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Kurzfassung X1

Kurzfassung

Diese Arbeit beschiftigt sich mit fehlertoleranten Radnabenantrieben mit integrierter Leis-
tungselektronik fiir Elektrofahrzeuge. Die Besonderheit des betrachteten Fahrzeugtyps ist,
dass die Bremsfunktion an den angetriebenen Ridern vollstdndig von den Radnabenantrieben
tibernommen wird, sodass an diesen Ridern keine zusitzlichen Reibungsbremsen notwendig
sind.

Im Rahmen der Arbeit wird fiir diese Anwendung zunichst eine optimale Topologie fiir
den elektrischen Antriebsstrang ermittelt. Der Fokus liegt bei dieser Betrachtung auf dem
Bauteilbedarf der leistungselektronischen Komponenten und ihrer Energieeffizienz im Zy-
klusbetrieb. Dafiir werden verschiedene Topologien, z. B. mit oder ohne einen Hochsetzsteller
zwischen der Traktionsbatterie und den elektrischen Antrieben, verglichen und die optimale
Spannung der Traktionsbatterie fiir die jeweilige Topologie ermittelt. Fiir diesen Vergleich
werden die benotigten Komponentenmodelle der Batterie, der Leistungselektronik und des
elektrischen Motors entwickelt. Diese ermoglichen eine detaillierte Auslegung und Analyse
der verschiedenen Topologien, sodass als Ergebnis eine anwendungsoptimierte Topologie
vorliegt.

Auf dieser Topologie aufbauend wird im nédchsten Schritt ein Sicherheitskonzept fiir den
Leistungsteil des elektrischen Antriebsstrangs entwickelt. Dafiir werden die sicherheitskri-
tischten Fehlfunktionen, die von Fehlern im Antriebsstrang ausgehen konnen, beschrieben
und entsprechende Abhilfen aufgezeigt.

Zur Umsetzung dieses Sicherheitskonzepts werden anschlieBend zwei neu entwickelte Verfah-
ren zur halbleiternahen Erkennung von Halbbriickenkurzschliissen vorgestellt und untersucht.
Diese bieten gegeniiber den bekannten Verfahren Vorteile hinsichtlich der Fehlererkennungs-
zeit und des Schaltungsaufwands.

Dariiber hinaus wird eine Methodik zur Berechnung der Zwischenkreisbelastung entwickelt.
Diese ermoglicht eine vereinfachte Berechnung der im Betrieb auftretenden Belastungen
unter Beriicksichtigung der Wechselwirkungen zwischen den verteilten leistungselektroni-
schen Komponenten, die iiber das Hochvolt-Gleichspannungsnetz im Fahrzeug miteinander
verbunden sind und einen verteilten Zwischenkreis darstellen. Mit Hilfe dieser Methodik
erfolgt im Anschluss eine Optimierung der Zwischenkreisauslegung in den Antrieben und im
Hochvolt-Gleichspannungsnetz.

Die Ergebnisse dieser Arbeit liefern signifikante Beitréige fiir die Entwicklung anwendungs-
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optimierter Radnabenantriebe und fiir den Aufbau eines elektrischen Antriebsstrangs, der
geeignet ist, die Bremsfunktion an der Hinterachse komplett iiber die elektrischen Antriebe
zu realisieren.

Schlagworte: Elektromobilitit, Radnabenantrieb, Antriebsstrang, Zwischenkreis,
Fehlertoleranter Antrieb, SiC, Hochsetzsteller, Wechselrichter, Bremse
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Abstract

This thesis deals with fault-tolerant wheel hub drives with integrated power electronics for
electric vehicles. The special feature of the vehicle type under consideration is that the braking
function is completely implemented into the wheel hub drives of the driven wheels, so that
no additional friction brakes are necessary on these wheels.

Within the scope of the work, an optimal topology for the electric power train is determined
for this application. The focus of this analysis is on the component requirements of the
power electronic components and their energy efficiency in different driving cycles. Various
topologies, e. g. with or without a boost converter between the traction battery and the electric
drives, are compared and the optimum voltage of the traction battery for the respective
topology is determined. This comparison requires the development of component models of
the battery, the power electronics, and the electric motor. These enable a detailed design and
analysis of the various layouts, resulting in an application-optimized topology.

In the next step, a safety concept for the electric power train is developed based on this
topology. For this purpose, the most safety-critical malfunctions that can be caused by faults
in the power train are described and appropriate remedies are shown.

In order to implement this safety concept, two newly developed methods for the detection of
half-bridge short-circuits are be presented and investigated. Compared to the known methods,
these offer advantages in terms of fault detection time and circuit complexity.

In addition, a methodology for calculating the current stress in the DC link is developed.
This enables a simplified calculation of the current stress occurring during operation, taking
into account the interactions between the distributed power electronic components, which
are connected to each other via the high-voltage DC system in the vehicle and represent a
distributed DC link. This methodology is then used to optimize the design of the DC links in
the drives and in the high-voltage DC system.

The results of this work provide significant contributions for the development of application-
optimized wheel hub drives and for the construction of an electric powertrain that is suitable
for implementing the braking function on the rear axle completely with the help of electric
drives.

Keywords: in-wheel drive, wheel-hub drive, drivetrain, powertrain, DC link, inverter, boost
converter, e-mobility, brake, fault-tolerant drive






1. Einfiihrung 1

1 Einfuhrung

In der Automobilindustrie vollzieht sich derzeit ein Wandel. Aufgrund gesetzlicher Vorgaben
hinsichtlich Energieverbrauch und Emissionen und aufgrund fahrdynamischer Vorteile elek-
trischer Antriebe kommt es zu einer zunehmenden Elektrifizierung des Antriebsstrangs. Die
Elektrifizierung erfolgt sowohl iiber hybride Antriebsstringe, die elektrische Antriebe mit
Verbrennungsmotoren verbinden, als auch iiber voll elektrische Antriebsstringe [1].

In rein elektrischen Fahrzeugen kommen verschiedene elektrische Antriebsstrangvarianten
zum Einsatz. Eine Variante ist ein elektrischer Zentralantrieb, der iiber ein Getriebe und ein
Differenzial auf eine oder beide Achsen wirkt und den Verbrennungsmotor konventioneller
Fahrzeuge ersetzt. Dadurch kann in bestehenden Fahrzeugplattformen der Verbrennungsmo-
tor direkt durch einen Elektromotor ersetzt werden. Eine Alternative dazu sind Achsantriebe,
die jeweils nur eine Achse antreiben. Diese ermdglichen, die Antriebsleistung in der Léngs-
richtung des Fahrzeugs zu verteilen [1]. Die dritte Variante sind Direktantriebe. Diese konnen
als radnahe Antriebe, die iiber eine kurze Welle mit den einzelnen Riddern verbunden sind,
oder als Radnabenantriebe realisiert werden. Der Vorteil der Direktantriebe ist, dass die
Drehmomente aller Réder individuell gestellt werden kdnnen. Dadurch sind hinsichtlich der
Fahrdynamikregelung neue Moglichkeiten gegeben [1]. Radnabenantriebe bieten aulerdem
den Vorteil, dass das gesamte Antriebssystem im Rad untergebracht ist. Dadurch werden
neue Bauraumkonzepte fiir das Fahrzeug moglich [2].

Elektronische Unterstiitzungssysteme, wie z. B. das Antiblockiersystem oder das elektroni-
sche Stabilitdatsprogramm, erfordern eine individuelle Bremsmomentregelung fiir jedes Rad,
die in konventionellen Fahrzeugen iiber die Reibungsbremse realisiert wird [3]. Aufgrund
der individuellen Drehmomentstellung bieten Direktantriebe theoretisch die Moglichkeit, die
komplette Bremsfunktion an den angetriebenen Ridern iiber den elektrischen Antrieb zu
realisieren und auf eine zusétzliche Reibungsbremse zu verzichten. Bei Radnabenantrieben
ist diese Moglichkeit besonders interessant, da die Integration der Reibungsbremse in den
Antrieb durch den begrenzten Bauraum und die Temperaturentwicklung, die von den Bremsen
ausgeht, eine groe Herausforderung darstellt. Die benotigten Bremsmomente sind durch die
dynamische Gewichtsverlagerung beim Bremsen an der Hinterachse deutlich geringer als an
der Vorderachse (vgl. optimale Bremskraftverteilung in Abschnitt 2.1). An der Hinterachse
liegen diese in einem dhnlichen Bereich wie die Antriebsmomente, die zur Beschleunigung
des Fahrzeugs sinnvoll sind. Die notigen Bremsmomente der Vorderachsen iibersteigen durch
die dynamische Gewichtsverlagerung deutlich die Antriecbsmomente, die beim Beschleunigen
des Fahrzeugs auf die Strafle iibertragen werden konnen. Daher ist das Bremsen {iiber die
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elektrischen Antriebe nur an der Hinterachse ohne eine starke Uberdimensionierung der
Antriebe realisierbar.

Radnabenantriebe mit einem integrierten Antriebswechselrichter sind Teil der aktuellen
Forschung und Entwicklung. In der Regel werden aufgrund ihrer hheren Drehmomentdichte
permanentmagneterregte Synchronmotoren in Radnabenantrieben eingesetzt. Diese sind
hiufig als konzentrierte Zahnspulenwicklungen ausgefiihrt. Neben den iiblichen Motoren mit
Innenldufern [4] finden hidufig Motoren mit AuBBenldufern in Radnabenantrieben Verwendung
[5]-[9]. Diese haben den Vorteil, dass der Durchmesser des Luftspalts grof3er ist. Dadurch
ist die Kraft im Luftspalt, die zum Erreichen des gewiinschten Drehmoments benotigt wird,
kleiner [8].

Ein Antriebswechselrichter, der in einen Radnabenantrieb integriert werden kann, ist in
[10] vorgestellt. Dabei handelt es sich um einen modularen Antriebswechselrichter, der
aus Halbbriickenmodulen besteht und sowohl fiir dreiphasige als auch fiir sechsphasige
Radnabenantriebe eingesetzt werden kann. Ein weiterer Wechselrichter fiir Radnabenantriebe
ist in [8] beschrieben. Bei diesem ist eine andere modulare Herangehensweise gewdhlt. Er
besteht aus acht dreiphasigen Teilsystemen, die jeweils iiber eine eigene Leistungselektronik
und iiber ein eigenes Regelungssystem verfiigen.

Radnabenantrieben werden als Produkt bereits von mehreren Herstellern angeboten. Beispiele
fiir Antriebe fiir Personenkraftwagen (Pkw) mit integriertem Antriebswechselrichter sind der
Schaeffler E-Wheel Drive [11], der Protean Drive® [12] und TheWheel von e-Traction [13].
AufBerdem bietet die Firma elaphe Radnabenmotoren mit einem externen Wechselrichter
an [14]. Das ZAwheel® [15] von ZIEHL-ABEGG ist ein Radnabenantrieb, der speziell fiir
Stadtbusse entwickelt wurde.

Die verfiigbaren Antriebe haben alle eine Reibungsbremse mit integriert. In den genannten
wissenschaftlichen Veroffentlichungen wird die Reibungsbremse hingegen nicht thematisiert.
Eine Ausnahme bildet der in [4] beschriebene Radnabenantrieb. Dieser ist als Hinterradantrieb
fiir einen Sportwagen vorgesehen. Entsprechend der gegebenen Drehmomentkennlinie ist
dieser Antrieb geeignet, die Drehmomentanforderungen fiir das Bremsen zu erfiillen. Jedoch
werden in [4] keine dariiber hinausgehenden Anforderungen an das Bremssystem, wie z. B.
deren Sicherheit und deren Verfiigbarkeit, betrachtet.

Die zentrale Forschungsfrage dieser Arbeit ist, ob und unter welchen Bedingungen es sinnvoll
ist, die Funktion der Reibungsbremse an der Hinterachse durch die Radnabenantriebe mit zu
iibernehmen. Daraus ergeben sich die Fragen, welche zusitzlichen Anforderungen daraus
an den elektrischen Antriebsstrang und an die Radnabenantriebe resultieren, mit welchen
Losungen diese Anforderungen optimal erfiillt werden kdnnen und welchen Mehraufwand
diese Losungen gegeniiber Antrieben mit zusitzlicher Reibungsbremse darstellen.

Dazu werden zunichst die Anforderungen ermittelt, die an den elektrischen Antriebsstrang
in einem Pkw mit Radnabenantrieben an der Hinterachse und ohne Reibungsbremsen an
den angetriebenen Réidern gestellt werden. Darauf aufbauend wird ein Konzept fiir einen
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Abbildung 1.1: Bremssystem des Fahrzeugs

fehlertoleranten Antriebsstrang entwickelt. Die Untersuchungen konzentrieren sich auf den
Leistungsteil des elektrischen Antriebsstrangs. Ein besonderer Fokus liegt dabei auf dem
Antriebswechselrichter, der in die Radnabenantriebe integriert ist. Das Regelungssystem der
Antriebe und des Fahrzeugs werden in dieser Arbeit nur am Rande betrachtet.

Das zugrundeliegende Bremssystem des Fahrzeugs ist in Abb. 1.1 dargestellt. Da die Brems-
funktion der angetriebenen Rider vollstdndig iiber die Antriebe realisiert wird, werden
nur an der Vorderachse Reibungsbremsen eingesetzt. Ein zentrales Steuergerit stellt die
Bremsmomentanforderungen fiir die Radnabenantriebe und die Reibungsbremsen bereit.
Als Beispielfahrzeug ist in dieser Arbeit ein Kleinwagen aus dem sogenannten B-Segment
(z. B. VW Polo, Opel Corsa, Ford Fiesta) gewihlt, da die Antriebsmomente bei diesem gut
iber Radnabenantriebe darstellbar sind. Dariiber hinaus kann der Bauraumvorteil durch die
Radnabenantriebe insbesondere bei einem Kleinwagen als Stadtfahrzeug sinnvoll genutzt
werden, um den verfiigbaren Innenraum durch neue Bauraumkonzepte zu vergrof3ern [16].
Die maximale Geschwindigkeit des Zielfahrzeugs ist auf 130 km/h beschriinkt, da dies fiir die
Zielanwendung als Stadtfahrzeug mit gelegentlichen Uberland- und Autobahnfahrten ausrei-
chend ist. Das Fahrzeugkonzept fiir das rein elektrische Bremsen an der Hinterachse wurde
im Rahmen des Forschungsvorhabens RABBITY entwickelt und ist in [17] beschrieben.

In den Grundlagen in Kapitel 2 werden unter anderem die Anforderungen, die an ein Brems-
system gestellt werden, vorgestellt und ein Uberblick iiber heutige Bremssysteme gegeben.
Da das Bremsen eine sicherheitskritische Funktion darstellt, ist die Verfiigbarkeit und Fehler-
toleranz bei Antrieben ohne zusétzliche mechanische Reibungsbremse noch wichtiger als
bei Radnabenantrieben mit Reibungsbremsen. Um die Verfiigbarkeit des Antriebssystems zu
erhohen, konnen fehlertolerante Wechselrichter Verwendung finden. In Kapitel 2 wird daher

DRadnabenantrieb ohne Bremse — Bremswiderstand integriert in Thermomanagement, geférdert durch das
Bundesministerium fiir Wirtschaft und Energie (FKZ:01MY 14005)
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auBerdem ein detaillierterer Vergleich verschiedener fehlertoleranter Wechselrichtertopologi-
en, die fiir diese Anwendung geeignet sind, gegeben.

In Kapitel 3 wird der elektrische Antriebsstrang fiir die speziellen Anforderungen optimiert,
die sich aus dem rein elektrischen Bremsen ergeben. Dabei werden Moglichkeiten untersucht,
die Antriebe nicht direkt sondern stattdessen z. B. iiber Gleichspannungswandler mit der
Traktionsbatterie zu verbinden. Die Veroffentlichungen zur Untersuchung verschiedener
Antriebsstrangtopologien, auf die in Kapitel 3 ndher eingegangen wird, zeigen, dass die Topo-
logien mit einem Hochsetzsteller zwischen der Batterie und dem Antrieb Vorteile gegeniiber
denen ohne Hochsetzsteller aufweisen. Die Ergebnisse lassen sich jedoch nur eingeschrénkt
auf den Antriebsstrang, der im Rahmen dieser Arbeit betrachtet wird, iibertragen, da aus den
Bremsanforderungen andere Drehmoment-/ Drehzahlanforderungen als in konventionellen
Antriebsstringen an das Antriebssystem resultieren. In Kapitel 3 werden daher verschiedene
Antriebsstrangtopologien gegeniibergestellt, fiir diese Anwendung ausgelegt und hinsichtlich
Realisierungsaufwand und Energieeffizienz verglichen.

Auf Grundlage der gewdhlten Antriebsstrangtopologie wird in Kapitel 4 die funktionale
Sicherheit des elektrischen Antriebsstrangs analysiert. Die Anforderungen hinsichtlich der
funktionalen Sicherheit von elektrischen und elektronischen Komponenten in Fahrzeugen
resultieren aus der Norm ISO 26262 [18]. In Teil 3 dieser Norm ist die Vorgehensweise zur
Ermittlung der Gefahren und Risiken und den resultierenden Anforderungen an die funk-
tionale Sicherheit der Einzelkomponenten beschrieben. In Kapitel 4 werden die Ergebnisse
einer Gefahrdungsanalyse und Risikoabschédtzung (GuR), die fiir ein Fahrzeug mit Radna-
benantrieben und ohne Reibungsbremsen an den angetriebenen Rédern durchgefiihrt wurde,
vorgestellt. Aus dieser gehen die kritischen Fehlfunktionen hervor. Im Anschluss werden
die Fehler, die zu diesen Fehlfunktionen fiihren, identifiziert und ein Sicherheitskonzept des
Antriebsstrangs zur Vermeidung der kritischen Fehlfunktionen entwickelt.

In den Kapiteln 5 und 6 werden spezielle Aspekte des Antriebswechselrichters, die zur Umset-
zung des Sicherheitskonzepts notwendig sind, detailliert untersucht. Kapitel 5 beschreibt zwei
verschiedene Ansitze zur halbleiternahen Erkennung von Halbbriickenkurzschliissen. Das
Verhalten der Spannungszwischenkreise der Antriebswechselrichter wird in Kapitel 6 unter
Bertiicksichtigung der Wechselwirkungen zwischen den Antriebsstrangkomponenten iiber das
Hochvolt-Gleichspannungsnetz im Fahrzeug (HV/DC-Netz) untersucht. Darauf aufbauend
werden die Zwischenkreiskondensatoren der Wechselrichter und die Filter zwischen den
Komponenten des HV/DC-Netzes dimensioniert. Das Kapitel 7 liefert ein abschlieBendes
Fazit und einen Ausblick.
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2 Grundlagen

In diesem Kapitel werden zunéchst die fahrzeugspezifischen Grundlagen vorgestellt, die in
dieser Arbeit fiir die Untersuchungen des elektrischen Antriebsstrangs erforderlich sind. Im
Anschluss wird ein Uberblick iiber fehlertolerante Wechselrichtertopologien gegeben.

Bei der Bestimmung der erforderlichen Bremsmomente ist die optimale Bremskraftverteilung
zwischen der Vorder- und der Hinterachse zu beriicksichtigen. Daher wird im Folgenden
zunichst auf die optimale Verteilung der Bremskraft eingegangen, bevor im Anschluss die
Bremsanforderungen betrachtet werden.

