverluste deutlich reduzieren. Zwar
lassen sich aufgrund der fehlenden Teilsymmetrie keine Parallelverbiinde realisieren, allerdings kommt
der Effekt des graphenbasierten Optimierungsansatzes 2 zum Tragen. Dariiber hinaus befindet sich im
Gegensatz zur H-Briicke lediglich ein Schalter je Modul im Lastpfad. In Ubereinstimmung mit dem
Trend aus Abbildung 5.20 erzielt die PECIN-Struktur in nahezu allen gezeigten Féllen die geringsten
Verluste. Im Gegensatz dazu bildet die CHB-Struktur bei allen betrachteten SM-Konfigurationen die

ineffizienteste Inverterlosung ab.
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Abbildung 5.21: Darstellung der Gesamtinverterverluste Finy tot fiir alle 125 betrachteten Invertersysteme.
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5.4.2.2 Submodul-Konfiguration < Mikrotopologie <+ Amplituden-
modulationsindex <> Systemkosten < Total-Harmonic-Distortion-
Wert <> Verluste

In diesem Abschnitt werden die 125 betrachteten Invertersysteme im Zuge einer gesamtheitlichen
Pareto-Optimierung hinsichtlich der Bewertungskriterien der Inverterkosten, des THD-Werts sowie
der Systemverluste einander gegeniibergestellt. Dieser konkrete Vergleich verdeutlicht einerseits die
Einflussnahme des Moduldesigns sowie der Mikrotopologie auf die drei Bewertungskriterien. Anderer-
seits zielt diese Gegeniiberstellung darauf ab, zu zeigen, wie sich die zusétzliche Beriicksichtigung der
Systemverluste auf die Wahl der vielversprechendsten Invertersysteme auswirkt. Dies gilt insbeson-
dere in Bezug auf die Ergebnisse aus Abbildung 5.17, in welcher lediglich die Systemkosten und der
THD-Wert als Zielkriterien beriicksichtigt sind.

Aufgrund der Vielzahl an untersuchten Invertersystemen werden, wie in Abschnitt 5.4.2.1, die Ener-
gieverluste iiber eine gesamte Referenzperiode ermittelt und einander gegeniibergestellt. Es gelten
dieselben Simulationsbedingungen. Im vorliegenden Fall werden {ibereinstimmend mit Abbildung 5.21
die Gesamtinverterverluste Einy tor Detrachtet. Die Systemkosten der Invertersysteme sowie die THD-
Werte entsprechen denen aus Abbildung 5.17. Es werden die im vorhergehenden Abschnitt eingefiihr-
ten Optimierungsansitze 1 sowie 2 in Form des graphenbasierten Ansatzes sowie der Parallelisierung
der Puffermodule angewendet, um so die bestmogliche Invertervariante zu identifizieren. Dariiber hin-
aus ist ebenso die Implementierung der Pol-Kombinationen fiir die SM-Konfigurationen Config,y bis
Config,s beriicksichtigt. Um zu gewahrleisten, dass alle Invertersysteme einen hinreichend niedrigen
THD-Wert erzielen und damit die IEEE-Empfehlung von THD,, jmax =8 % in jedem Betriebspunkt
erfiillen, wird eine identische Schaltfrequenz von fiof =5kHz gewéhlt [70, 155]. Das zugrundeliegen-
de Modulationsverfahren bildet die LS-PWM-Methode. Es werden insgesamt zwei charakteristische
Betriebszustédnde betrachtet. Im ersten Fall entspricht der Amplitudenmodulationsindex einem Wert
von m, = 1,0, wodurch der Volllastbetrieb eines BEV nachgebildet wird. Um ebenso den Teillast-
betrieb zu betrachten und damit den Einfluss der Anderung der Referenzforderung zu analysieren,
werden die Ergebnisse ebenso fiir einen Amplitudenmodulationsindex von m, =0,4 analysiert. Ab-
bildung 5.22 visualisiert die Gegeniiberstellung der untersuchten Invertersysteme geméfl der Zielfunk-
tionen Einy tot, Cinv,tot und dem THD-Wert. Die Kennzeichnung der Pareto-optimalen Wertepaare
hinsichtlich der drei Bewertungskriterien erfolgt, analog zur bisherigen Vorgehensweise, mit einer ro-
ten Umrandung. Aufgrund der Vielzahl an Invertersystemen ist ausschliefllich fiir diese Wertepaare
eine explizite Beschriftung in Form der zugrundeliegenden Mikrotopologie und des Indexes i der zuge-
hérigen SM-Konfiguration Config; angegeben. Alle anderen Wertepaare sind entsprechend der Mikro-
topologie farblich markiert. Die zugehérigen Umrandungen spiegeln die Symmetrie des Moduldesigns
wider. Um die Ubersichtlichkeit zu erhéhen, beschrinken sich die Darstellungen aus Abbildung 5.22
auf einen Kostenbereich bis 7k USD?®.

Auf Basis der dargestellten Ergebnisse zeigt sich, geméfl den Schlussfolgerungen aus Abschnitt 5.4.2.1,
dass der Grofiteil der SMLI-Systeme weniger Energieverluste generiert als die AMLI-Systeme Config;q
bis Config,;. Wie erlautert, besitzen diese AMLIs per Definition keine Teilsymmetrie, alle inhdrenten
Submodule weisen eine unterschiedliche Modulspannung auf. Es konnen keinerlei Parallelverbiinde
gebildet werden. Im Gegensatz dazu lassen sich in allen SMLI-Strukturen Energiespeichereinheiten
parallelisieren, sofern die BM3-, die MMSPC- oder die PECIN-Struktur als Mikrotopologie vorliegt.
In SMLI-Systemen, die auf Basis der Halbbriicke designt sind, ist keine Parallelisierung moglich.

25Hinweis: Invertersysteme, die diesen Kostenwert iiberschreiten, sind nicht abgebildet. Gemé8 Abbildung 5.7 handelt
es sich bei diesen ausschliefilich um Invertersysteme, welche die SM-Konfiguration Config;; aufweisen und damit je
Batteriezelle eine eigene Leistungselektronik besitzen. Aufgrund der hohen Systemkosten sind derartige Invertersysteme
aus ganzheitlicher Sicht nicht konkurrenzfahig und bieten damit keine Grundlage fiir ein optimales MLI-Design.



5.4 Parameterabhéngigkeiten: Cluster Verluste 165

Da die Anzahl der Schalter im Lastpfad einem Wert von eins entspricht, verursachen diese Systeme
trotz externer Polaritdtsumkehreinheit in der Regel geringere Energieverluste als CHB-MLIs. Auf-
grund der zusétzlichen Betrachtung der Systemkosten erzielen Invertersysteme, welche die H-Briicke
als Mikrotopologie verwenden, aus gesamtheitlicher Sicht jedoch bessere Ergebnisse. Dieses Phdnomen
wird anhand der Punkte auf der Pareto-Front ersichtlich. Wéahrend sich fiir einen Amplitudenmodu-
lationsindex von 0,4 ausschlieflich CHB-Systeme symmetrischer Konfiguration auf der Pareto-Front
befinden, zéhlen fir m, =1,0 auch asymmetrische CHB-Systeme zu den dominanten Datenpunkten.
Diese Tatsache ergibt sich aus der Verbesserung des THD-Werts fiir m, =1,0. Insbesondere bei den
CHB-Systemen mit den SM-Konfigurationen Config, 5, Config,,, Config,, und Config,, zeigt sich diese
Tendenz. Diese Moduldesigns erreichen unter Beriicksichtigung der Pol-Kombinationen die maximale
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Abbildung 5.22: Pareto-Betrachtung aller 125 Invertersysteme mit den Zielfunktionen der Inverterkosten, des THD-
Werts sowie der Systemverluste. Die Kennzeichnung (Mikrotopologie, i) spiegelt dabei die verwendete Mikrotopologie
sowie den Index ¢ der zugrundeliegenden SM-Konfiguration Config; wider.
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Granularitét, welche sich fiir einen hohen Amplitudenmodulationsindex aufgrund des sinkenden Ver-
héltnisses der Stufenhéhe zur Grundwelle in einem geringeren THD-Wert duflert. In Kombination mit
vergleichsweise geringen Systemkosten, bilden diese Invertersysteme trotz hoherer Systemverluste im
Falle von m, =1,0 einen Teil der Pareto-Front ab. Wie aus Abbildung 5.21 hervorgeht, verursachen
die AMLI-Varianten mit Restmodul, Config,q bis Configy, die weder den Vorteil der Parallelisierung
noch den graphenbasierten Ansatz zur Minimierung der Leitverluste nutzen koénnen, die hochsten
Werte von Einv,wt%. Fallen die zugehorigen Systemkosten dariiber hinaus hoch aus und nimmt der
THD-Wert ebenso einen hoheren Wert an, konnen derartige AMLIs nicht mit den anderen Invertersys-
temen konkurrieren. Vergleicht man die symmetrischen SM-Konfigurationen miteinander, verkérpern
vor allem Systeme mit einer Modulzahl im Bereich von ngy ={3...9} fiir Config, bis Config;, und
damit einer Zellanzahl je Energiespeichereinheit von n.gsy ={12...36}, ein gesamtheitliches Opti-
mum. Trotz dhnlicher Energieverluste sowie vergleichbarer THD-Werte wirken sich insbesondere die
anfallenden Systemkosten bei den iibrigen SMLI-Systemen negativ aus. Dieser Umstand ist speziell
in Abbildung 5.22a erkennbar.
Stellt man des Weiteren die Ergebnisse der Invertersysteme auf Basis der zugrundeliegenden Mikro-
topologie gegeniiber, ergeben sich weiterhin einige Unterschiede. Trotz der geringen Anzahl von le-
diglich einem Schalter im Lastpfad im Falle der CHalfB, die zu einer Energieeinsparung im Ver-
gleich zur CHB fiihrt, kann diese nicht mit Invertersystemen mithalten, die aufgrund der Anwendung
der MMSPC- oder der PECIN-Struktur den Vorteil der Parallelisierung ausnutzen kénnen. Dieser
Sachverhalt zeigt sich deutlich anhand der Position der dunkel eingefirbten Datenpunkte sowie den
Markierungen der Pareto-Front. Insbesondere fiir einen Amplitudenmodulationsindex von m, =0,4
kann die CHalfB nicht mit den SM-Konfigurationen konkurrieren, welche diese Mikrotopologien ein-
setzen, da sich aufgrund der geringen Referenzforderung tiber die gesamte Referenzperiode hinweg
Parallelverbiinde realisieren lassen. Betrachtet man die Invertersysteme auf Basis der BM3-Struktur,
ist auch diese aufgrund des Bedarfs einer externen Polaritdtsumkehreinheit nicht mit den MMSPC-
sowie den PECIN-Pendants wettbewerbsfahig. Der Einsatz der Polaritdtsumkehreinheit fithrt zu héhe-
ren Systemkosten. Die zugehorigen Schaltelemente verursachen weiterhin zusétzliche Inverterverluste.
Stellt man die Invertersysteme gegentiber, die entweder die MMSPC- oder die PECIN-Struktur als
Modultopologie verwenden, lassen sich durch die Anwendung der PECIN-Struktur in der Regel ge-
ringere Verluste erzielen. Dieser Sachverhalt ist bereits in Abbildung 5.21 ersichtlich. Jedoch fiihrt
die Verwendung der PECIN-Struktur aufgrund der Divergenz in der Spannungsfestigkeit der vier
Hauptschalter dazu, dass, abhéngig von der jeweiligen Modulkonfiguration und der Spannung der En-
ergiespeichereinheiten, unterschiedliche Halbleiterelemente in den einzelnen Submodulen erforderlich
sind. Geméaf Abbildung 5.7 ergeben sich dadurch fiir einige SM-Konfigurationen hohere Systemkosten.
In der Konsequenz bilden auch MMSPC-Strukturen Pareto-optimale Punkte auf der Pareto-Front.
Neben den SMLI-Systemen mit einer vergleichsweise geringen Modulzahl im Bereich von drei bis
neun, zahlen auch diverse AMLI-Systeme zu den gesamtheitlichen Optima, wie sich insbesondere
der Pareto-Front in Abbildung 5.22a entnehmen l&sst. Einerseits setzen sich eine Vielzahl der AMLI-
Systeme Config,q bis Config,s unabhingig von der vorliegenden Mikrotopologie aufgrund der hohen
Granularitidt der erzeugten Ausgangsspannungen und des damit verbundenen geringen THD-Werts
im Vergleich zu den anderen Strukturen durch. Andererseits bilden die Konfigurationen Config,, bis
Config,s einen optimalen Kompromiss aus allen drei Zielfunktionen.

Aus beiden Grafiken in Abbildung 5.22 geht deutlich hervor, dass unter den gegebenen Bedingun-

gen mit allen Invertersystemen hinreichend niedrige THD-Werte erzielt werden. Die auftretenden

26Hinweis: Im Falle der CHB kann der graphenbasierte Ansatz, wie in vorhergehendem Abschnitt erliutert, einge-
schrankt genutzt werden. Die Anzahl alternativer Lastpfade ist jedoch deutlich geringer als bei den anderen Mikroto-
pologien, welche die Fahigkeit zur Parallelisierung besitzen.
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Unterschiede zwischen den Werten der einzelnen Systeme sind vergleichsweise gering. Aufgrund dieser
Tatsache listet Tabelle 5.7 alle Pareto-dominanten Invertersysteme auf, die sich aus einer Pareto-
Betrachtung bei einer reinen Beriicksichtigung der Inverterverluste sowie der Systemkosten als Ziel-
funktionen ergeben. Neben den jeweiligen Werten fiir Finy ot und Cinytor sind fiir alle optimalen
Systeme sowohl die zugrundeliegende Mikrotopologie, die SM-Konfiguration mit dem Zusatz, ob es
sich um einen SMLI oder einen AMLI handelt, sowie der jeweilige THD-Wert angegeben. Die Er-
gebnisse zeigen auch hier, dass die optimalen Werte unter Anwendung der Topologien der CHB-, der
MMSPC- sowie der PECIN-Struktur erzielt werden. Aufgrund ihrer geringen Systemkosten sind die
CHB-Systeme stets ein Teil der Pareto-Front. Allerdings weisen sie im Vergleich zu den MMSPC-
und PECIN-Systemen deutlich héhere Inverterverluste auf. Dies gilt bei beiden betrachteten Betrieb-
spunkten. Die Moglichkeit der Realisierung von Parallelverbiinden sowie die effektive Anwendung des
graphenbasierten Ansatzes entsprechend Optimierung 2 fithren zu einer signifikanten Reduzierung der
Systemverluste bei Verwendung dieser beiden MLI-Topologien. Mit dem Invertersystem auf Basis der
PECIN-Struktur und der SM-Konfiguration Config,4 lassen sich fiir m, =1,0 um mehr als 30 % der
auftretenden Energieverluste einsparen im Vergleich zu dem Wert, welcher mit dem CHB-MLI und ein-
er Modulzahl von ngy = 3 erzielt wird. Vergleicht man die Pareto-dominanten Systeme fiir die beiden
betrachteten Amplitudenmodulationsindizes, sind diese nahezu identisch. Allerdings befinden sich die
SM-Konfigurationen Config,, sowie Config;s mit der PECIN-Struktur als Mikrotopologie ausschlief3-
lich fiir m, =1,0 auf der Pareto-Front. Im Falle von Config,s wirken sich die verhéltnisméBig hohen
Systemkosten gepaart mit grofleren Systemverlusten im Vergleich zu den anderen Pareto-dominanten
Invertersystemen fiir einen niedrigen Modulationsindex negativ aus. Auch Config,, kann trotz der
geringeren Systemkosten bei einem Wert von m, =0,4 nicht mit den erzielten Verlustwerten von
Config,5 konkurrieren. Das zugehérige Invertersystem ist nicht Pareto-optimal. Wie erldutert, kann
die Divergenz der Schalter-STV innerhalb der PECIN zu erhohten Systemkosten im Vergleich zur

Tabelle 5.7: Pareto-optimale Invertersysteme bei einer reinen Beriicksichtigung der Zielkriterien der Gesamtenergiever-
luste Einv,tot sowie der Inverterkosten Ciny,tot fiir zwei unterschiedliche Betriebspunkte in Form der Amplitudenmodula-
tionsindizes ma = 1,0 und ms =0,4. Als Ergénzung sind fur alle aufgelisteten MLI-Systeme die zugehorigen THD-Werte
aufgefihrt.

Amplitudenmodulationsindex m, = 1,0
Mikrotopologie SM-Konfiguration SMLI/ AMLI THD Einv,tot Cinv,tot
CHB Config, SMLI 0,25% 53,2J 682 USD
CHB Configg SMLI 0,36 % 50,5J 706 USD
CHB Config, SMLI 0,33% 59,9J 702 USD
CHB Configg SMLI 0,45 % 49,17 880 USD
MMSPC Config, SMLI 0,33% 43,97 1079 USD
PECIN Configy SMLI 0,45 % 39,27 1122 USD
PECIN Config, g AMLI 0,04 % 38,57 1661 USD
PECIN Config,, AMLI 0,26 % 39,17 1517 USD
PECIN Config, ¢ AMLI 0,04 % 36,7J 1908 USD
Amplitudenmodulationsindex my = 0,4
Mikrotopologie SM-Konfiguration SMLI/ AMLI THD Einv,tot Cinv,tot
CHB Config, SMLI 0,27 % 54J 682 USD
CHB Configg SMLI 0,21% 4,97 706 USD
CHB Config, SMLI 0,20 % 5,0J 702 USD
CHB Configy SMLI 0,32% 4,7J 880 USD
MMSPC Config, SMLI 0.20 % 2,4J 1079 USD
PECIN Configy SMLI 0,32% 1,87 1122 USD

PECIN Config, g AMLI 0,27 % 1,6J 1661 USD
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MMSPC-Struktur fithren. Die SM-Konfiguration Config,, unter Einsatz der MMSPC-Struktur, befin-
det sich fiir beide Betriebszustidnde auf der Pareto-Front.

Berticksichtigt man fiir einen Vergleich ausschlieflich die Bewertungskriterien der Systemkosten so-
wie der Inverterverluste geméafl Tabelle 5.7, bilden SMLI-Systeme mit einer Modulzahl im Bereich von
drei bis neun die vielversprechendsten unter allen symmetrischen Konfigurationen. Diese sind eben-
so in den Grafiken aus Abbildung 5.22 in der Pareto-Front enthalten. Insbesondere SM-Konfiguration
Conlfigy erzielt bei Verwendung der PECIN-Struktur als Mikrotopologie die geringsten Systemverluste.
Unter allen AMLI-Systemen ist SM-Konfiguration Config,; mit Einsatz der PECIN-Topologie in bei-
den betrachteten Betriebspunkten das Invertersystem, das den besten Kompromiss aus Inverterkosten
und Systemverlusten bietet. Wie anhand der zugehorigen Zellverteilung in Tabelle 5.3 deutlich wird,
existieren bei Config,; fiir jede auftretende Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit n¢ gsu i
mindestens zwei identisch ausgelegte Module. Die Optimierung hinsichtlich der Parallelisierung iden-
tischer Module kann daher fiir alle Submodule angewendet werden. Das zugehdrige Invertersystem
befindet sich auch fiir die Betrachtung aller drei Bewertungskriterien auf der Pareto-Front. Geméaf
den Angaben in Tabelle 5.6 kann mit dieser Struktur die maximale Granularitit erreicht werden.
Fiir beide betrachteten Werte von m, zéhlt der AMLI weiterhin zu den Invertersystemen, welche die

geringsten Systemverluste generieren.

5.4.3 Zusammenfassung und Fazit des dritten Clusters

Im dritten Abschnitt zu den Parameterabhingigkeiten wird die Bandbreite der betrachteten Design-
parameter auf die Systemverluste ausgeweitet. Dabei werden insbesondere zwei Optimierungsansitze
vorgestellt, die zur Minimierung der dominierenden Leitverluste im Invertersystem beitragen. Neben
der Parallelisierung der Puffermodule in AMLI-Systemen, die iiber eine Teilsymmetrie verfiigen, wird
zudem ein graphenbasierter Ansatz vorgestellt. Mittels der Transformation einer MLI-Struktur in
einen gerichteten Graphen lésst sich fiir jede Schalterstellung in jedem Betriebszustand der Weg des
minimalen Widerstands und damit der Pfad mit den geringsten Leitverlusten ermitteln. Die effektive
Anwendung beider Optimierungsansétze ist anhand ausgewédhlter AMLI-Systeme auf Basis der PE-
CIN-Struktur demonstriert. Der graphenbasierte Ansatz erweist sich vor allem dann als wirkungsvoll,
wenn die zugrundeliegende Mikrotopologie des MLI-Systems die potenzielle Auswahl verschiedener
Lastpfade ermdglicht. Dieser Umstand ist beispielsweise bei der Halbbriicke aufgrund der Anzahl von
lediglich zwei Schaltern je Submodul nicht gegeben. Jeder Zustand im Submodul definiert einen eige-
nen Betriebszustand. Es besteht keine Auswahlmoglichkeit zwischen Schalterstellungen, die zu einem
identischen Betriebszustand fithren.

Ein Vergleich von SMLI-Systemen unterschiedlicher Modulzahl zeigt, dass sich der Anteil der Schalt-
verluste an den Gesamtverlusten mit zunehmender Modulzahl verringert. Mit einem Anstieg der Mo-
dulzahl bei SMLI-Systemen sinkt die Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit n. gsu, die
Modulspannung wird kleiner und die Granularitdt der Ausgangsspannungen erhoht sich. Damit re-
duziert sich die Spannung, die von den Halbleiterelementen in den jeweiligen Submodulen geschaltet
werden muss. Dariiber hinaus verringert sich die erforderliche Spannungsfestigkeit der Halbleiter-
schalter mit Abnahme der Zellenzahl n. gsy je Energiespeichereinheit. Es lassen sich in der Folge
Halbleiterelemente mit einer geringeren Durchbruchspannung einsetzen. Dieser Sachverhalt fithrt ins-
gesamt zu einer Reduzierung der Schaltverluste mit steigendem ngy; im SMLI-System. Eine Analyse
der Gesamtverluste der 25 betrachteten SM-Konfigurationen, unter Beriicksichtigung der zugrunde-
liegenden Mikrotopologie, verdeutlicht den positiven Einfluss der Parallelisierungsfihigkeit. Durch die

Parallelschaltung von Energiespeichereinheiten lassen sich bei einer gegebenen SM-Konfiguration, wel-
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che identisch ausgelegte Submodule beinhaltet, sowohl die Leitverluste der Energiespeichereinheiten
als auch die der Schaltelemente deutlich reduzieren. Dieser Umstand gilt insbesondere im Vergleich
zu Invertersystemen, deren Mikrotopologie ausschliellich einen reinen Serienbetrieb erlaubt. Die Ein-
sparung der Leitverluste der Energiespeichereinheiten nimmt dabei mit steigender Modulzahl zu. Dies
begriindet sich damit, dass mit einer héheren Anzahl von Submodulen im System auch mehr Energie-
speichereinheiten vorhanden sind, die parallel geschaltet werden kénnen. Dadurch kann der Effekt der
Parallelbildung umso stiarker genutzt werden. Trotz des positiven Einflusses der Parallelschaltung auf
die auftretenden Schalterleitverluste, erh6hen sich diese mit einem Anstieg der Modulzahl. Dabei wirkt
die direkt proportionale Zunahme der Anzahl an Schalter im SMLI-System dem Effekt der Parallel-
schaltung entgegen. Aus diesem Grund erzielen SMLI-Konfigurationen mit einer mittleren Modulzahl
im Bereich von neun bis 18 Submodulen, bei einer Zellanzahl von n i, =108 Batteriezellen je In-
verterstrang, die geringsten Gesamtverluste unter allen betrachteten symmetrischen Konfigurationen.
Im Speziellen steht hierbei die zugrundeliegende Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit
in einem Verhéltnis von 5,6 % bis 11,1% zu ncpn. Diese SM-Konfigurationen bilden den besten
Kompromiss aus einer effektiven Nutzung der Parallelverschaltungen und einer geeigneten Anzahl an
Halbleiterschaltern. Bei einem direkten Vergleich der fiinf untersuchten Mikrotopologien erzielt die
PECIN-Struktur fiir nahezu alle betrachteten SM-Konfigurationen die geringsten Systemverluste. Im
Gegensatz dazu bilden die CHB-Strukturen die ineffizientesten Varianten, da sich permanent zwei
Halbleiterschalter je Submodul im Lastpfad befinden und diese Topologie nicht in der Lage ist, Par-
allelverbiinde zu bilden. Dieser Trend zeigt sich auch bei den AMLI-Systemen.

Im Rahmen der Gegeniiberstellung aller Invertersysteme in Bezug auf die Systemverluste werden
neben den SMLI-Systemen mit einer mittleren Modulzahl auch AMLI-Systeme mit der Prédsenz in-
héarenter Puffermodule als vielversprechende Invertersysteme identifiziert. Voraussetzung hierfiir ist
der Einsatz einer Mikrotopologie, welche die Fahigkeit zur Bildung von Parallelverbiinden aufweist.
Durch die Parallelisierung der Puffermodule und der Anwendung des graphenbasierten Ansatzes kon-
nen vergleichsweise geringe Systemverluste erreicht werden. Bei einer reinen Verlustbetrachtung bilden
insbesondere derartige Systeme in Kombination mit der PECIN-Struktur das Optimum.
Beriicksichtigt man neben den Systemverlusten sowohl die Inverterkosten als auch die Ergebnisse der
THD-Werte aus den vorhergehenden Abschnitten, stellen einige CHB-Systeme eine ganzheitlich opti-
male Losung dar. Dies lédsst sich in erster Linie auf die bereits identifizierten geringen Systemkosten
zuriickfithren, die vor allem mit dieser Struktur erzielt werden. Da alle betrachteten Invertersysteme
aufgrund der Vorgabe einer identischen Schaltfrequenz zu hinreichend geringen THD-Werten fiihren,
werden die vielversprechendsten Systeme bei einer reinen Betrachtung der Inverterkosten sowie der
Systemverluste ermittelt. Sofern die Inverterkosten ein Bewertungskriterium darstellen, ist ein CHB-
System stets in der Wertemenge der optimalen Systeme vertreten. Die zugehérigen Inverterverluste
sind jedoch vergleichsweise hoch. Einen geeigneten Kompromiss aus beiden genannten Bewertungskri-
terien stellen zum Einen symmetrische Invertersysteme mit einer Modulzahl im Bereich von drei bis
neun Modulen dar, die entweder die MMSPC- oder die PECIN-Struktur als Mikrotopologie einset-
zen. Insbesondere letztere zeichnet sich durch eine Minimierung der Systemverluste aus. Die Zellan-
zahl entspricht dabei einem Wert zwischen 12 bis 36 bei einer Gesamtzahl von 108 Batteriezellen je
MLI-Phase. Wéhrend eine SMLI-Konfiguration mit der kleinstméglichen Anzahl von ng gsuy =1 Bat-
teriezelle je Energiespeichereinheit die héchste Granularitdt und damit den bestméglichen THD-Wert
aufweist, ist ein derartiges System sowohl aus Kostensicht als auch hinsichtlich der Systemverluste mit
anderen MLI-Systemen nicht konkurrenzfihig. Neben symmetrischen SM-Konfigurationen mit einem
Wert von n¢ gsu im Bereich von % bis % bezogen auf die Gesamtanzahl an Zellen je Inverterstrang
erweisen sich zum Anderen auch AMLIs als vielversprechende MLI-Strukturen, die Puffermodule ent-

halten. Insbesondere ein System wie die asymmetrische SM-Konfiguration Config, 4 stellt, unter der
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Verwendung der PECIN-Struktur als Mikrotopologie, unabhédngig vom Betriebspunkt einen geeigne-
ten Kompromiss aus geringen Systemkosten und Systemverlusten dar.

Wie die Untersuchungen zeigen, hingt die Wahl einer optimalen Inverterstruktur stark vom priorisier-
ten Bewertungskriterium ab. Je nach Fokussierung auf ein oder mehrere Kriterien bilden verschiedene
Invertersysteme die optimale Losung ab. Es sollte daher stets je nach Prioritdt der Bewertungskriterien

eine Wahl getroffen werden.
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5.5 Parameterabhangigkeiten: Cluster Parallelisierung

Ladezustand

Multilevel-
Inverter

PP-Konfiguration

Im vorhergehenden Abschnitt findet die Parallelisierungsfahigkeit der untersuchten MLI-Topologien
bereits Anwendung. Dabei werden die konkrete Ausgestaltung und die exakte Formierung der Par-
allelverbiinde sowie deren Auswirkungen auf andere Einflussfaktoren nicht behandelt. Aus der Ab-
héngigkeitsmatrix in Tabelle 5.2 geht hervor, dass die Konfiguration der Parallelverbiinde sowohl die
Leitverluste des Systems als auch die Ladezustinde der eingesetzten FEnergiespeichereinheiten be-
einflusst und daher in der Analyse der Abhéngigkeiten beriicksichtigt werden muss. Im letzten Teil
der Abhédngigkeitsbetrachtungen wird deshalb der Effekt der Parallelpack-Konfiguration in den Fokus
der Betrachtungen gesetzt, deren allgemeine Definition in Abschnitt 2.1.6 gegeben ist. Aufgrund der
Einflussnahme auf den Ladezustand sowie die entstehenden Verluste, wird die Formierung der Paral-
lelverbiinde im Detail beleuchtet. Hierzu wird zunéchst der allgemeine Zusammenhang zwischen einem
Parallelverbund und der Stromverteilung aufgezeigt. Im Anschluss daran erfolgt eine Sensitivitédtsana-
lyse hinsichtlich der Netzwerkwiderstédnde eines MLI-Strangs sowie die Untersuchung der Einwirkung
auf die auftretenden Leitverluste. Im Zuge der Betrachtung der resultierenden Ladezustdnde wird ein
Optimierungsansatz vorgestellt, der den negativen Einfluss einer Gleichverteilung auf die SoC-Werte
der Energiespeichereinheiten minimiert.