2.1 Optimale Bremskraftverteilung

Die maximale Kraft, die vom Reifen auf die Fahrbahn iibertragen werden kann, ist durch das
Produkt der dynamischen Achslasten der Vorder- und Hinterachse, die senkrecht auf die Fahr-
bahn wirken (F, va und F, ya in Abb. 2.1), und des Kraftschlussreibwerts (1) begrenzt. Der
Reibwert folgt aus der Beschaffenheit der Reifen und der Fahrbahn sowie aus dem Schlupf.
Unter der Annahme eines gleichen Reibwerts fiir alle vier Réader ergibt sich die optimale
Verteilung der Bremskraft zwischen den Achsen iiber die dynamische Achslastverteilung.

Iva,s
< > lRS

T Schwerpunkt

FX,VA ¢ FX,HA
FZ,VAT FZ.,HAT

Abbildung 2.1: Dynamische Achslastverteilung
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Nach [19] ist die optimale Verteilung der Bremskraft zwischen der Vorderachse (Fx va) und
der Hinterachse (Fx ya) gegeben, wenn die folgenden Gleichungen erfiillt sind

Fx7VA = _VI’LFZ,VA (2.1
Fxua = —VUF, HaA - (2.2)

Dadurch wirkt an beiden Achsen der gleiche Anteil v der maximal iibertragbaren Bremskraft.
Zur Bestimmung des Faktors v wird die Summe der Gleichungen (2.1) und (2.2) gebildet
und nach v aufgeldst. Das Ergebnis ist die Division der Summe der Bremskrifte durch die
Summe der Achslasten mal dem Kraftschlussreibwert. Die Summe der Bremskréfte entspricht
unter Vernachlidssigung der Reibungs- und Stromungswiderstinde dem Produkt aus der zu
beschleunigenden Fahrzeugmasse (imges) und der Beschleunigung des Fahrzeugs (ages). Die
Summe der Achslasten ist gleich der Gewichtskraft des Fahrzeugs. Dadurch kann v weiter
vereinfacht werden zu

_ BvatFxHA  Mgesdges  dges
W(Fva+FHA)  Wmgesg Mg

(2.3)

Die dynamischen Achslasten sind die Summen der stationdren Gewichtskrifte und der dyna-
mischen Lastverschiebungen. Die dynamische Lastverschiebung resultiert aus der Bremskraft
und kann iiber die Drehmomentenbilanz (Ms) um den Fahrzeugschwerpunkt bestimmt wer-
den. Da die stationdren Gewichtskrifte keinen Beitrag zur Drehmomentenbilanz liefern,
werden hier nur die dynamischen Anteile der Krifte in z-Richtung an der Hinterachse
(F7,HA,dyn) und an der Vorderachse (F, ya dyn) berlicksichtigt. Dariiber hinaus gehen die Hohe
des Schwerpunkts (%g), der Radstand des Fahrzeugs (/rs) und der Abstand der Vorderachse
zum Schwerpunkt (Iya s) in die Drehmomentenbilanz ein

!
Mg = (Fx va + FxHa) hs 4 F, va dyn Iva,s — F2 1A dyn (IRs —Ivas) = 0. (2.4)

Da sich das Fahrzeuggewicht durch die Lastverschiebung nicht &dndert, haben die dynamischen
Anteile gegensitzliche Vorzeichen und sind betragsmiBig gleich grof3. Dadurch entfillt die
Abhingigkeit von Iy s in Gleichung (2.4). Des Weiteren entspricht Summe der Krifte in
x-Richtung in Gleichung (2.4) der Beschleunigungskraft des Fahrzeugs (mges dges). Daraus
folgt die dynamische Lastverschiebung

hs
Fz,HA,dyn = _Fz.,VA,dyn = Emges Ages - (2.5)
Die stationdren Gewichtskrifte folgen aus den Massen mya und mya, die stationir auf die
Vorder- bzw. auf die Hinterachse wirken. Die gesamten Achslasten wihrend der Beschleuni-

gung des Fahrzeugs betragen

hs
F,va =mya g — E Mges Ages (2.6)

hs
F,ua = myga g+ E Mges Ages - (2.7)
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Tabelle 2.1: Fahrzeugdaten des Referenzfahrzeugs

Beschreibung Zeichen Wert
Zuldssige Gesamtmasse Mges 1700 kg
Stationire Hinterachslast MyA 0,52 mges
Radstand Irs 2,49 m
Schwerpunkthohe hs 0,52 m
Dynamischer Reifenradius TRad 0,31 m
Stromungswiderstandskoeffizient cw 0,3512
Referenzflicheninhalt A 2,09 m?
Rollwiderstandskoeffizient CR 0,018

Es ist zu beachten, dass die Beschleunigung beim Bremsen negativ ist, sodass die dynamische
Achslast beim Bremsen an der Vorderachse steigt und an der Hinterachse sinkt. Uber den
Faktor v aus Gleichung (2.3) und die dynamische Achslastverteilung aus den Gleichungen
(2.6) und (2.7) ergeben sich iiber die Gleichungen (2.1) und (2.2) die optimalen Bremskrifte
der Achsen zu

a h
Fxva = —£= (mVA g— = Mges ages) (2.8)
g Irs
a h
FX,HA = ges (mHA g + _S mges ages) . (2.9)
g Irs

Das maximale Bremsmoment, das an der Hinterachse von den Radnabenantrieben erzeugt
werden muss, folgt aus der maximalen Verzogerung (amax) und dem Reifenradius (rr,q) und
betrigt

Amax hs
Mmax HA = TRad ? (mHA 8+ T Mges amax) .

(2.10)
[rs

Diese Gleichung beschreibt das maximale Bremsmoment, das an der Hinterachse mit Hilfe
der Radnabenantriebe bereitgestellt werden muss.

2.2 Anforderungen an das Bremssystem

Die gesetzlichen Anforderungen an die Bremssysteme im Fahrzeug sind im Wesentlichen in
der Richtlinie ECE R13-H [20] gegeben. Die maximale Verzogerung, die mit der Betriebs-
bremse erreicht werden muss, betrdgt darin 5,76 m/ s2. Fiir die Fahrzeugdaten des betrachteten
Referenzfahrzeugs in Tab. 2.1 und die optimale Bremskraftverteilung aus Gleichung (2.10)
erfordert dies ein maximales Bremsmoment von 1206,3 Nm an der Hinterachse (Tab. 2.2).

Neben den gesetzlichen Anforderungen sind bei der Auslegung des Bremssystems vor allem
die Anforderungen der Fahrzeughersteller zu beriicksichtigen. Diese gehen zum Teil weit



8 2. Grundlagen

1300 Hinterachse 130

1200 \\ 120

600 60

—600 —60

—1200 —120

Drehmomentmoment (Nm)
o
o
Mechanische Leistung (kW)

—1800 —180

0 5 10 15 20 25
Zeit (s)
Abbildung 2.2: Beschleunigung auf Maximalgeschwindigkeit und anschlieBende Vollbremsung

Tabelle 2.2: Bremsanforderungen fiir die Hinterachse des Referenzfahrzeugs mit den Fahrzeug-
daten aus Tab. 2.1

Anforderung Verzogerung | Bremsmoment je Rad
Gesetzlich (ECERI13-H) | 5,76 m/s? 1206,3 Nm | 603,15 Nm
Fahrzeughersteller 12¢g 1671,3 Nm 835,65 Nm

tiber die gesetzlichen Anforderungen hinaus. Die Zielvorgabe fiir die maximale Verzégerung
durch die Betriebsbremsen entspricht in der Regel der maximal physikalisch méglichen
Verzogerung. Diese resultiert aus dem Kraftschlussreibwert zwischen Reifen und Fahrbahn.
Der maximale Reibwert eines Pkw liegt bei etwa 1,1 [21]. Die maximale Verzdgerung folgt
aus dem Produkt von Reibwert und Erdbeschleunigung, sodass diese 1,1 g betrigt.

Um mit dem Bremssystem sicher die maximal mogliche Verzogerung erreichen zu konnen,
erfolgt die Auslegung in dieser Arbeit fiir eine Verzogerung von 1,2 g. Das maximal notige
Bremsmoment an der Hinterachse betrdgt daher 1671,3 Nm (Tab. 2.2). Daraus folgt ein
maximales Bremsmoment je Radnabenantrieb von etwa 836 Nm. Dieses Bremsmoment ist
tiber den gesamten Drehzahlbereich bis zur maximalen Fahrzeuggeschwindigkeit erforderlich.
Abbildung 2.2 zeigt eine Abschitzung des zeitlichen Verlaufs des Drehmoments und der
mechanischen Leistung an der Hinterachse fiir einen Beschleunigungsvorgang auf die maxi-
male Fahrzeuggeschwindigkeit von 130 km/h und eine anschliefende Vollbremsung. In den
Verldufen sind auch die Roll- und Stromungswiderstinde entsprechend der Fahrzeugdaten
aus Tab. 2.1 beriicksichtigt. Die mechanische Leistung ist beim Beschleunigen auf 85 kW
begrenzt. Der Verlauf zeigt, dass die maximale mechanische Leistung fast 200 kW betrigt
und der Bremsvorgang etwa drei Sekunden dauert.

Dariiber hinaus gibt es von Seiten der Hersteller weitere Anforderungen hinsichtlich der
Leistungsfihigkeit des Bremssystems. Diese sind im Wesentlichen in den Bremsentests
abgebildet, die bei der Fahrzeugerprobung durchgefiihrt werden. Herstelleriibergreifende
Tests, die extreme Bremsenbelastungen simulieren, sind die Groglocknerabfahrt und der
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Abbildung 2.3: AMS-Bremsentest

sogenannte Auto-Motor-Sport Test (kurz: AMS-Test) [22]. Die Gro3glocknerabfahrt ist eine
lange Bergabfahrt, bei der das Fahrzeug nur iiber die Betriebsbremse verzogert wird. Dies
stellt eine hohe Dauerbelastung fiir das Bremssystem dar. Der AMS-Test besteht aus zehn
direkt aufeinander folgenden Beschleunigungs- und Bremszyklen jeweils vom Stillstand auf
100 km/h und umgekehrt. Dieser Test ist fiir die Radnabenantriebe eine besonders extreme
Belastung, da die Antriebe, wie die Darstellung des Drehmoments und der mechanischen
Leistung an der Hinterachse in Abb. 2.3 zeigt, sowohl beim Beschleunigen als auch beim
Bremsen das maximale Drehmoment liefern miissen.

Die Anforderung an alle elektronischen bzw. elektrischen Komponenten im Fahrzeug hinsicht-
lich ihrer funktionalen Sicherheit folgen aus den Vorgaben der Norm ISO 26262 [18]. Diese
Vorgaben sind auch fiir die elektronischen und elektrischen Komponenten des Bremssystems
giiltig und werden in Kapitel 4 detaillierter betrachtet.

2.3 Betrachtete Fahrzyklen

Im Rahmen der Untersuchung der optimalen Antriebsstrangtopologie in Kapitel 3 wird
die Energieeffizienz der Topologien anhand verschiedener Fahrzyklen bewertet. Der erste
Fahrzyklus ist der Neue Europdische Fahrzyklus (kurz: NEFZ, [23]). Dieser war in der
EU zur Ermittlung der Verbrauchswerte vorgeschrieben und wird immer noch in vielen
Untersuchungen als Vergleichswert herangezogen.

Seit September 2017 soll die Bestimmung der Verbrauchswerte bei Neufahrzeugen in der EU
iber das weltweit harmonisierte Priifverfahren fiir leichte Nutzfahrzeuge (englisch: worldwide
harmonized light vehicles test procedure, kurz: WLTP) erfolgen [24]. Der Fahrzyklus, der in
diesem Priifverfahren enthalten ist (worldwide harmonized light duty driving test cycle, kurz:
WLTC [25]), ist der zweite betrachtete Fahrzyklus. Der Vergleich mit dem NEFZ in Abb. 2.4
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Abbildung 2.4: Betrachtete Fahrzyklen

zeigt, dass der WLTC ldngere Zeiten mit hoher Geschwindigkeit aufweist und hdufigere und
schnellere Geschwindigkeitsdnderungen beinhaltet.

Als dritter Zyklus wird der Artemis-Fahrzyklus [26] untersucht. Dieser wurde auf Grundlagen
von Fahrdaten entwickelt, die {iber einen langen Zeitraum bei Fahrten im Stralenverkehr in
verschiedenen Umgebungen (Stadt, Uberland, Autobahn) aufgezeichnet wurden. Er hat daher
den Anspruch, das tatsidchliche Fahrverhalten genauer abzubilden als die anderen Fahrzyklen
[27]. Da das hier betrachtete Beispielfahrzeug vor allem auf den Einsatz im Stadtverkehr
ausgelegt ist, wird die Betrachtung auf den Teilfahrzyklus zur Abbildung des Stadtverkehrs
beschrinkt. Die Geschwindigkeitsinderungen sind in diesem Fahrzyklus nochmals schneller
als im WLTC (Abb. 2.4).

2.4 Ubersicht heutiger Bremssysteme

Heutige Pkw verfiigen iber mechanische Reibungsbremsen (Trommel- oder Scheibenbrem-
sen) an allen vier Ridern. Zur Aktuierung der Bremsen wird die Bremskraft vom Bremspedal
hydraulisch an die Bremsen iibertragen. Dabei wird der Bremsdruck in den meisten heutigen
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Pkw iiber Vakuum-Bremskraftverstarker verstirkt [28]. Der Nachteil dieser Bremssysteme ist,
dass fiir die Bremskraftverstirkung ein Hauptzylinder notwendig ist, iiber den die Pedalkraft
verstirkt wird. Dieser nimmt einen grolen Bauraum ein. Dariiber hinaus muss ein Vakuum
erzeugt werden. In Fahrzeugen mit Ottomotoren wird das Vakuum iiber das Ansaugrohr
des Motors hergestellt [29]. Dies ist jedoch bei Motoren mit Direkteinspritzung und in
(Hybrid-) Elektrofahrzeugen nicht moglich. In diesen Fahrzeugen kommt stattdessen eine
elektrische Vakuumpumpe zum Einsatz [3]. Elektronische Unterstiitzungssysteme (z. B. Anti-
blockiersystem, elektronische Bremskraftverteilung, Antriebsschlupfregelung, elektronisches
Stabilitdtsprogramm) werden iiber elektrisch aktuierte Magnetventile in das Hydrauliksystem
integriert [3].

Bei Elektrofahrzeugen ist eine weitere Herausforderung, dass zur Rekuperation der Brems-
energie die Bremskraft zwischen dem Elektromotor und den Reibungsbremsen aufgeteilt
werden soll. Diese Aufteilung soll aus Komfortgriinden und um den Fahrer nicht zu irri-
tieren, von den Fahrzeuginsassen unbemerkt erfolgen. Daher bieten elektrohydraulische
Bremssysteme Vorteile fiir Elektrofahrzeuge. Diese verzichten im Normalbetrieb auf eine
mechanische bzw. hydraulische Verbindung zwischen dem Bremspedal und der Bremse [28].
Eine Variante ist z. B. das MK C1-Bremssystem der Firma Continental [30]. Dieses System
verfiigt weiterhin iiber hydraulische Bremsleitungen. Der Druck wird im Normalbetrieb
jedoch elektrisch erzeugt, z. B. iiber einen Elektromotor. Dies bietet die Moglichkeit, die
Bremskraftverstirkung und die Unterstiitzungssysteme in einem Bremsmodul zu vereinen.
Eine Simulatorkammer stellt gleichzeitig sicher, dass der Fahrer das normale Pedalgefiihl
hat. Die Erfassung der Pedalstellung erfolgt im MK C1-System redundant iiber eine elektro-
nische Positionserkennung und iiber eine Druckmessung in der Simulatorkammer [30]. Da
im Normalfall keine direkte Verbindung zwischen Pedal und den Bremsaktuatoren besteht,
kann das rekuperative Bremsen durch den Hauptantrieb einfach {iber das Bremsensteuergerit
in den Bremsvorgang integriert werden. Bei Fehlerfillen kann das Bremspedal als Riickfal-
lebene iiber entsprechende Ventile hydraulisch auf die Bremsen wirken [31]. Dadurch ist
laut [30] bei der MK C1 sichergestellt, dass im Fehlerfall sogar die gesetzliche geforderte
Mindestverzogerung fiir die Betriebsbremse erreicht wird.

Elektromechanische Bremssysteme verzichten vollstindig auf ein hydraulisches System.
Stattdessen werden z. B. die Bremsbelédge direkt iiber Elektromotoren gegen die Brems-
scheibe gedriickt [28]. Diese Systeme sind derzeit jedoch nicht in Serien-Pkw zu finden.
Die Nachteile dieser Systeme sind, dass die Aktoren fiir die Rader der Vorderachse auf-
grund der hohen Bremskraftanforderung vergleichsweise grof3 sind und dass aulerdem keine
Riickfallebene fiir Fehler im elektrischen System besteht [31]. Eine weitere Variante ist
daher ein Hybridsystem mit einer Kombination einer (elektro-) hydraulischen Bremse an der
Vorderachse mit einer elektromechanischen Bremse an der Hinterachse. Dadurch ist eine
hydraulische Riickfallebene gegeben und gleichzeitig wird der hydraulische Aufwand im
Fahrzeug reduziert [31].

Das in dieser Arbeit untersuchte Bremssystem in Abb. 1.1 verfiigt iiber ein elektrohydrau-
lisches Bremssystem an der Vorderachse, das eine hydraulische Riickfallebene bietet. Da
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das Bremsen iiber die Radnabenantriebe an der Hinterachse mit den elektromechanischen
Bremsen vergleichbar ist, dhnelt das untersuchte Bremssystem dem Hybridsystem.

2.5 Fehlertolerante Wechselrichtertopologien

Im Folgenden werden verschiedene fehlertolerante Umrichtertopologien, die sich prinzipiell
als Wechselrichter fiir Radnabenantriebe eignen, vorgestellt und verglichen. Die betrach-
teten Topologien konnen in drei Kategorien unterteilt werden. Die erste Kategorie sind
dreistringige Zweipunktwechselrichter ohne zusitzliche Redundanz. Die zweite Kategorie
sind dreistringige Wechselrichter mit zusitzlicher Redundanz und die dritte Kategorie sind
Antriebssysteme mit mehr als drei Stringen.

Die verschiedenen Topologien werden hinsichtlich des Implementierungsaufwands, der abge-
deckten Fehlerfille und des moglichen Leistungsbereichs im Fehlerfall verglichen. Dabei
werden nieder- und hochohmige Fehler in den Leistungshalbleitern und in den Motorstridn-
gen betrachtet. Eine detaillierte Analyse der Auswirkungen von Fehlern in den Leistungs-
halbleitern auf das Antriebssystem erfolgt jedoch erst im Rahmen der Entwicklung des
Sicherheitskonzepts in Kapitel 4.