Die Bildung von Parallelverbiinden setzt die Parallelisierungsfahigkeit einer Mikrotopologie voraus.
Es werden in diesem Abschnitt daher nur Mikrotopologien in die Betrachtungen einbezogen, wel-
che die Bildung von Parallelverbiinden erméglichen. Dariiber hinaus ist fiir die Implementierung von

Parallelpacks die Symmetrie der Submodule angenommen.

5.5.1 Stand der Technik

Singer et al. zeigen in ihrer Publikation den positiven Effekt der Parallelisierung von Energiespeicher-
einheiten auf die Verlustbilanz eines MLI-Systems [147]. Insbesondere im Vergleich zu MLI-Strukturen,
welche lediglich einen reinen Serienbetrieb erlauben, kénnen Leitverluste eingespart werden. Diesen
Umstand verdeutlichen die Autoren anhand einer Gegeniiberstellung mit dem MMC. Insbesondere die
Leitverluste der Energiespeichereinheiten lassen sich im Parallelbetrieb signifikant minimieren. Die Ar-
beit konzentriert sich dabei auf die generelle vorteilhafte Einflussnahme der Parallelverschaltung auf
die Systemverluste mittels der MMSPC-Topologie und beriticksichtigt nicht die Auswirkung der Art

und Weise, wie die Parallelpacks formiert werden. Die Verwendung von Halbleiterelementen in einem
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MLI-System kann dabei zu einer ungleichméfigen Verteilung des Stroms zwischen den Energiespei-
chereinheiten innerhalb eines Parallelverbunds fithren, wie von Goetz et al. angesprochen [43, 44]. Im
schlimmsten Fall flieft der Grof3teil des Laststroms iiber die Energiespeichereinheiten am Rand des
Parallelverbunds, wéhrend die in der Mitte befindlichen einer deutlich geringeren Strombelastung aus-
gesetzt sind. Um die Leitverluste innerhalb eines MLI zu minimieren, préisentieren Goetz et al. einen
Algorithmus, der dem Prinzip der Gleichverteilung folgt und damit den Vorteil der Parallelschaltung
effektiv nutzt [44]. Die Autoren gehen dabei jedoch nicht ndher auf die explizite Auswirkung der PP-
Konfiguration ein. Dariiber hinaus erfolgt keine weitere Auseinandersetzung mit dem Phdnomen der
ungleichméBigen Stromverteilung zwischen den Energiespeichereinheiten in einem Parallelverbund. In
ihrer Studie stellen Zhu et al. eine rekonfigurierbare Invertertopologie vor, welche in der Lage ist, die
inhdrenten Energiespeichereinheiten sowohl in Serie zu schalten als auch zu parallelisieren [173]. Durch
die spezielle Schaltungsstruktur ist ebenso das individuelle Bypassen jeder Spannungsquelle moglich.
Im Zuge dieser Vorstellung behandeln die Autoren konkret die Problematik einer ungleichméfigen
Stromaufteilung innerhalb eines Parallelpacks, indem sie die Stromverteilung in einem Parallelver-
bund, bestehend aus insgesamt zehn Energiespeichereinheiten, illustrieren. Im gezeigten Beispiel ist
der Widerstand der ESU-Pfade um einen Faktor von zehn gréfler als der der Schalterpfade. Die Er-
gebnisse legen dar, dass der grofite Strom durch die Energiespeichereinheiten an den Randpositionen
der Parallelpacks flieit, wihrend diejenigen in der Mitte des Verbunds einen wesentlich geringeren
Stromfluss aufweisen. Die Autoren setzen hierzu explizit das Verhéltnis des maximalen zum minima-
len Stromfluss in Beziehung und zeigen zugehorige Abhéngigkeitsverhéltnisse auf. Wie gezeigt wird,
héngt dieses Verhéltnis sowohl von der Anzahl an Energiespeichereinheiten in dem jeweiligen Par-
allelverbund ngsu pp als auch dem Widerstandsverhéltnis der ESU-Pfade zu den Schalterpfaden ab.
Mit steigendem Wert von ngsu,pp nimmt die Divergenz zwischen dem maximal und dem minimal
flieBenden Strom zu. Zhu et al. betrachten dabei jedoch lediglich einen Wert fiir ngsu pp bis zu zehn.
Zur Minimierung dieser Stromdiskrepanz empfehlen die Autoren, das Widerstandsverhéltnis der ESU-
Pfade zu denen der Schalterpfade zu minimieren, indem Halbleiterelemente gewéahlt werden, welche
einen geringeren Durchlasswiderstand besitzen. Eine weitere von den Autoren erwéhnte Mafinahme
ist die Beriicksichtigung der Limitierung der Anzahl von Energiespeichereinheiten in einem Paral-
lelverbund. Die Autoren gehen jedoch nicht weiter auf die Problemstellung der Stromdivergenz ein.
Auch beschaftigen sich die Autoren nicht explizit mit der Ursache dieses Problems. Tashakor et al.
setzen sich in ihrer Publikation mit den Vorteilen und Herausforderungen von MLI-Systemen aus-
einander, insbesondere im Hinblick auf deren Anwendung in Elektrofahrzeugen [158]. Dabei greifen
die Autoren das von Zhu et al. vorgestellte Phanomen der ungleichméfigen Stromverteilung in einem
Parallelverbund auf. In ihrer Studie werden jedoch lediglich die Ergebnisse von Zhu et al. aufgefiihrt
und erldutert. Es finden sich keine zusétzlichen Analysen oder Gegenmafinahmen zur Minimierung
der auftretenden Stromdivergenz. In keiner weiteren Stand der Technik-Publikation befassen sich Au-
toren im Detail mit dem Problem der ungleichméfiigen Stromverteilung in einem Parallelverbund.
Dariiber hinaus finden sich nahezu keine Untersuchungen der Einflussnahme der PP-Konfiguration

auf die resultierenden Leitverluste eines MLI-Systems.

5.5.2 Analyse und Optimierung

5.5.2.1 Parallelpack-Konfiguration <> Multilevel-Inverter-Spezifikationen <«

Submodul-Konfiguration

Bevor die Auswirkungen der PP-Konfiguration auf die Leitverluste sowie die Ladezustinde in einem
MLI-System beleuchtet werden, erfolgt zunéchst eine Einflussbetrachtung auf die Stromverteilung

in einem Parallelverbund. In Anlehnung an Tabelle 2.1 wird die Stromverteilung in einem MLI den
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MLI-Sperzifikationen zugeordnet. Zuséatzlich wird eine Sensitivitdtsanalyse beziiglich des vorliegenden
Widerstandsverhéltnisses zwischen den ESU- und den Schalterpfaden durchgefiihrt. Dieser Umstand
tragt einer variierenden Submodul-Konfiguration Rechnung.

GemiB der Definition von Weifigerber besagt das Helmholtz-Uberlagerungsprinzip, dass in einem
Stromkreis mit linearen Widerstdnden und unabhéngigen Spannungsquellen die Gesamtwirkung aller
Quellen durch die Summe der Wirkungen der einzelnen Teilquellen dargestellt werden kann [168].
Dies ist moglich, wenn die iibrigen Quellen durch ihre idealen Innenwiderstdnde ersetzt werden. Da
die Spannungsquellen bei einem kaskadierten MLI galvanisch getrennt sein miissen, kann das Uber-
lagerungsprinzip bei einem MLI-Phasenstrang und insbesondere bei einem Parallelverbund von En-
ergiespeichereinheiten angewendet werden. Abbildung 5.23 zeigt hierzu das Widerstandsnetzwerk am
Beispiel eines PECIN-Parallelverbunds, bestehend aus ngsy pp Energiespeichereinheiten. Dieses re-
sultiert aus dem allgemeinen Ersatzschaltbild in Abbildung 3.5 nach der Anwendung des Helmholtz-
Uberlagerungsprinzips. Das Widerstandsnetzwerk ist aus Sicht von ESU,, dargestellt. Abgesehen von

1= oad
o»r—---

117 Noad

wlp Ip,1 Up k-2 R Up k-1 st,lp llerESU_pp-l

R

sw,lp

Abbildung 5.23: Resultierendes Widerstandsnetzwerk eines PECIN-Parallelverbunds mit ngsy, pp inhédrenten Span-
nungsquellen aus Sicht der k-ten Energiespeichereinheit nach Anwendung des Helmholtz-Uberlagerungsprinzips. Auf
Grundlage dieses Prinzips sind die restlichen Energiespeichereinheiten durch ihre Innenwiderstiande ersetzt.

ESU; sind dem Uberlagerungsprinzip zufolge die iibrigen Energiespeichereinheiten durch ihre In-
nenwiderstinde ersetzt worden. In Anlehnung an die Darstellung aus Abbildung 3.5 finden sich im
gezeigten Netzwerk sowohl die Widerstdnde der ESU-Pfade als auch die Widersténde in den oberen
und unteren Schalterpfaden des Parallelverbunds. Diese entsprechen im Falle der PECIN-Topologie
den Widerstdnden der BtB-Schalter. Dartiber hinaus sind die jeweiligen Strome durch die Energiespei-
chereinheiten illustriert. Fiir die Analyse des Widerstandsnetzwerks und in der Folge des Einflusses
der PP-Konfiguration ist die Bestimmung des Netzwerkwiderstands der k-ten Energiespeichereinheit
Ryw i von Relevanz. Wie den Messergebnissen aus Tabelle B.2 entnommen werden kann, ergeben sich
fiir die beiden BtB-Schalter innerhalb der PECIN-Struktur nahezu identische Widerstandswerte. Zu-
dem kann fiir beide BtB-Schalter auf Basis einer {ibereinstimmenden Spannungsfestigkeit entsprechend
Gleichung (3.2a) derselbe Halbleiterschalter gewédhlt werden. Es kann daher die vereinfachte Bezie-
hung aus Gleichung (5.6a) angenommen werden. Unter Verwendung dieses Zusammenhangs wird der
Netzwerkwiderstand Ry x fiir ESU nach Gleichung (5.6b) berechnet.

Rpig = st,up = st,lp (56&)
Ruywk = Resux +

{ [(RESU,I + 2 Rps) || Resu,2 + 2RBtB} H Rgsu k-1 + 2RBtB} H

{ [(RESU,nESU,pp +2RpiB) || RESU npsu pp—1 + 2 RBtB} e H Rgsy k41 +2 RBtB} :
(5.6b)
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Die Widerstandsbildung ergibt sich dabei aus der Serienschaltung des zugehérigen ESU-Pfads der
k-ten Energiespeichereinheit zum Gesamtwiderstand aus der Parallelschaltung des linksseitigen sowie
des rechtsseitigen Netzwerks aus Sicht von ESUy. Die Kennzeichnung ,||¢ in Gleichung (5.6) symboli-
siert die Parallelschaltung zwischen den jeweiligen Widerstédnden.
Es wird zunéchst angenommen, dass alle Energiespeichereinheiten identisch ausgelegt sind und alle
BtB-Schalter ein ideales Verhalten aufweisen. Es gilt damit Rgig =0. Unter Anwendung der elektro-
technischen Grundprinzipien in einer idealen Parallelschaltung teilt sich der Laststrom innerhalb eines
Parallelverbunds gleichméBig auf die ngsy pp inhérenten Energiespeichereinheiten auf. Infolgedessen
ergibt sich fiir den Strom durch die k-te ESU der Zusammenhang

. 1 ) )

TESUL = — lload = IESU - (5.7)

NESU,pp

Durch jede Energiespeichereinheit fliefit ein identischer Strom igsy. Aufgrund der Prasenz der Halb-
leiterschalter sowie der parasitiren Eigenschaften der Kupferleitungen weichen die Verbindungspfade
zwischen den einzelnen Energiespeichereinheiten in ihrem Verhalten stark von dem eines widerstands-
losen Verbindungselements ab. Ebenso kénnen durch unterschiedliche Belastungszeiten divergierende
Ladezustédnde der einzelnen Energiespeichereinheiten auftreten. Diese Unterschiede zu einem idealen
Widerstandsnetzwerk fithren in der Regel zu einer ungleichméfigen Stromaufteilung zwischen den En-
ergiespeichereinheiten innerhalb eines Parallelverbunds. Gleichung (5.7) trifft daher im Allgemeinen
nicht auf ein Parallelpack mit ngsy pp > 2 zu.
Je nach SM-Konfiguration dndern sich sowohl die Widerstdnde der Schalterpfade als auch die der
ESU-Pfade. Wie anhand der Messergebnisse in Tabelle B.2 deutlich wird, nehmen die Widerstdnde
mit der Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit n, ggu zu. Mit steigendem Widerstand der
Schalterpfade weicht das Netzwerk eines Parallelverbunds zunehmend von einer idealen Parallelver-
schaltung ab und beeinflusst infolgedessen die Stromverteilung. Dabei muss das Widerstandsverhéltnis
zwischen den Schalterpfaden sowie den ESU-Pfaden nicht konstant sein. Abhédngig von der Wahl des
Halbleiterelements &ndert sich der Widerstand des Schalterpfads. Dariiber hinaus kann sich der Wi-
derstandswert des ESU-Pfads je nach vorliegender Batteriezelle ebenso dndern, welcher zudem in der
Regel mit abnehmendem Ladezustand ansteigt [143]. Um den Einfluss der Submodul-Konfiguration
in allgemeiner Weise zu beleuchten und den Effekt des Widerstandsverhéltnisses zu verdeutlichen,
wird nachfolgend eine Sensitivitdtsanalyse der Stromverteilung in einem Parallelverbund durchge-
fithrt. Hierzu wird ein sogenannter Widerstandsfaktor eingefiihrt, welcher diese Widerstédnde ins Ver-
héltnis zueinander setzt. Dieser sogenannte Widerstandsverhéltnisfaktor ppp definiert im Speziellen
die Relation aus dem Widerstand eines ESU-Pfads Rgsy zu dem eines BtB-Schalterpfads Rpip in
einem PECIN-Parallelverbund, wie in Gleichung (5.8a) angegeben®”. Hierzu wird die Vereinfachung

aus Gleichung (5.6a) herangezogen.

Rpsu
= 5.8a
pPPP Rows ( )
Rpsu = ppp RBiB (5.8b)

Dabei symbolisiert Rgsy repréasentativ den Widerstandswert des Leistungspfads einer Energiespei-
chereinheit. Dies bedeutet im Detail, dass ein entsprechender Widerstandswert des ESU-Pfads auf
Basis eines gewadhlten Werts von Rpip durch Faktorisierung mit ppp geméfl Gleichung (5.8b) be-
rechnet wird. Ein hoher Wert von ppp sagt aus, dass der Widerstand des ESU-Pfads im Vergleich

2"Hinweis: Dieser Faktor lisst sich unter der Beriicksichtigung der jeweiligen Schalterwiderstinde in einfacher Weise
auf andere MLI-Mikrotopologien anwenden.
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zum Schalterpfad in einem Parallelverbund deutlich gréfler ist. Das Gegenteil gilt fiir einen klei-
nen Widerstandsverhéltnisfaktor. Mit steigendem ppp nédhert sich ein Parallelverbund einem idealen
Widerstandsnetzwerk an. Damit eine vom Laststrom unabhéngige Betrachtung moglich ist, werden
normierte Werte fiir den Netzwerkwiderstand sowie fiir den Strom durch eine Energiespeichereinheit

igsu,k gemaf Gleichung (5.9) eingefiihrt.

5 Rnw,k

Rnw,k = Rnw,max (59&)

~ )

IESUE = — =0k (5.9b)
1ESU,max

Hierbei représentieren RnW,k sowie gESU,k die normierten Werte des Netzwerkwiderstands sowie des
Stroms der k-ten Energiespeichereinheit, bezogen auf die Maximalwerte Ry max SOWi€ {ESU, max iNNEI-
halb des zugehorigen Parallelverbunds. Der korrespondierende Minimalwert aller Netzwerkwiderstande
sowie der ESU-Strome wird mit Ruw min bzW. iEsU,min indexiert. Um die Auswirkungen des Wider-
standsverhéltnisfaktors zu zeigen und somit den Einfluss der SM-Konfiguration auf die Stromverteilung
darzulegen, bildet Abbildung 5.24 beispielhaft die normierten Netzwerkwiderstdnde und ESU-Strome
fiir jede k-te Energiespeichereinheit in einem Parallelverbund ab. Im Speziellen sind diese am Beispiel
eines Parallelnetzwerks visualisiert, welches sich aus ngsy,pp = 108 Energiespeichereinheiten zusam-
mensetzt. Es wird damit die SM-Konfiguration Config;; aus Tabelle 5.3 herangezogen, welche bei einer
Anzahl von n¢ pn = 108 Batteriezellen je Phasenstrang eine einzige Zelle in jeder Energiespeicherein-
heit aufweist?®. Aufgrund der Normierung gemif Gleichung (5.9) liegen die resultierenden Werte von
Rnw,k sowie ZESU’;c jeder k-ten Energiespeichereinheit in einem Bereich von 0 bis 1. Die Variable k
spiegelt dabei explizit die Position der k-ten Energiespeichereinheit in dem vorliegenden Parallelpack
wider. Um der zuvor erwéhnten Sensitivitdtsanalyse Rechnung zu tragen, werden die normierten Wi-

derstdnde und Strome fiir zwei unterschiedliche Werte des Widerstandsverhéltnisfaktors, ppp = 1 sowie

0,8

0,61

Ry (pop = 1)
0,2 igsux (ppp = 1)
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Abbildung 5.24: Anwendung des Helmholtz-Uberlagerungsprinzips: Normierter Netzwerkwiderstand Rnw, % und normier-
ter Stromfluss gESU,k jeder k-ten Energiespeichereinheit in einem PECIN-Parallelverbund, bestehend aus ngsuy, pp = 108
Batteriezellen.

28Hinweis: Diese Konfiguration wird gewéhlt, um den Einfluss eines Parallelnetzwerks iiber einen gréBtméglichen
Bereich von ngsu,pp zu zeigen. Die Ergebnisse fiir einen geringeren Wert von n¢ gsu je Submodul sind dabei in Abbil-
dung 5.24 enthalten.
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ppp = 100, genauer beleuchtet?”.

Die Ergebnisse legen nahe, dass einerseits die Position einer Energiespeichereinheit in einem Par-
allelverbund von entscheidender Bedeutung ist und andererseits sich der Wert von ngsu pp auf die
Netzwerkwiderstdnde sowie folglich auf die Stromverteilung im Parallelverbund auswirkt. Dariiber
hinaus zeigen die zugehorigen Verldufe der jeweiligen Widerstandsverhéltnisse, dass auch die Wider-
standswerte im Parallelverbund selbst und deren Verhéltnis zueinander die Starke der Einflussnahme
steuern. Setzt man zunéchst die Ergebnisse der Netzwerkwiderstdnde in den Fokus der Betrachtungen,
weisen fiir beide Werte von ppp die beiden Energiespeichereinheiten am Rand des Parallelverbunds
den hoéchsten Wert fiir Ry, auf. Diese besitzen die Position k=1 sowie k£ =ngsy, pp= 108 und wer-
den als sogenannte Randenergiespeichereinheiten bezeichnet. Es gilt damit Rnw,1 =Rnw,108 = Row,max-
Unabhéngig vom Widerstandsverhaltnisfaktor ergibt sich eine maximale Divergenz zwischen den Netz-
werkwiderstdnden der Rand-ESUs und denen der Energiespeichereinheiten, die sich in der Mitte des
Parallelverbunds befinden. Im vorliegenden Fall entspricht diese Mitte der Position k= 54. Sowohl fiir
ppp =1 als auch ppp =100 geht der Verlauf von I?nw,k. mit steigendem Abstand zum Rand eines Par-
allelverbunds in Séattigung. Im Falle von ppp =1 ist diese Séttigung in einem Bereich von 3 < k <106
gegeben. Entspricht ppp dem Wert 100, ist der Ubergang in die Sittigung weniger stark ausgepragt.
Eine Sattigung liegt hier im Bereich von 8 < k < 100 vor. Ein wesentlicher Unterschied in der Einfluss-
nahme des Widerstandsverhéltnisfaktors zeigt sich anhand der Ausprédgung der Divergenz zwischen
Riw min SoWie Rpnw max. Nimmt ppp einen vergleichsweise hohen Wert an, wie im gezeigten Beispiel
ppp = 100, ist der Einfluss des Widerstands der Schalterpfade vergleichsweise gering. Der Netzwerk-
widerstand einer Energiespeichereinheit in der Mitte des Parallelverbunds weicht um ca. 7% von dem
der Randenergiespeichereinheiten ab. Im Vergleich dazu ist diese Widerstandsdivergenz fiir ppp =1
und damit fiir einen hohen Einfluss der BtB-Pfadwiderstdnde um einen Faktor von mehr als fiinf gro-
Ber. Daraus ldsst sich ableiten, dass sich mit zunehmendem Einfluss der Pfadwiderstédnde der Schalter
und folglich mit sinkendem ppp die Abweichung zwischen dem maximal und minimal auftretenden
Netzwerkwiderstand Rnw’k erhoht. Wie anhand der Verldufe ersichtlich wird, wirkt sich die jeweilige
Widerstandsdivergenz auf die Stromverteilung im Parallelverbund aus. Gemé&fi den Grundprinzipien
der Elektrotechnik folgt der Strom stets dem Weg des geringsten Widerstands. Entsprechend den er-
zielten Ergebnissen weisen die Rand-ESUs den héchsten Widerstand des umliegenden Netzwerks auf.
Diese bilden damit die Wege des geringsten Widerstands, weshalb der grofite Stromanteil tiber diese
Energiespeichereinheiten fliet. Da sich dieses Phénomen grundsétzlich unabhéngig vom vorliegenden
ppp-Wert ableiten ldsst, nehmen die Strome %ESU’k durch die Energiespeichereinheiten in der Mitte
eines Parallelverbunds die kleinsten Werte an. In Analogie zu den normierten Widerstdnden weist der
Gradient der Stromverteilung fiir ppp = 100 beim Ubergang in eine Séttigung geringere Werte auf als
dies fiir ppp =1 der Fall ist. Insbesondere zwischen den ESU-Stromen igsu,1, trsu,2 und igsy,3 sowie
zwischen igsy 106, tESU,107 Und trsU, 108 ist dieser fiir ppp =1 sehr hoch. Das Verhéltnis von Rgsy zu
Rp¢p wirkt sich folglich auch auf die Divergenz der Stromverteilung und damit auf die Differenz zwi-
schen dem maximal und dem minimal auftretenden ESU-Strom aus. Diese Stromdifferenz Aigsy, max
wird entsprechend Gleichung (5.10) definiert.

AiESU,max = TESU,max — YESU,min (5.10)

Fir beide betrachteten Widerstandsverhéaltnisfaktoren konvergiert die maximale Stromdivergenz
Aigsu,max gegen eins. Dies bedeutet, dass aufgrund der hohen Anzahl an Energiespeichereinheiten im
Parallelverbund, insbesondere im Bereich von k£ = 54 nahezu kein Stromfluss iiber die Energiespeicher-

29Hinweis: Fiir die Werte von Rp¢p werden die Messergebnisse aus Tabelle B.2 herangezogen. Rpsy wird auf Basis
von Gleichung (5.8b) berechnet.



5.5 Parameterabhéngigkeiten: Cluster Parallelisierung 177

einheiten erfolgt. Die Bildung von Parallelverbiinden erfiillt bei einer derart hohen Anzahl von parallel
verschalteten Energiespeichereinheiten nicht mehr das urspriingliche Ziel, den Strom auf alle ngsu pp
ESUs eines Parallelpacks aufzuteilen. Wahrend sich die maximale Stromdifferenz von Aigsy max =1
fiir ppp =100 dabei erst ab Werten von ngsu,pp groBer als ca. 70 einstellt, tritt diese fiir geringe Wi-
derstandsverhéltnisfaktoren bereits bei wenigen ngsu pp je Parallelverbund auf.

In Ergédnzung zu Abbildung 5.24 bildet Abbildung 5.25 die Entwicklung von Aiggy, max fiir einen Be-
reich des Widerstandsverhéaltnisfaktors von ppp ={0,25; 0,5; 0,75; 1 ... 200} ab. Es wird insbeson-
dere der Einfluss der Anzahl an Energiespeichereinheiten im Parallelpack ngsu,pp beriicksichtigt, iiber
welcher die maximale Stromdifferenz aufgetragen ist. Dabei sind die gewonnenen Schlussfolgerungen
aus Abbildung 5.24 in allgemeiner Weise erkennbar. Mit wachsendem Einfluss von Rpyg im Vergleich
zu den Widerstdnden der ESU-Pfade wéchst der Gradient der Stromaufteilung in den Randbereichen
eines Parallelverbunds. Die Sattigung auf einen konstanten Wert von gESU,k fir die Energiespeicher-
einheiten in der Mitte eines Parallelverbunds tritt deutlich schneller ein. Wahrend bei einem hohen
ppp und einer vergleichsweise geringen Anzahl an Energiespeichereinheiten in einem Parallelverbund
die maximale Stromdifferenz Werte kleiner 50 % annimmt, konvergiert Aigsy max ab einer Zahl von

nEsu,pp = 100 fiir nahezu jeden Wert des Widerstandsverhéltnisfaktors gegen eins.
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Abbildung 5.25: Maximale Stromdifferenz Aiggy max zwischen den Energiespeichereinheiten innerhalb eines Parallel-
verbunds aufgetragen iiber ngsy, pp in einem PECIN-Strang, bestehend aus insgesamt n. ,;, = 108 Batteriezellen.

Die Ergebnisse zeigen, dass geringe Widerstandsverhéltnisfaktoren und in der Folge hohe Werte
von Rptg im Vergleich zu Rgsy dazu fithren kénnen, dass eine starke Ungleichverteilung zwischen
den Strémen der Energiespeichereinheiten innerhalb eines Parallelverbunds besteht. Dieser Effekt
wirkt der eigentlichen Motivation der Bildung von Parallelverbiinden entgegen. Dariiber hinaus lasst
sich mit den Resultaten aus Abbildung 5.24 schlussfolgern, dass sich mit steigendem ngsu,pp die
Bandbreite des Sattigungsbereichs erhoht. Unabhéngig vom Widerstandsverhéaltnisfaktor stellen die
Energiespeichereinheiten am Rand der Parallelverbiinde aufgrund der realen Netzwerkgegebenheiten
stets die am stérksten belasteten Spannungsquellen dar. Das vorliegende Phénomen wird in dieser
Arbeit als Randzellenproblem definiert.
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5.5.2.2 Parallelpack-Konfiguration <+ Multilevel-Inverter-Spezifikationen <

Submodul-Konfiguration < Leitverluste

Die Berechnung der Leitverluste basiert auf den Gleichungen (4.39) und (4.41), in welche die Strome
durch die Energiespeichereinheiten sowie die einzelnen Halbleiterelemente quadratisch eingehen. Die
Bildung der Parallelverbiinde wirkt sich in der Folge auch auf die Leitverluste des Systems aus. Um die
Auswirkung der Formation von Parallelverbiinden auf dieses Bewertungskriterium zu verdeutlichen,

wird sowohl der statische Fall als auch der dynamische Fall betrachtet.

5.5.2.2.1 Statische Betrachtung

Die Untersuchungen zur statischen Betrachtung beziehen sich auf die resultierenden Leitverluste inner-
halb eines PECIN-Strangs. Unter der Voraussetzung, dass fiir die Generierung der Referenzspannung
uref (t) lediglich eine Energiespeichereinheit benotigt wird und die SM-Konfiguration Config;; mit 108
Modulen, bestehend aus lediglich einer Batteriezelle, vorliegt, erfolgt ein Vergleich der Leitverluste
verschiedener PP-Konfigurationen. Im Detail wird die Anzahl an Energiespeichereinheiten ngsu pp
in dem einzig vorhandenen Parallelverbund variiert. Die resultierenden Leitverluste werden mit de-
nen, welche in einem rein seriellen Betrieb erzielt werden (Peon,s0), in Beziehung gesetzt. Alle nyem
iibrigen Energiespeichereinheiten, welche sich nicht in diesem einzigen Parallelverbund befinden, wer-
den {iberbriickt. Die Ermittlung der Leitverluste erfolgt dabei fiir jede spezifische PP-Konfiguration
ausschlieflich bei statischer Belastung. Zur Verdeutlichung listet Tabelle 5.8 beispielhaft einige der
untersuchten PP-Konfigurationen geméaf der eingefithrten Nomenklatur in Gleichung (2.25) auf. Wie
erkennbar, tragt im seriellen Betrieb lediglich eine Energiespeichereinheit den vollen Laststrom, alle
iibrigen 107 Energiespeichereinheiten sind iiberbriickt. In allen 107 betrachteten PP-Konfigurationen
existiert ein Parallelverbund, der sich aus ngsup, Energiespeichereinheiten zusammensetzt®°. Wie
sich der Tabelle entnehmen lasst, sinkt die Anzahl der iiberbriickten Energiespeichereinheiten mit
steigendem ngsy,pp. Fir die PP-Konfiguration mit ngsy pp =108 sind alle 108 Energiespeicherein-
heiten parallel zueinander verschaltet. Da im vorliegenden Kontext die Einsparung der Leitverluste
infolge der PP-Konfiguration von Interesse ist, wird folgender Parameter eingefiihrt.

Pcon - Pcon
A-Pcon,PP = 59 PP (511)

Pcon,SO

Tabelle 5.8: Beispiele von PP-Konfigurationen, welche fiir den Vergleich der Leitverluste infolge der PP-Bildung mit
denen im rein seriellen Betrieb herangezogen werden.