2.5.1 Dreistrangige Antriebe ohne Redundanz

In dreistringigen Antriebssystemen ohne Redundanz kann bei einem Fehler in einem Strang
kein konstantes Drehmoment gestellt werden, da kein symmetrischer Drehstrom eingeprégt
werden kann [32]. Die Fehler konnen jedoch mit Hilfe einer umrichterinternen Fehlerer-
kennung erkannt und behandelt werden. Als Fehlerbehandlung konnen entweder alle Leis-
tungshalbleiter abgeschaltet werden (Pulssperre) oder alle Stringe des Motors aktiv iiber
den Wechselrichter kurzgeschlossen werden (aktiver Kurzschluss). Die Pulssperre fiihrt
bei hochohmigen Fehlern dazu, dass kein Strom im Motor flieBt und auch kein Drehmo-
ment erzeugt wird. Bei den in Radnabenantrieben hédufig eingesetzten Antriebssystemen
mit permanentmagneterregten Synchronmaschinen kommt es im Feldschwéchbereich zu
einem Riickspeisestrom iiber die Freilaufdioden. Dieser resultiert daraus, dass die induzierte
Spannung des Motors groBer als die Zwischenkreisspannung ist und er bewirkt ein hohes
Bremsmoment. Bei niederohmigen Fehlern in einem Leistungshalbleiter kann sich aulerdem
im gesamten Drehzahlbereich ein Strom iiber den niederohmigen Schalter und die Freilaufdi-
oden der anderen Stringe ausbilden, der ein Pendelmoment zur Folge hat. Der Mittelwert
des Pendelmoments ist ein Bremsmoment, das bei groleren Drehzahlen das Kurzschluss-
bremsmoment des dreistrangigen Kurzschlusses iibersteigt (vgl. Abb. 4.5). Abhilfe kann in
diesen Fillen der aktive Kurzschluss der Motorwicklungen bieten. Durch diesen entsteht ein
konstantes Bremsmoment, dass jedoch mit Ausnahme des unteren Drehzahlbereichs relativ
gering ist (vgl. Abb. 4.5).
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Insgesamt kann durch die Fehlerbehandlung zwar erreicht werden, dass der Antrieb im
Fehlerfall ein geringeres Drehmoment aufweist. Das aktive Stellen eines Drehmoments ist
jedoch nicht moglich.

2.5.2 Dreistrangige Antriebe mit Redundanz im Wechselrichter

In dreistringigen Antriebssystemen kann durch zusitzliche Leistungshalbleiter eine Feh-
lertoleranz des Wechselrichters erreicht werden. Die dafiir geeigneten Topologien konnen
weiter in Topologien mit voller Leistung im Fehlerfall und Topologien mit reduzierter Leis-
tung unterteilt werden. Detaillierte Untersuchungen dieser Topologien sind in [33] und [34]
gegeben.

Eine vollstindige Redundanz aller Leistungshalbleiter, die sowohl hoch- als auch niederoh-
mige Fehler abdeckt, kann dadurch erreicht werden, dass jeder Schalter durch vier Schalter
(zwei in Serie zweimal parallel) ersetzt wird. Die Schalter miissen so gewéhlt sein, dass jeder
den kompletten Strom fiihren und die gesamte Zwischenkreisspannung sperren kann, sodass
dieses System im Normalbetrieb um den Faktor vier iiberdimensioniert ist.

Ein anderer Ansatz, um den Wechselrichter im Fehlerfall mit voller Leistung weiter zu
betreiben, ist eine zusitzliche Halbbriicke, die im Fehlerfall zugeschaltet wird. Hinsichtlich
der benétigten Leistungshalbleiter erfordert dies zunéchst einen iiberschaubaren Mehrauf-
wand. Jedoch muss bei einem Kurzschlussfehler sichergestellt sein, dass die fehlerhafte
Halbbriicke vom Motor getrennt wird. In [34] wird dafiir der Einsatz von Schmelzsicherun-
gen zur Trennung der kurzgeschlossenen Halbbriicke untersucht. Die Ergebnisse bestitigen,
dass Schmelzsicherungen prinzipiell dafiir geeignet sind. Bei der Dimensionierung des Zwi-
schenkreiskondensators sei jedoch die Energie zu beriicksichtigen, die zum Auslosen der
Sicherungen notwendig ist. Um dariiber hinaus sicherzustellen, dass die Sicherungen auch aus-
l6sen, wenn der Kurzschluss nicht so niederohmig ist, wird in [34] und [35] die Moglichkeit
beschrieben, die Sicherungen tiber zusitzliche Thyristoren parallel zu den Halbleitern auszu-
16sen. In [36] wird gezeigt, dass auch Leiterbahnen auf Leiterplatten als Schmelzsicherungen
genutzt werden konnen.

Das Zuschalten der redundanten Halbbriicke kann iiber bidirektionale Schalter erfolgen. In
[35], [37], [38] werden die redundanten Zweige iiber Triacs mit dem betroffenen Strang
verbunden. In [39] wird dariiber hinaus auch die fehlerhafte Halbbriicke {iber einen Triac vom
Motor getrennt. Als Alternative dazu kommen in [40] Relais zum Trennen der fehlerhaften
Halbbriicke und zum Verbinden der redundanten Halbbriicke zum Einsatz.

Zusammengefasst wird iiber die zusitzliche Halbbriicke eine vollstindige Redundanz ge-
schaffen. Jedoch nimmt die Komplexitit des Systems insbesondere durch die Sicherungen

und die zusitzlichen Leistungshalbleiter zu.

Ein Weiterbetrieb im Fehlerfall mit reduzierter Leistung kann durch ein Verbinden des be-
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Abbildung 2.5: ANPC-Dreipunktwechselrichter (Abbildung eines Stranges)
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troffenen Strangs mit dem Mittelpunkt des Zwischenkreises ermoglicht werden. In [35]
und [41] wird diese Verbindung ebenfalls iiber einen Triac hergestellt. Auch hier ist eine
sichere Trennung der defekten Halbbriicke vom Zwischenkreis notwendig. Das resultierende
maximale Drehmoment iiber der Drehzahl ist in [34] dargestellt. Aufgrund der halben maxi-
malen Leiter-Leiter-Spannung liegt die Eckdrehzahl bei der halben Drehzahl. Die maximale
Leistung des Antriebs ist daher halb so grof3 wie bei dem fehlerfreien System.

Eine fehlertolerante Topologie kann alternativ dazu auch {iiber eine Reihenschaltung von
Schaltern erzielt werden. Ein Ansatz dafiir ist der Active Neutral Point Clamped (ANPC)
Dreipunktwechselrichter [34]. Bei diesem werden die Dioden, die im normalen NPC-Drei-
punktwechselrichter den Mittelpunkt des Zwischenkreiskondensators anbinden, durch aktive
Leistungshalbleiter ersetzt (Abb. 2.5). Daher sind bei dieser Topologie sechs zusitzliche
Leistungshalbleiter notwendig. Im Fehlerfall wird in den meisten Fehlerfillen der betroffene
Strang mit dem Mittelpunkt des Zwischenkreises verbunden [34], sodass noch die halbe
Leiter-Leiter-Spannung eingestellt werden kann. Der Vorteil gegeniiber den fehlertoleranten
Zweipunkttopologien ist, dass keine weiteren Trenn- und Verbindungselemente notwendig
sind.

2.5.3 Mehrstrangige Antriebe mit unabhangigen Teilsystemen

Mehrstringige Antriebssysteme mit unabhingigen Teilsystemen bieten im Gegensatz zu
den beschriebenen dreistringigen Systemen mit Redundanz im Wechselrichter auch eine
Fehlertoleranz hinsichtlich Motorfehlern. Allerdings erfordern diese Antriebssysteme speziel-
le mehrstringige Motoren. Die Teilsysteme konnen sowohl als unabhéngige dreistringige
Teilsysteme (Abb. 2.6a) als auch als unabhingige Einzelstrange (Abb. 2.6b) ausgefiihrt
werden.

Die Fehlertoleranz dieser Systeme folgt daraus, dass das betroffene Teilsystem im Fehlerfall
durch eine Pulssperre oder einen aktiven Kurzschluss deaktiviert wird und die anderen
Teilsysteme gleichzeitig weiter betrieben werden konnen. In [42] wird gezeigt, dass so Fehler,
die in kritischen Fahrsituation auftreten, besser beherrschbar sind.
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Abbildung 2.6: Unabhingige Teilsysteme

Antriebssysteme mit zwei unabhéngigen dreistrangigen Teilsystemen, die magnetisch um 30°
zueinander verschoben sind und dadurch magnetisch einen sechsstringigen Antrieb bilden,
sind in [6] und [43], [44] beschrieben. In [8] wird ein Antrieb mit acht Teilsystemen mit
eigenen Wechselrichtern inklusive eigener Regelung vorgestellt. Die Verdffentlichungen [45]—
[47] beschreiben hingegen fehlertolerante fiinfstringige Antriebssysteme mit unabhéngigen
Einzelstrangen, die iiber Vollbriicken gespeist werden.

Ein Vorteil unabhiéngiger dreistringiger Teilsysteme ist die einfache Regelung des Antriebs.
Wenn die magnetische Kopplung der Teilsysteme ausreichend gering ist, konnen diese unab-
hingig voneinander geregelt werden [6], [8], [48]. Die geringe magnetische Kopplung kann
durch Zahnspulenwicklungen und bestimmte Pol-Nutzahlkombinationen erreicht werden [6],
[44], [49]. Bei mehrstringigen Antrieben mit Einzelstrdngen ist hingegen eine mehrstriangige
Regelung, wie z. B. in [50] beschrieben, notwendig. Gegebenenfalls kann es nach [47] dariiber
hinaus sinnvoll sein, spezielle Stromformen einzuprigen.

Ein weiterer Vorteil unabhingiger dreistringiger Teilsysteme in Sternschaltung ist die Mog-
lichkeit, in jedem System eine Nullspannungskomponente einzuprédgen, aus der aufgrund der
Sternschaltung kein Nullstrom folgen kann. Dadurch kann die maximale Strangspannung
z.B. durch eine Raumzeigermodulation um 15 % erhoht werden [51]. Gleichzeitig sind
im Vergleich zu den unabhéngigen Einzelstrangen weniger Leistungshalbleiter je Strang
notwendig. Die maximale Strangspannung ist bei den Antrieben mit Einzelstringen durch
die Vollbriicken zwar groBer. Da jedoch aus einer eingeprigten Nullspannungskomponente
ein Nullstrom folgt, kann keine Nullspannungskomponente zur Erh6hung der maximalen
Strangspannung genutzt werden. Folglich ist die maximale Strangspannung trotz der doppel-
ten Anzahl an Halbleitern nicht doppelt so grof3. Der Nullstrom bietet bei den unabhéngigen
Einzelstrangen die Moglichkeit, im Bereich kleiner Drehzahlen, bei denen aufgrund der gerin-
gen elektrischen Frequenz des Motors einzelne Striange stirker belastet sind, die thermische
Belastung zwischen den Stringen gleichméBiger zu verteilen. In [52] wird gezeigt, dass sich
dadurch die Verluste in dem am stérksten belasteten Strang um bis zu 25 % reduzieren.

Fiir die Auslegung der Zwischenkreiskondensatoren ist die konstante Leistung der dreistrin-
gigen Teilsysteme vorteilhaft. Bei den Einzelstringen schwingt die Leistung hingegen mit
der doppelten Grundfrequenz. Ein Vorteil der Einzelstringe ist jedoch, dass im Fehlerfall nur
ein Motorstrang und nicht ein ganzes dreistrangiges Teilsystem ausfillt.

Bei Antrieben mit unabhingigen Teilsystemen sind eingangsseitig verschiedene Verschaltun-
gen der Teilsystemwechselrichter moglich. Die einfachste Variante ist die Parallelschaltung
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Abbildung 2.7: Verschaltungsarten der Spannungszwischenkreise

der Teilsysteme (Abb. 2.7a), bei der die Teilsysteme gemeinsam mit der Energiequelle ver-
bunden sind. Wenn die Teilsysteme in Parallelschaltung iiber gemeinsame oder niederinduktiv
verbundene Zwischenkreiskondensatoren verfiigen, ist eine Entlastung der Kondensatoren
durch eine Verschiebung der Trigersignale fiir die Pulsdauermodulation (englisch: pulse-
width modulation, kurz PWM) méglich. Durch dieses sogenannte PWM-Interleaving kann
die Strombelastung im Zwischenkreis reduziert werden (vgl. Abschnitt 3.2.4). Die Parallel-
schaltung bietet bei den unabhéngigen Einzelstringe dariiber hinaus den Vorteil, dass durch
diese die mittlere Leistung je Schaltperiode konstant ist und die Zwischenkreiskondensatoren
nur auf die Leistungsschwankung innerhalb einer Schaltperiode ausgelegt werden miissen.

Eine Fehlertoleranz ist bei dieser Verschaltung nur auf der Motorseite gegeben. Um eine
Fehlerausbreitung auf der Gleichspannungsseite zu verhindern, sind zusétzliche Trennmog-
lichkeiten (Schiitze, Sicherungen, Leistungshalbleiter) notwendig. Dieser Aspekt wird in
Kapitel 4 im Rahmen des Sicherheitskonzepts detaillierter adressiert. Die negativen Auswir-
kungen der zusitzlichen Trennmoglichkeit auf das PWM-Interleaving werden in Kapitel 6
genauer analysiert.

Alternativ ist auch eine Reihenschaltung der Teilsysteme moglich (Abb. 2.7b). Diese ist,
wie in [53] dargestellt, nur bei unabhéngigen dreistringigen Teilsystemen sinnvoll, da die
Zwischenkreiskondensatoren bei unabhiingigen Einzelstringen auf die Leistungsschwankun-
gen innerhalb der Grundperiode ausgelegt werden miissen. Dariiber hinaus ist es bei der
Reihenschaltung der Teilsysteme erforderlich, dass die Leistungen der Systeme gleich sind.
Diese Anforderung ist allerdings bei mehreren dreistrangigen Systemen in einem Antrieb
im Normalfall gegeben. Da die Leistungen jedoch immer leicht abweichen kdnnen, erfor-
dert die Reihenschaltung eine Balancierung der Zwischenkreisspannungen zwischen den
einzelnen Teilsystemen. Ein Verfahren, das die Balancierung iiber leichte Anpassungen der
Teilsystemleistungen erreicht, ist in [54] beschrieben. Durch ein PWM-Interleaving zwischen
den Teilsystemen kann die Strombelastung der Gleichspannungsquelle durch die Schaltfre-
quenzharmonischen reduziert werden [55]. Die Belastung der Zwischenkreiskondensatoren
reduziert sich dadurch allerdings nicht.
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Abbildung 2.8: Unabhingige Teilsysteme mit Hochsetzsteller

Um einen Weiterbetrieb der anderen Systeme im Fehlerfall zu ermoglichen, muss der Zwi-
schenkreiskondensator des fehlerbehafteten Systems kurzgeschlossen werden [56]. Fiir diesen
Fall ist eine Uberdimensionierung der Teilsysteme hinsichtlich ihrer maximalen Zwischen-
kreisspannung notwendig, da sich der Spannungsanteil des ausgefallenen Systems auf die
iibrigen aufteilt. Das fehlerhafte System erzeugt aulerdem ein Kurzschlussdrehmoment,
sodass das Drehmoment des Antriebs im Fehlerfall beeintrichtigt ist. Insgesamt kann die
Reihenschaltung jedoch bei vielen unabhingigen Teilsystemen sinnvoll sein. In diesem Fall
konnen viele kleine Teilwechselrichter mit Leistungshalbleitern mit geringerer Sperrspannung,
wie z. B. MOSFET auf Siliziumbasis, verwendet werden.

Eine weitere Moglichkeit zur Verbindung der Teilsysteme ist die Reihenschaltung iiber
Hochsetzstellerstufen in jedem Teilsystem (Abb. 2.8). Nach [57] sind dadurch Drosseln mit
einer geringeren Induktivitét als bei einem einzelnen Hochsetzsteller ausreichend. Bei dieser
Topologie muss die Leistungsflussrichtung in allen Teilsystemen gleich sein, die Leistungen
konnen jedoch unterschiedlich sein. Daher ist sie sowohl fiir Teilsysteme mit Einzelstrdngen
([58], Abb. 2.8b) als auch fiir dreistringige Teilsysteme ([59], Abb. 2.8a) geeignet. Bei den
Einzelstriangen fiihrt die Blindleistung zu einem erhohten Kapazitidtsbedarf in den Teilsys-
temen [60], da der Leistungsfluss dadurch kurzzeitig unterschiedliche Richtungen aufweist.
Durch eine optimierte Ansteuerung kann der Kapazititsbedarf zwar reduziert werden [61],
bleibt jedoch vergleichsweise hoch. Ein fehlertoleranter Antrieb mit dieser Topologie ist in
[62] realisiert.

Insgesamt zeigt der Vergleich der fehlertoleranten Topologien, dass die dreistringigen Wech-
selrichter mit zusétzlicher Redundanz zwar gut fiir dreistringige Antriebssysteme geeignet
sind, jedoch keine Fehlertoleranz hinsichtlich Motorfehlern bieten. Dariiber hinaus erfordern
diese Topologien zusitzliche Trenn- und Verbindungselemente, durch die deren Realisie-
rung aufwéndiger wird. Im Rahmen dieser Arbeit kommen daher fehlertolerante Antriebe
mit zwei unabhédngigen dreistringigen Teilsystemen zum Einsatz. Eingangsseitig werden
die Systeme parallelgeschaltet, da die Reduzierung der Zwischenkreisbelastung durch das
PWM-Interleaving zu entscheidenden Bauraumvorteilen im Radnabenantrieb fiihrt.
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3 Anwendungsoptimierte Topologie des
elektrischen Antriebsstrangs

Aus der hier betrachteten Anwendung folgen gegeniiber konventionellen Antriebssystemen
fiir Elektrofahrzeuge erhohte Drehmomentanforderungen an die Radnabenantriebe. Die
elektrischen Antriebssysteme heutiger Elektrofahrzeugen sind so ausgelegt, dass nur im
Drehzahlbereich unterhalb der Eckdrehzahl das maximale Drehmoment bereitgestellt werden
kann. Bei hoheren Geschwindigkeiten wird aufgrund der Spannungsgrenze des Antriebs-
systems das Luftspaltfeld geschwicht, um die induzierte Spannung zu reduzieren (der sog.
Feldschwichbereich). Um den dafiir notwendigen Feldschwichstrom einpriagen zu konnen,
wird zur Einhaltung der Stromgrenze des Antriebs der drehmomentbildende Strom reduziert.
Dadurch steht in diesem Bereich nur noch ein reduziertes Drehmoment zur Verfiigung.

Die Anforderung an die Betriebsbremse ist dagegen ein konstantes maximales Bremsmo-
ment iiber den gesamten Drehzahlbereich. Fiir das betrachtete Beispielfahrzeug betrigt die
Bremsmomentanforderung, die bei einer Vollbremsung je Rad bis zur Maximaldrehzahl von
1112 min~! notwendig ist, 836 Nm (vgl. Berechnung in Abschnitt 2.1). Der Rollwiderstand
und der Stromungswiderstand bleiben hier unberiicksichtigt, da deren Bremskraft im Ver-
gleich zur geforderten Bremskraft wie folgt vernachlédssigbar ist. Bei einer Geschwindigkeit
von 130 km/h betriigt die Kraft des Roll- und Stromungswiderstands mit den Fahrzeugparame-
tern aus Tab. 2.1 874 N. Die geforderten maximale Bremskraft an Vorder- und Hinterachse
bei einer Vollbremsung mit einem voll beladenem Fahrzeug ist hingegen mit 20 kN um
ein Vielfaches grofer. Damit trotz Feldschwédchung das georderte Bremsmoment iiber den
ganzen Drehzahlbereich gestellt werden kann, muss bei einem Antrieb mit ausgepriagtem
Feldschwichbereich das maximale Drehmoment entsprechend grofler sein. Dies ist nur bei
sehr stark motorisierten Fahrzeugen sinnvoll, wie zum Beispiel bei Sportwagen [4]. Bei ande-
ren Fahrzeugen ist es dagegen notwendig, den Grunddrehzahlbereich iiber eine Anpassung
der Eckdrehzahl zu erweitern.