Betrieb Position k Nrem
1 2 3 4 5 6 106 107 108

seriell [ 1, 0, 0, 0, 0, 0, ... 0, 0, 0, ] 107
parallel | 2, 0, 0, 0, 0, 0, ... 0, 0, ] 106
parallel | 3, 0, 0, 0, 0, 0, 0, ] 105
parallel | ]
parallel [ 107, 0 ] 1
parallel | 108 ] 0

30Hinweis: Es sei an dieser Stelle erwahnt, dass fiir die vorliegenden Betrachtungen im statischen Fall, die Position
des Parallelpacks im PECIN-Strang noch unerheblich und erst im dynamischen Betrieb von Bedeutung ist. Die Posi-
tionierung des Parallelverbunds am linken Rand des PECIN-Strangs gemaf3 Tabelle 5.8 ist deshalb willkiirlich getroffen
und hat keinen Einfluss auf die Ergebnisse.



5.5 Parameterabhéngigkeiten: Cluster Parallelisierung 179

In Gleichung (5.11) spiegelt Py pp die Leitverluste wider, die fiir eine PP-Konfiguration mit
NESU,pp = 2 ermittelt werden. AP, pp repréasentiert den Anteil der eingesparten Verlustleistung infol-
ge dieser Parallelbildung im Vergleich zu einer reinen Serienschaltung. Abbildung 5.26 visualisiert die
Ergebniswerte von AP, pp, aufgetragen iiber der Anzahl an Energiespeichereinheiten im Parallel-
verbund fiir ngsy pp ={1...108}. Um den Einfluss des Widerstandsverhéltnisses im Parallelverbund
in den Analysen zu beriicksichtigen, sind die erzielten Werte auf Basis eines variierenden Widerstands-
verhaltnisfaktors im Bereich von ppp = {0, 25; 0,5; 0,75; 1 ... 200} in Abbildung 5.26 illustriert. Auf-
grund der Normierung mit Peoy so in Gleichung (5.11) gelten die Resultate unabhéingig vom vorliegen-
den Laststrom 7j,aq. Die Ergebnisse zeigen, dass jede PP-Konfiguration mit ngsy,pp > 2 unabhéngig
vom zugrundeliegenden Widerstandsverhéltnisfaktor sowie dem Wert von ngsuy pp im Vergleich zum
reinen Serienbetrieb zu einer Einsparung an Leitverlusten fiihrt. Betrachtet man die Entwicklung von
AP.on pp iber der Anzahl an Energiespeichereinheiten im Parallelverbund, zeigt sich insbesondere,
dass diese Einsparung mit zunehmendem ngsu pp ansteigt. Dieser Umstand lésst sich geméfl Glei-
chung (5.7) auf die wachsende Anzahl an Energiespeichereinheiten zurtickfithren, auf welche sich der
Laststrom verteilen kann. Bezieht man den Einfluss von ppp in die Analysen mit ein, wird deutlich,
dass sich mit gréfler werdendem Widerstandsverhéltnisfaktor die Entwicklung der Einsparungen iiber
NESU,pp VO einem linearen zu einem stark konkaven Verlauf &ndert. Dieser Sachverhalt resultiert aus
unterschiedlichen Divergenzen zwischen den Netzwerkwiderstdnden innerhalb eines Parallelverbunds,
die sich, wie anhand von Abbildung 5.24 ersichtlich, fiir verschiedene Werte von ppp einstellen. Mit
kleiner werdendem ppp erhoht sich der Einfluss der Schalterpfade auf das vorliegende Widerstandsnetz-
werk eines Parallelverbunds. Je hoher die zugehorigen Widerstdnde der Schalterpfade, desto stéarker
weicht das Widerstandsnetzwerk von einer idealen Parallelschaltung ab. Die Diskrepanz zwischen den
Netzwerkwiderstdnden der Energiespeichereinheiten am Rand des Parallelverbunds im Vergleich zu
denen, die sich in der Mitte befinden, nimmt zu. Wie in Abbildung 5.24 erkennbar, verstarkt die-
se Tatsache die Ungleichverteilung des Stromflusses im Parallelverbund. Fiir sehr geringe ppp, wie
beispielsweise einem Wert von eins, verteilt sich der gesamte Laststrom aufgrund der starken Wi-
derstandsdivergenz fast ausschlieBlich auf die am Rand liegenden Energiespeichereinheiten in einem
Parallelverbund. Die mittleren ESU-Pfade transportieren nahezu keinen Strom mehr. Dementspre-

chend ist die Einsparung an Verlustleistung fiir kleinere ppp-Werte geringer im Vergleich zu Systemen
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Abbildung 5.26: Einsparung an Leitverlusten AP, pp infolge der Parallelisierung von ngsu,pp Energiespeichereinheiten
in einem PECIN-MLI-Strang gegeniiber einem reinen Serienbetrieb. Der PECIN-Strang setzt sich dabei aus insgesamt
N¢,ph = 108 Batteriezellen bei einer aktuellen Forderung von ns =1 zusammen.
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mit einem hohen ppp, da letztere eine hohere Ubereinstimmung mit einem idealen Widerstandsnetz-
werk aufweisen. Aufgrund dieser wachsenden Konformitit erzielt bereits eine Parallelschaltung mit
geringem nggu pp €ine signifikante Verlusteinsparung, da sich der Laststrom auf alle vorhandenen En-
ergiespeichereinheiten in &hnlicher Weise aufteilt. Der markante Anstieg im Verlauf von AP, pp fiir
hohe Widerstandsverhéltnisfaktoren flacht ab einem bestimmten Wert von nggy pp deutlich ab. Im ge-
zeigten Fall erfolgt dieser Ubergang fiir den maximalen Widerstandsverhéltnisfaktor bei nEsu,pp = 10.
Liegt Rpip dagegen im Bereich von Rggy, fithrt eine Erhohung von nggu pp aufgrund der grofien
Divergenz der Netzwerkwiderstdnde zu einer deutlich langsameren Steigerung der Verlusteinsparung.
Die Entwicklung ist dabei konstant iiber ngsu pp-

Die Ergebnisse aus Abbildung 5.26 lassen sich allgemein auf jeden Parallelverbund in einem MLI-

Strang anwenden.

5.5.2.2.2 Dynamische Betrachtung

Aufgrund der dynamischen Anpassung an die geforderte Referenzspannung muss die Parallelpack-
Konfiguration wihrend des Betriebs kontinuierlich modifiziert werden. Nachfolgend werden verschie-
dene Verfahren der Formierung von Parallelverbiinden gegeniibergestellt und die zugehorigen Verluste
verglichen3!. Um die Auswirkungen des jeweiligen Verfahrens in geeigneter Weise zu analysieren, wird
die Belastung in einem festen Arbeitspunkt durchgefiihrt, bei dem die Referenzspannung der maximal
erzeugbaren Ausgangsspannung des MLI entspricht, d.h. m, =1. Damit miissen in jeder Referenz-
periode bei maximaler Belastung stets alle Energiespeichereinheiten zur PP-Formation herangezogen
werden. Fir jedes betrachtete Verfahren werden die Leitverluste Ee,, entsprechend Gleichung (4.38)
ermittelt. Auf Basis der Ergebnisse aus Abschnitt 5.5.2.2.1 lasst sich ableiten, dass sich fiir einen reinen
seriellen Betrieb die maximalen Leitverluste ergeben. Aus diesem Grund erfolgt eine Normierung von
Econ auf Basis von Gleichung (5.12) mit den Energieverlusten Econ g0, welche sich bei einem reinen
Serienbetrieb des MLI einstellen.

~ Econ

Feon = ——— 5.12
Econ,SO ( )

Es werden zunéchst die Leitverluste der folgenden drei Verfahren gegeniibergestellt, wobei der Seri-
enbetrieb die Referenz darstellt?. Der Einbezug des Serienmodus verdeutlicht die Einsparungen, die
durch die Bildung von Parallelverbiinden erzielt werden kénnen.

1.: Serienbetrieb: Zur Generierung der Referenzspannung u,.f werden ng Energiespeichereinheiten
benotigt, die seriell zueinander in den Lastpfad geschaltet werden. Alle anderen Energiespeicher-

einheiten befinden sich im Bypasszustand.

2. Ein einziger Parallelverbund: Wie der Name impliziert, wird bei diesem Verfahren stets
lediglich ein einziger Parallelverbund gebildet, welcher alle n e aktuell nicht erforderlichen En-
ergiespeichereinheiten integriert. Abgesehen von diesem Parallelverbund, bestehend aus insge-
samt (nyem + 1) Energiespeichereinheiten, befinden sich (ns—1) ESUs im Serienmodus. Dabei
erfolgt die Festlegung der exakten Positionierung des Parallelverbunds innerhalb eines MLI-
Phasenstrangs, ohne Einschrankung der Allgemeingiiltigkeit, zuféallig. Dieses PP-Formation bie-

tet einen starken Kontrast zur Realisierung einer Gleichverteilung, wie nachfolgend erldutert.

3. Gleichverteilung: Dieses Ansteuerverfahren basiert im Wesentlichen auf dem von Goetz et al.

31Hinweis: Es sei an dieser Stelle erwihnt, dass die Bildung von Parallelverbiinden im Ansteuerverfahren selbst
integriert ist. Unabhéngig von der PP-Formation lasst sich ein spezifisches Ansteuerverfahren auswihlen. Diesem kann
die Formierung von Parallelverbiinden unter- oder tiberlagert werden. Um dem Leser das Verstidndnis zu erleichtern, ist
in diesem Abschnitt von Verfahren zur PP-Formation die Sprache.

32Hinweis: Ein reiner Serienmodus wird stets im konventionellen B6-Invertersystem angewendet sowie in Mikrotopo-
logien, welche keine Fahigkeit zum Parallelisieren der Energiespeichereinheiten besitzen.
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vorgestellten Verfahren [44]. Dabei liegt der Fokus bei der Formierung der Parallelverbiinde auf
einer Gleichverteilung der Energiespeichereinheiten auf die np;, erzeugbaren Parallelpacks. Das
grundsétzliche Prinzip ergibt sich je nach Lade- oder Entladevorgang. Liegt ein Entladevorgang
des MLI vor und soll die geforderte Referenzspannung u..s erhoht werden, sucht dieses Ver-
fahren nach dem Parallelpack mit der maximalen Ausgangsspannung ugy. Entsprechend Glei-
chung (A.28) hingt die Klemmenspannung einer Energiespeichereinheit von ihrem Ladezustand
ab. Der Algorithmus sucht in der Konsequenz nach der Energiespeichereinheit, welche vorzugs-
weise am stirksten belastet werden darf. Fiir den Fall, dass es sich um eine Energiespeichereinheit
handelt, die im Bypass-Zustand vorliegt, wird diese aktiv in den Lastpfad geschaltet. Besitzt ein
Parallelverbund, bestehend aus mehreren Energiespeichereinheiten, die hochste Modulspannung
und in der Folge den hochsten Ladezustand, wird dieser derart aufgetrennt, dass zwei Parallelver-
biinde mit moglichst identischer Anzahl an Energiespeichereinheiten entstehen. Der Algorithmus
folgt damit dem Ziel der Gleichverteilung. Wird die maximale Modulspannung fiir eine Energie-
speichereinheit ermittelt, die bereits einzeln im Serienmodus vorliegt, dndert das Verfahren die
Suche auf die zweithéchste Modulspannung ab3. Soll die vorgegebene Referenzspannung redu-
ziert werden, sinkt ng. Der Algorithmus sucht in diesem Fall nach dem Parallelverbund, welcher
bis dato am stérksten beansprucht wurde und die geringste Klemmenspannung aufweist. Dieses
Parallelpack wird dem benachbarten Parallelverbund oder der Energiespeichereinheit parallel
geschaltet, welcher oder welche die geringste Spannungsdifferenz zu dessen Klemmenspannung
besitzt. Durch die Erhéhung von ngsy pp dieses Parallelpacks lésst sich die Beanspruchung der
inhdrenten Energiespeichereinheiten infolge der Aufteilung des Laststroms verringern. Eine iden-
tische Vorgehensweise erfolgt beim Laden des MLI-Strangs, allerdings mit reziproken Werten der

Modulspannungen.

Abbildung 5.27 visualisiert die ermittelten Werte von Econ fiir diese drei erlduterten Verfahren3.
Zur Generierung von E.,, wird ein PECIN-Inverterstrang iiber einen Zeitraum von tg, =500s be-
trieben. Die Referenzspannung besitzt in Analogie zu den vorhergehenden Abschnitten die Form
Uret (t) = Dot sin (wt). Der Verbraucher entspricht einer angeschlossenen ohmsch-induktiven Last mit
R=2Q und L=0,5uH, es wird folglich ein Entladevorgang betrachtet3®. Die Ergebnisse aus Ab-
schnitt 5.4 zeigen, dass symmetrische MLI-Konfigurationen mit einer Zellenzahl im Bereich von neun
bis zwolf je Submodul zu den vielversprechendsten Varianten zdhlen, wenn eine ganzheitliche Be-
trachtung von Invertersystemen erfolgt. Aus diesem Grund wird fiir die Gegeniiberstellung der Ver-
fahren zur PP-Formation Configy aus Tabelle 5.3 als Untersuchungsgrundlage verwendet. Diese SM-
Konfiguration besteht aus insgesamt zw6lf Modulen mit je neun Batteriezellen, d.h. es gilt ne gsy =9,
fiir eine Anzahl von ngp, =108 Batteriezellen je MLI-Phasenstrang. Um zudem den Einfluss des
Widerstandsverhéltnisfaktors aus Gleichung (5.8a) zu berticksichtigen, wird Fco, fiir die Werte von
ppp = {1; 5; 10; 20; 50; 100; 200} bestimmt. Alle ermittelten Ergebnisse finden sich in Abbildung 5.27.
Entsprechend der vorhergehenden Erlduterungen werden bei einem reinen Serienbetrieb die maxima-
len Energieverluste im Vergleich zu allen tibrigen Verfahren erzielt. Dies gilt unabhéngig vom Wert des
Widerstandsverhéltnisfaktors. Aufgrund der Normierung in Gleichung (5.12) nimmt E.on so folglich
in allen gezeigten Féllen einen Wert von eins an.

In Ubereinstimmung mit den Ergebnissen aus Abschnitt 5.5.2.2.1 erzielen alle Verfahren, die eine Im-

plementierung von Parallelverbiinden realisieren, geringere Leitverluste im Vergleich zu einem reinen

33Hinweis: Es sei an dieser Stelle erwéhnt, dass dieser Schritt im Algorithmus von Goetz et al. in ihrer Arbeit nicht
explizit erwahnt wird [44]. Fir die korrekte und vollstdndige Funktionsweise des Algorithmus wird dieser Aspekt ergianzt.

34Hinweis: In Abbildung 5.27 findet sich der Energiewert einer weiteren Variante der PP-Formation, welche als
Radikale bezeichnet wird. Diese wird in Abschnitt 5.5.2.3 eingefithrt und deshalb an dieser Stelle noch nicht erlautert.

35Hinweis: Die Werte der ohmsch-induktiven Last sind derart gewéhlt, dass die Stromamplitude entsprechend hohe
Werte annimmt, mit dem Ziel einer starken Anderung in den zugrundeliegenden SoC-Werten.
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Abbildung 5.27: Vergleich der Energieverluste fiir die Anwendung verschiedener Verfahren zur PP-Formation, normiert
auf die Verluste, die sich bei einem reinen Serienbetrieb einstellen.

Serienbetrieb. Vergleicht man die Ergebnisse dieser Verfahren miteinander, fiihrt die Umsetzung eines
einzelnen Parallelverbunds, welcher die n,.,,, Energiespeichereinheiten beinhaltet, fiir alle Widerstands-
verhéltnisfaktoren zu den zweithdchsten Energieverlusten. Zwar existiert bei dieser Methode ebenso
ein Parallelverbund, allerdings befinden sich stets (ns — 1) Energiespeichereinheiten im Serienmodus.
Wie anhand der statischen Betrachtung in Abbildung 5.26 deutlich wird, lassen sich bereits durch eine
Parallelschaltung von zwei Energiespeichereinheiten Energieverluste im Vergleich zu Peo, .50 einspa-
ren. Diese Einsparung nimmt mit steigendem ppp insbesondere in einem geringen Wertebereich von
ngsu,pp Signifikant zu. Die Présenz von mehreren Parallelverbiinden bestehend aus zwei oder mehr
Energiespeichereinheiten bietet damit ein hoheres Einsparpotential als ein einziger Parallelverbund,
welcher alle n,e, vorhandenen Energiespeichereinheiten parallel schaltet. Die Gleichverteilung nutzt
diesen Sachverhalt, indem sie die maximal mogliche Anzahl an Parallelverbiinden realisiert. Diese
Methode erzielt damit geringere Energieverluste als im Falle der Prédsenz eines einzigen Parallelver-

bundes.

5.5.2.3 Parallelpack-Konfiguration < Multilevel-Inverter-
Spezifikationen < Leitverluste < Ladezustédnde

Die Ergebnisse des vorhergehenden Abschnitts bestétigen, dass sich die Parallelisierung von Energie-
speichereinheiten im Allgemeinen positiv auf die Energiebilanz eines MLI-Systems auswirkt. Dabei
auflert sich die explizite Formierung der Parallelverbiinde unterschiedlich stark in den auftretenden
Energieverlusten. Geméfi Abbildung 5.27 wird deutlich, dass die Einsparung an Verlusten im Ver-
gleich zum reinen Serienbetrieb vergleichsweise hoch ist, wenn die PP-Formation einer Gleichvertei-
lung folgt. Trotz dieser vorteilhaften Auswirkung miissen fiir eine ganzheitliche Betrachtung auch
die Ladezustdnde der Energiespeichereinheiten beriicksichtigt werden. Die Grafik in Abbildung 5.24
zeigt, dass die Stromverteilung in einem Parallelverbund typischerweise nicht gleichméfig stattfin-
det. Diese Ungleichverteilung des Stroms fiihrt wiederum zu einer unterschiedlichen Belastung der
einzelnen Energiespeichereinheiten mit dem Ergebnis des Randzellenproblems. Letzteres spiegelt, wie
eingefiihrt, im Wesentlichen die Tatsache wider, dass die Energiespeichereinheiten am Rand eines
Parallelverbunds stets am stérksten belastet werden. Dieses Problem wird insbesondere bei einer

Formierung von Parallelverbiinden auf Basis der Gleichverteilung detektiert. Um bei diesem Verfah-



5.5 Parameterabhéngigkeiten: Cluster Parallelisierung 183

ren Parallelverbiinde mit einer méglichst homogenen Anzahl inhérenter Energiespeichereinheiten zu
realisieren, bilden im iiberwiegenden Teil der Betriebszeit dieselben Energiespeichereinheiten eines
MLI-Strangs die Randzellen der Parallelverbiinde. Somit erfahren diese Randspannungsquellen geméf
der Ergebnisse aus Abbildung 5.24 typischerweise eine hohere Belastung als die iibrigen Energiespei-
chereinheiten des Systems. Dieser Sachverhalt wird anhand von Abbildung 5.28 ersichtlich, welche die
Belastungszeiten und SoC-Werte fiir zwei verschiedene Methoden zur PP-Formation visualisiert. Ins-
besondere in Abbildung 5.28a sowie in Abbildung 5.28c findet sich die Darstellung der Belastung der
Energiespeichereinheiten als Rand-ESU. t.qge spiegelt dabei im Speziellen den Zeitanteil an der Ge-
samteinschaltzeit wider, in welchem sich die zugehorige Energiespeichereinheit ESU; am Rand eines
Parallelverbunds befindet und damit die stiarkste Belastung erfahrt. Fiir die Untersuchungen gelten
dieselben Simulationsbedingungen wie in Abschnitt 5.5.2.2.2.

Es wird erneut die Submodul-Konfiguration Configs = 12x [9] herangezogen, weshalb tcqqe jeweils iiber
einem Bereich von k={1...12} aufgetragen ist. k spiegelt hierbei die Position von ESU} im MLI-

tedge (_)
tedge (')

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 ' 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
k() k()
(a) tedge fiir die erste Periode bei Anwendung der (b) tedge fiir die erste Periode bei Anwendung des
Gleichverteilung. Radikalalgorithmus.
1 1
0,9 0,9F gl
0,8 0,8F gl
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(c) teage liber die Simulationszeit bei Anwendung (d) tedge liber die Simulationszeit bei Anwendung
der Gleichverteilung. des Radikalalgorithmus.
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(e) SoC-Werte der Energiespeichereinheiten bei (f) SoC-Werte der Energiespeichereinheiten bei
Anwendung der Gleichverteilung. Anwendung des Radikalalgorithmus.

Abbildung 5.28: Darstellung der Prozentanteile an der gesamten Einschaltzeit, in welchen sich die jeweiligen Energie-
speichereinheiten am Rand eines Parallelverbunds befinden. Die zugehoérigen Werte sind fiir die erste Periode sowie die
gesamte Simulationszeit sowohl unter Verwendung der Gleichverteilung als auch des Radikalalgorithmus dargestellt. k
repréisentiert die Position einer ESUy in dem betrachteten MLI-Phasenstrang.
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Phasenstrang wider. Der Widerstandsverhéltnisfaktor betrigt ppp =5. Wéhrend in Abbildung 5.28a
die prozentualen Anteile der Belastung als Randenergiespeichereinheit nur fiir die erste Referenzpe-
riode angegeben sind, entsprechen die Werte in Abbildung 5.28¢c denen nach der vollstandigen Simu-
lationszeit. Anhand der Ergebnisse dieser beiden Grafiken wird deutlich, dass bei Anwendung der
Gleichverteilung im Grofteil des Betriebs die Energiespeichereinheiten eine Rand-ESU représentie-
ren, deren Position dem Binérsystem folgt. Als Konsequenz der homogenen Aufteilung werden die
Parallelverbiinde, sofern moglich, in der Mitte aufgetrennt und in Serie verschaltet. Die entspre-
chenden Energiespeichereinheiten befinden sich in der Folge am Rand des Parallelverbunds. Diese
Tatsache trifft insbesondere fiir die Energiespeichereinheiten zu, welche sich am Rand des gesamten
MLI-Strangs befinden. Im betrachteten Fall sind dies ESU; sowie ESU;5. Aufgrund der Existenz
lediglich einer benachbarten Energiespeichereinheit kénnen ESU; sowie ESU;s nur am Rand eines
Parallelverbunds positioniert werden. Eine Entlastung erfolgt lediglich durch ein Uberbriicken. Liegen
alle zwolf Submodule in einem Parallelverbund vor und soll dieser infolge einer erhéhten Referenzfor-
derung aufgetrennt werden, wird der Schaltzustand des MLI-Strangs bei der Gleichverteilung derart
abgedndert, dass die Energiespeichereinheiten ESUg sowie ESU7 ebenso zu Randenergiespeicherein-
heiten werden. Identisches Prozedere ergibt sich fir die iibrigen Energiespeichereinheiten mit weiterer
Erhohung der Referenzspannung. Fiir Verfahren mit dem Fokus der Gleichverteilung kann die Bezie-
hung aus Gleichung (5.13) abgeleitet werden, welche einen allgemeinen Zusammenhang fiir die Position

der Energiespeichereinheiten abbildet, die der stiarksten Belastung ausgesetzt sind.
l h I NESU,ph ..
f= |t |y o= |t | gy k= sy fir (= {00} (5.13)

Vergleicht man die jeweiligen Werte von teqge in Abbildung 5.28a mit denen aus Abbildung 5.28¢, bleibt
diese Tendenz der Belastung iiber dem Betrieb hinweg bestehen. Unter Einbezug der Untersuchungs-
ergebnisse aus Abbildung 5.24 erfahren die Randenergiespeichereinheiten die starkste Belastung. Die-
se Divergenz in der Strombelastung infolge der Gleichverteilung spiegelt sich in den Ladezustdnden
wider. Abbildung 5.28e¢ illustriert hierzu die entsprechenden Ladezustédnde der zwolf Energiespeicher-
einheiten. In Korrelation mit den Zeiten der Belastung als Randenergiespeichereinheiten besitzen
die Energiespeichereinheiten mit einer Position k& geméifl Gleichung (5.13) geringere SoC-Werte im
Vergleich zu den iibrigen. Im Speziellen weisen ESU; sowie ESUjs am Rand des Phasenstrangs die
geringsten SoC-Werte auf. Trotz der positiven Auswirkung auf die Energiebilanz fiihrt eine Gleichver-
teilung bei der Parallelpack-Formation zu unterschiedlichen Belastungen der Energiespeichereinheiten.
Diese Auspragung nimmt mit sinkendem Widerstandsverhéltnisfaktor ppp zu. Um dieses Randzellen-
problem zu umgehen, wird ein Algorithmus vorgestellt, der in Folge einer sogenannten Radikalbildung

die Belastungszeiten als Randenergiespeichereinheiten ausgleicht.

OPTIMIERUNG 1: Optimierung des Randzellenproblems

Nachfolgend wird ein Optimierungsalgorithmus prdasentiert, der sich mit dem Randzellenproblem
bei der Parallelisierung von Energiespeichereinheiten befasst. Anders als bei dem Verfahren der
Gleichverteilung detektiert der Algorithmus die Zeiten, in welchen sich die Energiespeichereinhei-
ten am Rand eines Parallelverbunds befinden und sorgt fir einen Ausgleich dieser Belastungszei-
ten. Uber sogenannte Radikale erfolgt die Bildung der Parallelverbiinde. Dabei repréisentieren Ra-
dikale diejenigen Energiespeichereinheiten, welche den héochsten Ladezustand besitzen. Aufgrund
threr geringen Beanspruchung im Vergleich zu den tibrigen Energiespeichereinheiten werden diese

als Randenergiespeichereinheiten herangezogen.
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Abbildung 5.29 visualisiert das grundsétzliche Schema des Optimierungsalgorithmus. Zu Beginn jedes
Iterationsschritts erfolgt, wie auch in allen anderen Verfahren zur PP-Konfiguration, eine iiberge-
ordnete Bypass-Entscheidung. Ubersteigt die Spannung einer Energiespeichereinheit systemkritische
Grenzen oder wird ein Fehlerfall detektiert, wird diese dauerhaft iiberbriickt. Aufgrund der Relevanz
werden diese Limitierungen als harte Grenzen definiert. Im néchsten Schritt des Radikalalgorithmus
erfolgt die Definition eines SoC-Bands. Das Ziel dieses SoC-Bands besteht darin, die Ladezustands-
grenzen aller inhédrenten Energiespeichereinheiten eines MLI-Strangs festzulegen, um sicherzustellen,
dass sie sich innerhalb eines vordefinierten Bereichs befinden. Dabei besteht die Moglichkeit, die Band-
breite dieses SoC-Bands SoCy,, vor dem Betrieb fest vorzugeben oder wéahrend des Betriebs adaptiv
anzupassen. Das SoC-Band erstreckt sich um den aktuellen Durchschnittswert der Ladezustéinde SoC
aller Energiespeichereinheiten zum Zeitpunkt ¢, wie in Abbildung 5.29 erkennbar. Auf Basis dieses
SoC-Bands werden weitere Bypass-Entscheidungen getroffen. Die Anzahl der verbleibenden Energie-
speichereinheiten nyen, gemifl Gleichung (2.21) bestimmt die weitere Vorgehensweise. Gilt nyem =0,
sind im gesamten MLI-Strang keine ungenutzten Energiespeichereinheiten verfiighar. Alle Spannungs-

quellen werden zur Realisierung der Spannungsforderung u,.f bendtigt oder liegen infolge der harten

Harte Grenzen: Bypass aufgrund von Tiefentladung, Uberladung oder Fehlerfall ‘
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Abbildung 5.29: Blockdiagramm des Radikalalgorithmus am Beispiel von n¢pn =108 Batteriezellen je MLI-
Phasenstrang.
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Grenzen im Bypasszustand vor. Es existiert eine reine Serienschaltung aktiver sowie iiberbriickter En-
ergiespeichereinheiten. Die PP-Formation ist in diesem Fall abgeschlossen und die PP-Konfiguration
Configpp fiir ¢;, vollstdndig definiert, wie anhand von Abbildung 5.29 erkennbar. Falls nyem grofler
als Null ist, werden nicht alle Energiespeichereinheiten, die nach der Selektion der harten Grenzen
weiterhin zur Verfiigung stehen, fiir die Generierung der Spannungsreferenz bendtigt. Unterschrei-
ten die Ladezustinde der n,, Energiespeichereinheiten die untere Grenze des SoC-Bands, werden
die entsprechenden Energiespeichereinheiten ebenso in den Bypasszustand geschaltet und stehen fiir
die Parallelbildung nicht zur Verfiigung. Fiir den Fall, dass eine hohere Anzahl an Energiespeicher-
einheiten als n.ey die untere Grenze des SoC-Bands unterschreitet, werden zur Gewéhrleistung der
Spannungsgenerierung nur np, Spannungsquellen iiberbriickt. Da die Erfiilllung der Spannungsforde-
rung eine hohere Prioritéit besitzt als die Unterschreitung des SoC-Bands, werden diese Grenzen als
weiche Grenzen bezeichnet. Die Energiespeichereinheiten, deren SoC-Wert innerhalb des SoC-Bands
liegt, konnen fiir die Bildung von Parallelverschaltungen herangezogen werden. Neben der unteren
SoC-Bandgrenze wirkt sich im Falle von ngen > 0 auch die obere Grenze des SoC-Bands auf die PP-
Formation aus. Unter der Voraussetzung, dass 7 em > 0 auch nach der Selektion der weichen Grenzen
erfullt ist, werden auf Basis der oberen Begrenzung des SoC-Bands sogenannte Radikale identifiziert.
Diese Radikale, welche ausschlaggebend fiir die Benennung des Algorithmus sind, reprisentieren alle
Energiespeichereinheiten, deren Ladezustand das SoC-Band iiberschreiten. Aus diesen werden maxi-
mal die ngy Energiespeichereinheiten mit dem hochsten Ladezustand ausgewéihlt. Uberschreitet kein
Ladezustand aller inhdrenten Energiespeichereinheiten die obere SoC-Grenze, existieren keine explizi-
ten Radikale. Mit der Kenntnis der Radikale erfolgt im Zuge einer Vorauswahl der PP-Konfiguration
eine Einteilung des MLI-Strangs in neq Sequenzen. Die Konzeptionierung beruht darauf, dass die
Radikale diejenigen Energiespeichereinheiten verkorpern, die am geringsten belastet sind und daher
im néchsten Iterationsschritt als Randenergiespeichereinheiten fungieren sollen. Diese sind in Abbil-
dung 5.29 blau hervorgehoben. Durch die Radikalbildung und die zwangsweise Positionierung dieser
als Randenergiespeichereinheiten werden die aktuell am wenigsten beanspruchten Energiespeicher-
einheiten im néchsten Schritt der stidrksten Belastung ausgesetzt. Stimmt die Anzahl an Sequenzen
Ngeq Mit der Anzahl an erforderlichen Energiespeichereinheiten ng iiberein, muss keine weitere Unter-
teilung der Sequenzen stattfinden. Die exakte PP-Konfiguration ergibt sich durch Integration einer
Gleichverteilung. Diese wirkt sich insbesondere auf die Entscheidung aus, ob die jeweiligen Radika-
le am linken oder rechten Rand eines Parallelverbunds positioniert werden. Aufgrund der effektiven
Einflussnahme einer Gleichverteilung der Energiespeichereinheiten kann damit der Vorteil der Ver-
lusteinsparung genutzt werden. Sofern moéglich, werden auf Basis der Radikale moglichst homogene
Parallelverbiinde generiert. Die PP-Konfiguration ist abgeschlossen und Configpp ist fiir ¢; definiert.
Ist ngeq kleiner als ng miissen die ngeq Sequenzen der Vorauswahl im Zuge der PP-Formation weiter
unterteilt werden. Hierzu wird erneut die Gleichverteilung als Prinzip herangezogen, um den positiven
Einfluss auf die Minimierung der Leitverluste maximal zu nutzen. Im Speziellen wird fiir jede Sequenz
der Vorauswahl ein eigenes Gleichverteilungsraster erzeugt. Fiir jede Sequenz wird, basierend auf der
Anzahl an Energiespeichereinheiten jeder Sequenz, eine geeignete Anzahl an Parallelverbiinden ermit-
telt, sodass liber alle Sequenzen hinweg eine maximale Gleichverteilung erzielt werden kann. Lassen
sich je Sequenz mehr als zwei Parallelverbiinde implementieren und unterscheiden sich diese geméafl
dem Prinzip der Gleichverteilung um mindestens eine Energiespeichereinheit, existiert ein zusétzlicher
Freiheitsgrad bei der Anordnung dieser Parallelverbiinde innerhalb der Sequenz. Dabei ergeben sich
unterschiedliche Moglichkeiten, Systemvariablen zu optimieren. Um die Belastung der Energiespei-
chereinheiten weiterhin zu optimieren, wird ein sogenannter Zahlvektor z genutzt. Der Z&hlvektor
zahlt fiir jede k-te Energiespeichereinheit, in wie vielen aufeinanderfolgenden Abtastzeitpunkten diese

am Rand eines Parallelverbunds positioniert ist. In diesem Zusammenhang wird das k-te Zéhlelement
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des Zahlvektors z; so lange inkrementiert, wie ESUy eine Randenergiespeichereinheit représentiert.
Gilt k={2...ngsu pp — 1} oder wird ESU}, tiberbriickt, wird zj auf Null zuriickgesetzt. Fiir jede mog-
liche PP-Konfiguration innerhalb einer Sequenz ldsst sich dariiber hinaus ein sogenannter Randvektor
r definieren. Dieser Bitvektor indiziert, ob es sich bei der jeweiligen Energiespeichereinheit in der
moglichen Konfiguration um eine Randenergiespeichereinheit handeln wird. Falls dies zutrifft, nimmt
das zugehorige Element des Randvektors 7y den Wert eins an. Andernfalls ist dieser Wert gleich Null.
Fiir jede realisierte Anordnung an Parallelverbiinden innerhalb einer Sequenz wird ein entsprechender
Randvektor r gebildet. Mittels des Skalarprodukts dieses Randvektors zusammen mit dem Z&hlvektor
z einer Sequenz ergibt sich fiir jede mogliche Konfiguration innerhalb einer Sequenz ein spezifischer
Summenwert. Vergleicht man die Ergebnisse aller realisierbaren Konfigurationen der vorliegenden Se-
quenz, gilt diejenige Sequenz-Konfiguration als optimal, welche den geringsten Summenwert aufweist.
Dieser Sachverhalt resultiert aus der Tatsache, dass mit sinkendem Wert des Skalarprodukts der Vek-
toren z und r diejenigen Energiespeichereinheiten bevorzugt als Rand-ESUs eingesetzt werden, die
im Vergleich zu den anderen weniger beansprucht sind. Dafiir werden stark belastete Energiespeicher-
einheiten vermehrt geschont.

Die Ergebnisse der Anwendung des Radikalalgorithmus finden sich in Abbildung 5.28. Neben den
Werten von teqge Nach der ersten Periode in Abbildung 5.28b sowie nach der gesamten Simulations-
zeit in Abbildung 5.28d sind ebenso, in Analogie zum Verfahren der Gleichverteilung, die SoC-Werte
in Abbildung 5.28f dargestellt. Ein Vergleich der beiden Verfahren zeigt, dass zu Beginn der Simu-
lation die jeweilige Auslastung der Energiespeichereinheiten als Randenergiespeichereinheiten nahezu
identisch ist. Wéhrend sich diese Auslastung bei der Anwendung der reinen Gleichverteilung lediglich
marginal iiber der Simulationszeit hinweg dndert, erzielt der Radikalalgorithmus einen Ausgleich von
tedge fiir alle zwolf Energiespeichereinheiten. Diese Homogenisierung der Belastungszeiten als Rand-
energiespeichereinheit fiihrt im Gegensatz zur Gleichverteilung zu einem deutlichen Ausgleich der
jeweiligen Ladezustédnde, wie in Abbildung 5.28f erkennbar. Zudem sind in Abbildung 5.27 ergénzend
die ermittelten Ergebnisse der Leitverluste bei einer Verwendung des Radikalalgorithmus aufgetragen,
welche mit Radikale bezeichnet sind. Die Ergebnisse zeigen, dass der Radikalalgorithmus hinsichtlich
der Leitverluste mit dem reinen Verfahren der Gleichverteilung mithalten kann. Es lasst sich damit so-
wohl eine Verlustminimierung im Vergleich zum Serienbetrieb als auch der Ausgleich der Ladezusténde

erreichen.

5.5.3 Zusammenfassung und Fazit des vierten Clusters

Wie in diesem Abhéngigkeitskapitel deutlich wird, hat die Art und Weise der Bildung von Paral-
lelverbiinden einen wesentlichen Einfluss auf andere Einflussfaktoren innerhalb eines MLI-Systems.
Insbesondere die sich einstellende Stromverteilung zwischen den vorhandenen Energiespeichereinhei-
ten eines Parallelpacks ist von der PP-Konfiguration stark betroffen, welche sich in der Folge auf die
Leitverluste sowie die korrespondierenden Ladezustdnde der im MLI- Strang befindlichen Energiespei-
chereinheiten auswirkt.

Aufgrund der realen Charakteristik eines Parallelverbunds als Folge der inhdrenten Schaltelemente
teilt sich der Strom in einem Parallelverbund nicht gleichméfig auf die vorhandenen Energiespeicher-
einheiten auf. Das Helmholtz-Uberlagerungsprinzip verdeutlicht, dass die Energiespeichereinheiten am
Rand des Verbunds im Vergleich zu denen in der Mitte eine hohere Strombelastung erfahren. Diese
Divergenz nimmt mit sinkendem Widerstandsverhéltnis der ESU-Pfade zu denen der Schalterpfade
zu. Bei einer hinreichend hohen Anzahl an Energiespeichereinheiten in einem Parallelverbund fliefit
praktisch kein Strom mehr durch diejenigen, die sich in der Mitte des Verbunds befinden. Dieses Ver-

halten ldsst sich als Randzellenproblem identifizieren. Nichtsdestotrotz fiihrt jeder Parallelverbund,
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welcher sich aus mindestens zwei Energiespeichereinheiten zusammensetzt, zu einer Reduzierung der
Leitverluste im Vergleich zum rein seriellen Betrieb. Insbesondere fiir einen geringen Widerstandsver-
haltnisfaktor bewirkt die Parallelisierung bereits weniger Energiespeichereinheiten eine starke Einspa-
rung in den Leitverlusten. Auch die Implementierung der PP-Konfigurationen im laufenden Betrieb
beeinflusst die resultierenden Leitverluste. Wahrend die Prasenz eines einzigen Parallelverbunds, wel-
cher alle aktuell nicht erforderlichen Energiespeichereinheiten parallelisiert, geringere Verluste erzielt
als eine reine Serienschaltung, konnen deutlich mehr Verluste durch die Anwendung des Verfahrens
einer Gleichverteilung eingespart werden. Diese nutzt den Effekt der Verlustreduzierung bereits we-
niger Energiespeichereinheiten in Form zahlreicher Parallelverbiinde. Allerdings fithrt das Prinzip der
Gleichverteilung dazu, dass sich in der Regel dieselben Energiespeichereinheiten am Rand eines Par-
allelverbunds befinden. Unter Anwendung des Randzellenproblems erfahren diese Energiespeicherein-
heiten damit die starkste Belastung. In der Folge weichen die Ladezustdnde der einzelnen Energiespei-
chereinheiten voneinander ab. Mittels der Entwicklung eines sogenannten Radikalalgorithmus wird die
Belastungszeit als Randenergiespeichereinheit aller im System vorhandenen ESUs ausgeglichen. Hier-
zu wird im Speziellen fiir jede inhérente Energiespeichereinheit ermittelt, ob und wie lange diese am
Rand eines Parallelverbunds positioniert ist. Durch die Bildung von Radikalen erfolgt ein Ausgleich
dieser Belastungszeiten. Dabei entsprechen Radikale den Energiespeichereinheiten, welche den hochs-
ten Ladezustand besitzen und deshalb im jeweiligen Iterationsschritt als Rand-ESUs herangezogen
werden.
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6 Pragnante Gegeniiberstellung mit einem

konventionellen B6-Wechselrichter

In Abbildung 2.1 ist die grundsétzliche Struktur eines Antriebsstrangs in einem Elektrofahrzeug ge-
zeigt. Dabei sind insbesondere die beiden Optionen in Form des konventionellen Batteriesystems mit
einem B6-VSI sowie eines MLI-Systems dargestellt. Diese beiden Alternativen werden im vorliegenden
Kapitel in pragnanter Weise einander gegeniibergestellt und hinsichtlich der wesentlichen Merkmale
bewertet.

Fiir den Vergleich werden zwei MLI-Systeme herangezogen, die im Rahmen einer ganzheitlichen
Betrachtung auf Basis der Bewertungskriterien der Inverterkosten, des THD-Werts sowie der System-
verluste als die vielversprechendsten Varianten in Kapitel 5 identifiziert wurden!. Hierbei handelt es
sich insbesondere um das symmetrische MLI-System, welches die Submodul-Konfiguration Configs
aus Tabelle 5.3, 9x[12], aufweist und sich damit pro Inverterphase aus insgesamt neun Submodu-
len mit je zwolf Batteriezellen zusammensetzt. Zusédtzlich zu diesem symmetrischen System wird
das AMLI-System mit der SM-Konfiguration Config;3 in den Vergleich einbezogen. Diese Konfigu-
ration folgt dem Designschema der Exponentialfolge und enthélt zudem Puffermodule. Die genaue
SM-Konfiguration findet sich in Tabelle 5.3. Wie das SMLI-System zeigt auch diese AMLI-Variante
im Zuge der Pareto-Analyse in Abschnitt 5.4.2.2 ihr Potenzial im Vergleich zu den anderen betrach-
teten Invertersystemen. In beiden Fillen entspricht die zugrundeliegende Mikrotopologie der PE-
CIN-Struktur. Die Forschungsergebnisse von Chang et al. verdeutlichen, dass ein konventioneller B6-
Wechselrichter mit SiC MOSFETs im Vergleich zur Verwendung von Si IGBTSs eine hohere Effizienz
im Invertersystem erzielt [20]. Aus diesem Grund wird fiir die vorliegende Gegeniiberstellung lediglich
ein VSI beriicksichtigt, welcher diese SiC-Halbleiterelemente einsetzt?. Fiir den Vergleich werden al-
le drei Invertersysteme in charakteristischen Betriebspunkten iiber mehrere Referenzperioden hinweg
betrieben und die relevanten Bewertungskriterien in Form der Systemverluste sowie des THD-Werts
bestimmt. Die zugrundeliegenden Simulationsbedingungen und Vorgaben entsprechen denen aus Ab-
schnitt 5.4.2.2, worauf an dieser Stelle verwiesen wird. Dabei wird der Amplitudenmodulationsindex
im Bereich von m, ={0,1; 0,2; 0,3; 0,4; 0,5; 0,6; 0,7; 0,8; 0,9; 1,0} betrachtet, um den gesamten
Referenzbereich einer Spannungsforderung abzudecken und damit sowohl den Volllast- als auch den
Teillastbetrieb zu berticksichtigen. Im Falle des VSI wird anders als bei den MLI-Systemen eine Schalt-
frequenz von fi,, = 10 kHz verwendet®. Die gewonnenen Ergebnisse werden fiir alle drei betrachteten
Invertersysteme gemittelt und in Abbildung 6.1 in Form eines Radarplots gegeniibergestellt. Die Inver-
terkosten sind das Ergebnis der Anwendung des Kostenmodells aus Abschnitt 4.4.3 und entsprechen
damit den Werten aus Abbildung 5.7. Neben den Bewertungskriterien in Form der Inverterkosten, der
Systemverluste sowie dem Oberwellengehalt sind weitere zentrale Charakteristika aufgefithrt. Hierzu
zéhlen die Levelredundanz eines Invertersystems, die Bypassfahigkeit, die Parallelisierungsfahigkeit

Hinweis: Fiir die Erlduterungen dieses Vergleichs sei auf Abschnitt 5.4.2.2 verwiesen.

2Hinweis: Die Bauteilbezeichnung des verwendeten SiC MOSFET findet sich in Abschnitt 4.4.3 im Zuge der Be-
schreibungen des Kostenmodells.

3Hinweis: Der Wert von fsw = 10kHz entspricht einem typischen Wert des B6-Wechselrichters im Elektrofahrzeug
wie beispielsweise von Quraan et al. implementiert [127]. Wie in Abschnitt 5.4.2.2 angegeben, ist bei den MLI-Systemen
fur die Schaltfrequenz ein Wert von fsw =5 kHz gewéhlt.



190 6 Prignante Gegeniiberstellung mit einem konventionellen B6-Wechselrichter

sowie die Fehlertoleranz. Der gezeigte Radarplot beriicksichtigt damit die wichtigsten Kriterien eines
Invertersystems. Mit Ausnahme des THD-Werts erfolgt in allen aufgefithrten Vergleichspunkten eine
Normierung auf den maximalen Wert, welcher mit einem der drei betrachteten Systeme erzielt wird.
Fir den THD-Wert sind die ermittelten Werte in Prozent angegeben. Um den spezifischen Einfluss
der Batterieverluste und der Schalterverluste auf die Gesamtinverterverluste Eiy,y tor zu verdeutlichen,
sind diese ergénzend separiert aufgefithrt. Sowohl Eqon psu als auch die Summe von Eqop sw und Egy,
stellen somit jeweils einen eigenen Gegeniiberstellungspunkt dar. Vergleicht man zunéchst die wesent-
lichen MLI-Spezifikationen in Form der Bypassfahigkeit sowie der Parallelisierungsféhigkeit, besitzt
ein konventioneller VSI keine dieser Fahigkeiten. Aufgrund der starren Verschaltung der Batteriezel-
len im HV-System eines BEV koénnen weder Batteriezellen individuell aus dem Lastpfad geschaltet
werden noch lassen sich Zellen wahrend des Betriebs beliebig parallelisieren, um Leitverluste ein-
zusparen [25]. Im Gegensatz dazu erfiillen die beiden betrachteten MLI-Systeme die Bypassfahigkeit.
Durch den Einsatz der PECIN-Struktur konnen die jeweiligen Energiespeichereinheiten beliebig in den
Lastpfad hinein oder aus diesem heraus geschaltet werden. Zudem lésst sich im Falle des SMLI die
Parallelisierungsfahigkeit der PECIN-Topologie ganzheitlich ausnutzen. Aufgrund des symmetrischen
Moduldesigns von Configs ist eine Parallelschaltung aller inhdrenten Submodule erlaubt. Im Gegensatz
dazu kann die Parallelisierungsfahigkeit bei einem AMLI-System in der Regel nicht genutzt werden.
Da es sich bei der SM-Konfiguration Config;s jedoch um einen AMLI mit Puffermodulen handelt, ist
eine Parallelschaltung dieser speziellen Module moéglich. Es kénnen damit Parallelverbiinde realisiert
werden, wodurch sich die Leitverluste des Systems reduzieren lassen. Aufgrund der Beschriankung auf
die Parallelisierung von Puffermodulen wird die Parallelisierungsfahigkeit des AMLI-Systems in Ab-
bildung 6.1 mit einem Wert von 0,5 bewertet, was dem Mittelwert der beiden anderen Invertersysteme
entspricht.

Infolge der Préasenz von lediglich zwei Halbleiterelementen je Inverterphase in einem konventionel-
len VSI ist die Funktionsfdhigkeit des Systems stark von der Funktionalitdt dieser Schalter abhingig.
Fallt ein Schalter in der B6-Briicke aus, ist die Erzeugung der zugehorigen Phasenspannung nicht mehr
moglich und ein geeigneter Betrieb des BEV ist nicht mehr gewéhrleistet. Identischer Sachverhalt gilt

ebenso fiir den Ausfall einer Batteriezelle. Aufgrund der fehlenden Moglichkeit, ein oder mehrere
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Abbildung 6.1: Gegeniiberstellung der wesentlichen Eigenschaften eines B6-VSI mit zwei ausgewahlten MLI-Systemen,
die aus einer Vielzahl an MLI-Systemen die vielversprechendsten Varianten bilden. Fiir den VSI werden SiC MOSFETs
verwendet.
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Batteriezellen aus dem Lastpfad heraus zu schalten, limitiert die Funktionalitdt jeder Batteriezelle
die Funktionsfihigkeit der Batterie und damit des Gesamtsystems. Das konventionelle Invertersys-
tem in Verbindung mit der HV-Batterie weist daher keine Fehlertoleranz auf. Im Gegensatz dazu
zeichnet sich ein MLI-System in der Regel durch eine hohere Fehlertoleranz aus, wie unter anderem
von Hren et al. sowie Poorfakhraei et al. angegeben [68, 119]. Sowohl bei einem SMLI- als auch bei
einem AMLI-System kann das Elektrofahrzeug bei Ausfall eines Halbleiterschalters oder einer Ener-
giespeichereinheit weiterhin betrieben werden. Diese Tatsache ergibt sich aufgrund der Vielzahl an
Submodulen innerhalb einer Phase. Bei der Anwendung einer makroskopischen Dreiecksstruktur kann
der Betrieb des MLI selbst bei Ausfall einer Phase trotz auftretenden Spannungseinbriichen mittels
der verbleibenden Inverterphasen aufrechterhalten werden [56, 158]. Im Gegensatz zum betrachteten
SMLI wird die Fehlertoleranz des AMLI jedoch als geringer eingestuft und in Abbildung 6.1 lediglich
mit einem Wert von 0,5 bewertet. Dieser Umstand wird damit begriindet, dass im Gegensatz zu einem
SMLI die Modulspannungen im AMLI voneinander abweichen. Fiir die Betriebsweise des AMLI ist
die Funktionalitit des Moduls mit der hochsten Ausgangsspannung von entscheidender Bedeutung,
insbesondere bei einem Amplitudenmodulationsindex von eins. Fallt dieses Modul aus, ist der Betrieb
starker eingeschrankt als bei einem Ausfall eines anderen Submoduls. Im Falle des SMLI beeintrachtigt
der Defekt eines Submoduls die Funktionalitidt des MLI hingegen in gleichem Mafe. Folglich weist der
SMLI die maximale Fehlertoleranz unter allen drei betrachteten Systemen auf, wie in Abbildung 6.1
dargestellt. Nichtsdestotrotz weist die Levelredundanz des untersuchten AMLI-Systems deutlich ho-
here Werte auf. Aufgrund der vergleichsweise hohen Anzahl von Modulen in Config;s ergibt sich fiir
die Redundanz ein immens hoher Wert von n;eq, amrr = 58940. Die Redundanz des SMLI berechnet
sich geméfl Gleichung (4.16) zu einem Wert von niﬁ?scﬁlv[m =1023%. Trotz einer dhnlichen Modulzahl
fithrt die Asymmetrie der Modulspannungen beim AMLI dazu, dass die Levelredundanz einen um den
Faktor 57 hoheren Wert annimmt. Diese Divergenz ist in Abbildung 6.1 deutlich erkennbar. Dabei sei
erwahnt, dass die Levelredundanz des SMLI-Systems mit ni\i(élf)S()l{/ILI = 1023 bereits einen hinreichend
hohen Wert besitzt und lediglich aufgrund der ausgepragten Diskrepanz zu dem Ergebnis des AM-
LI-Systems in Abbildung 6.1 vergleichsweise gering erscheint. Beide Redundanzwerte liegen deutlich
iiber dem Resultat des konventionellen VSI, welcher mit der Generierung von nur drei unterschied-
lichen Spannungslevel keine Redundanz aufweist. Betrachtet man die Bewertungskriterien des THD-
Werts, der Systemkosten sowie der Verluste, zeigen sich weitere wesentliche Unterschiede zwischen
dem konventionellen Wechselrichter und den MLI-Systemen. Eine ausfithrliche Gegeniiberstellung der
Systemkosten findet sich in Abschnitt 5.2.2.2; wobei deutlich wird, dass die MLI-Systeme, unabhéngig
vom Material des eingesetzten Halbleiterelements, nicht mit dem konventionellen B6-Wechselrichter
mithalten konnen. Lediglich der Einsatz einer H-Briicke als Mikrotopologie im MLI-System erzielt
konkurrenzfidhige Inverterkosten. Diese MLI-Variante wird im vorliegenden Fall jedoch aufgrund der
Gesamtergebnisse der Bewertungskriterien nicht berticksichtigt. Insbesondere das betrachtete AMLI-
System mit der SM-Konfiguration Config;3 erzielt nahezu den doppelten Preis im Vergleich zum VSI.
Diese Tatsache lasst sich nicht nur durch die hohere Anzahl an Schaltelementen erkldren, sondern
auch durch den Einsatz von Halbleiterelementen, die aufgrund einzelner hoher Modulspannungen eine
hohe Durchbruchspannung aufweisen miissen. Dieser Einfluss ist beim betrachteten symmetrischen
MLI weniger stark ausgeprégt, weshalb der vorliegende SMLI in Bezug auf die Inverterkosten Ciny tot
als die konkurrenzfihigere Alternative anzusehen ist. Im Gegensatz dazu erreichen sowohl der AM-
LI als auch der SMLI geringere THD-Werte als der VSI. Aufgrund der héheren Schaltfrequenz von
fsw =10kHz und der Betrachtung tiber den gesamten Betriebsbereich in Form der Variation des Am-
plitudenmodulationsindexes, liegt der THD-Wert im Falle des VSI zwar unterhalb von 10 %. Dieser

4Hinweis: Fiir die Berechnung der Redundanzwerte des SMLI werden ausschlielich NoPol-Kombinationen beriick-
sichtigt.
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Wert kann den Ergebnissen der beiden MLI-Systeme allerdings nicht standhalten. Sowohl fiir den SM-
LI als auch fiir den AMLI stellen sich aufgrund des charakteristischen MLI-Stufenmusters THD-Werte
kleiner als 1% ein. Die Schaltfrequenz von fs,, = 10 kHz fithrt weiterhin zu hohen Schaltverlusten Eu.
Trotz der dominanten Leitverluste bei den MLI-Systemen, welche in Abbildung 5.4 visualisiert sind,
erreicht der konventionelle Inverter in Summe héhere Schalterverluste, wie Abbildung 6.1 entnommen
werden kann. Dabei liegen die erzielten Schalterverluste noch in einer vergleichbaren Gréfienordnung.
Betrachtet man dagegen die Gesamtinverterverluste Einy tot, unterliegt der konventionelle VSI den
MLI-Systemen deutlich und erzielt signifikant héhere Verluste. Die Ursache begriindet sich mit den
hohen Leitverluste des Batteriesystems im Falle des VSI. Die permanente Prédsenz der Batteriezellen
im Lastpfad beim konventionellen Betrieb wirkt sich derart stark aus, dass die resultierenden Werte
von Eeon sy fiir den VSI deutlich hoher ausfallen als bei den MLI-Systemen.
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7 Zusammenfassung der wichtigsten

Erkenntnisse

Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit dem Design und der Funktionsweise von MLI-Systemen.

Im Folgenden werden kurz die wichtigsten Erkenntnisse zusammengefasst.

7.1 Erkenntnisse zur Parallel Enhanced Commutation

Integrated Nested-Topologie

Die Untersuchungen der PECIN-Topologie verdeutlichen die verschiedenen Eigenschaften dieser Struk-
tur. Neben der Féahigkeit, Submodule zu parallelisieren sowie der intrinsischen Polaritdtsumkehr, er-
moglicht diese Schaltungsstruktur ein individuelles Bypassen jeder beliebigen Energiespeichereinheit in
einem MLI-System. Dabei zeichnet sich die PECIN-Struktur im Vergleich zu anderen MLI-Topologien
mit einem identischen Funktionsumfang durch eine Reduzierung des Hardwareaufwands aus. Die Ana-
lyse der Spannungsfestigkeit der Halbleiterelemente innerhalb der PECIN-Mikrotopologie zeigt jedoch
auch, dass die Diagonalschalter im Vergleich zu den BtB-Schaltern der doppelten Spannung stand-
halten miissen. Dieser Aspekt wirkt sich insbesondere auf die Wahl der Halbleiterelemente aus und
muss beim Design des MLI beachtet werden. Auf Basis einer entwickelten Hardware-Struktur der
PECIN-Topologie und den daraus resultierenden Leiterplatten werden reale Widerstandswerte sowohl
fiir die Schalterpfade als auch die Pfade der Energiespeichereinheiten bestimmt. Diese Messwerte die-
nen zur Modellierung der PECIN-Phasenstrange. Dariiber hinaus bilden diese Platinen die Grundlage
weiterer praktischer Untersuchungen. Im Zuge einer grundlegenden Analyse der Schaltcharakteristika
innerhalb der PECIN-Topologie zeigen sich wesentliche parasitire Effekte, die sich auch auf andere
MLI-Strukturen anwenden lassen. Neben typischen Oszillationen in den Spannungs- und Stromver-
ldufen, die insbesondere aufgrund des kapazitiven und induktiven Verhaltens der Halbleiterelemente
sowie der Kupferbahnen entstehen, werden ebenso parasitdre Selbsteinschaltungen der eingesetzten
MOSFETs sowie parasitire Kommutierungspfade detektiert. Die parasitdre Selbsteinschaltung resul-
tiert dabei aus einer Spannungsinduktion iiber der Drain-Source-Strecke eines MOSFET als Folge
eines hohen Werts der Schleifeninduktivitat, gepaart mit einem starken Anstieg des Drain-Stroms.
Dabei kann eine parasitiare Selbsteinschaltung sowohl durch das Ausschalten eines MOSFET inner-
halb desselben Halbbriickenzweigs oder in einem parallelen Nachbarzweig verursacht werden. Durch
die Sattigung der Drain-Source-Spannung im Avalanche-Bereich und dem selbst herbei gefiihrten Aus-
schalten sowie der vergleichsweise geringen Einschaltzeit, stellt die parasitire Selbsteinschaltung kein
wesentliches Gefdhrdungspotential fiir den Betrieb eines MLI dar. Eine mogliche Gegenmafinahme zur
Verringerung der Wahrscheinlichkeit fiir das Auftreten der parasitidren Selbsteinschaltung besteht in
der Modifikation des Gate-Treiberkreises, insbesondere des Gate-Widerstands. Mithilfe des Einsatzes
eines separaten Einschalt- sowie Ausschaltwiderstands im Gate-Treiberkreis ldsst sich der Effekt der
Selbsteinschaltung verlangsamen, wihrend die Schaltverluste im Ausschaltvorgang gleichzeitig gering
gehalten werden. Parasitdre Kommutierungspfade treten in der Regel in jeder Inverterstruktur auf. Die

Anzahl der parasitdren Kommutierungspfade entspricht dabei der Anzahl an vorhandenen Schleifen
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innerhalb einer Schaltstruktur. Insbesondere bei MLI-Strukturen, welche eine Parallelschaltung der
Energiespeichereinheiten erlauben, konnen deshalb viele parasitdre Kommutierungspfade entstehen.
Die Stéarke des zirkulierenden Stroms nimmt dabei mit steigender Entfernung der jeweiligen Schal-

terzweige ab.

7.2 Erkenntnisse zur Identifikation der

Parameterabhingigkeiten

Die Entwicklung einer Abhéngigkeitsmatrix zeigt, dass sich der Grofiteil der Parameter in Form von
externen Vorgaben, der internen FEinstellgrofien, der Bewertungskriterien, aber auch der Zustands-
variablen in einem MLI-System gegenseitig beeinflussen. Diese Einflussfaktoren wirken sich auf die
Funktionsweise des MLI aus. Liegt keine direkte Abhingigkeit vor, existiert in vielen Féllen eine indi-
rekte Einflussnahme durch die Modifikation anderer Einstellgrofen. Um diese Wechselwirkungen klar
herauszuheben, werden Parameterabhédngigkeits-Cluster erstellt, in denen sukzessive auf die Abhén-
gigkeit ausgewéhlter Parameter eingegangen wird.