Die Lage der Eckdrehzahl ist iiber die Windungszahl der Maschine einstellbar, da die in-
duzierte Spannung proportional zum Produkt aus Windungszahl und Drehzahl ist. Eine
Verschiebung der Eckdrehzahl in die Richtung der Maximaldrehzahl fiihrt jedoch zum Nach-
teil, dass zum Erreichen des gleichen Drehmoments iiber den gesamten Drehzahlbereich
ein umgekehrt proportional grolerer Strom notwendig ist. Die Skalierung hat zwar, wie in
Abschnitt 3.2.2 ndher dargelegt wird, nur einen geringen Einfluss auf die Motorverluste. Der
hohere Strangstrom fiihrt jedoch im Wechselrichter zu einer Erhohung der Strombelastung
und damit zu hoheren Verlusten. Daher stellt die Eckdrehzahl einen Optimierungsparameter
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Abbildung 3.1: Bremsmomentanforderungen, Drehmomentgrenzen des Motors und Drehmo-
mentgrenzen durch die Leistungsgrenzen der Batterie tiber der Motordrehzahl

fiir den Wirkungsgrad des Gesamtsystems dar. Dariiber hinaus bleibt bei Antrieben mit perma-
nentmagneterregten Synchronmaschinen die maximale Leistung im Feldschwichbereich tiber
der Drehzahl nidherungsweise konstant, sodass Antriebs- und Batterieleistung gut aufeinander
abgestimmt werden konnen. In Abb. 3.1 sind die Drehmomentbereiche iiber der Motordreh-
zahl dargestellt, die aufgrund der Spannungs- und Stromgrenzen eingestellt werden konnen.
Diesen ist der Bereich gegeniibergestellt, der aus der Leistungsgrenze einer Beispielbatterie
folgt. Der Vergleich des maximalen positiven Drehmoments zeigt, dass bei dieser Beispiel-
konfiguration die Spannungs- und Stromgrenzen den Drehmomentbereich nicht einschrénken,
da die Leistungsgrenze der Batterie den Bereich bereits stiarker einschrinkt. Die Wahl der
Eckdrehzahl erfolgt daher bei konventionellen elektrischen Antriebssystemen fiir Fahrzeu-
ge auf Grundlage der Anforderungen an das Beschleunigungsverhalten des Fahrzeugs, der
GroBen- und Kostenanforderungen fiir den elektrischen Antriebsstrang und hinsichtlich der
Gesamtsystemenergieeffizienz.

In diesem Kapitel erfolgt die Untersuchung verschiedener Antriebsstrangtopologien, die
geeignet sind, den Grunddrehzahlbereich fiir negative Drehmomente auf den gesamten Dreh-
zahlbereich zu erweitern. Bei der Untersuchung werden die Komponentendimensionierung
und Gesamtsystemenergieeffizienz detailliert betrachtet. Zunichst werden die betrachteten
Topologien beschrieben und die skalierbaren Modelle fiir die Untersuchung des Antriebss-
trangs und die Komponentendimensionierung vorgestellt. Mit Hilfe dieser Modelle erfolgt im
nichsten Schritt eine Analyse der Energieeffizienz der Topologien iiber eine Betrachtung des
Energieverbrauchs des Antriebsstrangs in verschiedenen Fahrzyklen.

3.1 Topologieliberblick

Die Grundkomponenten des elektrischen Antriebsstrangs sind eine Energiequelle (z. B. Bat-
terie oder Brennstoffzelle) und ein Antrieb. In dieser Arbeit wird eine Batterie als Ener-
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Abbildung 3.2: Ubersicht der betrachteten Antriebsstrangtopologien

giespeicher angenommen, da dies der derzeit am hédufigsten eingesetzte Energiespeicher in
Elektrofahrzeugen ist. Das Zielsystem soll iiber zwei Radnabenantriebe an der Hinterachse
verfiigen, sodass der betrachtete Antriebsstrang zwei Antriebe enthilt (Abb. 3.2). Wie in
Abschnitt 2.5 beschrieben, wurden sechsstriangige Antriebe mit zwei dreistrangigen Teil-
systemen gewihlt. Auf die Auslegung der Radnabenmotoren wird in Abschnitt 3.2.2 néher
eingegangen.

Die Auslegung des Energiespeichers auf die maximale Rekuperationsleistung beim Bremsen
wiirde eine signifikante Uberdimensionierung dieser Komponenten erfordern. Z. B. betrigt bei
dem in dieser Arbeit betrachteten Beispielfahrzeug die maximale mechanische Bremsleistung
bei einer Maximalgeschwindigkeit von 130 km/h etwa 200 kW. Die maximale Antriebsleistun-
gen der stirker motorisierten Fahrzeuge in diesem Segment liegen jedoch nur im Bereich von
100 kW. Dariiber hinaus kann der Energiespeicher seine maximale Rekuperationsleistung
nicht in jedem Betriebszustand aufnehmen. So ist z. B. bei einer kalten oder eine fast voll
geladenen Batterie die Rekuperationsleistung reduziert [1], [63]. Daher ist zur zuverldssigen
Umwandlung der elektrischen Bremsenergie eine zusitzliche Energiesenke erforderlich. Eine
solche Energiesenke kann z. B. ein Superkondensator sein, der iiber einen Hochsetzsteller mit
dem Antriebssystem verbunden wird. Dieser speichert die Bremsenergie zwischen und stellt
sie beim Wiederantreiben des Fahrzeugs den Antrieben wieder bereit [64]. Eine andere Mog-
lichkeit ist ein geschalteter Bremswiderstand, der die elektrische Bremsenergie in thermische
Energie umwandelt [65]. Auch eine Kombination dieser beiden Varianten ist denkbar.
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Superkondensatoren bieten den Vorteil, dass die rekuperierte Energie direkt wieder zum
Antreiben des Fahrzeugs verwendet werden kann und durch das Speichern der Energie in
den Superkondensatoren anstatt in der Batterie auch im Normalbetrieb die Batteriebelastung
reduziert wird. Der geschaltete Bremswiderstand wandelt hingegen die Bremsenergie ohne
ein weiteres Zwischenspeichern in thermische Energie um. Mit der thermischen Energie
kann der Fahrzeuginnenraum direkt geheizt werden. Dies ist energieeffizienter als in heutigen
Elektrofahrzeugen, die iiber einen PTC-Zuheizer verfiigen [1]. In diesen wird die Brems-
energie mit den damit verbundenen Verlusten wieder in der Batterie gespeichert, wahrend
gleichzeitig der PTC-Heizer mit Energie aus der Batterie betrieben wird. In Summe kann
daraus insbesondere im Winterbetrieb ein Effizienzgewinn aufgezeigt werden [65].

Beide Varianten miissen die gesamte Bremsenergie von der angetriebenen Achse sicher
aufnehmen konnen. Um ihre Leistungsaufnahme dynamisch regeln zu konnen, verfiigen
diese Komponenten aullerdem iiber eine Regelung und eine Leistungselektronik. Daher ist
die Annahme zulissig, dass diese Komponenten beim Bremsen die Zwischenkreisspannung
regeln bzw. auf eine maximale Spannung begrenzen kénnen. Eine detaillierte Untersuchung
der zusitzlichen Energiesenken erfolgt im Rahmen dieser Arbeit nicht.

Die Ausgangsspannung der Batterie ist abhdngig von ihrem Last- und Ladezustand und
schwankt iiber einen relativ groen Bereich (vgl. Abschnitt 3.2.1). Dieser Spannungsbe-
reich muss bei der Auslegung der direkt verbundenen Antriebe (Abb. 3.2a) beriicksichtigt
werden. Um auch bei niedriger Batteriespannung das volle Bremsmoment erreichen zu
konnen, ist eine entsprechende Uberdimensionierung erforderlich. An dieser Stelle kénnen
Gleichspannungssteller Vorteile bieten, die die Spannung auf ein konstantes Niveau regeln.

Eine Moglichkeit ist die Verwendung eines Hochsetzstellers (auch Aufwirtswandler, Abb.
3.2c). Der Hochsetzsteller setzt die Spannung hoch und stabilisiert sie. Nach [66] und [67]
ist der Hochsetzsteller durch die variable Anpassung der Zwischenkreisspannung an den
Lastpunkt auBerdem geeignet, die Systemeffizienz zu erhohen. In [68] wird gezeigt, dass in
einem Antriebssystem mit einer permanentmagneterregten Synchronmaschine im Fahrzyklus
NEFZ durch einen Hochsetzsteller bis zu 15 % der Verluste im Antriebsstrang eingespart
werden konnen. In [69] konnte fiir ein Antriebssystem mit einer Asynchronmaschine eine
Energieeinsparung von 4,5 % durch die Verwendung eines Hochsetzsteller nachgewiesen
werden. Die Ergebnisse des Topologievergleichs in [70] zeigen dariiber hinaus, dass bei
Umrichtersystemen mit Siliziumcarbidhalbleitern (SiC-Halbleitern) die benétigte Gesamt-
chipflache durch den Hochsetzsteller sogar verringert wird, wenn die Batteriespannung im
Verhiltnis zur maximalen Zwischenkreisspannung gering ist. Insgesamt zeigen diese Er-
gebnisse, dass ein Antriebsstrang mit einem Hochsetzsteller Vorteile bietet. Die Ergebnisse
konnen jedoch aufgrund der anderen Drehmomentanforderungen in dieser Anwendung nicht
direkt auf den hier betrachteten Antriebsstrang iibertragen werden, sodass in diesem Kapitel
weitere Untersuchungen hinsichtlich des Hochsetzstellers erfolgen. Ein weiterer Vorteil in
dieser Anwendung ist, dass der Hochsetzsteller genutzt werden kann, um den zuriickgespeis-
ten Strom in die Batterie zu begrenzen. Dies vereinfacht gegeniiber der direkt verbundenen
Topologie die Regelung der Energieverteilung zwischen der Batterie und der zusitzlichen
Energiesenke. Die geregelte Energieverteilung ist in dieser Anwendung notwendig, um ein
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Abschalten der Batterie aufgrund einer Uberlastung durch einen zu groBen Rekuperations-
strom zu verhindern. Neben dem Hochsetzsteller wird im Folgenden auch der kaskadierte
Hoch-/Tiefsetzsteller (auch Ab-/Aufwirtswandler, Abb. 3.2d) betrachtet. Der zusitzliche
Tiefsetzsteller ermoglicht auch eine Reduzierung der Zwischenkreisspannung auf die mi-
nimale Spannung, die zum Stellen der Motorspannung notwendig ist. Dadurch konnen die
Schaltverluste in den Wechselrichtern verringert werden.

Neben der Verwendung der Gleichspannungssteller besteht bei dieser speziellen Anwendung
die Moglichkeit, die Zwischenkreisspannung beim Bremsen iiber die zuriickgespeiste Ener-
gie zu erhohen ohne gleichzeitig die Batterie zu iiberlasten, indem die Batterie kurzzeitig
vom Antriebssystem getrennt wird. Dieser Anstieg kann wiederum durch die zusétzliche
Energiesenke begrenzt werden, indem diese die weitere Bremsenergie aufnimmt. In dieser
Anwendung ist es kein Nachteil, dass die Erhohung der Zwischenkreisspannung dadurch
nur beim Bremsen moglich ist, da das volle Bremsmoment und damit verbunden auch die
maximale Zwischenkreisspannung nur beim Bremsen notwendig sind. Die kurzzeitige Tren-
nung kann iiber einen leistungselektronischen Batterietrenner (kurz: LE-Trenner, Abb. 3.2b)
zwischen Batterie und Antriebssystem geschehen. Dieser trennt in dem Fall, dass eine hohere
Zwischenkreisspannung als die Batteriespannung erforderlich ist oder dass der Rekuperations-
strom der Batterie sein Maximum {ibersteigt, die Antriebe von der Batterie und ermoglicht so
den Anstieg der Zwischenkreisspannung und die Begrenzung des Rekuperationsstroms.

3.2 Komponentendimensionierung und -modellierung

In diesem Abschnitt erfolgt die Dimensionierung der Komponenten fiir die verschiedenen
Antriebsstrangtopologien. Dariiber hinaus werden die Modelle entwickelt, die bei der Unter-
suchung des Antriebsstrangs zur Anwendung kommen. Zunichst erfolgt die Dimensionierung
moglicher Batterien. Auf Grundlage der Batterieparameter werden im Anschluss geeignete
Radnabenmotoren ausgelegt. Im letzten Schritt erfolgt auf Grundlage der Anforderungen, die
sich aus den Batterieparametern und den Motorkenngréf3en ergeben, die Dimensionierung
der leistungselektronischen Komponenten.

3.2.1 Batterie

Bei der Modellierung von Lithium-Ionen-Akkus miissen verschiedene Effekte beriicksichtigt
werden. Zundchst verfiigt die Batterie durch den Aufbau iiber eine Eigeninduktivitéit und einen
ohmschen Innenwiderstand [71]—[73]. Dariiber hinaus beeinflusst die Passivierungsschicht
zwischen Anode und Elektrolyt das elektrische Verhalten der Batterie. Daneben haben die
elektrochemische Reaktion sowie die Doppelschichtkapazitit zwischen den Elektroden und
dem Elektrolyt einen Einfluss auf die Ausgangsspannung der Batterie. Als weiterer Punkt
ist die Diffusionsspannung durch die Ladungstriagerkonzentrationen im Elektrolyt und in



3. Anwendungsoptimierte Topologie des elektrischen Antriebsstrangs 23

Ucell

A

Reeln 2

Ucen,ocv,0
‘_

Ccell,d

Ceell 2 "—| |—ZC££°
|_

Abbildung 3.3: Batteriemodell

Rcell,l

den Elektroden zu nennen. Diese Effekte haben jeweils eine Abhiingigkeit vom Batteriezu-
stand, wie dem Ladezustand, der Temperatur und der Strombelastung. AuBerdem haben diese
Effekte verschiedene Zeitkonstanten und treten folglich vor allem in bestimmten Frequenzbe-
reichen in Erscheinung. Die Induktivitit beeinflusst das elektrische Verhalten vor allem bei
hohen Frequenzen im Kilohertzbereich. Fiir die Modellierung der anderen Effekte gibt es ver-
schiedene Ansitze mit unterschiedlichem Detaillierungsgrad. Eine detaillierte Modellierung
der Effekte iiber eine grole Anzahl verschiedener Ersatzschaltbildelemente erfolgt in [72].
Dieser Ansatz erfordert jedoch eine detaillierte Kenntnis und Vermessung der Batterie. Eine
Alternative ist die Modellierung tiber RC-Glieder mit verschiedenen Zeitkonstanten, wie sie
in [74] und [75] Verwendung finden. In [74] kommen dabei zwei RC-Glieder zum Einsatz.
Im RC-Glied mit der kiirzeren Zeitkonstanten bildet der Widerstand die elektrochemische
Reaktion ab. Der parallele Kondensator stellt die Ersatzkapazitit der Doppelschichtkapazitit
dar. Die Zeitkonstante liegt bei unter einer Sekunde. Da die Schrittweite fiir die Modellierung
des Antriebsstrangs in Kapitel 3 eine Sekunde betrdgt und in den Fahrzyklen keine hohen
Lastspriinge auftreten, wird das dynamische Verhalten durch die Doppelschichtkapazitit
im Folgenden vernachlissigt. Nach [71] und [73] ist die Zeitkonstante der Effekte durch
die Passivierungsschicht noch kleiner, sodass auch hier der dynamische Einfluss vernach-
lassigt werden kann. Daher werden diese Effekte in dem hier verwendeten Batteriemodell
(Abb. 3.3) zusammen mit dem ohmschen Widerstand zu einem Ersatzwiderstand (Rceyr,1)
zusammengefasst. Bei diesem Widerstand ist zu beriicksichtigen, dass der Widerstandsanteil
durch die elektrochemische Reaktion stark stromabhiingig ist. Diese Abhédngigkeit wird im
Batteriemodell iiber einen stromabhéngigen Widerstand beriicksichtigt.

Die Diffusionsvorgénge konnen im Bereich mehrerer Stunden ablaufen und werden allgemein
tiber die Warburg-Impedanz (Zyy) modelliert [72]. Der Betrag dieser Impedanz ist umgekehrt
proportional zur Wurzel der Frequenz und ihr Phasenwinkel betrigt konstant —45°. Die
mathematische Darstellung der Warburg-Impedanz erfolgt nach [72] iiber

Zyy = |20 -coth(\/RDja)CD>. 3.1)

joCp

Da diese Impedanz in eine Zeitbereichssimulation nur aufwendig, z. B. iber Kettenleiter mit
vielen RC-Kettenelementen, integriert werden kann, erfolgt in der Regel eine vereinfachte
Nachbildung iiber ein bis zwei RC-Glieder mit Zeitkonstanten im Bereich einiger zehn Se-
kunden [74], [76]. Laut [72] liefert die Simulation die besten Ergebnisse, wenn die Diffusion
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Tabelle 3.1: Batterieparameter fiir eine Zelle

Maximale Klemmspannung, unbelastet Ucell,0CV max 42V
Minimale Klemmspannung, unbelastet Ucell,oCV,min 34V
Nennspannung Ucel,N 37V
Minimale Klemmspannung, unbelastet, Nennstrom zulissig | Ucell,0cv, iy 36V
Minimale Klemmspannung bei Nennstrom Ucell, iy, min 3V
Nennleistung Peel N 30 W
Nennstromstirke Leen N 8.1A
Innenwiderstand bei voller Batterie und Nennstrom Reel 1 51,4 mQ
Warburg-Impedanz Widerstandswert Rp 66,4 mQ
Warburg-Impedanz Kapazitit Cp 7,3 kF
Widerstand des RC-Glieds Reenp 20,6 mQ
Zeitkonstante des RC-Glieds Reenp - Ceen 2 25s
Zellkapazitit Ceell,d 7,3 kF

und die Batterieentladung gemeinsam iiber die Warburg-Impedanz abgebildet werden. Daher
wird hier die Warburg-Impedanz iiber ein RC-Glied (Reei1 2, Ceenr2) und einen Kondensator
(Ceelr,4), der die Batterieentladung abbildet, in das Modell implementiert.

Die Parameter fiir eine einzelne Zelle (Tab. 3.1) werden aus dem Datenblatt eines kommerziel-
len Batteriemoduls gewonnen [77]. Zur Bestimmung der Aufteilung des Spannungsabfalls auf
den ohmschen Innenwiderstand und auf die Warburg-Impedanz dienen die veroffentlichten
Messergebnisse in [72]-[74], [76] als Referenz. Die Daten fiir die Zellen sind in Tab. 3.1
dargestellt. Der verwendete Innenwiderstand fiir die Modellierung der Batterie ist abhidngig
vom Ladezustand der Batterie und von der Strombelastung. Die Ersatzschaltbildelemente
Reen 25 Ceenn2 und Ceepr g sind so gewiihlt, dass sie den transiente Verlauf durch die Warburg-
Impedanz in der Simulation gut nachbilden. Der in Abb. 3.4 dargestellte Vergleich zwischen
den Verldufen einer Simulation, in der die Warburg-Impedanz iiber einen Kettenleiter mit
einhundert Kettenelementen modelliert wird, und den Verldaufen mit dem Ersatzmodell aus
Abb. 3.3 bestitigt dies.

Der thermische Einfluss auf die Batterieparameter wird im Rahmen dieser Arbeit vernachlis-
sigt, da angenommen wird, dass das Batteriekiihlsystem diese auf Raumtemperatur temperiert.

Die Skalierung der Batterie erfolgt auf Grundlagen der Verschaltung mehrerer Batteriezellen
in Parallel- und Reihenschaltung. Die Gesamtanzahl der Zellen bleibt aufgrund der konstanten
Nennleistung der skalierten Batterien konstant. Die Spannung wird iiber die Anzahl der Zellen
in Reihe skaliert und die Stromgrenze iiber die Anzahl der parallelen Zellen. Entsprechend
steigt der Innenwiderstand quadratisch mit der Anzahl der Zellen in Reihe. Dadurch bleibt
die Verlustleistung als Funktion der abgegebenen Leistung konstant.

Fiir die Auslegung des Antriebssystems sind die folgenden Spannungswerte von Bedeutung.
Die maximale Klemmspannung der unbelasteten Batterie (englisch: open cell voltage, kurz:
OCV) entspricht bei dem direkt verbundenen Antriebssystem der maximalen Zwischenkreis-
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Tabelle 3.2: Parameter der skalierten Batterien

Batterie Bl B2 B3
Zellen in Reihe 108 72 48
Parallele Zellen 30,9 46,9 69,4
Maximalspannung 4536 V | 3024V | 201,6 V

Minimalspannung beim Bremsen | 3672V | 2448V | 1632V
Minimalspannung beim Fahren 3235V | 215,7V | 1438V

Nennspannung 3996V | 2664V | 1776 V
Nennleistung 100 kW | 100 kW | 100 kW
Nennstromstérke 2503 A | 3754 A | 563,1 A

spannung im Antriebssystem. Die Minimalspannung beim Bremsen, die bei der Auslegung
der direkt mit der Batterie verbundenen Antriebe beriicksichtigt werden muss, resultiert dar-
aus, dass die Batterie in bestimmten Betriebszustinden (z. B. zu kalte Batterie) keine Leistung
aufnehmen kann und die gesamte Bremsenergie in der zusétzlichen Energiesenke umgesetzt
wird. In diesem Fall darf die Klemmenspannung der unbelasteten Batterie nicht iiberschritten
werden, sodass die Minimalspannung beim Bremsen gleich der minimalen Klemmenspan-
nung ist. Die Minimalspannung beim Fahren ist ausschlaggebend fiir die Auslegung der
Antriebe in den Antriebsstrangtopologien, die keine Erhohung der Zwischenkreisspannung
im motorischen Betrieb erlauben (direkt verbundene Antriebe, LE-Trenner). Diese minimalen
Batteriespannung bei Volllast entspricht der minimalen Klemmspannung der unbelasteten
Batterie, bei der der Nennstrom zuléssig ist (Ucen, 0cv 1) abziiglich des Spannungsabfalls am
Innenwiderstand durch den Nennstrom

Ucell, iy, min = Uce,ocv iy — leell N (Reeit,1 + Ree2) - (3.2)

Hier werden drei verschiedene Batteriekonfigurationen néher betrachtet. Alle verfiigen tiber
eine Nennleistung von 100 kW. Die maximale Spannung der ersten Batterie entspricht der
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maximal zuldssigen Zwischenkreisspannung der Leistungselektronik. Da Leistungshalbleiter
mit einer maximalen Sperrspannung von 650 V im Beispielsystem verwendet werden, wird
eine maximale Zwischenkreisspannung von 450 V angenommen. Der Spannungsbereich der
zweiten Batterie ist so gewihlt, dass die Drehmoment-Drehzahl-Anforderung mit der mini-
malen Batteriespannung bei Volllast ohne eine Erhhung der Zwischenkreisspannung erreicht
werden kann. Die Spannung der dritten Batterie ermoglicht ein Fahren im Stadtverkehr ohne
erhohte Zwischenkreisspannung. Fiir hohere Geschwindigkeiten ist jedoch bei dieser Batterie
eine Erhohung der Zwischenkreisspannung notwendig. Tabelle 3.2 zeigt die Parameter der
skalierten Batterien.

3.2.2 Radnabenmotor

Als Grundlage fiir das Modell der Radnabenmotoren findet ein Motormodell eines permanen-
terregten Radnabensynchronmotors Verwendung, das aus den Ergebnissen einer numerischen
Finite-Elemente-Simulationen erstellt wurde. Die Ergebnisse der urspriinglichen Motoraus-
legung sind in [7] dargestellt. Tabelle 3.3 zeigt die Strom- und Spannungsgrenzen sowie
die Drehmoment- und Drehzahlgrenzen dieses Motors. Damit das maximale Drehmoment
dem geforderten Bremsmoment entspricht, erfolgt eine axiale Skalierung des Motors. Durch
die Anderung der spannungshaltenden Windungszahl wird die Eckdrehzahl des Motors im
Anschluss so verschoben, dass das maximale Bremsmoment von 836 Nm bis zur maxima-
len Hochstgeschwindigkeit des betrachteten Fahrzeugs von 130 km/h mit den gegebenen
Spannungsgrenzen und unter Einhaltung der Stromgrenze des Motors gestellt werden kann.
Die Motorverluste werden durch diese Skalierung nur geringfiigig beeinflusst. Durch die
Reduzierung der Windungszahl reduziert sich z. B. die induzierte Spannung proportional zur
Windungszahl, sodass zum Erreichen des gleichen Drehmoments ein umgekehrt proportional
groBerer Strom notwendig ist. Gleichzeitig sinkt jedoch mit der Windungszahl auch die Linge
der Kupferleitung in der Wicklung. Durch die geringere Windungszahl kann dariiber hinaus
der Querschnitt der einzelnen Leiter groer ausgefiihrt werden und der Widerstand nimmt
insgesamt quadratisch ab. Die Stromwérmeverluste bleiben daher unter Vernachlidssigung
der Stromverdridngung konstant. Wenn der Strom umgekehrt proportional zur Windungszahl
angepasst wird, ist das resultierende Magnetfeld in der Maschine nahezu identisch, sodass
auch die magnetischen Verluste identisch angenommen werden konnen.

Unter der Vorgabe der Spannungs- und Stromgrenzen werden fiir die resultierenden Win-
dungszahlen wirkungsgradoptimierte Drehmoment-Drehzahl-Kennfelder ermittelt. Dabei
kommt die Optimierungssoftware PMOK" zum Einsatz. Diese Software ermoglicht die
Skalierung der Ergebnissen der numerischen Finite-Elemente-Simulationen tiber Maschinen-
parameter (z. B. die Windungszahl) und erzeugt aus diesen Ergebnissen optimierte Drehzahl-
Drehmoment-Kennfelder.

Das auslegungsrelevante Kriterium fiir die Motorskalierung iiber die spannungshaltende

DPermanentmagneterregte Synchronmaschine und die Berechnung optimierter Kennfelder
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Tabelle 3.3: Strom- und Spannungsgrenzen des Referenzmotors

Maximale Strangspannung Ustr,max 230V
Maximale Strangstromstérke Istr max 102 A
Maximales Drehmoment Mnax 695 Nm
Maximale Drehzahl Mmax 1200 min~!
Spannungshaltende Windungszahl w 88

Windungszahl ist die Moglichkeit, das maximale Bremsmoment iiber den gesamten Drehzahl-
bereich bei der niedrigsten maximal moglichen Strangspannung einzustellen. Die maximale
Strangspannung resultiert aus der Zwischenkreisspannung, dem Modulationsverfahren, der
Regelreserve sowie den Abweichungen zwischen dem gewéhlten und dem tatsidchlichen
Aussteuergrad durch die Verriegelungszeit. Diese ist notwendig, um beim Schalten einen
Halbbriickenkurzschluss zu verhindern.

Als Modulationsverfahren kommt hier eine Raumzeigermodulation zum Einsatz. Diese
erlaubt einen maximalen Modulationsgrad von 2/,/3. Dadurch betrigt der Effektivwert der
maximalen Strangspannung 1//6 der Zwischenkreisspannung.

Der Einfluss der Verriegelungszeit auf die Ausgangsspannung folgt aus dem Verhiltnis der
Verriegelungszeit zur Schaltperiode. Dieser Einfluss kann iiber weite Bereiche durch die
Stromregelung kompensiert werden. Diese Kompensation ist jedoch nicht moglich, wenn
der Aussteuergrad dafiir erhoht werden muss, der maximale Aussteuergrad jedoch bereits
erreicht ist. Dies tritt in der Regel nur im motorischen Betrieb auf, da in diesem der Strom
hauptséchlich iiber die IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistoren) flieit und so der tatséchli-
che Aussteuergrad durch die Verriegelungszeit reduziert wird. Im generatorischen Betrieb
dagegen flieBt der Strom bei hohen Aussteuergraden hauptsichlich iiber die Dioden des
Wechselrichters, sodass der tatsidchliche Aussteuergrad grof3er ist als der eingestellte. Daher
wird die maximale Spannung beim Bremsen nicht durch die Verriegelungszeit beeintriachtigt.
Die maximale Spannung wird somit nur durch die Regelreserve begrenzt. Im Folgenden ist
eine Reserve von 5 % gewihlt. Die resultierende maximale Motorstrangspannung betragt

1
Umot,max = % -0,95 - UDC,min . (3.3)

Die resultierenden Motorkonfigurationen fiir die hier untersuchten Antriebsstrangtopologien
und Batterien sind in Tab. 3.4 angegeben. Zusitzlich dazu sind im Anhang in Abschnitt A.1
die Motorkennfelder hinsichtlich Strangspannung, Strangstrom, Leistungsfaktor und Wir-
kungsgrad fiir den Motor 2 abgebildet. Insgesamt sind fiir die moglichen Topologie-Batterie-
Kombinationen zwei verschiedene Motorauslegungen notwendig. Der Motor 1 ist fiir die
direkte Verbindung mit der Batterie B1 dimensioniert. Direkt mit den Batterien B2 und B3
verbundene Motoren werden in dieser Arbeit nicht betrachtet, da bei diesen Kombinationen
die leistungselektronischen Komponenten hinsichtlich der Zwischenkreisspannung nicht
optimal ausgenutzt werden. Antriebe fiir diese Batterie wiirden aufgrund der héheren Strome
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Tabelle 3.4: Strom- und Spannungsgrenzen der skalierten Motoren

Motoren Motor 1 Motor 2
Topologie STD-B1 | HHT | Tr-Bl | Tr-B2
Spannungshaltende Windungszahl 56 68
Minimale Strangspannung beim Bremsen | 1424 V 1745V

ohne Trennung der Batterie — — 1424V | 949V
Minimale Strangspannung beim Fahren 123,0V | 1745V | 1230V | 820V
Maximale Strangstromstirke 1603 A | 132 A 132A | 132A
Maximalspannung (DC) 450V

grofere Verluste in den Leistungshalbleitern aufweisen. Der Motor 1 ist so ausgelegt, dass
auch bei der niedrigsten Strangspannung, die aufgrund der Batterieeigenschaften beim Brem-
sen auftreten kann, das maximale Bremsmoment iiber den gesamten Drehzahlbereich gestellt
werden kann.

Der Motor 2 ist fiir die Topologien mit einem Gleichspannungssteller zwischen den Antrieben
und der Batterie sowie fiir die Systeme mit dem LE-Trenner zwischen den Komponenten
geeignet, da diese Topologien alle iiber die gleiche maximale Strangspannung beim Bremsen
verfiigen. Bei der Topologie mit dem LE-Trenner ist nur die Kombination dieses Motors mit
den Batterien B1 oder B2 mdoglich. Bei der Spannungslage der Batterie B3 liegt die maximale
Antriebsleistung des Motors aufgrund der reduzierten Eckdrehzahl unterhalb der geforderten
maximalen Leistung. Zusitzlich zu den Kennfeldern fiir eine Zwischenkreisspannung von
450 V werden fiir die Systeme mit LE-Trenner auch die Kennfelder fiir die verschiedenen
Batteriespannungsgrenzen beim Fahren und Bremsen generiert. Diese Kennfelder werden
im Anschluss zu Gesamtkennfeldern fiir diese Topologien zusammengefiigt. Die resultie-
renden Drehzahl-Drehmoment-Grenzen sowie die Drehmomentgrenzen, die sich aus der
Leistungsbegrenzung der Batterie ergeben, sind in Abb. 3.5 dargestellt.

Der Vergleich zeigt, dass alle Antriebsstrangtopologien geeignet sind, das geforderte Brems-
moment bereitzustellen. Bei den Topologien mit LE-Trenner ist ein Trennen des Antriebssys-
tems von der Batterie bei bestimmten Bremsvorgéngen erforderlich, da sonst die Zwischen-
kreisspannung zu niedrig ist, um im oberen Drehzahlbereich das maximale Bremsmoment zu
stellen. Dieser gelb dargestellte Bereich ist bei der Variante mit der niedrigen Batteriespan-
nung folglich auch groBer als bei der Variante mit der hoheren Spannung. Fiir das Antreiben
des Fahrzeugs ist die Eckdrehzahl bei den Topologien mit einem Hochsetzsteller am hochsten.
Dies folgt daraus, dass die Zwischenkreisspannung bei dieser Topologie auch beim Antreiben
auf ein hoheres Niveau geregelt werden kann.

Das dynamische Absinken der Batteriespannung durch die Entladung und den Laststrom
bewirkt bei den Topologien ohne Hochsetzsteller eine reduzierte Zwischenkreisspannung, die
wiederum zur Folge hat, dass auch die Eckdrehzahl des Antriebs sinkt. Dieser Effekt zeigt sich
beim direkt mit der Batterie verbundenen Antrieb nur minimal im motorischen Bereich, da
bei der Auslegung des Antriebs die Spannungsreduktion durch die Batterieentladung bereits
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Abbildung 3.5: Drehmomentgrenzkennlinien der Antriebsstringe tiber der Motordrehzahl

beriicksichtigt werden muss, um beim Bremsen ein ausreichendes Drehmoment einstellen
zu konnen. Fiir die Topologien mit LE-Trenner ist die reduzierte Batteriespannung nicht
auslegungsrelevant, daher ist die Eckdrehzahl bei diesen Topologien beim Antreiben niedriger.
Insgesamt liegt jedoch die Drehmomentgrenze bei allen Topologien und Varianten oberhalb
der Grenze, die aus der begrenzten Batterieleistung folgt, sodass auch mit den Topologien mit
LE-Trenner die maximal mit der Batterie moglichen Beschleunigung erreicht werden kann.

Der Einfluss des thermischen Verhaltens des Motors auf die elektrischen Eigenschaften und
auf die Verlustleistung des Motors wird bei dieser Untersuchung nicht beriicksichtigt. Die
Vernachlédssigung des thermischen Verhaltens des Motors ist hier zuléssig, da das Motormo-
dell im Rahmen dieser Arbeit im Wesentlichen fiir den Effizienzvergleich der Topologien
untereinander verwendet wird. Bei gleicher Drehmoment-Drehzahl-Kombination sind die
Motorverluste nahezu identisch und gleichzeitig liegt im Vergleich zur maximalen Motor-
belastung in den fiir den Vergleich betrachteten Fahrzyklen nur eine moderate Belastung
vor, sodass der Einfluss des thermischen Verhaltens des Motors auf den Effizienzvergleich
vernachlissigbar ist.

3.2.3 Leistungshalbleiter

Zur Auslegung und zur Modellierung der Leistungshalbleiter in den Wechselrichtern und
den Gleichspannungsstellern bzw. in dem LE-Trenner werden im Folgenden zunichst die
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verwendeten Verlustleistungsmodelle der Leistungshalbleiter vorgestellt. Anschlieend wird
die Vorgehensweise zur Auslegung der Komponenten iiber eine Skalierung der Parameter der
Leistungshalbleiter iiber deren Chipflidche beschrieben. Auf dieser Grundlage werden dann
die Leistungshalbleiter fiir diese Anwendung dimensioniert.

Verlustleistungen in Leistungshalbleitern

Die Verlustleistung der Leistungshalbleiter setzt sich im Wesentlichen aus den Durchlassver-
lusten (Pp) und den Schaltverlusten (Ps) zusammen

Pges:Pl)+PS- (3.4)

Zur Berechnung der mittleren Durchlassverluste wird die Durchlassspannung von bipolaren
Leistungshalbleitern, wie dem IGBT und der Diode, iiber eine stromunabhiingige Durch-
lassspannung (Up) und das Produkt aus dem Strom durch den Transistor bzw. durch die
Diode (it /D) und einen differentiellen Widerstand (rq) linearisiert [78]. Die Spannung U
resultiert aus der Diffusionsspannung am pn-Ubergang des IGBT bzw. der Diode. Da die-
ser pn-Ubergang im Leitungspfad von unipolaren Bauelementen, wie dem MOSFET, nicht
vorliegt, fillt diese Spannung dort weg. Die Spannung und der differentielle Widerstand
sind von der Sperrschichttemperatur des Halbleiters abhingig. Unter der Annahme, dass
die Sperrschichttemperatur iiber den gemittelten Zeitraum nahezu konstant bleibt, kann die
mittlere Durchlassverlustleistung iiber den Mittelwert (%) und den Effektivwert (It /D) des
Stroms durch das Bauteil berechnet werden [79]

Po=Up-ityp+ra-1ip - (3.5)

Die mittlere Schaltverlustleistung folgt aus dem Produkt der Schaltfrequenz des Umrichters
(fs) mit der mittleren Schaltverlustenergie (wg)

Ps = fs-ws. (3.6)

Die Schaltfrequenz betrégt bei den Untersuchungen in dieser Arbeit bei allen Topologien
10 kHz. Die Strommittelwerte und -effektivwerte sowie die mittleren Schaltverlustenergien fiir
einen Gleichspannungssteller und einen dreistringigen Wechselrichter werden im Folgenden
beschrieben.

Fiir den Gleichspannungssteller werden der Strommittelwert und der Stromeffektivwert unter
der Annahme eines konstanten Laststroms durch die Speicherdrossel des Stellers bestimmit.
Diese Annahme ist bei ausreichend groBer Drossel zulédssig. Der Strommittelwert und der
Stromeffektivwert eines Leistungshalbleiters folgen in diesem Fall aus dem Drosselstrom (/1)
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und der auf die Periodendauer bezogenen Einschaltdauer des Halbleiters, den Aussteuergraden
des Transistors bzw. der Diode (at/p), und betragen

iT/p =dr/p- 1L (3.7)
IT/D2 = aT/D IE . (38)

Die Aussteuergrade resultieren im stationédren, kontinuierlichen Betrieb des Hochsetzstellers
aus dem Verhiltnis zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung.