Eine Analyse der Abhéngigkeiten zwischen Einflussfaktoren, welche sich in erster Linie hardwaresei-
tig einstellen lassen, verdeutlicht, dass die Stufenhohe einer MLI-Ausgangsspannung im Wesentlichen
von der gewahlten Submodul-Konfiguration abhéngt. Mit steigender Modulzahl und damit abnehmen-
der Modulspannung erhé6ht sich die Granularitéit der Ausgangsspannung im Falle von SMLI-Systemen.
Trotz der vorhandenen Asymmetrie ldsst sich dieser Trend auch bei asymmetrischen Konfigurationen
erkennen. Wahrend bei SMLI-Systemen die Stufenhohe in der Regel mit der Modulspannung gleich-
gesetzt werden kann, ist dies bei AMLI-Systemen nicht ohne Weiteres mdoglich. Die Stufenhéhen
entsprechen in einem AMLI ganz allgemein der Differenzspannungen der aktivierten Module. Je nach
Moduldesign kénnen die Ausgangsspannungen bei AMLI-Systemen starke Spannungsspriinge aufwei-
sen. Dies ist insbesondere der Fall, wenn eine Vielzahl der Submodule in einem AMLI eine hohe
Ausgangsspannung besitzen oder die Divergenz der vorhandenen Modulspannungen sehr hoch ist. Ei-
ne mogliche Gegenmafinahme dieser grolen Spannungsspriinge ist die Implementierung sogenannter
Pol-Kombinationen. Fiir die Generierung von Ausgangsspannungslevel werden dabei Module sowohl
positiver als auch negativer Polaritidt kombiniert. Der dadurch entstehende zusatzliche Freiheitsgrad
fithrt sowohl zu einer Erhohung der Levelredundanz als auch der Anzahl an Spannungslevel. Insbeson-
dere die Steigerung der Anzahl an Ausgangsspannungslevel duflert sich in der Regel positiv auf den
resultierenden Oberwellengehalt der Ausgangsspannung. Allerdings ist die Beriicksichtigung derarti-
ger Modulkombinationen rechenintensiv und nur bei AMLI-Systemen geringer Modulzahl sinnvoll.
Dariiber hinaus ist die Voraussetzung fiir die Anwendung dieser Modulkombinationen eine Mikro-
topologie, welche eine intrinsische Polaritdtsumkehr aufweist. Im Falle reiner SMLI-Systeme fiihrt die
Umsetzung der Pol-Kombinationen aufgrund der identischen Modulspannungen lediglich zu einer si-
gnifikanten Erhohung der Levelredundanz. Die Anzahl der unterschiedlichen Spannungslevel bleibt
unverandert. Neben der Implementierung der Pol-Kombinationen und der damit verbundenen Erho-
hung der Anzahl an Spannungslevel beeinflusst auch die Schaltfrequenz den Oberwellengehalt einer
generierten MLI-Ausgangsspannung. Je hoher fg, gewéahlt wird, desto kleiner wird der entsprechende
THD-Wert. Ist die Schaltfrequenz hinreichend hoch, ist der Einfluss der Stufenhdhe vernachléssigbar.
Identisches gilt im umgekehrten Fall. Ist ein MLI-System in der Lage, Ausgangsspannungen hoher Gra-
nularitdt zu erzeugen, kann die Schaltfrequenz geringer ausfallen. Es sollte jedoch beachtet werden,
dass sich bei einer geringeren Stufenhohe bereits intrinsisch durch das gewidhlte Ansteuerverfahren
hohe Schaltfrequenzen ergeben kénnen. Dies muss je nach Ansteuerverfahren im Einzelfall spezifisch

betrachtet und gepriift werden.
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Bei einem Vergleich von SMLI- mit AMLI-Systemen féllt auf, dass unter der Annahme eines geeigneten
asymmetrischen Moduldesigns mit beiden Varianten eine maximale Granularitdt im Ausgangsspan-
nungsmuster erzielt werden kann. Dies fiihrt zu entsprechend niedrigen THD-Werten. Wahrend dies
im Falle des SMLI allerdings nur mit einer Anzahl von n. gsy = 1 Batteriezellen je Energiespeicherein-
heit und folglich mit einer maximalen Modulzahl umsetzbar ist, kann dies bei einem AMLI mit einer
deutlich geringeren Modulzahl erreicht werden. Dieser Umstand gilt insbesondere fiir AMLI-Systeme,
deren Designschema dem Prinzip der Exponentialfolge mit einer Basis von b=2 bzw. b= 3 folgt.

Betrachtet man ausschliellich die Inverterkosten als Bewertungskriterium eines MLI-Systems, so
erweist sich der CHB-MLI als die wirtschaftlichste Struktur unter allen untersuchten Varianten. Die-
se Topologie ist allerdings nicht in der Lage, Submodule zu parallelisieren, was zu einem geringeren
Funktionsumfang im Vergleich zu Schaltstrukturen wie der BM3-, der MMSPC- oder der PECIN-
Struktur fiihrt. Insbesondere Mikrotopologien, die iiber keine inhérente Polaritdtsumkehr verfiigen,
kénnen aufgrund der Notwendigkeit einer externen Polaritdtsumkehreinheit in der Regel nicht mit
anderen Inverterstrukturen in Bezug auf die Systemkosten konkurrieren. Hierzu zédhlen beispielsweise
die Halbbriicke oder die BM3-Struktur. Mit zunehmender Modulzahl steigt die Anzahl der Halb-
leiterelemente im MLI-System, was zu steigenden Inverterkosten fiihrt. Liegen Strukturen wie die
PECIN-Topologie vor, kann sich die unterschiedliche Spannungsfestigkeit der inhdrenten Halbleiter-
schalter innerhalb eines Submoduls negativ auf die Kostenbilanz auswirken und muss beriicksichtigt
werden. Dieser Aspekt trifft ebenso auf die BM3-Struktur zu.

Die dominierenden Verluste in einem MLI-System stellen die Leitverluste dar. Dieser Trend verstarkt
sich insbesondere mit steigender Modulzahl. Je héher die Anzahl an Submodulen, desto grofier ist die
Zahl erforderlicher Halbleiterelemente. Die Zahl an leitenden Komponenten in einem MLI-System
nimmt zu. Der Anstieg der Modulzahl fiihrt wiederum zu einer Reduzierung der Modulspannung.
Letztere ermoglicht in der Regel die Wahl von Halbleiterelementen reduzierter Durchbruchspannung.
Der Wert der geschalteten Spannung sinkt. Da die Schaltenergie neben dem Laststrom auch von der
Schaltspannung abhéngt und sich infolge der geringeren Stufenspannungen die Schaltfrequenzen re-
duzieren lassen, nehmen die Schaltverluste ab.

Mit dem Einsatz von Mikrotopologien, welche die Féahigkeit aufweisen, Energiespeichereinheiten zu
parallelisieren, kénnen im Vergleich zu Topologien, die ausschliefSlich eine Serienschaltung erlauben,
die Leitverluste sowohl der Halbleiterelemente als auch der Energiespeichereinheiten reduziert werden.
Diese Tatsache resultiert aus der Aufteilung des Laststroms auf die nggy pp Energiespeichereinheiten
innerhalb eines Parallelverbunds. Die Ergebnisse zeigen dabei, dass eine steigende Modulzahl auf-
grund der Zunahme leitender Schaltelemente im System dem positiven Effekt der Parallelisierung und
der damit verbundenen Minimierung der Leitverluste entgegenwirkt. In der Konsequenz erweisen sich
MLI-Systeme mit einer mittleren Modulzahl im Bereich von ca. 6 % bis 11 %, bezogen auf die Ge-
samtzahl an Batteriezellen je Inverterphase, als die effizientesten Varianten.

Neben symmetrischen Konfigurationen, bei welchen die Parallelisierungsfihigkeit in vollem Umfang ge-
nutzt werden kann, verfiigen auch AMLI-Systeme mit Puffermodulen iiber das Potential, Leitverluste
einzusparen. Aufgrund der Integration einer Teilsymmetrie infolge der Verwendung von Puffermodu-
len lassen sich zwischen den identisch ausgelegten Submodulen Parallelverbiinde bilden.

Dariiber hinaus bietet ebenso die Anwendung eines entwickelten graphenbasierten Optimierungsan-
satzes die Moglichkeit, die Leitverluste in einem MLI-System zu minimieren. Mithilfe der Ermittlung
eines optimalen Lastpfads, welcher den geringsten Gesamtwiderstand aufweist, stellen sich geringe-
re Leitverluste ein, verglichen zu einem Betrieb, in welchem keine optimierte Pfadwahl stattfindet.
Die effektive Anwendung dieses graphenbasierten Ansatzes wird am Beispiel der PECIN-Struktur
demonstriert, ldsst sich aber fiir jede andere MLI-Struktur ebenso umsetzen. Die zugrundeliegende

MLI-Topologie wird dabei in einen gerichteten Graphen transformiert. Die Effizienz des Algorithmus
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steigt dabei mit der Anzahl potenzieller Lastpfade bei identischem Ausgangsspannungszustand in einer
MLI-Topologie.

Die Formation von Parallelverbiinden besitzt einen starken Einfluss auf die resultierenden Leitver-
luste eines MLI. Aufgrund der Prisenz von Halbleiterelementen in einem MLI-System weicht das Ver-
halten eines Parallelpacks von einer idealen Parallelverschaltung ab. Die Anwendung des Helmholtz-
Uberlagerungsprinzips zeigt, dass die Energiespeichereinheiten am Rande eines Parallelverbunds stets
die am starksten belastetsten Spannungsquellen darstellen, wihrend diejenigen in der Mitte den ge-
ringsten Strom sehen. Die Ursache liegt in den abweichenden Netzwerkwiderstdnden der Energiespei-
chereinheiten in einem Parallelverbund. Diese Divergenz nimmt mit sinkendem Widerstandsverhaltnis
der ESU-Pfade im Vergleich zu den Schalterpfaden zu. Eine hinreichend hohe Anzahl an Energie-
speichereinheiten in einem Parallelverbund sowie ein geringer Widerstandsverhéltnisfaktor fiihren im
schlimmsten Fall dazu, dass die Energiespeichereinheiten in der Mitte eines Parallelverbunds keinen
Stromfluss aufweisen. Wéahrend eine Gleichverteilung der Energiespeichereinheiten auf die vorhande-
nen Parallelverbiinde zu einer Minimierung der Leitverluste verglichen mit anderen Formationsme-
thoden fiihrt, beglinstigt diese die Problematik der ungleichen Beanspruchung der Energiespeicherein-
heiten als Rand-ESUs. Dieses Randzellenproblem léasst sich durch die Anwendung eines sogenannten
Radikalalgorithmus umgehen, welcher gezielt die Beanspruchungszeiten der Energiespeichereinheiten
als Rand-ESUs fokussiert. Die Implementierung von Radikalen in Form von Energiespeichereinheiten,
die den hochsten Ladezustand aufweisen, bildet in diesem Zusammenhang die Basis der Formation
von Parallelverbiinden. Um zudem die Leitverluste so gering wie moglich zu halten, wendet der Algo-
rithmus im Anschluss an die Radikalbildung das Verfahren der Gleichverteilung an. Der Algorithmus
verbindet damit den Vorteil der Gleichverteilung in Form minimaler Leitverluste mit einem gleichzei-
tigen Ausgleich der Ladezustédnde. Insbesondere die Beriicksichtigung des Ladungsausgleichs ist bei
einer reinen Gleichverteilung nicht gegeben.

Ergénzend zur eigentlichen Untersuchung der verschiedenen Parameterabhingigkeiten in einem
MLI-System wird eine gesamtheitliche Vergleichsanalyse reprasentativer MLI-Systeme durchgefiihrt.
Dabei wird eine Vielzahl von symmetrischen und asymmetrischen Submodul-Konfigurationen betrach-
tet, die jeweils mit fiinf unterschiedlichen Mikrotopologien kombiniert werden. Grundlage dieser Ge-
geniiberstellung bilden die Bewertungskriterien in Form der Systemkosten, des THD-Werts sowie der
Systemverluste. Fiir den Vergleich werden die zugehorigen Werte in ausgewéhlten, charakteristischen
Betriebspunkten eines Elektrofahrzeugs ermittelt. Die Ergebnisse zeigen, dass insbesondere symme-
trische Konfigurationen mit einer Modulzahl im Bereich von neun bis sechsunddreiig Submodulen
bei einer Gesamtzahl von 108 Batteriezellen je Inverterphase die vielversprechendsten SMLI-Systeme
abbilden. Liegt der Fokus auf einer moglichst wirtschaftlichen Inverterstruktur, wird die Wahl der
CHB-Struktur empfohlen. Fiir minimale Systemverluste und damit maximale Systemeffizienz ist der
Einsatz der PECIN-Struktur besonders vorteilhaft. Dabei erweisen sich im Speziellen auch asymme-
trische Konfigurationen als konkurrenzfihige MLI-Systeme, welche Puffermodule besitzen. Durch die
Présenz der Puffermodule lassen sich infolge der Realisierung von Parallelverbiinden ebenso Leitver-

luste einsparen.

7.3 Erkenntnisse zum Vergleich mit einem konventionellen
B6-Wechselrichter

Im Zuge der Untersuchung der Parameterabhédngigkeiten in einem MLI-System werden in Kapitel 5
anhand der Bewertungskriterien auch die vielversprechendsten MLI-Designs abgeleitet. Eine pragnan-

te Gegeniiberstellung eines konventionellen B6-Wechselrichters mit diesen ermittelten MLI-Systemen
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zeigt die wesentlichen Unterschiede der beiden Invertertechnologien auf.

Dabei zeichnen sich sowohl der identifizierte SMLI als auch der AMLI, welche beide die PECIN-
Struktur als Mikrotopologie verwenden, durch eine hohe Redundanz sowie eine Bypassfahigkeit aus.
Der symmetrische MLI kann dabei ohne Einschrinkung die Parallelisierungsfdhigkeit ausnutzen und
weist in der Folge die hochste Fehlertoleranz auf. Durch den Einsatz sogenannter Puffermodule lasst
sich auch bei dem betrachteten AMLI-System der Vorteil der Parallelisierungsfihigkeit in Teilen an-
wenden. Aufgrund der Asymmetrie der Modulspannungen ist die Fehlertoleranz des AMLI-Systems
niedriger bewertet als die des SMLI. Dabei weist ein konventioneller VSI mit lediglich zwei Schaltern je
Inverterphase und dem starren Batteriesystem weder eine Bypass- noch eine Parallelisierungsfahigkeit
auf. Die Fehlertoleranz des VSI ist sehr gering. Infolge der stufenférmigen Ausgangsspannungen iiber-
treffen beide MLI-Systeme den konventionellen B6-Wechselrichter hinsichtlich des jeweils erzielten
THD-Werts der Ausgangsspannungen. Trotz der héheren Schaltfrequenzen, welche beim VSI typi-
scherweise angewendet werden, kann dieser nicht mit der Prézision der MLI-Spannungen mithalten.
Diese hohen Schaltfrequenzen haben zur Folge, dass der B6-Inverter héhere Schalterverluste erreicht
als dies bei beiden MLI-Systemen der Fall ist. Trotz der dominanten Leitverluste, welche infolge der
hohen Anzahl an inhdrenten Halbleiterelementen in einem MLI-System auftreten, fallen die Schalter-
verluste sowohl fiir den SMLI als auch fiir den AMLI niedriger aus. Die wesentliche Uberlegenheit
des MLI gegeniiber dem VSI hinsichtlich der Inverterverluste resultiert jedoch aus den erheblichen
Leitverlusten des Batteriesystems im Falle des B6-Wechselrichters. Da sich in einem konventionellen
Elektrofahrzeug mit Einsatz eines VSI das Batteriesystem aus einer starren Verschaltung der Batte-
riezellen zusammensetzt, erzeugt jede einzelne Zelle permanent Leitverluste. In einem MLI erfolgt die
Aktivierung der Energiespeichereinheit dabei anforderungsgerecht. Jede Energiespeichereinheit wird
nur dann eingesetzt, wenn diese explizit benotigt wird. Vergleicht man die Invertersysteme allerdings
aus einer reinen Kostensicht, sind die beiden MLI-Systeme, welche in einem ganzheitlichen Vergleich
als die vielversprechendsten identifiziert werden, wenig konkurrenzfihig mit dem konventionellen Sys-
tem. Aufgrund der hohen Schalterzahl und den Spezifikationen der gewéhlten Halbleiterelemente fallen
insbesondere fiir den AMLI deutlich hohere Kosten im Vergleich zum VSI an.

Bei der Auswahl des passenden Invertersystems fiir ein Elektrofahrzeug sollte abhingig von den
vorliegenden Systemforderungen entschieden werden. Trotz vielversprechender Vorteile wie geringerer
Systemverluste oder eines niedrigeren Oberwellengehalts ist der konventionelle VSI aus rein wirt-
schaftlicher Sicht die kosteneffizienteste Wahl. Um dennoch die Vorziige eines MLI zu nutzen, kann
die CHB-Struktur in Betracht gezogen werden. Letztendlich hidngt die Entscheidung dariiber, welches
Invertersystem optimal ist, stark von den priorisierten Bewertungskriterien und den Anforderungen

an das System ab.
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A Grundlegende Definitionen und

Herleitungen

A.1 Mathematische Grundlagen

A.1.1 Der Binomialkoeffizient

Der Binomialkoeffizient dient zur Bestimmung der Anzahl an Mdglichkeiten bei der Wahl einer be-
stimmten Menge an k Elementen aus einer zweiten Menge bestehend aus n Elementen [14, 15, 109].
Dieser wird oftmals auch als 'n dber £’ oder ’k aus n’ bezeichnet und ist mathematisch mittels Fakul-

taten wie folgt definiert.

<Z> - (n_z')’k' fir k<n (A1)

Hierbei gilt entsprechend der Ubersicht von Berger, am Beispiel eines Urnenmodells dargestellt, dass
die k Elemente ohne Zuriicklegen aus der Menge von n Komponenten ausgewihlt werden [15]. Dabei
ist die Reihenfolge des Ziehens nicht von Bedeutung, die Auswahl erfolgt somit ungeordnet. Es muss

der Zusammenhang k <n erfiillt sein.

A.1.2 Die Anzahl an ganzzahligen Teilern

Gemaif den mathematischen Grundlagen, wie sie von Hardy et al. dargelegt werden, gilt fiir eine ganze
Zahl a, dass diese teilbar durch eine weitere Ganzzahl b ist, sofern eine dritte Ganzzahl ¢ existiert, fiir

welche die Beziehung
a=bc mit b#0 (A.2)

erfiillt ist [53]. Dabei darf b nicht den Wert 0 annehmen. Auf Basis dieses Zusammenhangs ldsst sich die
Anzahl aller moglichen ganzzahligen Teiler einer ganzen Zahl a mit der Beziehung aus Gleichung (A.3)

bestimmen, wobei es sich bei den Zahlen b und ¢ weiterhin um ganze Zahlen handelt.

naiy = div (a) := Zl bc=a;beN (A.3)

cla

div(a) bildet die Menge aller ganzzahligen Teiler einer Ganzzahl a ab und wird aus Griinden der
Einfachheit mit ng;, bezeichnet. Damit spiegelt Gleichung (A.3) die Summe aller existierenden ganz-

zahligen Teiler einer ganzen Zahl a durch die Ganzzahl ¢ wider.
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A.1.3 Das Zustandsraummeodell

Die allgemeine Form eines Zustandsraummodells ergibt sich mit

= Az + Bu (A.4a)
y =Czx +Du. (A.4b)

Dabei reprasentiert Matrix A die Zustandsmatrix, Matrix B die Eingangsmatrix, Matrix C die
Ausgangsmatrix sowie Matrix D die Durchgangsmatrix. Die Zustandsvariablen werden in dem Zu-
standsvektor & zusammengefasst. Der Eingangsvektor u enthélt die Eingangsvariablen, mit dem Aus-

gangsvektor y werden die Ausgangsvariablen abgedeckt.

A.1.4 Die Fourierreihe

In Abschnitt 2.1.3 sowie in Abschnitt 4.4.2 wird als mathematisches Hilfsmittel die Fourierreihe ein-
gesetzt. Aus diesem Grund erfolgt an dieser Stelle eine kurze Vorstellung, wobei die wichtigsten Glei-
chungen angegeben werden'.

Fiir eine allgemeine periodische Funktion f(t) gilt folgende Beziehung.

ft) =7t +T1) (A.5)

Hierbei charakterisiert T die Periodendauer, d.h. den Zeitraum, nach welchem sich die periodische
Funktion in identischer Weise wiederholt. Der Zusammenhang zwischen der Periodendauer 7" und der

Frequenz einer Schwingung f sowie in der Folge mit der Winkelgeschwindigkeit w lautet

1
w:QW?:%Tf. (A.6)
Grundsétzlich lasst sich jede periodische Funktion durch die unendliche Summe von Kosinus- und
Sinusfunktionen darstellen. Dies liegt an der speziellen Eigenschaft einer Sinusschwingung, die in vielen
technischen Anwendungen als idealisierte Funktion herangezogen wird [47] und allgemein entsprechend
der Form in Gleichung (A.7) definiert werden kann.

f(t) = Dgin sin(wt + ). (A7)

Durch die Variation der zugehorigen Parameter der Kreisfrequenz w, der Phasenverschiebung ¢ so-
wie der Amplitude ¥g, konnen unendlich viele Sinusschwingungen erzeugt werden. Diese erlauben
die Fourierreihenentwicklung beliebiger periodischer Funktionen f(¢) in eine unendliche Summe von
Sinusfunktionen. Eine Voraussetzung fiir diese Entwicklung ist, dass f(¢) in Abschnitten stetig und
nicht harmonisch ist. In der Literatur existieren verschiedene Darstellungsformen der Fourierreihe [91].
Eine gingige Variante ist die Schreibweise gemafl Gleichung (A.8), die sowohl Kosinus- als auch Si-

nuskomponenten umfasst.

~
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ay cos(kwot) + by sin(k wot)} (A.8)

wo charakterisiert die fundamentale Kreisfrequenz. Uber den Gleichanteil ag wird der arithmetische
Mittelwert von f(t) beriicksichtigt. aj sowie by repréasentieren die Fourierkoeffizienten. Dabei spie-

gelt ap im Speziellen die Amplituden der Kosinusanteile und b die der Sinuskomponenten wider.

IHinweis: Die nachfolgenden Erliuterungen basieren auf den Quellen [47, 81, 90, 91, 148].
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In beiden Féllen handelt es sich um reelle Funktionen. Die Definitionen des Gleichanteils sowie der

Fourierkoeffizienten lauten gemaf Lange wie folgt [90].

ap = — [ f(t)dt (A.9a)
ar = — [ f(t) cos(kwot)dt; ke N (A.9Db)

b = — /f(t) sin(k wot) dt; ke N (A.9c)

In den Erlduterungen zum SHE-Verfahren in Abschnitt 2.1.3 wurde bereits dargelegt, dass lediglich
die Grundwelle, die der fundamentalen Harmonischen entspricht, zur tatsidchlich nutzbaren Leistungs-
ibertragung beitrédgt und die angeschlossene Last mit Wirkleistung versorgt. Alle weiteren Harmoni-
schen, die im Spektrum von f(¢) enthalten sind, erzeugen hingegen Blindleistung. Die entstehenden
Verluste gehen in Form von Wérme oder Rauschen verloren, wie von Kim erldutert [81]. Zur Ver-
anschaulichung dieses Sachverhalts kann die Formel fiir die Fourierreihe aus Gleichung (A.8) geméaf
des Autors umgeformt werden. Dabei erfolgt eine explizite Aufteilung in den Gleichanteil fpc, die
fundamentale Komponente (Grundschwingung) f;(t) sowie die harmonische Komponente fx(t) der
periodischen Funktion f(t).

—+o0
f@) = \a?./ + aj cos(wot) + by sin(wet) + kzzz (ak cos(k wot) + by sin (k wot)) (A.10)

foc f1(t)

fr(t)

Die Visualisierung dieser Zerlegung in die drei Summanden aus Gleichung (A.10) ist skizzenhaft

in Abbildung A.1 gezeigt. Entsprechend den Erliduterungen reprisentiert der Gleichanteil fpc =ag

f Ipc I1 i

/Signal 1) Gleichanteil /Grundwelle Oberwellen

Abbildung A.1: Verbildlichte Darstellung der Fourieranalyse. Die Abbildung wurde selbst erstellt in Anlehnung an die
Visualisierung von Kim [81]. Es wurden eigene Ergénzungen vorgenommen.

den arithmetischen Mittelwert und damit die vertikale Verschiebung von f(t). In vielen Féllen exis-
tiert allerdings kein vertikaler Offset, weshalb der zugehorige Summand aus Gleichung (A.10) entféllt.
Bei der achsensymmetrischen Kosinusfunktion handelt es sich um eine gerade, bei der punktsymme-
trischen Sinusfunktion um eine ungerade Funktion. Allgemein gilt fiir Funktionen mit diesen Eigen-
schaften die Definition aus Gleichung (A.11).

Gerade Funktion: fit)y = f(=t) (A.11a)
Ungerade Funktion: fit)y =—f(-t). (A.11b)

Demzufolge bilden die Kosinuskomponenten in Gleichung (A.8) die geraden Anteile einer periodischen
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Funktion f(¢) und die Sinuskomponenten die ungeraden Anteile ab. Handelt es sich bei f(t) selbst um
eine gerade oder ungerade Funktion, vereinfacht sich Gleichung (A.8), da die jeweiligen komplemen-

tdren Summanden entfallen. Im Detail gelten folgende Vereinfachungen fiir die Fourierkoeffizienten.

ap = 0Nb, =0 (A.12a)
ag = 0N ap = 0 (A12b)
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Zudem geniigt es aufgrund der vorliegenden Symmetrie, nur einen Teil der gesamten Periodenlénge T
zu betrachten, wodurch sich die Berechnung der Integrale aus Gleichung (A.9) vereinfacht.
Diese Zerlegung eines Signals in seine einzelnen Bestandteile und dessen Transformation vom Zeitbe-

reich in den Frequenzbereich wird als Fouriertransformation bezeichnet.

A.1.5 Analytische Bestimmung des Oberwellengehalts einer
Rechteckfunktion

Um die Verwendung der Matlab-FF'T zu legitimieren, wird in Abschnitt 4.4.2.3 eine Gegeniiberstellung
zwischen der numerischen Vorgehensweise geméafl den Beschreibungen aus Abschnitt A.1.6 sowie der
analytischen Bestimmung auf Basis der in Anhang A.1.4 erlauterten Fourierreihe gezeigt. Hierzu wird
das Beispiel der Rechteckfunktion herangezogen, welche innerhalb einer Referenzperiode Ti.; wie folgt

definiert ist.

Tre
1 fiir 0<t< Tf

f(t) = T (A.13)
~1 fiir ;ef <t < Tret

Mit dem Zusammenhang aus Gleichung (A.13) erfillt die Rechteckfunktion die Bedingung aus Glei-
chung (A.5) und ist damit periodisch. Abbildung A.2 visualisiert den zugehérigen Verlauf. In jeder
Periode weist die Rechteckfunktion einen Puls mit dem Wert +1 sowie einen Puls mit dem Wert
—1 auf. Um den THD-Wert dieser Funktion analytisch zu bestimmen, sind die Fourierkoeffizienten
gemif der Beziehungen aus Gleichung (A.9) erforderlich, welche in ihrer Summe basierend auf Glei-
chung (A.8) der Rechteckfunktion entsprechen. Wie in Abbildung A.2 erkennbar, handelt es sich bei

T T T

—
T

Normierte Amplitude (-)
o
T
I

'
Ju
|

1 1 1
0 Tret/2 Tref

t(s)

Abbildung A.2: Reckteckfunktion.

der Rechteckfunktion um eine ungerade Funktion, da der Zusammenhang aus Gleichung (A.11b) zu-
trifft. Somit kann die Vereinfachung aus Gleichung (A.12b) angewendet werden. In der Folge nehmen
sowohl der Gleichanteil aq als auch die Amplituden der Kosinusanteile ax den Wert Null an. Dariiber
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hinaus erfiillt die Rechteckfunktion die Bedingung f(t)=—f (t + %) und weist damit eine Spiegel-
symmetrie der beiden Hélften einer Periode auf. Auf Basis der Erlduterungen von Guicking ergibt sich

dadurch zudem, dass alle geraden, ganzzahligen Fourierkoeffizienten b;, mit k& € N ebenso null sind [47];
d.h. by =0 fiir k=2,4,6,... Dieser Umstand fiihrt zu der Vereinfachung in Gleichung (A.14).

Tref

4 2
by, = T / f@) sin(kwot)dt fir k=1,3,5,... N ke N (A.14)
ref
0

Es miissen folglich lediglich die ungeraden Fourierkoeffizienten by ermittelt werden. Aus Griinden der
Einfachheit sei Tyef =27 angenommen. Damit ergibt sich durch die Anwendung von Gleichung (A.6)

aus Tref :ﬁ, dass wy =1 ist. Die Berechnung der Fourierkoeffizienten by, liefert folgendes Ergebnis.

ref

T

() sin(kwot) df — % / 1 sin(k1£)dt

=
ol
I
N
o\w

k=1,3,5 0
= % [—cos (k t)];r = % [—cos (km) + cos (k 0)] = % [1 + 1]
_ % (A.15)

Unter Beriicksichtigung dieses Zusammenhangs lautet die Fourierdarstellung einer Rechteckfunktion

mit der Definition gem&f Gleichung (A.15) wie in (A.16) angegeben.

“+o0
4 4
— 4+ > <Im) (A.16)
N k=3,5,7...
f1(¢)

fr(t)

ft) =

Dabei sind in Gleichung (A.16) die fundamentale Komponente sowie die ungeraden, ganzzahligen
Oberschwingungen explizit gekennzeichnet [47, 81]. Die Kenntnis der Fourierkoeffizienten erlaubt die
Berechnung des THD-Werts der Rechteckfunktion. Wendet man Gleichung (4.48) an und berticksich-
tigt nach der Vorgabe der Norm IEEE Std 519-201} lediglich die ersten 50 Harmonischen, ergibt sich
fiir den THD-Wert der Zahlenwert [70]

oo 4 2
kZ U%,RMS k,3z5:7 (%)
THD = +| =22 . 100% - THD = ,| —> = . 100% =
02 —— 4)2
1,RMS IEEE Std 519-201} ™
e’} 2
1
- Z (k) =47,30%. (A.17)
k=3,5,7, ...