Die Schaltverlustenergien des Transistors bzw. die Sperrverzugsverluste der Diode kénnen in
Abhingigkeit vom Transistor- bzw. Diodenstrom (it/p) und von der Zwischenkreisspannung
(Upc) aus den Verlusten Ws ;om bestimmt werden, die beim Nennstrom des Transistors bzw.
der Diode (It /D’nom) und bei der Nennzwischenkreisspannung (Upc nom) auftreten [78]. Dazu
werden die Energien hinsichtlich des Spannungsverhiltnisses mit der Potenz K,, und hinsicht-
lich des Stromverhiltnisses mit der Potenz K; skaliert. Da die Ein- und Ausschaltverluste des
Transistors und die Sperrverzugsverluste der Diode eine unterschiedliche Spannungs- und
Stromabhingigkeit aufweisen, werden verschiedene Potenzen K, und K; eingesetzt. Zusitz-
lich wird der stromunabhiingige Anteil der Schaltverluste (Ws konst), der aus der Umladung der
Ausgangskapazitit der Transistoren resultiert, mit berticksichtigt. Die Skalierungsgleichung
der jeweiligen Schaltverlustenergie lautet

K . K;
Upc ! 'T/D
ws = ( ) | Ws xonst + (WS,nom - WS,konst) : (I ; / > . (3.9
T/D,nom

Es ist auBerdem zu beachten, dass die Verlustenergien von der Sperrschichttemperatur des
Halbleiters abhidngen. Die mittlere Schaltverlustenergien zur Bestimmung der mittleren
Schaltverlustleistungen bei einem Gleichspannungsstellers betragen

Upc Ku I :

J— D L

ws = ( ) : WS,konst + (WS,nom - WS,konst) : . (3.10)
UDC,nom IT/D.,nom

Diese Gleichung kann unter Beriicksichtigung der unterschiedlichen Potenzen sowohl auf die
Ein- und Ausschaltverluste des Transistors als auch auf die Sperrverzugsverluste der Diode
angewendet werden.

Die Untersuchungen fiir den Wechselrichter erfolgen in dieser Arbeit unter der Annahme,
dass die Ausgangsstrome und die Aussteuergrade sinusformig sind. Dies folgt aus der An-
triebsregelung, die im stationédren Betrieb sinusformige Strome regelt. Die Stromwelligkeit
durch die Schaltpulse ist aufgrund der groen Motorinduktivititen vernachlidssigbar. Zur
Regelung der sinusformigen Grofen sind in erster Ndherung sinusférmige Spannungen er-
forderlich. Dariiber hinaus wird angenommen, dass die Zwischenkreisspannung durch die
Zwischenkreiskondensatoren nahezu konstant ist. Daraus folgt, dass auch die Aussteuergrade
sinusformig sind.
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Der mittlere Strom und der Stromeffektivwert hingen vom Strangstrom, vom Modulations-
grad (M), vom Leistungsfaktor (cos ¢) und vom Modulationsverfahren ab. Der Modulati-
onsgrad ist definiert als das Verhiltnis der Amplitude der Strangspannung (Us;) zur halben
Zwischenkreisspannung

0Str 2
= M — . a1
Unc/2 © [O’ V3 } GAD

In dieser Arbeit werden die Schaltsignale iiber eine Pulsdauermodulation generiert. Bei dieser
vergleicht der Modulator die Aussteuergrade der Stridnge (a1, ap, az) mit einem Dreieckssi-
gnal. Bei der sogenannten Sinus-Dreieck-Modulation werden sinusformige Aussteuergrade
eingeprigt. Diese werden in dieser Arbeit in Abhédngigkeit vom Spannungswinkel (¢y)
angegeben

ay =M -sin(@y)

. 27
a, =M -sin(@y — 7) . (3.12)
a3 =M -sin(Qy + z?n)

Die dazugehorigen Strangstrome mit dem Effektivwert Isi, und dem Phasenwinkel ¢ lauten

i1 = V2 Isy - sin(py — @)

. 2n
i = fz-lsn-mn(%—?—fp) (3.13)

. 2
i3 = \/E-IStr-sm((pU+?—(p).

Mit der Sinus-Dreieck-Modulation kénnen nur bis zu einem Modulationsgrad von eins
sinusformige Spannungen eingeprigt werden. Um sinusformige Strangspannungen bis zu
einem Modulationsgrad von M = 2/,/3 zu erméglichen, kann eine Spannungsnullkomponente
eingeprigt werden. Die so angepassten Aussteuergrade sind

ay =M -sin(Qy) —agp
2T

ap :M.sin((pu—?)—ao (3.14)

, 2n
a3:M-s1n((pU+?)—a0.

Als Nullkomponente kann z. B. eine dritte Harmonische der Grundfrequenz eingeprigt
werden. Alternativ kann eine geeignete Nullkomponente auch iiber den Mittelwert aus dem
maximalen und dem minimalen Aussteuergrad ohne Nullkomponente (a}, d5, a}) bestimmt
werden zu [80]

 max(a) ab,a) + min(d}.a}.ab)

ap = > . (3.15)
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Letzteres Verfahren findet in dieser Arbeit Verwendung und wird als Raumzeigermodulation
(RZM) bezeichnet.

Die mittleren Strome durch den Transistor (iT) und die Diode (ip) sind nach [81] fiir die
Sinus-Dreieck-Modulation und fiir die hier verwendete Raumzeigermodulation identisch und
betragen

— V2 (1 M

= — 4 = 1
iT > (n + 1 cos (p) (3.16)
— V2L (1 M

Ip = 3 (E — Z COS (P) . (317)

Die Effektivwerte fiir die Sinus-Dreieck-Modulation und fiir die Einprigung einer dritten
Harmonischen als Nullkomponente sind in [81] analytisch beschrieben. Die Quadrate der
Effektivwerte lauten

1 2M

IT2 :ISZtr (Z + g (COS ((P) —F(P)> (3.18)
1 2M

I =13, (Z -3 (cos () —F(,,)> : (3.19)

Der Faktor F,, beschreibt die Anderung der Effektivwerte aufgrund der Einprigung der
Spannungsnullkomponente und ist vom Leistungsfaktor abhiingig. Folglich ist der Faktor fiir
die Sinus-Dreieck-Modulation null. Entsprechend der Beschreibung der Stromeffektivwerte
bei der Einpridgung einer dritten Harmonischen in [81], wird der Faktor in Abhéngigkeit vom
Modulationsgrad der eingeprigten dritten Harmonischen (M3) beschrieben als

1
F(p,3H = §M3 Ccos (3 (p) . (320)

Analog zur Berechnung des Stromeffektivwerts bei einer Sinus-Dreieck-Modulation in [79]
wird der Stromeffektivwert fiir die verwendete Raumzeigermodulation im Rahmen dieser
Arbeit analytisch hergeleitet. Der daraus resultierende Faktor Fy rzwm ist in Abhéngigkeit vom
Leistungsfaktor abschnittsweise beschrieben und betréigt

-1 cos((p)+¥ (%—k%cos 29)) cos @ > V3/2
_Jeos(lol=5) =3 G+ 3cos(2 (191 -F))) 0<cosp<vi
" 3 eos (|o+5) 3¢ (3 +eos (2 (|| +5))) —V32<cosp<0

—1cos(9) _%g (3+3cos(29)) cosQ < —V3/2

(3.21)
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Abbildung 3.6: Vergleich des Faktors Fy, fiir die Einpriigung einer dritten Harmonischen und fiir
die Raumzeigermodulation

Dieser Faktor ist in Abb. 3.6 iiber dem Phasenwinkel dargestellt. Zum Vergleich zeigt
Abb. 3.6 auch den Faktor der dritten Harmonischen mit einem Verhiltnis zwischen der
Modulationsgrade M/m; = 6. Dieses ist nach [51] das optimale Verhiltnis, um den maxima-
len Modulationsgrad zu erreichen. Der Vergleich veranschaulicht, dass der Faktor fiir die
Raumzeigermodulation auch gut iiber den Faktor fiir die dritte Harmonische beschrieben
werden kann. Da dieser nicht abschnittsweise definiert ist, ermoglicht er eine einfachere
Implementierung fiir die Berechnungen in Kapitel 3. Eine quadratische Fehlerminimierung
ergibt, dass fiir das Verhiltnis /m; = 4,85 die beste Ubereinstimmung vorliegt (Abb. 3.6).

Das Maximum des Quadrats des Stromeffektivwerts liegt bei der Raumzeigermodulation bei
M =2/\/3und cos ¢ = 1 beim Transistor bzw. cos ¢ = —1 bei der Diode vor. Die Berechnung
ohne Beriicksichtigung des Faktors Fj, ergibt 0,495 -Igtr. Durch die Beriicksichtigung des
Faktors sinkt das Ergebnis auf 0,485 -Iétr. Aus der Vernachlissigung des Faktors Fy, bei der
Berechnung der Anteile der Durchlassverluste durch den differentiellen Widerstand folgt
daher ein Fehler von bis zu 2 %. Dieser Unterschied ist, wie auch in [81] festgestellt wird, fiir
die Auslegung nicht relevant. Beim Topologievergleich in diesem Kapitel wird der Faktor
jedoch mitberiicksichtigt, da der Unterschied insbesondere bei unipolaren Bauteilen einen
Einfluss auf das Ergebnis hat.

Die mittleren Schaltverlustenergien in einem Wechselrichter werden in [79] unter der An-
nahme einer linearen Abhingigkeit zwischen dem Strom und den Schaltverlusten analytisch
berechnet. Dies entspricht K; = 1 in Gleichung (3.9). Da bei den Berechnungen in dieser Ar-
beit auch Abhingigkeiten von K; # 1 moglich sein sollen, wird die Berechnung entsprechend
modifiziert. Zur Losung ist fiir jedes K; das Integral einer Sinuskurve hoch Kj iiber eine halbe
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Sinusperiode zu berechnen (Gleichung 3.23). Die resultierende mittlere Schaltverlustenergie
ist

1 ( Upc \™ Vaise )

- t

S=3 ( ) : WS,konst + (WS,nom - WS,konst) ’ : - Fxi (3.22)
2 UDC.,nom IC,nom

1t
Fai=— / (sin ©)K1 O . (3.23)
0

Chipflachenskalierung

Die Bestimmung der optimalen Chipfliche der Leistungshalbleiter und die Modellierung der
Halbleiterverluste in Kapitel 3 erfolgt iiber die Skalierung der Charakteristiken der Leistungs-
halbleiter anhand ihrer Chipflachen entsprechend der in [82] beschriebenen Vorgehensweise.
Die Chipfldche kann z. B. iiber eine Anpassung der Anzahl der parallelgeschalteten Chips
verdandert werden. Der dafiir notige Skalierungsfaktor Fyy ist definiert als das Verhiltnis der
gewihlten Chipfliche Acy sk zur Ausgangschipfliache Acp

A
Fy =~k (3.24)

Acn

Durch die Anderung der Chipfliche indern sich die Verluste in den Leistungshalbleitern.
Um die Durchlassspannung der skalierten Halbleiter zu erhalten, wird der Strom durch den
Transistor bzw. durch die Diode (it/p) durch den Skalierungsfaktor geteilt. Dies ergibt den
Strom des unskalierten Halbleiters, sodass die Durchlassspannung (ucg) entsprechend seiner
Durchlasscharakteristik bestimmt werden kann. Die Momentanleistung der Durchlassverluste
(pp sk) ist das Produkt dieser Spannung mit dem tatséichlichen Strom

Pp sk = Uce(i1/p/Fu) - it/p - (3.25)

Bei der mittleren Durchlassverlustleistung nach Gleichung (3.5) bleibt die stromunabhéngige
Flussspannung konstant und der differentielle Widerstand sinkt mit steigendem Skalierungs-
faktor. Die mittlere Verlustleistung des skalierten Halbleiters betrdgt daher

P 4
Posk = Up-ir/p + F—d TEp - (3.26)
sk

Zur Berechnung der Schaltverlustenergie des skalierten Leistungshalbleiters wird der Strom
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ebenfalls durch den Skalierungsfaktor geteilt und die Energie entsprechend dieses Stroms
bestimmt. Das Produkt dieser Energie mit dem Skalierungsfaktor liefert die Schaltenergie

ws sk = Fax - ws (it/p/Fy.) (3.27)

Aus dem Einsetzen dieses Zusammenhangs in die Funktion der Schaltverluste aus Gleichung
(3.9) folgt die analytische Beschreibung der skalierten Schaltverluste

upc  \ "
WS sk = | Fsx - Ws konst
UDC,nom

. K
1-K; /D l
+Fss< ) . (WS,nom - WS,konst) : (1 / ) ) .
T/D,nom

(3.28)

Diese Gleichung zeigt, dass der stromunabhingige Anteil der Schaltverluste linear mit der
Chipflache steigt. Dies kann physikalisch dariiber erklidrt werden, dass die parasitire Kapazitit
der Halbleiter mit der Chipfliche zunimmt. Der stromabhingige Teil dndert sich bei K; ~ 1
durch die Verdanderung der Chipfliche nicht. Dies ist hdufig bei den Transistoren gegeben
(vgl. [78] S. 284). Die Sperrverzugsverluste der Dioden weisen jedoch eine wurzelformige
Abhingigkeit auf. Dadurch steigen die Verluste mit der Chipflache.

Die Skalierung des thermischen Widerstands erfolgt unter der Annahme, dass die Chipflichen
im Leistungsmodul iiber die Anderung der Anzahl der parallelen Chips angepasst wird.
Da eine leistungsstarke Wasserkiihlung der Module in den Radnabenantrieben vorgesehen
ist, wird auBerdem angenommen, dass die Warmespreizung im Modul gering ist und die
thermischen Wechselwirkungen zwischen den parallelen Chips vernachlissigt werden konnen.
Dadurch ist der thermische Leitwert proportional zur Chipflache. Der skalierte thermische
Widerstand (R ) lautet daher

Rin
Rin sk = F—‘k : (3.29)
S

Die Parameter der Leistungshalbleiter fiir die Skalierung werden aus den Datenblattangaben
fiir zwei verschiedene Leistungsmodule mit verschiedenen Halbleitertechnologien gewonnen.
Im ersten Leistungsmodul (Tab. A.1 im Anhang) sind bipolare Silizium-IGBT (Si-IGBT)
mit antiparallelen Dioden verbaut. Der zweite Modultyp (Tab. A.2 im Anhang) verfiigt iber
Siliziumcarbid-MOSFET (SiC-MOSFET).

Skalierung des Si-Moduls

Die Kenndaten des Si-Moduls sind in Tab. A.1 gegeben. Das Auslegungskriterium bei der
Halbleiterskalierung in dieser Arbeit ist, dass im Punkt der maximalen Belastung die maximal
zuldssige Erwidrmung vorliegt. In diesem Punkt entspricht die maximale Verlustleistung
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Abbildung 3.7: Hoch-/Tiefsetzsteller

Py max der maximal thermisch abfiihrbaren Leistung. Diese ergibt sich aus der Division
der Temperaturdifferenz zwischen der maximalen Sperrschichttemperatur 7j y.x und der
Wiirmesenke Tys max durch den gemiB Gleichung (3.29) skalierten thermischen Widerstand
Ry Als maximale Temperatur des Kiihlmittels, das hier die Warmesenke darstellt, wird im
Folgenden 65 °C angenommen. Zusitzlich wird hier bei der Auslegung ein Sicherheitsfaktor
von Fgp = 1,2 beriicksichtigt. Die maximale Verlustleistung betrigt daher

FSK . TLmax - THS7max
Fsr R

PV,max = (330)

Der maximale mittlere Drosselstrom, der fiir die Auslegung der Leistungshalbleiter in dem
Hochsetzsteller und in dem Hoch-/Tiefsetzsteller verwendet wird, entspricht bei den Topolo-
gien mit einem Hochsetzsteller dem maximalen Batteriestrom, da der Batteriestrom und der
mittlere Drosselstrom identisch sind.

Bei den Topologien mit einem Hoch-/Tiefsetzsteller muss zwischen dem Tiefsetzstellerbe-
trieb, bei dem die Zwischenkreissollspannungen im Bereich unterhalb der Batteriespannung
liegt, und dem Hochsetzstellerbetrieb mit einer Sollspannung, die groBer ist als die Batte-
riespannung, unterschieden werden. Der Strom und die Spannungen, die der Betrachtung
zugrunde liegen, sind in Abb. 3.7 definiert. Abbildung 3.8 zeigt im oberen Diagramm die
Zwischenkreissollspannung (Upc son1) und die Nennspannungen der Batterien (Ugy n). Die
Zwischenkreissollspannung ist die minimale Spannung, die nétig ist, um die Motorstrang-
spannung unter Beriicksichtigung der Modulation und der Regelreserve zu stellen. Im unteren
Diagramm sind die maximalen Drosselstrome (/i max), die sich durch die Kombination mit
den drei betrachteten Batterien ergeben, iiber der Motordrehzahl dargestellt. Die Abbildung
zeigt die maximalen Strome beim Antreiben des Fahrzeugs. Diese stellen die maximale
Belastung des Hoch-/Tiefsetzsteller dar, da die maximalen Entladestrome groBer sind als die
maximalen Rekuperationsstrome der Batterie. Die Grenzen zwischen Tief- und Hochsetzstel-
lerbetrieb sind gestrichelt markiert. Im Hochsetzstellerbetrieb entspricht der Drosselstrom
wie beim einfachen Hochsetzsteller dem maximalen Batteriestrom. Im Tiefsetzstellerbetrieb
ist der Drosselstrom gleich dem Eingangsstrom des Umrichters. Dieser resultiert aus der
Eingangsleistung der Antriebe und der Zwischenkreisspannung. Daher ist dieser Strom unab-
hiingig von der Batteriespannung und kann den maximalen Batteriestrom auch iibersteigen.

Bei der Skalierung iiber den Punkt der maximalen Belastung wird weiterhin beriicksichtigt,
dass die Tiefsetzstellerstufe nur im Tiefsetzstellerbetrieb schaltet und die Hochsetzstellerstufe
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Abbildung 3.8: Batterienennspannungen, Zwischenkreissollspannung und Drosselstrom des
Hoch-/Tiefsetzstellers iiber der Drehzahl beim Antreiben

nur im Hochsetzstellerbetrieb. Im anderen Betriebsbereich ist jeweils der obere Halbleiter
dauerhaft eingeschaltet.

Die skalierten relativen Chipflachen, die sich aus der Auslegung ergeben, sind in Abb. 3.9
dargestellt. Die dazugehorigen Referenzchipflachen fiir das gesamte Antriebssystem sind
243 cm? (IGBT) bzw. 11,3 cm? (Dioden). Der Vergleich zeigt, dass die kleinsten Chipflichen
fiir die Topologien mit einem LE-Trenner notig sind. Darauf folgen die Topologien mit den
direkt mit der Batterie verbundenen Antriebssystemen und die Kombination aus einem Hoch-
setzsteller und der Batterie B1. Mit sinkenden Batteriespannungen steigen die Batteriestrome,
sodass fiir den LE-Trenner und den Hochsetzsteller groBere Chipflichen notwendig sind.
Durch eine Kombination des Hochsetzstellers mit einem Tiefsetzsteller wird die Auslegung
des Wechselrichters nicht beeinflusst. Der obere Leistungshalbleiter der Hochsetzstellerstufe
muss ggf. aufgrund des Dauerstroms durch diesen Halbleiter im Tiefsetzstellerbetrieb sogar
groBer dimensioniert werden, sodass fiir diese Topologien insgesamt die grofite Chipfliche
benotigt wird.

Skalierung des SiC-Moduls

Das Si-Modul hat auf der Oberflache der Bodenplatte Kiihlfinnen, die direkt mit Wasser
gekiihlt werden. Da zum Zeitpunkt der Untersuchung keine Module mit SIC-MOSFET und
dieser Art der Kiihleranbindung zur Verfiigung stehen, dient ein Leistungsmodul, das auf
einer Kiihleroberflache montiert wird, als Referenzmodul fiir die Systemauslegung mit SiC-
Halbleitern. Aufgrund der unterschiedlichen thermischen Verhaltens der beiden Kiihlsysteme
sind die Ergebnisse nur eingeschrinkt vergleichbar. Daher werden fiir den Vergleich skalierte
thermischen Widerstidnde des Si-Moduls verwendet. Dies ist zuldssig, da die gleichen Mo-



3. Anwendungsoptimierte Topologie des elektrischen Antriebsstrangs 39

IGBT (Si)
2 2 ’
3
£15
S 1
0
£0,5
o

0

STD-B1 HT-B1 H-B1 Tr-B1 HT-B2 H-B2 Tr-B2 HT-B3 H-B3
Diode (Si)

o
3
o=
=
=
Q
£
=
o

STD-B1 HT-B1 H-B1 Tr-B1 HT-B2 H-B2 Tr-B2 HT-B3 H-B3

— Tiefsetzsteller
mmmmm Hochsetzsteller / LE-Trenner
mmmmm Wechselrichter

Abbildung 3.9: Skalierte Chipflaichen der IGBT und der Dioden (Referenzflédchen des Gesamtan-
triebssystems: 24,3 cm? (IGBT), 11,3 cm? (Dioden))

dulaufbauten fiir Si- und SiC-Halbleiter verwendet werden konnen. Die Skalierung erfolgt
linear iiber die Chipflachen der Si-IGBT bzw. der SiC-MOSFET

ASi_1GBT

Rth,unskaliert . (33 1)
ASiC—MOSFET

Rth,skaliert =

Da Leistungsmodule mit SiIC-MOSFET nur fiir maximale Sperrspannungen ab 1200 V verfiig-
bar sind, kommt hier ein Modul mit einer maximalen Sperrspannung von 1200 V zum Einsatz.
Somit ist das Modul hinsichtlich der Spannung {iberdimensioniert. Dies beeinflusst den direk-
ten Vergleich der beiden Halbleitertechnologien. Fiir die Untersuchung mit dem SiC-Modul
werden daher die tibrigen Komponenten des Gesamtsystems hinsichtlich der Strangspannun-
gen und -strome so skaliert, dass die maximale Zwischenkreisspannung anstelle von 450 V
hier 800 V betrigt. Bei der Skalierung werden die Strome und die Spannungen in den Motoren
und in den drei verschiedenen Batterien entsprechend dem folgenden Zusammenhang skaliert

800V
Uskaliert = m U, unskaliert (3-32)

450V
Iskaliert - Wlunskaliert . (3~33)
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Abbildung 3.10: Skalierte Chipflachen der SiC-MOSFET (Referenzfliche des Gesamtantriebs-
systems: 13,8 cm?)

Abbildung 3.10 zeigt die skalierten relativen Chipflichen fiir die SIC-MOSFET. Die dazuge-
horige Referenzchipfliche fiir das gesamte Antriebssystem ist mit 13,7 cm? um den Faktor
2,65 kleiner als die benotigte Gesamtchipflache der Si-Leistungshalbleiter. Auch hier ist die
kleinste Chipfliche bei den Topologien mit LE-Trenner gegeben. Die grofite Chipflidche ist
ebenfalls fiir die Topologien mit Hoch-/Tiefsetzsteller notwendig.

3.2.4 Passive Komponenten

Ein weiterer wichtiger Aspekt bei der Auslegung des Umrichters sind die passiven Kom-
ponenten. Im Wechselrichter sind dies die Zwischenkreiskondensatoren. Bei den Gleich-
spannungsstellern kommen zusétzlich noch die Drosseln dazu. Da die Dimensionierung der
Drosseln hinsichtlich sehr unterschiedlicher Optimierungsansétze (z. B. Verluste, Bauraum
oder Kosten) erfolgen kann und entsprechend unterschiedliche Ergebnisse fiir Bauraum und
Verlustleistung liefern, erfolgt der Vergleich der Topologien zunichst unabhéngig von den
Drosseln, sodass deren Auslegung hier nicht ndher betrachtet wird.

Die wesentlichen Anforderungen an die Zwischenkreiskondensatoren (Abb. 3.11) resultieren
aus den elektrischen und den thermischen Belastungen. Aus elektrischer Sicht dient der Zwi-
schenkreiskondensator zur Glittung der Zwischenkreisspannung und des kondensatorseitigen
Zuleitungsstroms (/7). Die Strompulse des Wechselrichters bzw. des Gleichspannungsstel-
lers teilen sich zwischen dem Zwischenkreiskondensator (/c) und der Zuleitung auf. Der
Stromanteil, der durch den Kondensator flieB3t, verringert in der Regel den Wechselstro-
manteil des Zuleitungsstroms. Ein Mal3, das hidufig zu Bewertung der Filterwirkung der
Zwischenkreiskondensatoren herangezogen wird, ist die Spannungswelligkeit am Konden-
sator unter Annahme einer definierten Zuleitungsinduktivitiit (Lz). Aus diesem folgt die
minimal erforderliche Kapazitiit.
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Abbildung 3.11: Zwischenkreiskondensator

Eine weitere Funktion der Zwischenkreiskondensatoren ist das Fiihren der Kommutierungs-
strome beim Schalten. Die parasitdren Induktivititen im Kondensator beeinflussen daher das
Schaltverhalten. Da jedoch in diesem Abschnitt nicht das geometrische Design der Konden-
satoren, sondern ihre grundsétzliche Dimensionierung betrachtet wird, kann dieser Aspekt
hier vernachléssigt werden. Als weiteres Kriterium bei der elektrischen Auslegung ist die
Spannungsfestigkeit der Kondensatoren zu nennen. Uber die Lebensdauer muss gewihrleistet
sein, dass die Kondensatoren die Zwischenkreisspannung sicher sperren.

Die thermische Anforderung an die Zwischenkreiskondensatoren ist, dass diese im Betrieb
thermisch nicht liberlastet werden. Daher ist eine Betrachtung der Kondensatorverluste fiir die
Auslegung erforderlich. Bei der thermischen Betrachtung ist allerdings zu beriicksichtigen,
dass die thermische Zeitkonstante von Kondensatoren vergleichsweise grof3 ist > 10 s [83]),
sodass kurzzeitig hohere Verluste tolerierbar sind. Daher ist bei der thermischen Auslegung
ein kurzzeitiger Uberlastbetrieb des Antriebs nicht auslegungsrelevant.

Die relevanten Verluste im Kondensator sind Umladeverluste, die durch die Anderung des
elektrischen Feldes auftreten, und die Stromwérmeverluste. In dieser Arbeit wird angenom-
men, dass Polypropylen-Folienkondensatoren verwendet werden, da diese aufgrund ihrer
hohen Stromtragfihigkeit und ihres selbstheilenden Verhaltens im Fehlerfall [84] fiir einen
fehlertoleranten Radnabenantrieb gut geeignet sind. Da Folienkondensatoren allgemein ge-
ringe Umladeverluste haben [85] und die Spannungswelligkeit im Spannungszwischenkreis
des Wechselrichters und des Gleichspannungsstellers gering ist, konnen die Umladeverluste
vernachlissigt werden. Die Stromwirmeverluste folgen daher aus dem Effektivwert der
Kondensatorstrome und dem dquivalenten Reihenwiderstand der Kondensatoren.

Der Vergleich der Dimensionierung der Zwischenkreiskondensatoren erfolgt hier daher
anhand der benotigten Zwischenkreiskapazitit zur Einhaltung der maximalen Spannungs-
welligkeit sowie anhand der maximalen Strombelastung der Kondensatoren. Die folgende
Untersuchung erfolgt unter der Annahme, dass die Zwischenkreise der Gleichspannungsstel-
ler und der Wechselrichter rdumlich soweit getrennt sind, dass ihre Auslegung unabhéngig
voneinander erfolgen kann. Da es hinsichtlich des verfiigbaren Bauraums in den Radnabenan-
trieben nicht sinnvoll ist, die Gleichspannungssteller direkt in den Antrieb zu integrieren, ist
diese Annahme fiir diesen allgemeinen Vergleich zulédssig. Aufgrund der raumlichen Trennung
wird im Folgenden der Strom zwischen Hochsetzsteller und Wechselrichter als Gleichstrom
angenommen. Dadurch werden die Wechselwirkungen zwischen den Komponenten hier zu-
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nichst vernachlissigt. Bei der detaillierten Untersuchung der Zwischenkreisdimensionierung
in Kapitel 6 erfolgt dann eine Betrachtung unter Beriicksichtigung dieser Wechselwirkungen.

Gleichspannungssteller

Am Hochsetzsteller ist die Spannungswelligkeit vom Strom in der Drossel, vom Aussteu-
ergrad und von der Schaltfrequenz abhingig. Der Drosselstrom wird dabei als konstant
angenommen, da dies bei einer ausreichend groen Drosselinduktivitit zuléssig ist. Die
hochste Spannungswelligkeit liegt beim Aussteuergrad 1/2, bei maximalem Drosselstrom
und bei minimaler Schaltfrequenz vor. Der maximale Drosselstrom entspricht dabei dem
maximalen Batteriestrom. Die resultieren Spannungswelligkeit betragt

Ibat,max

_— (3.34)
4 fsus - Cus

AUC,HS,maX =

Hinsichtlich der Komponentendimensionierung ist es sinnvoll den Hochsetzsteller mehrpha-
sig aufzubauen. Dies ermoglicht es, die Phasen versetzt anzusteuern (PWM-Interleaving)
und so die resultierende Belastung der Zwischenkreiskondensatoren zu reduzieren. Beim
Hochsetzsteller kann durch das PWM-Interleaving aulerdem die Stromwelligkeit in der
Batterie reduziert werden. Im Folgenden erfolgt die Untersuchung fiir einen vierphasigen
Hochsetzsteller, da diese Phasenanzahl bereits eine Reduzierung der Spannungswelligkeit im
Zwischenkreiskondensator um den Faktor 16 ergibt und der Mehraufwand fiir die Ansteue-
rung der einzelnen Phasen noch sinnvoll ist. Der Faktor 16 folgt aus einer Verschiebung der
Schaltzeitpunkte zwischen den Phasen um jeweils ein Viertel der Schaltperiode. Die Maxima
der Spannungswelligkeit liegen in diesem Fall bei den Aussteuergraden a = 1/8+ k- 1/4
mit k = {0,1,2,3} vor (Abb. 3.12), wobei der Aussteuergrad a = 7/8 bei allen betrachteten
Topologien auslegungsrelevant ist. Die Dauer der Strompulse im Zwischenkreiskondensa-
tor reduziert sich dadurch von einer halben Periode um den Faktor vier auf ein Achtel der
Periodendauer (Abb. 3.12). Gleichzeitig entspricht der Strom in jeder einzelnen Phase bei
gleicher Leistung nur einem Viertel des Stroms, der in einem einphasigen Hochsetzsteller
vorliegt. Die maximale Welligkeit betridgt unter diesen Bedingungen

Ibat.,max

_— (3.35
64 - fs us - Cus )

AUC,HS7max =

Die maximale Spannungswelligkeit am Tiefsetzsteller kann analog bestimmt werden. Der
maximale Drosselstrom fiir die Bestimmung kann entsprechend der Maxima im Tiefsetzstel-
lerbetrieb in Abb. 3.8 angenommen werden.

Die maximale Strombelastung in den Zwischenkreiskondensatoren der vierphasigen Gleich-
spannungsstellern tritt bei den selben Aussteuergraden wie die maximale Welligkeit auf. Wie
in Abb. 3.12 dargestellt, ist der Zwischenkreisstrom beim Aussteuergrad a = 7/8 eine Recht-
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Abbildung 3.12: Zwischenkreisstromanteile der Phasen (Iygsi, Iuas2, Ius3, us4) und die Summe
dieser Strome (Iy , Mittelwert gestrichelt) bei einem vierphasigen Hochsetzstel-
ler (Aussteuergrad a = 7/8) bezogen auf den Batteriestrom (Jyy()

eckfunktion um den Mittelwert 7/8 - I, mit der Amplitude 1/8 - I.. Unter der Annahme, dass
der gesamte Wechselanteil durch den Zwischenkreiskondensator flief3t, betrdgt der maximale
Effektivwert des Kondensatorstroms

1
IC,HS,max = g 'Ibat,max . (3.36)

LE-Trenner

Der Kondensator am LE-Trenner erfihrt nur eine vernachléssigbar kleine thermische Belas-
tung, da dieser nur kurzzeitig wihrend des Ausschaltens im Falle einer starken Bremsung
belastet wird. Die Kapazitit sollte jedoch so ausgelegt sein, dass die Energie aus den Kabelin-
duktivititen aufgenommen werden kann, ohne die Spannungsgrenze der Leistungshalbleiter
zu verletzen. Die benotigte Kapazitit resultiert daher aus der Grof3e der parasitiaren Kabelin-
duktivitidten zwischen den Antrieben und dem Trenner (Lg,pe), dem maximalen Batteriestrom
(IBat,max ), der maximal zulédssigen Spannung beim Ausschalten (Upax off) und der maximalen
Spannung im Betrieb (Umax,on)

2
. Liabel - IBat,max
T2 2
Uz U,

max,on

CTr

(3.37)

ax,off

Die benotigte Kapazitit hingt somit vom Fahrzeugaufbau und der Antriebsstrangauslegung ab.
Zur allgemeinen Abschidtzung kann die Annahme getroffen werden, dass in einem normalen
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Abbildung 3.13: Auslegungsparameter der Zwischenkreiskondensatoren fiir die verschiedenen
Topologien

PKW die Kabelldnge zu den Antrieben kleiner als 6 m ist. Bei einem Induktivitdtsbelag von
etwa 1 uH/m [86] ist die Kabelinduktivitit folglich kleiner als 6 yH. Weiter wird angenommen,
dass die maximale Spannung im Betrieb kleiner als 500 V ist. Beim Ausschalten soll die
Spannung am LE-Trenner auf maximal 600 V ansteigen.

Wechselrichter

Der Stromeffektivwert im Zwischenkreiskondensator eines dreistrangigen Wechselrichters
mit Raumzeigermodulation ist in [87] analytisch hergeleitet. Dazu werden wie bereits be-
schrieben sinusformige Strangstrome und Aussteuergrade angenommen. Der Effektivwert ist
vom Leistungsfaktor, vom Modulationsgrad und vom Strangstrom abhingig. Das Maximum
tritt bei der Kombination des Leistungsfaktors cos ¢ = 1 mit dem Modulationsgrad M = 0,61
auf und betrédgt 0,65 - Isy;.

Die Spannungswelligkeit folgt aus dem Ladungsaustausch im Kondensator innerhalb einer
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Schaltperiode. Die maximale Spannungswelligkeit tritt im Phasenschieberbetrieb (cos ¢ = 0)
und beim maximalen Modulationsgrad auf und wird iiber

\/EIStr

3.38
4 fs Cwr (5:38)

AU, C,WR,max —
berechnet.

Dieser Arbeitspunkt ist jedoch in einem Antrieb mit permanentmagneterregten Synchron-
maschinen nicht relevant, da der Leistungsfaktor in der Regel nicht null ist. In dem hier
betrachteten Antrieb ist der Leistungsfaktor fiir alle relevanten Arbeitspunkte grofler als 0,7.
Wenn die Arbeitspunkte auf diesen Bereich beschriinkt sind, reduziert sich die Welligkeit auf

I
AUc WR max,relevant ~ 0,25 Su . (3.39)
fsCwr

Wie in Abschnitt 2.5 beschrieben, werden in dieser Arbeit Antriebe mit mehreren dreistran-
gigen Teilsystemen betrachtet, die eingangsseitig parallelgeschaltet sind. Auch der Zwi-
schenkreiskondensator in diesen Antrieben kann durch ein PWM-Interleaving, bei dem
die Trigersignale der Pulsdauermodulationen der Teilsysteme zueinander verschoben sind,
entlastet werden. In Antrieben mit zwei dreistrangigen Teilsystemen resultiert bei den Leis-
tungsfaktoren grofer als 0,7 die gro3te Reduktion der Strombelastung, wenn die Trigersignale
um ein Viertel der Schaltperiode verschoben sind [88]. Eine numerische Bestimmung der
maximalen Effektivwerte des Kondensatorstroms ergibt einen Effektivwert von 0,69 - Igi,. Da
die Strangstrome (Isy) bei gleicher Leistung halb so grof sind, wird der Effektivwert des
Kondensators durch das PWM-Interleaving etwa halbiert.

Hinsichtlich der Spannungswelligkeit zeigt sich ein dhnlich ausgeprigter Effekt durch das
PWM-Interleaving. Die maximale Spannungswelligkeit wird fiir die relevanten Arbeitspunkte
ebenfalls numerisch ermittelt. Dazu wird die Ladungsbilanz des Kondensators innerhalb
einer Schaltperiode iiber das Integral des Kondensatorstroms bestimmt. Die Welligkeit folgt
anschlieBend aus der Differenz zwischen der maximalen und der minimalen Ladung. Die
maximale Welligkeit durch die beiden dreistringigen Teilsysteme ist in diesem Fall

Iste
AUc wRr— ~03- . 3.40
C,WR—6p,max fS ] CWR ( )

Dies zeigt, dass sich auch die maximale Spannungswelligkeit durch das PWM-Interleaving
nahezu halbiert.

Topologievergleich

Fiir eine Schaltfrequenz von 10 kHz und eine maximale Welligkeit von 20 V sowie den
genannten Annahmen fiir den LE-Trenner ergeben sich fiir die Topologien mit Si-Halbleitern
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die Kapazitdten und die Strombelastungen, die in Abb. 3.13 dargestellt sind. Der Vergleich
des Kapazititsbedarfs zeigt, dass die bendtigte Gesamtkapazitit bei den nicht direkt mit der
Batterie verbundenen Komponenten niedriger ist als bei der direkt verbundenen Topologie.
Dies ist darauf zuriickzufiihren, dass die maximalen Phasenstrome bei dem Motor 2 aufgrund
der hoheren minimalen Zwischenkreisspannung beim Bremsen geringer sind. Zusétzlich kann
durch das PWM-Interleaving der Kapazititsbedarf bei den Gleichspannungsstellern stark
reduziert werden, sodass dieser vergleichsweise gering ist. Der geringste Bedarf liegt jedoch
bei den Topologien mit einem LE-Trenner vor. Die Strombelastung der Zwischenkreiskon-
densatoren zeigt ein dhnliches Bild. Jedoch ist bei den Topologien mit Tiefsetzstellern und
bei den Topologien mit Hochsetzstellern in Kombination mit den Batterien B2 und B3 die
maximale Gesamtstrombelastung der Kondensatoren grofer als bei der direkt verbundenen
Topologie.

Insgesamt lasst sich daher festhalten, dass die Topologien mit einem LE-Trenner und die
Kombination des Hochsetzstellers mit der Batterie B1 hinsichtlich der benétigten Konden-
satoren keinen Nachteil gegeniiber der Topologie mit direkt mit der Batterie verbundenen
Antriebssystemen darstellen. Der bauraumkritische Kapazititsbedarf im Radnabenantrieb,
der bei diesen Topologien kleiner ausfillt, ist hingegen ein Vorteil der Topologien mit einem
LE-Trenner oder einem Hochsetzsteller.