A.1.6 Bestimmung des Total-Harmonic-Distortion-Werts auf Basis der
Matlab-Fast Fourier Transformation

Die nachfolgenden Beschreibungen basieren vorrangig auf den Quellen [47, 90, 91, 169]. Wie in Ab-
schnitt 4.4.2 dargelegt, sind zur Ermittlung des THD-Werts eines Signals v die zugehorigen harmoni-
schen Komponenten und somit die Spektralanteile erforderlich. Ist das zu analysierende Signal konti-
nuierlich und besitzt eine unendliche Lénge, erfolgt diese Berechnung in der Regel mit der Fourierreihe,

welche in Abschnitt A.1.4 erlautert wird. Die in dieser Arbeit durchgefithrten Analysen und Untersu-
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chungen werden grofiteils mit dem von MathWorks entwickelten Programm Matlab realisiert. Dabei
liegen die Signale in endlicher Lange und zeitdiskret vor. Die Anwendung der Fourierreihe und die
zugehorige Reihenentwicklung zur Bestimmung der Fourierkoeffizienten ist deshalb nicht ohne Weite-
res moglich. Aus diesem Grund kommt die DFT zur Anwendung, die auf diskret abgetastete Signale
endlicher Linge angewendet werden kann [90]. Da die DFT sehr eng mit der Fouriertransformation
zusammenhéngt und gewissermaflen deren numerische Version darstellt, wird diese auch als diskrete
Fouriertransformation bezeichnet [169]. Das zu analysierende Signal endlicher Lange liegt sowohl im
Zeit- als auch nach der DFT im Frequenzbereich diskret vor. Die DFT erlaubt die Bestimmung der
Spektralanteile und damit ebenso des zugehorigen Frequenzspektrums des zu analysierenden, zeitdis-
kreten Signals. Bei der DFT wird die Signalperiode des Signals f [n] im Zeitbereich in ein Frequenz-
spektrum mit identischer Anzahl an Spektrallinien transformiert. Die Ursache hierfiir begriindet sich
aus der Periodizitat der Exponentialfunktion, welche in der allgemeinen Definition der DFT enthalten
ist [90, 169].

Nsamples — on ke
s us n

1
Flk] = Z fln] - e 7 Neamples (A.18)
n=0

F [k] reprisentiert die diskrete Fourier-Transformierte im Frequenzbereich eines diskreten Signals
f [n] im Zeitbereich, welches aus Ngamples Datenpunkten besteht, wobei n={0 ... Neampies — 1} gilt.
Wie bereits erwéhnt, weist das DFT-Pendant im Frequenzbereich dieselbe Signallinge Ngamples mit
k={0 ... Nyamples — 1} auf.

Wie erwahnt, wird die DFT in der Regel auf periodische Signale angewendet, die endlicher Lénge sind.
Geméafl Werner benétigt die DFT jedoch einen sehr hohen Rechenaufwand, da die gegebene Summe in
Gleichung (A.18) fiir jedes k-te Element in F [k] berechnet werden muss [169]. In technischen Anwen-
dungen kommt deshalb vor allem die FFT zum Einsatz, welche als beschleunigte Version der DFT den
Rechenaufwand verringert und damit die Berechnungszeit reduziert [90, 169]. Eine effiziente Moglich-
keit zur Bestimmung der Spektralkomponenten und des Frequenzspektrums eines zeitdiskreten Signals
in Matlab stellt Werner vor [169]. Der Autor verwendet die Matlab-Funktion ,fft(x)‘. Hierzu wird zu-
néchst ein beliebiges Signal erzeugt, welches beispielhaft analysiert werden soll. Dabei handelt es sich
um ein zeitdiskretes Signal der Lange Ngamples mit 7 =10 ... Ngamples — 1}. Anschlieflend erfolgt die
FFT mittels der Funktion ,fft(x)‘. Um ein Frequenzspektrum der Form aus Abbildung 2.7 zu erhalten,
muss das FFT-Ergebnis mit den resultierenden komplexen Koeffizienten weiter verarbeitet werden. Da
die positiven und negativen Koeffizienten abgesehen von ihrem Vorzeichen in ihrer Amplitude iden-
tisch sind, ist es ausreichend, lediglich die Hélfte des Frequenzspektrums zu betrachten. Allerdings
tragen sowohl die positiven als auch die negativen Fourierkoeflizienten zur Signaldarstellung und in
der Folge zum Energiegehalt bei, weshalb bei einer reinen Betrachtung der positiven Koeffizienten
die Inhalte der negativen trotzdem beriicksichtigt werden miissen. Dies lésst sich durch eine Multi-
plikation der Amplituden der positiven Frequenzen mit dem Faktor zwei realisieren. Das erhaltene
Spektrum wird im Anschluss daran auf die Amplitude der fundamentalen Komponente normiert. Wie
die Erlauterungen in Abschnitt 4.4.2.3 zeigen, ist diese Vorgehensweise hinreichend genau und wird
als Grundlage fiir die Ermittlung der Fourierkoeffizienten und des Frequenzspektrums verwendet. Die
Berechnung des darauf basierenden THD-Werts erfolgt geméfl (4.49). Es sei darauf hingewiesen, dass
sich bei Werner in der Berechnung des Oberwellengehalts ein Fehler befindet (siehe [169], Seite 55).
Dieser besteht darin, dass in der Berechnungsformel des THD-Werts der harmonische Kontent nicht
auf den Wert der Grundwelle, sondern auf den gesamten Oberwellengehalt bezogen wird.

Die Implementierung der Fouriertransformation in Form der FFT bietet die Vorteile, dass diese auf nu-
merische Signale angewendet werden kann und zudem sehr effizient ist. Ihre Verwendung kann jedoch

dazu fiihren, dass nicht nur Vielfache der Grundfrequenz fi..s einen Beitrag im resultierenden Fre-
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quenzspektrum liefern, sondern ebenso nicht erwiinschte zuséitzliche Spektralkomponenten auftreten.

Um diesen sogenannten Leakage-Effekt zu verringern, kann folgende Gleichung angewendet werden.

Nsamples fO

T eN (A.19)

Diese Maflnahme umgeht die Auswirkungen des genannten Effekts und vermeidet folglich die Ver-

schiebung des harmonischen Inhalts auf nicht ganzzahlige Vielfache der Grundfrequenz.

A.1.7 Grenzwertempfehlungen fiir den Strom-Oberwellengehalt

In Abschnitt 4.4.2 sind geméaf der Norm IEEFE Std 519-2014 empfohlene Grenzwerte fiir die harmoni-
schen Komponenten von Spannungssignalen fiir unterschiedliche Systemspannungen aufgelistet [70].
Es existieren ebenso Grenzwertempfehlungen fir auftretende Strome. Anders als bei den Vorgaben
fiir die Spannungssignale, gibt die IEEE-Richtlinie eine deutlich spezifischere Aufschliisselung der ma-
ximalen Verzerrungen fiir die jeweiligen harmonischen Komponenten der Stromsignale vor. Da die
Systemspannungen in einem BEV einige Hundert Volt betragen, kénnen die Grenzwertvorgaben der
Strome fiir den Spannungsbereich von 120 V< U <69kV verwendet werden, welche sich in analoger
Weise zu Tabelle 4.4 in Tabelle A.1 finden. Dabei gelten die Vorgaben lediglich fiir Harmonische un-
gerader Ordnung. Werte fiir die geradzahligen Harmonischen entsprechen einem Anteil von 25 % der
Grenzwerte flir die hoher liegenden ungeraden Harmonischen. Ein weiterer Unterschied im Vergleich
zu den Empfehlungen fiir Spannungssignale liegt darin, dass nicht der THD vorgegeben wird, son-
dern der sogenannte TDD-Wert. Dieser bezieht sich nicht auf die fundamentale Komponente eines
auftretenden Signals, sondern auf die Grundwelle des maximal geforderten Stroms I7, in dem System
am PCC. Alle angegebenen Prozentwerte in Tabelle A.1 sind dabei auf diesen Wert bezogen [70].
Die geltenden Limitierungen ergeben sich auf Basis des Verhéltnisses des maximal vorherrschenden
Kurzschlussstroms Isc am PCC zum maximal geforderten Strom Ig,.

Tabelle A.1: Auszug aus den IEEE-Empfehlungen IEEE Std 519-2014 (siehe Tabelle 2, Seite 19) fiir die maximalen
Stromkomponenten der Harmonischen, deren Frequenz ganzzahligen Vielfachen der Grundfrequenz entsprechen, sowie
dem Strom-TDD-Wert [70]. Die Werte gelten fiir den PCC.

Maximaler Stromverzerrungswert bezogen auf den maximal geforderten Strom Iy,

Individuelle ungerade Harmonische k

z=Isc/IL 3<k<1l 11 <k<17 17 <k<23 23 <k<35 35 <k<50 TDD
x <20 4,0 % 2,0 % 1,5 % 0,6 % 0,3 % 5,0 %

20 <z <50 7,0 % 3,5 % 2,5 % 1,0 % 0,5 % 8,0 %
50 <z < 100 10,0 % 4,5 % 4,0 % 1,5 % 0,7 % 12,0 %
100 <z < 1000 12,0 % 5,5 % 5,0 % 2,0 % 1,0 % 15,0 %
x> 1000 15,0 % 7,0 % 6,0 % 2,5 % 1,4 % 20,0 %

Abkiirzungen (englisch): PCC = point of common coupling, TDD = total demand distortion.

A.1.8 Erganzungen zur Redundanz in einem symmetrischen
Multilevel-Inverter

In Abschnitt 4.3.2.2 finden sich die Beschreibungen zu den Redundanzen in einem SMLI-System,
wenn ausschliefllich Modulkombinationen erlaubt sind, bei welchen die Module eine identische Po-
lung aufweisen. In diesem Abschnitt werden ergénzend die Zusammenhénge fiir die Ermittlung der

Redundanzen unter der Voraussetzung der Implementierung von Pol-Kombinationen und damit der



206 A Grundlegende Definitionen und Herleitungen

Beriicksichtigung von Modulkombinationen divergierender Modulpolaritét behandelt. Fiir die Erlaute-
rungen zu dieser Fallbetrachtung werden zwei weitere Variablen eingefiihrt, die sich abhéingig von der
Polung der Module unterscheiden. Die Zahl an Submodulen, die bei einem aktuellen Wert von [,.; eine
positive Polung aufweisen und somit einen positiven Spannungsbeitrag zur SMLI-Ausgangsspannung
liefern, werden mit P(l,¢) indiziert. Die Zahl negativ gepolter Submodule wird durch N (l,ct) repré-
sentiert. Aus Griinden der Einfachheit werden P(l,.t) sowie N (l,ct) auch als die Anzahl positiver und
negativer Module bei einem vorliegenden Spannungslevel [,.; bezeichnet. Fiir jedes aktuell geforderte
Spannungslevel [, existiert eine bestimmte Anzahl an Modulkombinationen 7comp (lact ). Diese setzen
sich aus einer bestimmten Anzahl an positiven und negativen Modulen, P(l,¢;) sowie N (lact), zusam-
men. Tabelle A.2 listet hierzu in allgemeiner Weise alle vorhandenen ncomp (lact ) Modulkombinationen
auf, die zur Erzeugung eines spezifischen [,.; herangezogen werden kénnen. Wie in Abschnitt 4.3.2.2
eingefiihrt, beziehen sich die Erlduterungen ausschliefflich auf positive Spannungslevel, d.h. [, > 0.
Diese Vereinfachung gilt ohne Einschrénkung der Allgemeinheit und kann aufgrund der Punktsym-

metrie in trivialer Weise auf die negativen Pendants (It <0) angewendet werden.

Tabelle A.2: Liste aller moglichen Modulkombinationen ncomp eines spezifisch zu bildenden Spannungslevels lact mit
den zugehorigen Zahlen positiver (P(¢)) sowie negativer Module (N (¢)) fir jede i-te Modulkombination. Die gegebenen
Werte entsprechen den Ergebnissen fiir positive Spannungslevel [,c¢. Fiir die Betrachtung negativer Spannungslevel
konnen die Werte von P(i) sowie N (i) ausgetauscht werden.

Kombination ncomb (%) Anzahl positiver Module P(2) Anzahl negativer Module N (3)
# 1 lact + 1
# 2 lact + 2 2
n lac
# Ncomb (lact) {%J nsmM,sMLl — P (Neomb) — 1

Unter der Voraussetzung divergierender Module und der Anwendung der ermittelten Werte aus Ta-
belle A.2 kann fiir die Anzahl an redundanten Kombinationen eines geforderten Spannungslevels [,

folgender Zusammenhang abgeleitet werden.

M comb .
Pol NSM,SMLI nsm,smLr — P(i)
nred,SMLI E ( P(Z) ) ( N(’L)

3

:ncomb nSM,SMLI! . (nsm,smur — P(i))! _q
P (nSM,SMLI — P(’L))' . P(Z)' (nSM,SMLI — P(Z) — N(l))' . N(l)'
o nsm,sML! B
= 2 PN (s - PO - N NG (420

Um die Gesamtsumme an Redundanzen fiir ein zu erzeugendes Spannungslevel [, in einem SMLI-
System zu ermitteln, miissen die beiden Werte aus Gleichung (4.16) sowie Gleichung (A.20) addiert
werden. Es resultiert die Beziehung in Gleichung (A.21).

_ . NoPol Pol
Nred, SMLI =Tyed,SMLI T Mred,SMLI (A.21)

Gleichung (A.21) beriicksichtigt damit alle existierenden Modulkombinationen, welche sowohl diver-
gierende als auch ausschlieflich identische Modulpolungen aufweisen.

In Analogie zu Abbildung 4.3 ist in Abbildung A.3 die Zahl an Redundanzen iiber alle existierenden
positiven Spannungslevel [, fiir ein System bestehend aus nc oy =63 dargestellt. Es finden sich folg-

lich erneut sechs unterschiedliche SM-Konfigurationen auf Basis von div (ne tot) = {1; 3; 7; 9; 21; 63}.
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Zu Vergleichszwecken sind neben den Pol-Redundanzzahlen zudem die der NoPol-Variante ”rNe(cjil,)éjllvlLI

visualisiert, welche bereits in Abbildung 4.3 dargestellt sind.

%
(3] 0 o
= 63x][1] = 21x[3) = 9x[7]
X X X
6 . Pol 10 Pol Pol
O —* NoPol =z —* NoPol =z 9 —* NoPol
24 g g
= = >
1%} n 5 1%}
g o =z 1
0 0 0 X X X %
0 +20 +40 +60 0 +10 +20 0 +5 +10
lact (‘) lact (‘) lact (‘)
N
= 7x[9] 3x[21] 1x[63]
x 4 1
3 Pol Pol Pol
O —* NoPol 0 —* NoPol 0 —* NoPol
5, 5 3
& 2 2 7 05
wxTTxy 0 0
0 +2 +4 +6 +8 0 +2 +4 0 +1 +2

lact (‘) lact (-) lact (‘)

Abbildung A.3: Anzahl an Levelredundanzen bei einer gegebenen Gesamtzahl von nc tot = 63 Batteriezellen unter der
Berticksichtigung divergierender Modulpolung. Die Nomenklatur ngy,smpr @ [nc,ESU] repréisentiert einen SMLI mit
insgesamt ngy,smr1 Modulen, wobei jedes Modul aus n¢ gsy Lithium-Ionen-Batteriezellen besteht.

Betrachtet man den Bereich von I, fur

NSM,SMLI (A.22)

lact < ) )

so wird deutlich, dass ni(g,SMLI signifikant grofere Werte annimmt als dies fiir die NoPol-Pendants

der Fall ist. Fiir den Bereich héherer Spannungslevel mit

lact Z nSM’SMLI' (A23)

stimmen die beiden Redundanzwerte iiberein. Das Verlaufsbild von ni‘iSMLI ergibt sich aus der Tat-
sache, dass mit steigendem [,o; und damit hoheren Spannungsforderungen am Eingang des MLI die
Zahl vorhandener Modulkombinationen, welche Module abweichender Polung beinhalten, zur Bildung
von It abnimmt. Fur die Pol-Kombinationen miissen in der Regel mehr Submodule aktiviert werden
als dies bei den Modulkombinationen identischer Modulpolung der Fall ist. Die abnehmende Tendenz

von nigil,SMLI fiir steigende l,¢ ist bei allen sechs gezeigten SM-Konfigurationen in Abbildung A.3

eindeutig erkennbar. Im Gegensatz zu nNoEQL ;1 stellt sich damit kein globales Maximum im Bereich
von ey ="SSMEL ein,

A.1.9 Beschreibung der Pareto-Optimierung

Liegt in einem Optimierungsproblem nicht nur ein Ziel vor, sondern sollen mehrere Zielvariablen op-
timiert werden, handelt es sich um ein sogenanntes multikriterielles Optimierungsproblem bzw. eine
Mehrzieloptimierung. Auch die Entwicklung eines MLI bildet ein derartiges Optimierungsproblem ab.
In vielen Anwendungsféllen, wie auch im Falle eines MLI-Designs, verhalten sich einige Zielvaria-
blen gegenlaufig. Dies bedeutet im Speziellen, dass die Verbesserung eines Optimierungsziels zur Ver-

schlechterung eines anderen fithrt. Es handelt sich damit um ein zielkontriares Optimierungsproblem.
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Ein Beispiel hierfiir ist das Bestreben, den THD-Wert einer MLI-Ausgangsspannung durch eine Erho-
hung der Schaltfrequenz zu minimieren. Aufgrund der erhdhten Anzahl an Schaltoperationen steigen
auch die Schaltverluste des Systems an. Folglich fiihrt die Verbesserung des THD-Werts gleichzeitig
zu einer Verschlechterung der Verlustbilanz. Es besteht eine Zieldiskrepanz zwischen den Schaltver-
lusten und dem THD-Wert. Diese Gegenlaufigkeit ldsst sich zwischen vielen Einflussfaktoren beim
MLI-Design erkennen. In derartigen Fillen kann eine sogenannte Pareto-Optimierung herangezogen
werden. Dieses Losungsprinzip verkorpert den Ansatz, eine Menge an optimalen Losungen zu finden.

Eine Mehrzieloptimierung lésst sich allgemein wie folgt darstellen.

i {mo), 13(0), s pa(0), <. mo)} (A.24)

o€ Qpo

Dabei reprasentieren 1 (0) bis u,(0) die n Zielfunktionen, die optimiert werden sollen. Die Grundlage
der Optimierung stellt der Vektor o= {01 onopt} dar, welcher die n.p verdnderbaren Optimie-
rungsvariablen enthélt. Uber die Adaption dieser Variablen lassen sich die Zielfunktionen modifizieren
und in der Folge optimieren. Mit Qpo wird der gesamte mogliche Werteraum der Optimierungsva-

riablen abgebildet. Alle Wertepaare (01; 02; ...; 0p,,, ) miissen innerhalb dieses Mengenraums liegen.

Es besteht damit die Bedingung o é Qpo. Ziel der Pareto-Optimierung ist es, eine sogenannte Pareto-
Front zu ermitteln, welche sich aus allen optimalen Vektoren o* zusammensetzt. Dabei muss auch
fiir diese optimalen Vektoren der Zusammenhang o* éon erfiillt sein. Fiir alle optimalen Punkte
der Pareto-Front gilt, dass keine einzige Zielfunktion p;(0) aller n Zielfunktionen verbessert werden
kann, ohne eine andere zu verschlechtern. Ein Vektor o* ist ein Pareto-optimaler Punkt und Teil der
Pareto-Front, wenn und nur wenn kein anderer Vektor o existiert, der folgende Beziehung erfiillt.

pi(o) < pi(o0*) Vie {1...n} (A.25)

Die Ermittlung der Pareto-optimalen Wertepaare erfolgt in einem sukzessiven Iterationsprozess, wobei
die Bedingung fiir jedes Element von Qpo gepriift wird. Ist die Bedingung aus Gleichung (A.25) erfiillt,
wird dieses Wertepaar als dominant bezeichnet. Andernfalls liegt ein nicht-dominantes Wertepaar und

damit kein Pareto-optimaler Punkt vor.

A.1.10 Systemgleichungen des Ersatzschaltbilds eines MLI-Phasenstrangs

Im Folgenden werden die Systemgleichungen fiir das in Abschnitt 3.6 eingefithrte Ersatzschaltbild
eines PECIN-MLI-Strangs hergeleitet. Die Gleichungen basieren auf der Struktur aus Abbildung 3.5.
Wie angegeben, bildet die Basis der Modellierung von Parallelverbiinden das Modell von Bruen et al.
[16]. Fiir die Herleitung wird ein p-ter Parallelverbund bestehend aus einer beliebigen Anzahl von

NESU,pp,p Batteriezellen angenommen.

A.1.10.1 Zustandsraummodell einer Energiespeichereinheit

Geméfl den Beschreibungen in Abschnitt 2.2.2 entspricht die Definition einer Energiespeichereinheit
der Serienschaltung von n¢ggu Lithium-Ionen-Batteriezellen. Unter Einbezug von Abbildung 2.12
liasst sich in Analogie zu Gleichung (2.26) die Klemmenspannung der k-ten ESU mittels Gleichung (A.26)
berechnen.

NRC

UESU,k = uocC,k + Rok tESU K + Z Up k,n (A.26)

n=1
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Dabei repréisentiert up, ., die Spannung tiber dem n-ten RC-Glied in ESUy. igsu r beschreibt den
Strom durch ESUj. Auf Basis der grundlegenden elektrischen Zusammenhénge stellt die Parallel-
schaltung aus einem Widerstand und einer Kapazitit ein Verzogerungsglied 1. Ordnung dar. Zur
Beschreibung des n-ten RC-Glieds der k-ten Energiespeichereinheit lisst sich die zugehérige Ubertra-
gungsfunktion wie folgt ableiten.

dup’k,n 1

= — Up & =+
p,k,n
de Rp,k,ncp,k,n

- 1ESU, A.27
Coom ESU,k ( )
Wie anhand von Gleichung (A.26) ersichtlich, hingt die Klemmenspannung der k-ten Energiespei-
chereinheit ESU, von der zugehérigen Leerlaufspannung uoc r ab [16]. Diese stellt wiederum eine
Funktion des SoC-Werts SoCy, dar.

UOC,k = f(SOCk) (A.28)

Unter der Beriicksichtigung von Gleichung (4.4) und einem aktuellen Kapazititswert Qy lasst sich die
Anderung des SoC-Werts SoCj, der k-ten Energiespeichereinheit auf Basis des flieBenden Lade- bzw.
Entladestroms mit Gleichung (A.29) bestimmen.

: 1ESU,k
—_— k) .
SoCy = . (A.29)

Basierend auf der allgemeinen Beschreibung eines Zustandsraummodells, gegeben in Gleichung (A.4),
und den erlduterten Beziehungen aus Gleichung (A.26) bis Gleichung (A.29), ergibt sich das Zustands-
raummodell einer k-ten ESU in einem MLI-Strang mit ngc RC-Gliedern zu

x, = Apx,+ Bruy

(A.30)
Y Crxzi +Diuy .

Die Eintrége der einzelnen Vektoren und Matrizen finden sich aus Griinden der Ubersicht in Tabel-
le A.3. Dabei verkérpern sowohl die Leerlaufspannung uoc i sowie alle Klemmenspannungen der nrc
RC-Glieder von ESUj, die Elemente des Zustandsvektors xj; im Zustandsraummodell. Der Eingangs-
vektor u;, entspricht dem Strom durch ESUy, wéhrend die resultierende Klemmenspannung ugsu
den Systemausgang y,, repriisentiert. Uber die Zustandsmatrix Aj, und die Eingangsmatrix By, wird
der Einfluss der jeweiligen Widerstands- und Kapazitdatswerte der nrc RC-Glieder berticksichtigt. Mit
den beiden Matrizen Cy sowie Dy, in Gleichung (A.30) wird der Einwirkung der Klemmenspannung
aus Gleichung (A.26) Rechnung getragen. Fiir das n-te RC-Glied in einer k-ten Energiespeichereinheit
ist dessen Zeitkonstante definiert als

1

- A.31
Rp,k,ncp,k,n ( )

Tp,k,n =

Dieser Zusammenhang ist in der Darstellung von Ay in Tabelle A.3 berticksichtigt.

A.1.10.2 Zustandsraummodell eines Parallelpacks

Fir die Modellierung eines Parallelpacks geméfl der Darstellung in Abbildung 3.5 muss das Zustands-
raummodell aus Gleichung (A.30) erweitert werden. Dies ist insbesondere fiir die Ermittlung der
jeweiligen Strome durch die k-te Energiespeichereinheit von entscheidender Bedeutung. Im Speziellen
muss das erlduterte Zustandsraummodell aus Gleichung (A.30) auf eine variable Anzahl von ngsu pp,p

Energiespeichereinheiten in einem Parallelverbund angepasst werden. Fur die Aufstellung des Zu-
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Tabelle A.3: Ubersicht iiber die Vektoren und Matrizen des Zustandsraummodells der k-ten ESU mit ngc RC-Gliedern.

Variable Bezeichnung Vektor-/ Matrixeintrige Dimension
T
T Zustandsvektor [S.;)C,C Up, k1 Up,k,n quk’"RC} (nrc + 1) x1
ug Eingangsvektor IESU,k 1
Y Ausgangsvektor UESU, k 1
o -
1
Ay Zustandsmatrix TPk, (nrc + 1) X (nrc + 1)
1
Tp,k,n
-1
L "pkinRC A
B Eingangsmatrix e A .. L e 1 n 1) x1
k gang [36Qk T e Crr—. (nrc + 1)
Cyg Ausgangsmatrix [f(ssscckk) R § 1x (nrc +1)
D Durchgangsmatrix Ro,k 1

standsraummodells werden die Kirchhoff’schen Knoten- und Maschengleichungen herangezogen [16].

Nach Kirchhoffs Knotengleichung gilt fiir die Stréme in einer elektrischen Schaltung, dass die Sum-
me aller in einen Knoten hinein und heraus flieBenden Stréome Null ist. Unter Anwendung dieses
Grundsatzes lasst sich auf Basis des Parallelpack-Ersatzschaltbilds aus Abbildung 3.5 folgender Zu-
sammenhang zwischen den Strémen in den Energiespeichereinheiten und denen in den oberen Pfaden

ableiten.

k< mEsUppp (A.32)

) ik — i1 fUr
IESUk = . ..
ik fur

k = nEsu,pp.p

NESU,pp,p SPiegelt die Anzahl an Energiespeichereinheiten im k-ten Parallelpack wider. Mittels einer
sogenannten Ubersetzungsmatrix G gemif Bruen et al. kann die Formulierung aus Gleichung (A.32)
in eine Matrixform umgewandelt werden [16]. Hierzu werden die ESU-Strome iggy,1 bis TESU,nEsU pp.p
in Anlehnung an die Zustandsraumdarstellung aus Gleichung (A.30) und deren Erweiterung auf die
Dimension ngsu,pp,p in einen Eingangsvektor uy, zusammengefasst. Aus Griinden der Einfachheit wird
der Vektor imesn eingefiihrt, welcher die Maschenstrome iy bis iy, , enthélt. Diese stimmen mit

den Stromen der oberen Schalterpfade iiberein.

1ESU,1 . . 11
1ESU,2 _1 . is
U = . =G- imesh = . (A33)
1ESU,k . . i
1

_Y’ESUvnESU,pp,p_

_ZnESU,pp,p_

Wie in Abbildung 3.5 ersichtlich ist, entspricht der Maschenstrom i; gleichzeitig dem Gesamt- bzw.
dem Laststrom #joaq. Dieser teilt sich innerhalb des Parallelverbunds auf die nggy pp,p vorhandenen
Energiespeichereinheiten auf.

Neben den jeweiligen Strémen sind in Abbildung 3.5 ebenso die existierenden ngsu pp,p Maschen [
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bis [

Masche gleich Null ist. Unter Anwendung dieses zweiten Kirchhoff’schen Gesetzes ergeben sich die

nesu.pp., iNgezeichnet. Fiir jede Masche gilt, dass die Summe aller Spannungen innerhalb dieser

Beziehungen aus Gleichung (A.34).

nRC TESU,pp,p

Upp,p + VOC,k + 21 Up,k,n — ik+1 RESU K — 22 1 Row 1p
n—= 1=
+ik [Rin,pp + Rew,1p(NESU,pp,p — 1) + RESU k) fir k=1
n
0= uoC,k + niz:i (Up,keyn = Up,k—1,n) — Yoc,k—1 — tk—1 RESU k=1 — tk+1 RESUK
+ik [Rsw,up + Rsw,1p + RESU.k + RESU,k—1] — i1 Rew,1p fir 1<k <mnESU,pp,p
n
uoc,k + %cl (Up,kyn — Upk—1,n) — Yoc,k—1 — tk—1 RESU k-1
e
+ig [st,up + st,lp + RESU,Ic + RESU,kfl} — 11 st,lp fir k= NESU,pp,p
(A.34)

Upp,p Teprasentiert den Spannungsabfall {iber dem p-ten Parallelverbund PP,. Masche [; bildet dabei
einen Sonderfall, da sie die Masche des gesamten Parallelverbunds charakterisiert und in diese der
Eingangswiderstand Ri, pp eingeht, wie in Abbildung 3.5 erkennbar. Im Falle eines Parallelpacks,

welcher die Energiespeichereinheit ESU enthélt, muss ebenso der Ausgangswiderstand Rgyus

MNESU,tot
mit eingerechnet werden. Gleichung (A.34) nimmt fiir diesen speziellen Parallelverbund und einem
Wert von k=1 die Form aus Gleichung (A.35) an. Alle anderen Zusammenhénge sind identisch zu

Gleichung (A.34).

nRC R MESU,pp,p R
u +u + u —1 - i
0= { pp,p T UOC,k ngl p.kyn — ik+1 RESU K 122 i Rsw,1p (A.35)
+ig [Rin,pp + Rout + st,lp(nESU,pp,p - 1) + RESU,k] fir k=1

In Analogie zu Gleichung (A.32) konnen die Maschengleichungen aus Gleichung (A.34) ebenso in
eine Matrixdarstellung umgeformt werden. Diese Transformation ist insbesondere fiir das Aufstel-
len des allgemeinen Zustandsraummodells eines Parallelverbunds von Bedeutung. Betrachtet man
Gleichung (A.33), reprisentieren alle ESU-Strome die Eingangsgrofien. Da diese allerdings im Zuge
von Analysen ermittelt werden sollen, wird das Zustandsraummodell derart implementiert, dass aus-
schlieBllich der Laststrom ij,,q die Eingangsgrofle des Zustandsraummodells bildet. Basierend auf den
erlauterten Knoten- und Maschengleichungen ist es moglich, daraus die individuellen Stréme durch die
Energiespeichereinheiten zu ermitteln. Die Matrixdarstellung der Beziehungen aus Gleichungen (A.34)
liefert zunéchst folgende allgemeine Form [16].

{st + RESU} imesh =R imesh =Exz+F iload (ASG)

In Anlehnung an Tabelle A.3 sind in Tabelle A.4 sowie in Tabelle A.5 alle Vektoren und Matrizen des
Zustandsraummodells eines Parallelverbunds, welcher aus ngsu,pp,p Batteriezellen besteht, mit ihren
jeweiligen Eintrégen aufgelistet. Der Zustandsvektor @ in Gleichung (A.36) vereinigt alle ngsu ppp
Zustandsvektoren xj, welche jeweils die Leerlaufspannung uoc i sowie die Teilspannungen aller ngc
RC-Glieder der k-ten Energiespeichereinheit enthalten. Auf Basis von Gleichung (A.34) kann eine so-
genannte Zustandsabhéngigkeitsmatrix E abgeleitet werden, die die Einwirkung der Leerlaufspannun-
gen sowie der Spannungen aller RC-Glieder in den jeweiligen Maschengleichungen definiert. Aufgrund
der Sonderstellung des Laststroms 4,54 als Eingangsgrofle wird iber einen gesonderten Eingangsab-
héangigkeitsvektor F der Einfluss dieses Stroms abgedeckt. Wie erkennbar, geht der Laststrom in jede
Masche ein. Dabei sei erwahnt, dass die gezeigte Form von F den Ausgangswiderstand Ry, beinhaltet.
Dieser kommt lediglich bei dem Parallelverbund zum Tragen, welcher die ngsu tot-te Energiespeicher-

einheit enthélt. Fiir alle anderen Parallelverbiinde nimmt R, den Wert null an. Alle auftretenden
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Widerstandswerte werden in einer gesamten Widerstandsmatrix R zusammengefasst, iiber welche
die Maschenstrome %mesh in die Beziehungen aus Gleichung (A.34) bzw. Gleichung (A.35) einwirken.
Die in der Widerstandsmatrix enthaltenen Widerstandswerte setzen sich dabei aus den spezifischen
Schalterpfadwiderstinden (Rgyw) sowie den Pfadwiderstinden der Energiespeichereinheiten (Rgsu)
zusammen. Gleichung (A.36) spiegelt diese Komposition der Gesamtwiderstandsmatrix R wider. Fiir
die exakte Zusammensetzung der einzelnen Matrizen sei auf Tabelle A.4 sowie auf Tabelle A.5 verwie-
sen. Durch Umformung von Gleichung (A.36) resultiert die Berechnungsformel fiir die Stréme durch

die einzelnen Energiespeichereinheiten geméfl Gleichung (A.37).
u = {st + REsu}il G(E:B + Fi1oad) (A.37)

Die Matrixdarstellung der Knoten- und Maschengleichungen erlaubt es, das Zustandsraummodell aus
Gleichung (A.30) fir eine einzelne ESU}, auf einen Parallelverbund, bestehend aus nggu,pp,p Energie-
speichereinheiten, zu erweitern. Damit lediglich der Laststrom als Eingangsgrofie des Zustandsraum-
modells fungiert, wird der Zusammenhang aus Gleichung (A.37) herangezogen. Um trotz dieser Sub-
stitution ein Zustandsraummodell in der allgemeinen Form gemé&f Gleichung (A.4) zu erhalten, werden
entsprechende Umformungen vorgenommen [16]. Gleichung (A.38) zeigt diese Umstellungen sowie das
resultierende Zustandsraummodell. Dabei stellen die modifizierten Matrizen A’, B/, C’ sowie D’ eine
Abwandlung ihrer urspriinglichen Form A, B, C und D durch Summation sowie Multiplikation der
Widerstands-, der Transformations-, der Zustandsabhéngigkeitsmatrix sowie des Zustandsabhangig-

keitsvektors dar, welche im Zuge der erlduterten Knoten- und Maschengleichungen eingefiihrt wurden.

= Ax + Bu
_ Az +B [R*G(Em + Fiload):|
= (A+BR!GE)x + BR 'GF ij0.q
A/ B’
= Ax + B i10ad (A.382)
Y= Cx + Du
— Czx +B|R'G(Ex + Filpaq)

=(C+DR!GE)zx + DR 'GF ijaq
Cl Dl
= C'zx + D’ Lload (A38b)
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Tabelle A.4: Ubersicht iiber die Vektoren und Matrizen des Zustandsraummodells eines PECIN-Parallelpacks mit
NESU,pp,p Energiespeichereinheiten und ngrc RC-Gliedern.

Variable Bezeichnung Vektor-/ Matrixeintrige Dimension

Ay

A Zustandsmatrix Ay nESU,pp,p(PRC + 1) X NESU,pp,p(PrRC + 1)
L Angsu,pp.p
B:

B Eingangsmatrix B MESU,pp,p(PRC + 1) X ESU,pp,p
L Brpsu,pp,p
Cy

C Ausgangsmatrix Cy NESU,pp,p X NESU,pp,p(MRC + 1)
L C"ESU,pp-,p_

Ro,1
D Durchgangsmatrix Ro % NESU,pp,p X MESU,pp,p

L RDv"ESU,me_

E Zustandsabhéngigkeitsmatrix 0-1 -1 1 1 0 NESU,pp,p X NESU,pp,p(NrRC + 1)

Rinpp + Rout + Rsw,1p(MESU, pp,p — 1) + RESU,1

—Rsw,1p — Resu,1

F Zustandsabhangigkeitsvektor —Rsw1p NESU,pp,p X 1
—Rsw,1p
1 -1
1 -1
G Ubersetzungsmatrix MESU,pp,p X MESU,pp,p
1 -1




Tabelle A.5: Ubersicht iiber die Vektoren und Matrizen des Zustandsraummodells eines PECIN-Parallelpacks mit ngsy pp,p Energiespeichereinheiten und ngc RC-Gliedern.

Variable Bezeichnung Vektor-/ Matrixeintrige Dimension
_1 B -
1 —1
G Ubersetzungsmatrix NESU,pp,p X MESU,pp,p
1 —1
L 1 d
-0 —Rsw,1p —Rsw,1p — Rsw,1p ]
0  Rsw,up + Rsw,1p
0 Rsw,up + Rsw,1p
Rsw Schalter-Widerstandsmatrix 0 MESU,pp,p X NESU,pp,p
0
10 Rsw,up + Rsw,1p |
-0 —REsu,1 ]
0  Rgsu,1 + Resu,2 —Rgsu,2

REesu ESU-Widerstandsmatrix
—Rpsu,k—1 REesu,k—1 + REsu,k

—REsu,k

—REeSU,npgy pp-1

MESU,pp,p X MESU,pp,p

RBSU . npsy pp—1 T RESU.npgy pp |

v1¢

UOSUN)IS[IOY] PUN USUOINUYI(] 9PUSSI[PUNIY) T
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A.2 Theoretische Schaltzustande in der
PECIN-Mikrotopologie

In Abschnitt 3.2.1 wurde die entwickelte PECIN-Struktur eingefithrt und ihr grundséatzlicher Aufbau
beschrieben. In diesem Zusammenhang sind in der Tabelle aus Abbildung 3.1 die fiinf in der Pra-
xis erlaubten Schaltzustdnde aufgelistet. Ergénzend hierzu spiegelt Tabelle A.6 alle 16 theoretisch
moglichen Schaltzusténde innerhalb eines PECIN-Submoduls wider.

Tabelle A.6: Theoretisch mogliche Schaltzustdnde in einer PECIN-Mikrotopologie.

No. Schaltzustand Schalterbezeichnung Betriebszustand
A B C D

1 0 0 0 0 Leerlauf (Idle)
2 1 0 0 0 Bypass/ Serienschaltung
3 0 1 0 0 Bypass/ Serienschaltung
4 0 0 1 0 Bypass/ Serienschaltung
5 0 0 0 1 Bypass/ Serienschaltung
6 1 1 0 0 Kurzschluss: Verboten
7 1 0 1 0 Kurzschluss: Verboten
8 1 0 0 1 Parallelschaltung
9 0 1 1 0 Kurzschluss: Verboten
10 0 1 0 1 Kurzschluss: Verboten
11 0 0 1 1 Kurzschluss: Verboten
12 1 1 1 0 Kurzschluss: Verboten
13 1 1 0 1 Kurzschluss: Verboten
14 1 0 1 1 Kurzschluss: Verboten
15 0 1 1 1 Kurzschluss: Verboten
16 1 1 1 1 Kurzschluss: Verboten
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B Messaufbauten

Nachfolgend werden die verwendeten Messaufbauten zur Generierung der Datenwerte erldutert. Dar-
iiber hinaus finden sich Angaben zur eingesetzten Batteriezelle.

B.1 Eingesetzte Batteriezelle

Fiir alle Untersuchungen wird die 25 Ah Batteriezelle U F'261591_25Ah von SANYO Electric Co., Ltd.
eingesetzt, welche eine Nominalspannung von 3,7V besitzt. Dieser Parameter dient ohne Einschrén-
kung der Allgemeingiiltigkeit als Grundlage fiir alle Simulationen. Damit gilt ueen =3,7 V.

B.2 Messung der Schalttransitionen

In Abschnitt 3.7 erfolgt die Erlauterung der in der PECIN-Topologie identifizierten parasitiren Effek-
te. Der zugehorige Messaufbau ist in Abbildung B.1 gezeigt [153]. Dieser setzt sich im Wesentlichen
aus den Messgeraten zur Aufnahme der spezifischen Strom- und Spannungssignale der jeweiligen Halb-
leiterschalter in der PECIN-Mikrotopologie, einem Messsteuergerét zur Ansteuerung der Schalter auf
der Schaltplatine, der PECIN-Platine in Kombination mit den Batteriezellen sowie einer elektroni-
schen Last zusammen. Letztere fungiert je nach betrachteter Schalthandlung als Quelle oder Senke.
Die zugrundeliegende Schaltstruktur der PECIN-Platine wird bereits in Abschnitt 3.4 vorgestellt. Bei
dem verwendeten Mess-Steuer-System handelt es sich um die sogenannte dSpace Scalexio Processing
Unit von dSpace. Der softwareseitige Programmcode zur Erzeugung der Gate-Signale wird mithilfe
der sogenannten Vivado Design Suite von Xilinz implementiert. Uber Flachbandkabel, (flat flex cable,
FFC)-Kabel erfolgt die Ubertragung der Gate-Signale auf die PECIN-PCB. Das Priifobjekt (device

dSpace System

¥
L

Flachbandkabel

Ostzilloskop

|

Rogowski-
Spulen

Elektronische
Last
Platinen

Adapter-Platine
fiir die Spannung; Spannungs-
messung messung

Abbildung B.1: Experimenteller Aufbau zur Messung der Schaltcharakteristika in der PECIN-Topologie.
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unter test, DUT) stellt der Verbund aus den Lithium-Ionen-Batteriezellen und der PECIN-Platine
dar. Im Zuge der Messungen werden die Schalthandlungen innerhalb der PECIN-Struktur gemes-
sen. In allen Versuchen zur Messung der Schaltcharakteristik werden, wie in Anhang B.1 eingefiihrt,
die prismatischen Lithium-Ionen-Batteriezellen von SANYO FElectric Co., Ltd. verwendet. Um das
Gefédhrdungspotential wihrend der Versuche auf ein Mindestmaf} zu reduzieren, besitzen die Batterie-
zellen einen SoC-Wert von 25 %. Abhéngig von der Anzahl an Batteriezellen n. gsu werden je Versuch
insgesamt 2n.gpsy Batteriezellen eingesetzt. Diese Zahl resultiert aus der in Abbildung 3.3 gezeig-
ten Schaltstruktur, welche aus insgesamt zwei Energiespeichereinheiten besteht. Die Schaltplatinen
sind auf den jeweiligen Batteriezellen iiber Schraubverbindungen fixiert. Zur Versorgung der Schalt-
platine mit einer Versorgungsspannung von 15V umfasst der experimentelle Aufbau eine zusétzliche
Spannungsversorgung, wie in Abbildung B.1 erkennbar. Der Laststrom wird mittels der elektronischen
Last FAEL 9080-200 von EA Elektro-Automatik bereitgestellt. Es werden sowohl die Strom- als auch
die Spannungsverliufe aller sechs auf den PECIN-Platinen vorhandenen Halbleiterelemente (A4, B, C,
D, Out+, Out-) aufgenommen. Fiir die Messung der Drainstrome ip in den MOSFETs kommen die
Rogowski-Spulen CWT Ultra-mini von Power Electronic Measurement zum Einsatz. Zur Ermittlung
der Spannungsverldufe wiahrend der Schaltoperationen werden die differentiellen Spannungsproben
TT-518052 von TESTEC verwendet. Da es sich bei den sechs Schaltern sowohl um einen einfachen
MOSFET als auch eine BtB-Variante handeln kann, wird je nach Schalter entweder die Drain-Source-
Spannung upg oder im Falle der BtB-Schalter die Spannung iiber den beiden Drain-Anschliissen der
kaskadierten MOSFETs upp gemessen. Die Strom- und Spannungssignale werden mit dem 200MHz
HDO04024A-Oszilloskop von Teledyne LeCroy aufgenommen. Um die Spannungsmessung in geeigne-
ter Weise zu realisieren, wird neben der Schaltplatine eine zusétzliche Adapterplatine eingesetzt, wie
in Abbildung B.1 gekennzeichnet. Diese erméglicht im Speziellen den Abgriff der Spannungssignale
mittels Hirschmannklemmen tiiber extra vorgesehene Pins. Die Adapterplatine reduziert einerseits den
Umbauaufwand des Hardwaresetups zwischen verschiedenen Versuchsdurchgéngen. Andererseits zielt
diese Vorkehrung darauf ab, die EMV der Messsignale zu minimieren, indem die Spannung auflerhalb
der eigentlichen PECIN-PCB abgegriffen wird. Da die Adapterplatine tiber sogenannte Mikrokoaxi-
alkabel mit der Schaltplatine verbunden ist und die zugehérigen Konnektoren auf der Schaltplatine
wahrend der gesamten Versuchszeit nicht umgesteckt werden miissen, wird zudem unnétiges Han-
tieren mit der Schaltplatine und den direkt verbundenen Batteriezellen vermieden. Die Verbindung
dieser Mikrokoaxial-Konnektoren mit der Schaltplatine ist in Abbildung B.2 deutlich ersichtlich, in
der eine Draufsicht der Schaltplatine am Beispiel von n. gy =3 dargestellt wird. Wie erkennbar, be-
finden sich oberhalb aller sechs Schalter, deren Positionen in der gezeigten Darstellung explizit mar-
kiert sind, die Konnektoren der Mikrokoaxialkabel. Neben den sechs Schaltern sind in Abbildung B.2
zudem die beiden Energiespeichereinheiten, ESU; sowie ESU,, hervorgehoben. Diese entstehen auf
Basis von n¢ gsy =3 aus der Serienschaltung von drei kaskadierten Lithium-Ionen-Batteriezellen. Um
die Anbringung der Rogowski-Spulen an den Schaltern moglichst effizient zu gestalten, sind in der
Schaltplatine Langlocher in der Ndhe jedes Schalters eingefiigt. Dadurch wird eine 360°-Anbringung
der Messschlaufe um den jeweils zu messenden Halbleiterschalter ermoglicht. Des Weiteren sind so-
wohl der 15 V-Anschluss als auch der Flachbandkabel-Verbinder zur Ubertragung der Gate-Signale
explizit gekennzeichnet. Wahrend die Gate-Signale fiir die sechs Schalter softwareseitig generiert wer-
den, erfolgt die Festlegung des Stromeintrags in die Platine iiber Hardwaremodifikationen. Im Detail
bedeutet dies, dass vor jeder Schalthandlung der relevante Anschluss am positiven (IN+) oder am
negativen Eingangsterminal (IN-) {iber die entsprechende Verschraubung des Laststromkabels erfolgt.
Fiir den in Abbildung B.2 gezeigten Fall, erfolgt der Eintrag des Laststroms iiber den positiven Ein-
gangsterminal. Wie in der PECIN-Schaltstruktur aus Abbildung 3.3 ersichtlich, werden die beiden

Ausgangsterminals kurzgeschlossen. Dies ist in dem gezeigten Fall iiber eine Busbar realisiert.
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Langlécher zur § Rogowski-Spulen
Strommessung

Flachbandkabel zur
Ubertragung der
Gate-Signale

Spannungs-
versorgung (15 V)

S —

Abbildung B.2: Draufsicht auf die Schaltplatine zur Untersuchung des Schaltverhaltens und der parasitiren Effekte in
der PECIN-Topologie.

B.3 Messung der Schleifeninduktivitaten

Im Zuge der Erlduterungen zu den Leitverlusten in Abschnitt 4.4.1.1 sind in Abbildung 4.5 alle Induk-
tivitatsschleifen gezeigt, die infolge einer erlaubten Schalthandlung in der PECIN-Struktur auftreten
kénnen. Abbildung B.3 zeigt den zugehdrigen Testaufbau zur Messung der Schleifeninduktivitéten, der
sich an den Messungen von Hanzl et al. orientiert [52, 155]. Das DUT entspricht, wie bereits in Ab-
bildung B.1, dem Verbund aus den Batteriezellen und der PECIN-Platine. Zur Verdeutlichung einer

Messrechner Zahner

ZENNIUMpro

@ Pads des Anregungsschalters, tiber
welche die Anregung erfolgt.

@ Uberbriickte Schalterpads mithilfe
eines niederohmigen Shunts.

Abbildung B.3: Experimenteller Aufbau zur Messung der Schleifeninduktivitdten in der PECIN-Platine unter Variation
der Anzahl an Batteriezellen n. gsu je Energiespeichereinheit.
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Schleife ist zudem eine vergroflerte Draufsicht der PCB gezeigt. In dieser ist skizzenhaft die Flache der
Induktivitatsschleife 6 (siehe Abbildung 4.5g) eingezeichnet, deren Induktivitdtswert gemessen wer-
den soll. Diese Schleife entsteht durch eine Schalthandlung in der PECIN-Struktur, die die zugehorige
Flédche einschliefit. Es sei an dieser Stelle erneut erwédhnt, dass es sich bei dieser Schleifendarstellung
und der eingegrenzten Schaltfliche um eine skizzenhafte Darstellung handelt, die nicht den genauen
physikalischen Zusammenhéangen entspricht. Als Messgerdat wird das Zahner ZenniumPro Impedanz-
spektrometer von Zahner-Elektrik GmbH & Co. KG eingesetzt. Das Spektrometer erlaubt sowohl einen
galvanostatischen als auch einen potentiostatischen Betrieb. Fiir die Messungen der Schleifeninduk-
tivitdten ist der potentiostatischen Modus erforderlich, d.h. die Anregungsspannung wird konstant
gehalten. Das DUT wird dabei mit einem sinusférmigen Anregungsstrom beaufschlagt, dessen Am-
plitude im Bereich von %eyx = [0; 3] A eingestellt werden kann. Fiir die vorliegenden Messungen ist ein
Strom von 2 A ausreichend. Die Messdaten werden mittels des Impedanzspektrometers aufgezeich-
net und iiber einen angeschlossenen Messrechner in der Software Zahner Analysis ausgewertet. Als
Frequenzbereich der Messungen ist fex = [0, 1; 1000] kHz gewéhlt. Die Frequenzabtastung erfolgt in
einem Abstand von 100 Hz. In jedem Frequenzpunkt werden dabei mehrere Zyklen durchfahren, um
Messrauschen auszuschlieen und eine moglichst hohe Messgenauigkeit zu erreichen.
Mithilfe des Impedanzspektrometers ldsst sich die Impedanz eines DUT geméfl Gleichung (B.1) er-
mitteln.

Zpur = R(Zpur) + jwS (ZpuT) (B.1)

Unter Einbezug des Zusammenhangs zwischen der Winkelgeschwindigkeit und der Frequenz aus Glei-

chung (A.6) kann die Induktivitiat der Schleife fiir eine bestimmte Frequenz fex durch die Beziehung

S (Zpur)

o o (B.2)

Lpur =
bestimmt werden. Bei der Impedanzmessung mithilfe des Zahner ZenniumPro handelt es sich um eine
Vierleitermessung. Dabei werden sowohl die Anregungs- als auch die Messkabel direkt an die SMD-
Anschlussflichen des Drain- und Source-Kontakts eines MOSFET gelétet!. Diese direkte Lotverbin-
dung wird gewahlt, um eine moglichst hohe Messqualitit zu gewéahrleisten und Messungenauigkeiten
zu vermeiden. Um dies zu realisieren, werden alle vorhandenen MOSFETs von den PCBs entfernt
und lediglich die SMD-Pads als Stromeintrag herangezogen. Dieser Sachverhalt kann den vergréfier-
ten Ausschnitten in Abbildung B.3 entnommen werden. Im gezeigten Fall erfolgt der Stromeintrag des
Anregungsstroms tiber die Pads des Schalters A. Da es sich bei diesem Schalter um einen BtB-Schalter
handelt, werden, wie erkennbar, alle vier Kabel an den Fliachen der Drainkontakte angebracht. Bei An-
regung und/oder Messung eines BtB-Schalters erfolgt die Kontaktierung stets iiber die Drain-Kontakte
der beiden kaskadierten MOSFETs. Die Source-Kontakte sind schaltungsspezifisch kurzgeschlossen.
Bei Betrachtung der Tabelle 4.3 sowie der Abbildung 4.5 ist ersichtlich, dass jede Induktivitatsschlei-
fe in der PECIN-Topologie mindestens zwei Schalter beinhaltet. Um die Induktivitat der jeweiligen
Schleife messen zu konnen, miissen abgesehen von dem Schalter, iiber welchen der Eintrag des An-
regungsstromes erfolgt, die Kontaktflichen aller anderen Schalter in dieser Schleife kurzgeschlossen
werden. Hierzu werden die jeweiligen Drain- und Source-Kontakte im Falle eines einzelnen MOSFET
sowie die beiden Drain-Kontakte im Falle der BtB-Schalter mittels Shunt-Widerstdnden verbunden.
Diese Vorkehrung, die zu einer geschlossenen Leiterschleife fiihrt, ist ebenso in Abbildung B.3 er-
kennbar. Um unterschiedlichen SM-Konfigurationen und in der Folge einer Variation der Stufenhdhe

Rechnung zu tragen, werden die Messungen auf Basis von fiinf verschiedenen PECIN-Platinen durch-

Hinweis: Die Abkiirzung SMD bedeutet oberflichenmontiertes Bauteil. Im vorliegenden Fall handelt es sich um die
Pads der MOSFETs.
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gefithrt. Diese unterscheiden sich lediglich in der Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit
negsu. Im Speziellen werden Platinen mit einer Zellanzahl im Bereich von ne gsu=1{1; 2; 3; 4; 6}
entwickelt und die zugehorigen Induktivitdtswerte gemessen. Der Messaufbau ist in allen Féllen iden-
tisch. Tabelle B.1 listet die gemessenen Induktivitadtswerte der sieben Schleifen aus Abbildung 4.5 fiir
die Variation der Leiterplatten mit einer unterschiedlichen Anzahl an Batteriezellen auf. Wie von
Hanzl et al. beschrieben, liegt die Zeitdauer der Stromkommutierung wéhrend einer Schalttransition
maximal im Bereich weniger ps [52]. Die gegebenen Induktivitidtswerte entsprechen aus diesem Grund
den Messwerten fiir eine Anregungsfrequenz von fex =1MHz. Um ebenso Modulkonfigurationen zu
untersuchen, bei denen sich die Energiespeichereinheiten aus mehr als sechs Batteriezellen zusammen-
setzen, werden die Werte aus Tabelle B.1 inter- bzw. extrapoliert.

Tabelle B.1: Messergebnisse der Schleifeninduktivitdten iiber der Variation der Anzahl an Batteriezellen je Energiespei-
chereinheit bei einer Anregungsfrequenz von fex =1 MHz.

Schleifenbezeichnung Anzahl an Batteriezellen je Energiespeichereinheit n. gsu
1 2 3 4 6
Schleife 1 26,82nH 53,07 nH 80,90 nH 106,36 nH 164,4nH
Schleife 2 26,79 nH 52,12nH 79,91 nH 106,09 nH 163,3nH
Schleife 3 26,75 nH 53,18 nH 80,21 nH 104,88 nH 161,3nH
Schleife 4 28,81 nH 55,03 nH 80,90 nH 107,31 nH 158,5nH
Schleife 5 58,71 nH 116,47 nH 167,93 nH 223,00 nH 322,3nH
Schleife 6 31,64 nH 79,95 nH 133,51 nH 187,18 nH 294,2nH
Schleife 7 33,52nH 61,50 nH 87,16 nH 112,35 nH 164,1 nH

B.4 Messung der Pfadwiderstande

In Abschnitt 3.4 wird die Schaltstruktur der PECIN-Platinen inklusive der Schalter- und ESU-Pfade
vorgestellt. Dabei kennzeichnen die in Abbildung 3.3 angegebenen eingekreisten Ziffern skizzenhaft
die Start- und Endpunkte des jeweiligen Pfads. Die Widerstdnde der Schalter- und ESU-Pfade bil-
den die Grundlage fiir die Berechnung der Leitverluste in den MLI-Systemen geméf Gleichung (4.39)
sowie Gleichung (4.41). Der Messaufbau zur Ermittlung der Widerstandswerte ist in Abbildung B.4
gezeigt. Die Basis der Untersuchungen stellen wie in Abschnitt B.3 die PECIN-Platinen dar, die sich
in der zugrundeliegenden Anzahl an montierbaren Batteriezellen n.ggy unterscheiden. Der grund-
sitzliche Messaufbau setzt sich aus einer Spannungsversorgung, Multimeter von Keysight zur Strom-
und Spannungsmessung, einer Spannungsquelle zur Versorgung der Platinen sowie einem Messrechner
zusammen. Es werden alle in Tabelle 3.2 aufgelisteten Schalterpfade nacheinander fiir jede Leiterplat-
te gemessen. Um den zugehorigen Widerstandswert zu ermitteln, wird iiber Schraubverbindungen an
den gekennzeichneten Ziffern in Abbildung 3.3 ein Strom von 1 A in den Schalterpfad eingespeist. Der
genaue Wert des flieBenden Stroms sowie der zugehdrige Spannungsabfall werden mithilfe der Multi-
meter detektiert. Der zugehorige Widerstandswert ldsst sich geméfl des Ohmschen Gesetzes iiber das
Verhiltnis der gemessenen Spannung zum Strommesswert bestimmen. Die links oben in der Grafik
in Abbildung B.4 erkennbare Darstellung zeigt eine Draufsicht des Stromeintrags in die Platine fiir
den Fall n¢ gsy = 6. Dariiber hinaus ist in einem weiteren Ausschnitt ebenso die Messung der Strom-
und Spannungswerte gezeigt. Alle gemessenen Werte finden sich in Tabelle B.2.

In Gleichung (3.4c) zur Berechnung des parasitiren Widerstandswerts einer Energiespeichereinheit
fliet der Widerstandswert Riracenp €in. Dieser représentiert den Widerstand der Kupferverbindung

zwischen dem Pluspol einer Batteriezelle und dem Minuspol der darauf folgenden Zelle. Dieser wird
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B Messaufbauten
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Abbildung B.4: Experimenteller Messaufbau zur Messung der Pfadwiderstinde in der PECIN-Topologie fiir

ne,EsU=1{1; 2; 4; 6}.

ebenfalls experimentell mithilfe des Messaufbaus aus Abbildung B.4 ermittelt und betrdgt in allen

Fallen Riracenp = 0,47 mf).

Tabelle B.2: Messergebnisse aus den Versuchen zur Messung der Schalterwiderstdnde in den PECIN-Platinen fiir eine
Variation der Anzahl an Batteriezellen von n¢ gsu ={1; 2; 4; 6}.

N, ESU Pfadwiderstiande
Rsw,A Rsw,B Rsw,c Rsw,D R, 0ut+ Rsw,0ut—
1 1,165 mQ 1,372 mQ 1,344 mQ 1,159 mQ 0,875 mS2 0,895 m2
2 1,381 mQ 1,417 mQ 1,541 mQ 1,396 mQ 0,829 m© 1,103 mQ
4 1,805 mQ 1,529 mQ 2,430 m< 1,940 mQ 0,774 mQ 1,482 mQ
6 2,648 mQ 1,629 m<2 3,708 mQ2 2,684 mQ 0,963 mQ2 2,180 m2
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Abkiirzungsverzeichnis

AMLI
BEV
BM3
BtB
CCS-MLI
CHalfB
CHB
CMLI
CS-MLI
DC
DFT
DUT
ECIN
ECM
EMV
ESU
ExF

FC
FFC
FFT
HV
IGBT

LS-PWM
MLI
MMC
MMSPC
MOSFET

NLC
NPC
ocv
PCB
pPCC

Asymmetrischer Multilevel-Inverter

Battery electric vehicle: batteriebetriebenes Elektrofahrzeug
Battery modular multilevel management system
Back-to-back

Cascaded cross-switched-MLI

Cascaded half-bridge: kaskadierte Halbbriicke

Cascaded H-bridge: kaskadierte H-Briicke

Cascaded MLI: kaskadierter MLI

Cross-switched-MLI

Direct current: Gleichstrom

Diskrete Fourier-Transformation

Device under test: Priifobjekt

Enhanced commutation integrated nested

FEquivalent electric circuit model: elektrische Ersatzschaltung
Elektromagnetische Vertréaglichkeit

Energy storage unit: Energiespeichereinheit
Exponentialfunktion

Flying capacitor

Flat flex cable: Flachbandkabel

Fast fourier transformation: schnelle Fourier-Transformation
High-voltage: Hochspannung

Insulated-gate bipolar transistor: Bipolartransistor mit isolierter
Gate-Elektrode

Level-shifted PWM

Multilevel-Inverter

Modular multilevel converter

Modular multilevel series parallel converter

field-effect
Halbleiter-Feldeffekttransistor

Nearest level control

Metal-oxide-semiconductor transistor:  Metall-Oxid-

Neutral point clamped

Open-circuit voltage: Leerlaufspannung

Printed circuit board: Leiterplatte

Point of common coupling: Einem Verbraucher néchstgelegener Netz-
punkt in einem Leistungssystem, von dem aus mindestens ein weiterer
Verbraucher versorgt wird
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PECIN Parallel enhanced commutation integrated nested structure

PP Parallel pack: Parallelverbund von Energiespeichereinheiten

PS-PWM  Phsae-shifted PWM

PU Polaritatsumkehr

PUE Polaritdtsumkehreinheit

PWM Pulsweitenmodulation

RBSB Reduced bidirectional switch based

RC Resistor-capacitor (circuit): Parallelschaltung bestehend aus einem
Widerstand und einer Kapazitit: RC-Glied

RMS Root mean square: Effektivwert

SHE Selective  harmonic  elimination: Selektive ~ Harmonischen-
Eliminierung

Si Silizium

SiC Siliziumcarbid

SM Submodul

SMLI Symmetrischer Multilevel-Inverter

SoC State of charge: Ladezustand

SPWM Sinusoidal PWM

STV Standing voltage: Spannungsfestigkeit eines Schalters

TDD Total demand distortion: harmonischer Oberwellengehalt bezogen auf
den geforderten Stromwert

THD Total harmonic distortion: harmonischer Oberwellengehalt

VSI Voltage source inverter: konventioneller Spannungswechselrichter
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Symbolverzeichnis

a Ausgangsterminal eines MLI-Systems zum Abgriff der Phasenspannung u,
A Zustandsmatrix in einem Zustandsraummodell

ag Gleichanteil in der Fourierreihe

ak k-ter Kosinus-Fourierkoeffizient

Ay Zustandsmatrix der k-ten Energiespeichereinheit

b Ausgangsterminal eines MLI-Systems zum Abgriff der Phasenspannung w,

Eingangsmatrix in einem Zustandsraummodell

by k-ter Sinus-Fourierkoeffizient

Bx Eingangsmatrix einer k-ten Energiespeichereinheit

¢ Ausgangsterminal eines MLI-Systems zum Abgriff der Phasenspannung u.
C Ausgangsmatrix in einem Zustandsraummodell

Ceu,k Kosten der Steuereinheiten des k-ten Submoduls in einem MLI-System
Ceu,tot Gesamtkosten der Steuereinheiten in einem MLI-System

Cbc Zwischenkreiskondensator

Cbc,link Kosten des Zwischenkreiskondensators in einem Invertersystem

Chbs Kapazitit zwischen dem Drain- und dem Source-Anschluss eines MOSFET
Cap Kapazitit zwischen dem Gate- und dem Drain-Anschluss eines MOSFET
Ced, ik Gate-Treiberkosten des i-ten Schalters im k-ten Submodul

Ced, tot Gesamtsumme der Treiberkosten in einem MLI-System

Cas Kapazitdt zwischen dem Gate- und dem Source-Anschluss eines MOSFET
Cinv tot Gesamtkosten eines Invertersystems

Ck Vorzeichenfunktion

Ci Ausgangsmatrix einer k-ten Energiespeichereinheit

Ck Klemmkondensator

CN Nennkapazitit einer Batteriezelle

Config; i-te Submodul-Konfiguration

Configpp Parallelpack-Konfiguration
Configgy Submodul-Konfiguration

Closs Ausgangskapazitdt eines MOSFET

Ch,cell,n Kondensator eines n-ten RC-Glieds in einem Ersatzschaltbild einer Lithium-Ionen-
Batteriezelle

Cokn Kapazitat des n-ten RC-Glieds in der k-ten Energiespeichereinheit

CPUE tot Gesamtkosten der Polaritdtsumkehreinheit in einem MLI-System

Csup.k Versorgungskosten des k-ten Submoduls in einem MLI-System
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Csup,tot Gesamtkosten der Versorgungselemente in einem MLI-System

Cow Schalterkosten

Cosw,ik Schalterkosten des i-ten Schalters im k-ten Submodul

Csw tot Gesamtsumme der Schalterkosten in einem MLI-System

D Durchgangsmatrix in einem Zustandsraummodell

da Package-Grofe (engl. device area)

da ik Package-Grofe (engl. device area) des i-ten Schalters im k-ten Submodul

div(a) Menge aller ganzzahligen Teiler einer Ganzzahl a

Dy Durchgangsmatrix einer k-ten Energiespeichereinheit

Dx Klemmdiode

Doy Tastverhéltnis (engl. duty cycle)

E Einheitsmatrix in einem Zustandsraummodell

Eeon Energieverluste infolge der Stromleitung in einem Invertersystem

Eoson Normierte Verlustenergie

Eecon,ESU Energieverluste infolge der Stromleitung einer Energiespeichereinheit

Eecon,ph Energieverluste infolge der Stromleitung in einer Inverterphase

Econ,s0 Energieverluste infolge der Stromleitung in einem MLI-Phasenstrang bei einem reinen
Serienbetrieb

Eeonsw Energieverluste infolge der Stromleitung eines Schaltelements

Einv ph Gesamtenergieverluste innerhalb einer Inverterphase

Einy tot Gesamtenergieverluste eines Invertersystems

Eog s Ausschaltverluste des High-Side-Schalters in einer Halbbriicke

ESUy k-te Energiespeichereinheit in einem MLI-Phasenstrang

Fsw Energieverluste infolge von Schaltvorgédngen in einem Invertersystem

Egw i Gesamtenergieverluste infolge eines Schaltvorgangs innerhalb einer i-ten Halbbriicke

in einem Invertersystem

Esw ph Energieverluste infolge von Schaltvorgéngen in einer Inverterphase

f Frequenz einer Schwingung

F Eingangsabhéngigkeitsvektor in einem Zustandsraummodell

fn] Diskretes Signal im Zeitbereich

f@t) Periodische Funktion

F k] Diskrete Fourier-Transformierte eines Signals f [n] im Frequenzbereich
fo Fundamentale Frequenz

fi(t) Grundschwingung; Fundamentale Komponente einer periodischen Funktion f(t)
fos Frequenz der Triagersignale beim SPWM-Verfahren

foc Gleichanteil einer periodischen Funktion f(t)

fex Frequenz eines Anregungsstroms in einem Potentiostat

fr Freuenz einer k-ten Harmonischen

fr(t) Harmonische Komponente einer periodischen Funktion f(¢)

fopt Gesamtoptimierungsfunktion
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fret Referenzfrequenz

fow Schaltfrequenz

G Ubersetzungsmatrix in einem Zustandsraummodell

Tabe Dreiphasiger Strom in einem Antriebsstrang

Leell Strom durch eine Lithium-Ionen-Batteriezelle

iD Drainstrom eines MOSFET

ip (i) Drainstrom eines i-ten Schalters

Ipik Maximaler kontinuierlicher Drainstrom des i-ten Halbleiterschalters im k-ten Submo-
dul

1ESU Strom durch eine Energiespeichereinheit innerhalb eines MLI-Phasenstrangs

TESU.k Strom durch die k-te Energiespeichereinheit innerhalb eines MLI-Phasenstrangs

EESU,k Normierter Strom durch die k-te Energiespeichereinheit in einem Parallelverbund

IBESU,max Maximaler Strom durch eine Energiespeichereinheit in einem Parallelverbund

1BESU,min Minimaler Strom durch eine Energiespeichereinheit in einem Parallelverbund

Tox Amplitude eines Anregungsstroms in einem Potentiostat

1GD Strom iiber der Gate-Drain-Kapazitit Cqp eines MOSFET

iGs Strom iiber der Gate-Source-Kapazitit Cgs eines MOSFET

ik Strom im oberen Pfad einer k-ten Masche innerhalb eines Parallelverbunds

Iy, Maximal geforderter Strom

load Laststrom

p, & Strom im unteren Pfad einer (k + 1)-ten Masche innerhalb eines Parallelverbunds

Tmesh Stromvektor bestehend aus allen Maschenstrémen

Isc Maximal vorherrschender Kurzschlussstrom

fsw,ik Strom durch den i-ten Halbleiterschalter im k-ten Submodul

Harmonische Komponente

kg Gemeinfaktor

L Induktivitat

lact Ein zum aktuellen Zeitpunkt ¢ vorliegendes Spannungslevel in einem MLI-System

LAMLI Zugehoriges Spannungslevel einer spezifischen Modulkombination m in einem AMLI

LamLr Menge aller erzeugbaren Spannungslevel auf Basis der realisierbaren Modulkombina-
tionen m in einem AMLI

lamLL,i i-tes Spannungslevel in einem AMLI

Leen Induktivitdt einer Batteriezelle

Lp Draininduktivitidt eines MOSFET

Iy k-te Masche im Ersatzschaltbild eines Parallelverbunds

Livop Schleifeninduktivitét

Lioop,i Induktivitdt der i-ten Schleife

m Existierende Modulkombination in einem AMLI fiir die Erzeugung eines spezifischen

Spannungslevels auf Basis einer definierten Anzahl an Submodulen ngy, amrL1
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Ma Amplitudenmodulationsindex

myg Frequenzmodulationsindex

my k-tes Element einer Modulkombination m

Mumk Menge aller Modulkombinationen in einem AMLI fiir eine gegebene Anzahl an Mo-
dulen T'\SM,AMLI

n Ordnung einer Harmonischen k

N Neutralpunkt

N(7) Anzahl aller negativ gepolter Module zur Bildung eines spezifischen aktuellen Span-
nungslevels ¢ in einem SMLI

N(lact) Anzahl aller negativ gepolter Module zur Bildung eines spezifischen aktuellen Span-
nungslevels [, in einem SMLI

TUAMLI Anzahl an méglichen Konfigurationen in einem AMLI, basierend auf einer Gesamtzahl
an Batteriezellen nc ot

Ne,ESU Anzahl an Lithium-Ionen-Batteriezellen je Energiespeichereinheit

Ne,BSU.k Anzahl an Lithium-Ionen-Batteriezellen einer k-ten Energiespeichereinheit

TNeomb Anzahl aller moglichen Modulkombinationen zur Bildung eines spezifischen aktuellen
Spannungslevels [, in einem SMLI

N, ph Anzahl an Lithium-Ionen-Batteriezellen je MLI-Phasenstrang

nes Anzahl der Tréagersignale

Ne tot Gesamtzahl an Lithium-Ionen-Batteriezellen in einem MLI-System

Ndiv Anzahl aller moglichen Teiler einer ganzen Zahl

NESU,ph Anzahl an Energiespeichereinheiten in einem MLI-Phasenstrang

NESU, pp Anzahl an Energiespeichereinheiten in einem Parallelpack

NESU,pp,p Anzahl an Energiespeichereinheiten in einem p-ten Parallelpack

N; i-ter Knoten des gerichteten Graphen eines MLI-Phasenstrangs

Nin Negativer Eingangsterminal einer PECIN-Mikrotopologie

1, AMLI Anzahl an erzeugbaren Spannungslevel in einem AMLI

T, AMLI,max
N1, diff

Nlevel
T1,SMLI
Nopt

Nout

nRC
Tred,AMLI

Nred,ExF2

Maximale Anzahl an erzeugbaren Spannungslevel in einem AMLI

Anzahl unterschiedlicher Spannungslevel in einem AMLI

Anzahl an Spannungslevel, die von einem MLI erzeugt werden kénnen

Anzahl an erzeugbaren Spannungslevel in einem SMLI

Anzahl an Optimierungsvariablen in einem Mehrzieloptimierungsproblem

Negativer Ausgangsterminal einer PECIN-Mikrotopologie

Anzahl an parallel geschalteten Batteriezellen in einem Invertersystem

Phasenzahl in einem Invertersystem

Anzahl an Parallelverbiinden in einem MLI, die auf Basis der aktuellen Spannungs-
referenz gebildet werden kénnen

Anzahl an RC-Gliedern

Anzahl an existierenden Modulkombinationen zur Erzeugung eines spezifischen Aus-
gangsspannungslevels in einem AMLI

Anzahl an einmaligen Spannungslevel in einem AMLI, dessen Zellverteilung der Ex-
ponentialfolge mit der Basis b= 2 folgt
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Nred,SMLI Anzahl an existierenden Modulkombinationen zur Erzeugung eines spezifischen Aus-

gangsspannungslevels in einem SMLI

nrNefil?SOI{/ILI Anzahl an existierenden Modulkombinationen zur Erzeugung eines spezifischen Aus-
gangsspannungslevels in einem SMLI bei einer reinen Beriicksichtigung von NoPol-
Kombinationen

ngﬁ’SMLI Anzahl an existierenden Modulkombinationen zur Erzeugung eines spezifischen Aus-
gangsspannungslevels in einem SMLI bei einer reinen Beriicksichtigung von Pol-
Kombinationen

Nrem Anzahl an Energiespeichereinheiten, die zu einem Zeitpunkt t; im ungenutzen Zu-
stand vorliegen

Ng Anzahl an in Serie geschalteten Submodulen zur Erzeugung eines definierten Span-
nungslevels am Ausgang eines MLI

Nsamples Signallange eines diskreten Signals f [n]

Nseq Anzahl an Sequenzen im Zuge der Vorauswahl der PP-Konfiguration bei Anwendung
des Radikalalgorithmus

nsM Anzahl an Submodulen je Inverterphase in einem MLI-System

NSM,AMLI Anzahl an Submodulen in einem AMLI

NSMLI Anzahl an moglichen Konfigurationen in einem SMLI, basierend auf einer Gesamtzahl
an Batteriezellen ng tot

TUSM,SMLI Anzahl an Submodulen in einem SMLI

Nso Anzahl an Schaltoperationen innerhalb eines Invertersystems zu einem Zeitpunkt ¢

Nstep,AMLI  Anzahl an Spannungsstufen in der Ausgangsspannung eines AMLI

Nstep,SMLI Anzahl an Spannungsstufen in der Ausgangsspannung eines SMLI

Ngw,par Anzahl an parallel zu schaltenden Halbleiterelementen zur Gewéhrleistung der Strom-
tragféhigkeit

Nw,par,i,k Angzahl an parallel zu schaltenden Halbleiterelementen zur Gewéhrleistung der Strom-
tragfdhigkeit des i-ten Schalters im k-ten Submodul

Nsw,SM Anzahl an Schalter in einem Submodul eines kaskadierten MLI

Nuni Anzahl an Spannungslevel, welche sich mit lediglich einer einzigen Modulkombination

erzeugen lassen
Nuni,ExF2 Anzahl an einmaligen Spannungslevel in einem AMLI, dessen Zellverteilung der Ex-
ponentialfolge mit der Basis b= 2 folgt

o Vektor, welcher die nop¢ verdnderbaren Systemvariablen bei der Pareto-Optimierung
enthélt

o* Pareto-optimaler Punkt auf der Pareto-Front

Ok k-tes Element eines Vektors o

P(i) Anzahl aller positiv gepolter Module zur Bildung eines spezifischen aktuellen Span-
nungslevels ¢ in einem SMLI

P(lact) Anzahl aller positiv gepolter Module zur Bildung eines spezifischen aktuellen Span-
nungslevels [, in einem SMLI

Peon Verlustleistung infolge der Stromleitung in einem Invertersystem

Peon ESU Verlustleistung infolge der Stromleitung einer Energiespeichereinheit

Peon,pP Verlustleistung in einem MLI-Phasenstrang unter der Voraussetzung der Bildung eines

Parallelverbunds
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Peon,so Verlustleistung in einem MLI-Phasenstrang bei einem reinen Serienbetrieb

Peon sw Verlustleistung infolge der Stromleitung eines Schaltelements

Din Positiver Eingangsterminal einer PECIN-Mikrotopologie

Pout Positiver Ausgangsterminal einer PECIN-Mikrotopologie

PP, p-ter Parallelverbund in einem MLI-Phasenstrang

Psw Verlustleistung infolge von Schaltvorgéngen in einem Invertersystem

Qb Ladungsmenge einer Batteriezelle

Q; i-ter MOSFET in einem MLI

Qi k i-ter MOSFET im k-ten Submodul

Q Kapazitdatswert der k-ten Energiespeichereinheit in einem MLI-Phasenstrang

T Randvektor

R Elektrischer Widerstand

R Gesamtwiderstandsmatrix in einem Zustandsraummodell

Ro cenl Ohmscher Innenwiderstand einer Lithium-Ionen-Batteriezelle

Ro 1 Ohmscher Innenwiderstand der k-ten Energiespeichereinheit in einem MLI-
Phasenstrang

RgiB Widerstandswert eines Back-to-Back-Schalterpfads

R Gesamtkontaktwiderstand einer Energiespeichereinheit

Ry, Gesamtkontaktwiderstand einer k-ten Energiespeichereinheit

Ren Kontaktwiderstand einer Batteriezelle als Folge der Kontaktierung des Minuspols

R, Kontaktwiderstand einer Batteriezelle als Folge der Kontaktierung des Pluspols

Rps(on) Drain-Source-Einschaltwiderstand eines MOSFET

Rps(on),i Drain-Source-Einschaltwiderstand des i-ten MOSFET
Rps(on),i,r  Drain-Source-Einschaltwiderstand des i-ten MOSFET im k-ten Submodul

Rgsu Gesamtwiderstand des Pfads einer Energiespeichereinheit

REesu Matrix, bestehend aus den Widerstdnden der Energiespeichereinheiten in einem Zu-
standsraummodell

REsu i Gesamtwiderstand eines ESU-Pfads der k-ten Energiespeichereinheit

Rg Gatewiderstand

Rg o Wirksamer Widerstand im Gate-Treiberkreis beim Ausschalten eines MOSFET

Rg,on Wirksamer Widerstand im Gate-Treiberkreis beim Einschalten eines MOSFET

Rinpp Eingangswiderstand eines Parallelverbunds von Energiespeichereinheiten

T k-tes Element eines Randvektors

Row i Netzwerkwiderstand aus Sicht der k-ten Energiespeichereinheit

Rnw’k Normierter Netzwerkwiderstand aus Sicht der k-ten Energiespeichereinheit

Riw max Maximaler Netzwerkwiderstand in einem Parallelverbund

Riw min Minimaler Netzwerkwiderstand in einem Parallelverbund

Rt Interner Gate-Widerstand spezifiziert im Datenblatt eines MOSFET

Rout Ausgangswiderstand eines PECIN-Phasenstrangs

Ry cellyn Ohmscher Widerstand eines n-ten RC-Glieds in einem Ersatzschaltbild einer Lithium-

Tonen-Batteriezelle
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Rp,k,n
st
st,i

st,i,k

st,lp
st,up
Rtrace,ESU,k
Rtrace,np
Rtrace,sw,i

Rtrace,sw,i,k

SMy,
SoC

SOCbW
SOCk

SWi k

o~

to
To

tedge

tg

THD;
THD; max
THD,,
THDy max
ty

T

toft

ton

Ohmscher Widerstand eines n-ten RC-Glieds in der k-ten Energiespeichereinheit
Schalterwiderstandsmatrix in einem Zustandsraummodell

Gesamtwiderstand eines Schalterpfads des i-ten Schalters

Gesamtwiderstand eines Schalterpfads des i-ten Schalters im k-ten Submodul
Widerstandswert eines unteren Schalterpfads im Ersatzschaltbild eines Parallelver-
bunds von Energiespeichereinheiten

Widerstandswert eines oberen Schalterpfads im FErsatzschaltbild eines Parallelver-
bunds von Energiespeichereinheiten

Parasitarer Leitungswiderstand der Kupferbahn des k-ten ESU-Pfads

Parasitarer Leitungswiderstand der Kupferbahn einer PCB zur elektrischen Verbin-
dung des Minuspols einer Batteriezelle mit dem Pluspol der darauffolgenden Batte-

riezelle
Parasitarer Leitungswiderstand der Kupferbahn innerhalb eines Schalterpfads des i-

ten Schalters
Parasitiarer Leitungswiderstand der Kupferbahn innerhalb eines Schalterpfads des i-

ten Schalters eines k-ten Submoduls

i-tes Schaltsignal

Pfad einer i-ten Komponente (Schalter, Energiespeichereinheit) einer Leiterplatte
Schaltkoeffizient eines i-ten Schaltelements im k-ten Submodul

Schaltkoeffizient einer k-ten Energiespeichereinheit

j-tes Submodul in einem MLI-Phasenstrang

k-tes Submodul in einem MLI-Phasenstrang

Durchschnittswert der Ladezustinde aller Energiespeichereinheiten in einem MLI-
Phasenstrang
Bandbreite des SoC-Bands beim Radikalalgorithmus

Ladezustand der k-ten Energiespeichereinheit in einem MLI-Phasenstrang

i-tes Schaltelement im k-ten Submodul

Zeit
Periodendauer
Anfangszeitpunkt

Fundamentale Periodendauer

Anteil an der Einschaltzeit einer Energiespeichereinheit, in welchem sich diese am
Rand eines Parallelverbunds befindet

Abstiegszeit des Drainstroms beim Abschalten eines MOSFET

THD-Wert eines Stromsignals

Vorgabe des maximalen THD-Werts eines Stromsignals
THD-Wert eines Spannungssignals

Vorgabe des maximalen THD-Werts eines Spannungssignals
Diskreter Zeitpunkt

Lastmoment

Ausschaltzeit eines Bauteils

Einschaltzeit eines Bauteils
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ton Durchschnittliche Einschaltzeit eines Bauteils

ton, max Maximale Einschaltzeit eines Bauteils

on,min Minimale Einschaltzeit eines Bauteils

Tref Periodendauer eines Referenzsignals

try Anstiegszeit der Drain-Source-Spannung beim Abschalten eines MOSFET

tsim Simulationszeit

Tow Schaltperiode

u Eingangsvektor in einem Zustandsraummodell

Ug Phasenspannung am Ausgang eines Inverters zwischen dem Abgriff a und dem Neu-
tralpunkt N des Systems

Uab Spannung zwischen den Abgriffen a und b in einem Invertersystem

Uabe Dreiphasige Spannung in einem Antriebsstrang

Uabe " Sollwert einer dreiphasigen Spannung in einem Antriebsstrang

UAY Drain-Source-Spannung im Avalanche-Durchbruch

Uk Phasenspannung am Ausgang eines Inverters zwischen dem Abgriff b und dem Neu-
tralpunkt N des Systems

U(BR)DSS Durchbruchspannung eines MOSFET

U(BR)DSS, i,k

Uc

Ucell
Uucs,i
upc

UpD
Upp (Z)

ups
ups(7)
UDS,sat
UESU
UESU, k
ur
UGD
ugp (i)
uGs
uGs (1)
UGS,th
Uk

Uy,

Uload

Durchbruchspannung eines i-ten Schalters im k-ten Submodul

Phasenspannung am Ausgang eines Inverters zwischen dem Abgriff ¢ und dem Neu-
tralpunkt N des Systems

Spannung einer Lithium-Ionen-Batteriezelle an den Ausgangsklemmen
Spannungsverlauf des i-ten Tragersignals

Gleichspannung

Spannung zwischen den Drain-Anschliissen eines Back-to-Back-Schalters in Form der
Kaskade zweier einzelner MOSFETSs

Spannung zwischen den Drain-Anschliissen eines i-ten Back-to-Back-Schalters in

Form der Kaskade zweier einzelner MOSFETs
Spannung zwischen dem Drain- und dem Source-Anschluss eines MOSFET

Spannung zwischen dem Drain- und dem Source-Anschluss eines i-ten MOSFET
Drain-Source-Sattigungsspannung eines MOSFET

Spannung einer Energiespeichereinheit

Spannung der k-ten Energiespeichereinheit

Vorwartsspannungsabfall iiber der Body-Diode eines MOSFET

Spannung zwischen dem Gate- und dem Drain-Anschluss eines MOSFET
Spannung zwischen dem Gate- und dem Drain-Anschluss eines i-ten MOSFET
Spannung zwischen dem Gate- und dem Source-Anschluss eines MOSFET
Spannung zwischen dem Gate- und dem Source-Anschluss eines i-ten MOSFET
Schwellspannung eines MOSFET

Eingangsvektor einer k-ten Energiespeichereinheit

Amplitude der k-ten Harmonischen eines Spannungssignals u

Lastspannung
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UMLI MLI-Phasenspannung

UMLI, max Maximal erzeugbare Spannung eines MLI

UOC, cell Leerlaufspannung einer Lithium-Ionen-Batteriezelle

UOC,k Leerlaufspannung einer k-ten Energiespeichereinheit

Uout Ausgangsspannung

Up,cell,n Spannungsabfall iiber einem n-ten RC-Glied in einem Ersatzschaltbild einer Lithium-
Tonen-Batteriezelle

Up,k,n Klemmenspannung des n-ten RC-Glieds der k-ten Energiespeichereinheit in einem
MLI

Upp,p Spannungsabfall iiber dem p-ten Parallelverbund von Batteriezellen

Uq,max Maximaler Wert der Stufenspannung in einem MLI

Ug,max,Exp ~ Maximaler Wert der Stufenspannung in einem AMLI-System, dessen Zellverteilung
der Exponentialfolge entspricht

Uq,min Minimaler Wert der Stufenspannung in einem MLI

Uq,min, ExF Minimaler Wert der Stufenspannung in einem AMLI-System, dessen Zellverteilung

der Exponentialfolge entspricht

Uref Referenzspannung am Eingang eines MLI

Uret Amplitude der Referenzspannung am Eingang eines MLI

USM Spannung an den Ausgangsklemmen eines Submoduls

USM.j Klemmenspannung eines j-ten Submoduls in einem MLI-Phasenstrang

USM. & Klemmenspannung eines k-ten Submoduls in einem MLI-Phasenstrang

Ustep Stufenspannung in der MLI-Ausgangsspannung

Ustep,i i-te Stufenspannung in der MLI-Ausgangsspannung

Ustep,min Minimal erzeugbare Stufenhéhe eines MLI

Ustv,ik Erforderliche Spannungsfestigkeit des i-ten Schaltelements im k-ten Submodul

Usty,Out— Erforderliche Spannungsfestigkeit des Ausgangsschalters Out- in einem PECIN-
Phasenstrang

Ustv,Out+ Erforderliche Spannungsfestigkeit des Ausgangsschalters Out+ in einem PECIN-

Phasenstrang
v Signal
Dsin Amplitude eines Sinussignals v
VEV Fahrzeuggeschwindigkeit
vEvV" Sollwert der Fahrzeuggeschwindigkeit
Vk k-te harmonische Komponente eines Signals v
Vg, Amplitude der k-ten harmonischen Komponente eines Signals v
Uk, RMS Effektivwert der k-ten harmonischen Komponente eines Signals v
T Zustandsvektor in einem Zustandsraummodell
Tk Zustandsvektor einer k-ten Energiespeichereinheit
Yy Ausgangsvektor in einem Zustandsraummodell
Y, Ausgangsvektor einer k-ten Energiespeichereinheit

z Zahlvektor
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2k k-tes Element eines Zdhlvektors

Aigsumax  Maximale Stromdifferenz zwischen den Energiespeichereinheiten in einem Parallelver-
bund
APeon pp Eingesparte Verlustleistung in einem MLI-Phasenstrang unter der Voraussetzung der

Bildung eines Parallelverbunds von Energiespeichereinheiten

0; i-ter Schaltwinkel beim SHE-Verfahren

(o) i-te Zielfunktion bei einer Pareto-Optimierung

PPP Widerstandsverhaltnisfaktor

Tp,k,n Zeitkonstante des n-ten RC-Glieds in der k-ten Energiespeichereinheit

%) Phasenverschiebung

w Elektrische Winkelgeschwindigkeit

wo Fundamentale Winkelgeschwindigkeit

Wi,y Gewicht der Zielfunktion der Schalterkosten Cg,,

Wy Gewicht der Zielfunktion der Gehausefldche da

WEM Mechanische Winkelgeschwindigkeit des Rotors einer elektrischen Maschine

weEM ™ Sollwert der mechanischen Winkelgeschwindigkeit des Rotors einer elektrischen Ma-
schine

WESU, k Kantengewicht des Pfads der k-ten Energiespeichereinheit im gerichteten Grahen eines
MLI-Phasenstrangs

Wi k Kantengewicht des i-ten Schalterpfads im k-ten Submodul im gerichteten Graphen

eines MLI-Phasenstrangs

WERDS (om) Gewicht der Zielfunktion des Einschaltwiderstands Rpgon)

Qpro Werteraum der Systemvariablen bei der Pareto-Optimierung

N Korper der natiirlichen Zahlen

R Korper der reellen Zahlen

i Imaginéarteil

R Realteil

{a; b} Menge, bestehend aus a und b

{a...b} Menge, bestehend aus ganzzahligen Elementen von a bis b, Kurzform von
{a,a+1,...,b—1,b}

(a; b) Wertepaar, bestehend aus a und b

[a; b] Wertebereich, bestehend aus allen Zahlen zwischen a und b

A-B Halbbriickenschaltung zweier Schalter A und B

A|lB Parallele Verschaltung zweier Bauelemente A und B
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