3.3 Dynamisches Verhalten des LE-Trenners

Der LE-Trenner zwischen der Batterie und den Antrieben wird im Folgenden niher betrachtet.
Die Komponente ist in konventionellen Antriebsstringen nicht zu finden, da sie fiir diese
keinen Vorteil bietet. Die Trennung iiber den LE-Trenner erfolgt nur bei starken Brems-
vorgdngen, die eine Erhohung der Zwischenkreisspannung erfordern. Das rein elektrische
Bremsen bei diesen Bremsvorgéngen ist jedoch bei konventionellen Antriebsstringen keine
Anforderung, da diese mit der Reibungsbremse bewerkstelligt werden. Fiir die hier gegebene
Anwendung ist der LE-Trenner jedoch eine geeignete Option. Daher wird im Folgenden
auf die mogliche Ansteuerung und das dynamische Verhalten des LE-Trenners im Detail
eingegangen.

Die Schaltung des LE-Trenners und das Funktionsdiagramm der Ansteuerung seines Transis-
tors ist in Abb. 3.14 dargestellt. Der Trenner bekommt von den Antrieben oder dem zentralen
Fahrzeugsteuergerit signalisiert, dass die Zwischenkreisspannung nicht ausreichend ist, um
das Drehmoment zu stellen (S;). Dariiber hinaus iiberwacht der Trenner den Strom, der
in den Energiespeicher zuriickgespeist wird (i;). Sobald beim Bremsen die Stromgrenze
fiir den maximalen Rekuperationsstrom in die Batterie (igat,R,max) erreicht wird, trennt der
LE-Trenner die Antriebe vom Energiespeicher, um ein Trennen iiber die Leistungsschiitze
des Energiespeichers zu verhindern.

Da beim LE-Trenner im Gegensatz zum Hochsetzsteller keine Drossel notwendig ist, wird
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Abbildung 3.14: Leistungselektronischer Trenner

der Stromanstieg beim Wiedereinschalten des Trenners nicht begrenzt. Daraus wiirde beim
Zuschalten ein unzulédssig hoher Umladestrom im gesamten Zwischenkreis resultieren. Daher
kann der Transistor nur eingeschaltet werden, wenn keine Spannung iiber ihm anliegt. Um
dies zu erreichen, muss die Spannung des Antriebssystems zunédchst durch Energieabgabe
aus dem Zwischenkreis wieder reduzieren werden. Diese Abgabe kann durch die erneute
Beschleunigung des Fahrzeugs oder durch die Energieabgabe in die zusétzliche Energiesenke
erfolgen. Sobald die Spannung des Antriebssystems die Klemmspannung des Energiespei-
chers unterschreitet, schaltet die antiparallele Freilaufdiode durch, sodass die Versorgung
des Antriebssystems iiber diese Diode erfolgt. In diesem Zustand kann der Transistor sicher
eingeschaltet werden. Dieser Zustands kann z. B. auch iiber die Messung des Stroms it
erkannt werden.

Die Untersuchung des dynamischen Verhaltens des LE-Trenners im Betrieb erfolgt iiber
eine numerische Zeitbereichssimulation des elektrischen Antriebsstrangs. Neben dem LE-
Trenner beriicksichtigt die Simulation die beiden Antriebe, die Batterie sowie eine zusitzliche
Energiesenke. Der Fokus der Simulation liegt auf dem Verhalten des HV/DC-Netzes. Dazu
ist in der Simulation das Netz iiber die Zwischenkreiskondensatoren der Komponenten und
die Leitungsimpedanzen der Kabel zwischen den Komponenten abgebildet. Die verwendeten
Parameter sind in Tab. A.3 im Anhang gegeben. Die schaltenden Komponenten sind iiber
gesteuerte Stromquellen, die den Kurzzeitmittelwert des Zwischenkreisstroms einprégen,
modelliert.

Das Modell der Antriebe liefert auf Grundlage der Drehzahl, des geforderten Drehmoments,
der berechneten Verlustleistung des Antriebs und der Zwischenkreisspannung den resultieren-
den Zwischenkreisstrom. Dabei beriicksichtigt das Modell auch die Drehmomentgrenzen des
Antriebs unter Beriicksichtigung der Zwischenkreisspannung. Dariiber hinaus wird das Stel-
len des Solldrehmoments iiber ein PT-Glied verzogert. Die Zeitkonstante dieses PT-Glieds
liegt bei 1,5 ms. Dies entspricht der angestrebten Dynamik fiir den Einsatz im Fahrzeug, bei
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Abbildung 3.15: Simulation des dynamischen Verhaltens des LE-Trenners

dem ein Wechsel vom maximalen Antriebsmoment zum maximalen Bremsmoment in 5 ms
moglich sein soll.

Die simulierte zusitzliche Energiesenke ist ein geschalteter Bremswiderstand. Dieser begrenzt
bzw. regelt die Zwischenkreisspannung auf 450 V. Das Model des Bremswiderstands enthélt
auch ein Regelungsmodell und gibt als Ausgangsgrofle den Kurzzeitmittelwert des geschalte-
ten Widerstands aus. Aus diesem wird im nédchsten Schritt tiber die Zwischenkreisspannung
der Laststrom berechnet. Das Batteriemodell ist ein vereinfachtes Modell, bestehend aus
einer Spannungsquelle und einem Innenwiderstand, und bildet das Verhalten der Batterie B2
(vgl. Tab. 3.2) nach.

Abbildung 3.15 zeigt die Ergebnisse dieser Simulation. Die oberen Diagramme enthalten die
Fahrzeuggeschwindigkeit v, das Drehmoment M sowie das Signal S, mit dem der Trenner
aktiv zum Trennen aufgefordert wird. Auflerdem ist das Ansteuersignal fiir den Transistor
im LE-Trenner (77) dargestellt. Die mittleren Diagramme zeigen die Kurzeitmittelwerte der
Zwischenkreisstrome der Komponenten. Die unteren Diagramme zeigen die resultierenden
Zwischenkreisspannungen. In den linken Diagrammen bekommt der LE-Trenner das Signal
zum Trennen (Abb. 3.15, bei 1 ms), da ein hoheres Bremsmoment angefordert wird, als mit
der Batteriespannung innerhalb der Phasenstromgrenzen gestellt werden kann. In den rechten
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Diagrammen wird das Trennen durch die Erkennung eines zu groen Rekuperationsstroms in
die Batterie vom LE-Trenner selbst ausgelost (Abb. 3.15, bei 3 ms). In beiden Féllen schaltet
die Steuerung den Transistor des LE-Trenners wieder ein, sobald das Antriebssystem iiber
die Freilaufdiode wieder Energie aus der Batterie entnimmt (Abb. 3.15, 16 ms).

Der Stromanstieg in der zusitzlichen Energiesenke regt eine Schwingung mit einer Frequenz
von ungeféhr 2,5 kHz an, die sich auch in den Zwischenkreisspannungen zeigt. Diese Schwin-
gung liegt nicht im Bereich der Eigenfrequenzen der Schwingkreise im HV/DC-Netz, die
durch die Zwischenkreiskondensatoren und die parasitiren Leitungsinduktivititen entstehen,
sondern sind auf die Wechselwirkungen zwischen dem HV/DC-Netz und der Regelung der
Energiesenke zuriickzufiihren. Allerdings bleiben die Zwischenkreisspannungen beim Tren-
nen trotz dieser Schwingung im zuléssigen Bereich von unter 500 V und die Schwingung
ist ausreichend geddmpft, sodass sie innerhalb weniger Perioden abklingt. Auerdem ist
festzuhalten, dass das Trennen und der Spannungsanstieg ausreichend schnell erfolgen, sodass
die Batterie effektiv vor zu hohen Rekuperationsstromen geschiitzt werden kann und die
Spannung schnell genug steigt, um das gewiinschte Drehmoment zu stellen. Daher bestitigen
die Ergebnisse der Simulation, dass der LE-Trenner und das Gesamtsystem hinsichtlich der
Dynamik grundsitzlich fiir die Anwendung geeignet sind.

3.4 Verbrauchsoptimierte Topologieauswahl

Zur Bewertung der verschiedenen Topologien hinsichtlich der Energieeffizienz wird in diesem
Abschnitt der Energiebedarf der Antriebe in den in Abschnitt 2.3 beschriebenen Fahrzyklen
untersucht und dem Bauteilbedarf fiir die Topologien gegeniibergestellt.

3.4.1 Energiebedarf im Fahrzyklus

Zur Ermittlung des Energiebedarfs im Zyklusbetrieb ist eine Verlustberechnung notwendig.
Das Schema zur Berechnung der Verluste ist in Abb. 3.16 dargestellt. Die Berechnung er-
folgt iiber quasistationidre Modelle mit der Schrittweite von einer Sekunde, die die mittleren
Verlustleistungen und die mittleren Sperrschichttemperaturen fiir den aktuellen Arbeitspunkt
liefern. Aus dem Fahrzyklus ergibt sich die Fahrzeuggeschwindigkeit (v) und die Beschleu-
nigung (a). Uber das Fahrzeugmodell werden aus diesen Werten die Achsdrehmomente,
die Achsdrehzahl und die mechanische Verlustleistung (Py f¢) bestimmt. Das erforderliche
Drehmoment setzt sich aus dem Beschleunigungsmoment der Fahrzeugmasse und dem Dreh-
moment zur Uberwindung der Roll- und Stromungswiderstinde zusammen. Die Roll- und
Stromungswiderstdnde stellen die mechanischen Verlustleistung des Fahrzeugs dar.

Aus dem Motormodell gehen im néchsten Schritt die elektrischen Sollgro3en in Form der
Effektivwerte der sinusformigen Phasenstrome (/1) und -spannungen (U;) und des Leistungs-
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Abbildung 3.16: Schema zur Verlustberechnung (schraffierte Modelle: iterative Berechnung
notwendig)

faktors (cos @) hervor, die aus der Drehzahl und dem Sollmoment resultieren. Als Ergebnis
liegt auBerdem die Verlustleistung des Motors fiir den jeweiligen Arbeitspunkt vor. Unter der
gegebenen Voraussetzung, dass die erforderlichen Drehmoment-Drehzahl-Kombinationen
mit dem Motor moglich sind und dass die Zwischenkreisspannung ausreichend ist, um diese
Arbeitspunkte mit dem Motor einzustellen, besteht keine Riickwirkung vom Motormodell
auf das Fahrzeugmodell. Au3erdem haben die weiteren Modelle keine Riickwirkung auf das
Motormodell, sodass die beschriebenen Schritte sequentiell erfolgen konnen.

Fiir die weiteren Modelle liegen jedoch Wechselwirkungen zwischen den verschiedenen
Modellen vor, sodass deren Berechnungen gekoppelt werden. Die Berechnung erfolgt hier
iterativ unter Beriicksichtigung der Wechselwirkungen. Die dulere Berechnungsschleife bein-
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haltet das Batteriemodell aus Abschnitt 3.2.1. Die Batteriespannung wird darin auf Grundlage
ithrer Belastung bestimmt. In den inneren Schleifen erfolgt iterativ in Abhédngigkeit von der ge-
schitzten Batteriespannung auf Grundlage der Modelle aus Abschnitt 3.2.3 die Bestimmung
der Verlustleistungen der Leistungshalbleiter und der damit gekoppelten Sperrschichttempera-
turen. Bei den Verlustleistungen der Halbleiter im Hochsetzsteller kommt dariiber hinaus noch
eine weitere Iterationsschleife fiir den Laststrom in der Drossel des Hochsetzstellers hinzu.
Dieser Strom ist unter anderem von der Verlustleistung des Leistungshalbleiters im Hochsetz-
steller abhiingig und gleichzeitig ist die Verlustleistung eine Funktion des Drosselstroms. Als
Ergebnis liegen auch hier die Verlustleistungen der Einzelkomponenten vor.

Die aus den Verlustleistungen resultierenden Verlustenergien werden fiir den gesamten Fahr-
zyklus aufsummiert und zur besseren Vergleichbarkeit auf die Gesamtstrecke der Fahrzyklen
bezogen, sodass der Energieverbrauch in kWh/100km verglichen werden kann. Abbildung 3.17
zeigt die Energieverbriduche der Leistungshalbleiter auf Si-Basis fiir die verschiedenen Topolo-
gien. In Abb. 3.18 sind die Ergebnisse fiir SiC-Halbleiter dargestellt. Im Vergleich dazu betrigt
die mechanische Verlustenergie durch den Rollwiderstand und den Strémungswiderstand bei
dem hier betrachteten Fahrzeug im NEFZ 12,71 kWh/100km, im WLTC 14,63 kWh/100km und
im Artemis-Fahrzyklus (Stadtverkehr) 9,56 kWh/100km. Beim Vergleich der Energieverbriuche
in Abb. 3.17 und Abb. 3.18 fillt auf, dass der Verbrauch je 100 km im Fahrzyklus NEFZ zwar
mit dem Verbrauch im WLTC vergleichbar ist, der Verbrauch im Fahrzyklus Artemis (Stadt-
verkehr) jedoch um ein mehrfaches grofier ist. Der hohere relative Energieverbrauch ist zum
einen auf die stiarkeren Beschleunigungen in diesem Fahrzyklus zuriickzufithren. Weiterhin
bildet dieser Fahrzyklus nur den Stadtverkehr ab, in dem besonders viele Beschleunigungs-
phasen vorkommen, sodass die mittlere Verlustleistung hoch ist. Gleichzeitig wird aufgrund
der vergleichsweise geringen mittleren Geschwindigkeit wenig Strecke zuriickgelegt.

Eine erste Validierung dieser Ergebnisse erfolgt anhand der Ergebnisse von zeitkontinuierli-
chen Simulationen, mit denen das zeitliche Verhalten der elektrischen Verlustleistungen der
Leistungshalbleiter gekoppelt mit dem Verhalten der Sperrschichttemperaturen untersucht
wird. Dazu finden dynamische thermische Ersatzschaltbilder der Leistungshalbleiter und
Look-Up-Tabellen, in denen die Durchlassspannungen und die Schaltenergien der Kom-
ponenten in Abhingigkeit des Laststroms und der Sperrschichttemperatur hinterlegt sind,
Verwendung. Die Ergebnisse fiir die Fahrzyklen NEFZ und Artemis sind zusétzlich zu den
Ergebnissen der Berechnungen iiber quasistationidre Mittelwerte in Abb. 3.17 und in Abb. 3.18
als griine Kreuze dargestellt. Die Ergebnisse zeigen insgesamt eine gute Ubereinstimmung.
Lediglich bei der Berechnung der Verluste im Tiefsetzsteller treten grolere Abweichun-
gen auf. Diese sind auf die Abweichungen der Schaltverluste bei grofleren Laststromen
zuriickzufiihren, die aus der Linearisierung der Schaltverlustenergien resultieren. Da diese
Simulationen sehr berechnungsintensiv sind und die Ergebnisse der beiden Fahrzyklen eine
gute Ubereinstimmung zeigen, wird auf die Simulation des WLTC verzichtet.

Die Topologien mit einem Hochsetzsteller, einem Hoch-/Tiefsetzsteller und mit einem LE-
Trenner zeigen hinsichtlich des Energieverbrauchs Vorteile gegeniiber der direkten Verbin-
dung von Antrieben und Batterie. Durch die verinderte Motorauslegung sind die Laststréme
des Antriebs im gesamten Betriebsbereich kleiner als bei den direkt verbundenen Antrieben,
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Abbildung 3.17: Vergleich des Energieverbrauchs der Si-Halbleiter (griine Kreuze: Ergebnisse
der zeitkontinuierlichen Simulationen)

sodass auch die Verluste im Wechselrichter geringer sind. Diese Reduzierung der Verluste
wird nicht vollstindig durch die Verluste in den zusitzlichen Komponenten kompensiert. In
Summe sind so sowohl bei dem Antriebssystem mit Si-Halbleitern als auch bei dem mit
Halbleitern auf Basis von SiC auch die Gesamtverluste geringer.

Die Verluste im Hochsetzsteller und im LE-Trenner unterscheiden sich in diesem Vergleich
nur geringfiigig. Dies ist darauf zuriickzufiihren, dass die ideale Phasenspannung den grof3ten
Teil der Fahrzyklen unterhalb der Batteriespannung liegt. In diesem Fall ist die optimale
Betriebsweise des Hochsetzstellers der passive Betrieb, bei dem der obere Halbleiter dauerhaft
eingeschaltet ist und die Zwischenkreisspannung etwa der Batteriespannung entspricht. Somit
entsprechen die Verluste des Hochsetzstellers in diesen Arbeitspunkten nahezu den Verlusten
des LE-Trenners. Um dies zu verdeutlichen, sind in Abb. 3.19 die Zwischenkreisspannungen
fiir die Topologien mit Hochsetzsteller und fiir die mit LE-Trenner in Kombination mit
den verschiedenen Batterien dargestellt. Lediglich in den Bereichen der Fahrzyklen mit
hoher Geschwindigkeit, wie z. B. bei den Autobahnfahrten im NEFZ und im WLTC, und bei
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Abbildung 3.18: Vergleich des Energieverbrauchs der SiC-MOSFET (griine Kreuze: Ergebnisse
der zeitkontinuierlichen Simulationen)

gleichzeitiger Verwendung der Batterien B2 oder B3 setzt der Hochsetzsteller die Spannung
hoch (schwarze Kreise).

Insgesamt liegt der Energiebedarf der Topologien mit Hochsetzsteller mit Batterie B2 und
B3 im NEFZ und im WLTC leicht unterhalb des Energiebedarfs, der bei Verwendungen des
LE-Trenners vorliegt, da bei diesen Fahrzyklen in den Bereichen mit hoherer Geschwindigkeit
die Antriebe durch die Erhohung der Zwischenkreisspannung energieeffizienter betrieben
werden konnen. Es muss allerdings beachtet werden, dass die Drosselverluste des Hoch-
setzstellers nicht beriicksichtigt sind und die Chipfliche des Hochsetzstellers grof3er ist als
die des LE-Trenners. Durch die Beriicksichtigung der Drosselverluste steigen die Verluste
des Hochsetzstellers an, sodass sie je nach Drosselauslegung ggf. die Energieeinsparung
ibersteigen und die Gesamtverluste hoher sind als bei den Topologien mit einem LE-Trenner.
Eine detailliertere Betrachtung dieses Aspekts erfolgt im Rahmen der Gegeniiberstellung der
BauteilgroBen und des Energiebedarfs in Abschnitt 3.4.2.

Der Vergleich des Energiebedarfs zeigt aulerdem, dass der Hoch-/Tiefsetzsteller geeignet
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ist, die mittleren Verluste im Wechselrichter signifikant zu reduzieren. Dies resultiert daraus,
dass der Tiefsetzsteller die Zwischenkreisspannung der Wechselrichter auf die bendtigte
Spannung reduzieren kann und so die Schaltverluste der Wechselrichter geringer ausfallen.
Die geringeren Schaltverluste haben jedoch keinen Einfluss auf die Dimensionierung der
Wechselrichter, da diese weiterhin so dimensioniert sein miissen, dass sie das Bremsmoment
iiber den gesamten Drehzahlbereich stellen konnen. Das bedeutet, dass die Wechselrichter
auch bei der maximalen Zwischenkreisspannung den maximalen Laststrom stellen miissen.
Dabher sinken nur im Zyklusbetrieb die mittleren Verluste im Wechselrichter, ohne dass die
GroBe der Wechselrichter reduziert werden kann. Dartiber hinaus iibersteigen die Verluste im
Tiefsetzsteller die Energieeinsparung im Wechselrichter, sodass die Verluste des Gesamtsys-
tems in den meisten Fillen groBer sind als bei den Topologien nur mit einem Hochsetzsteller
oder mit einem LE-Trenner. Eine Ausnahme ist die Kombination des Hoch-/Tiefsetzstellers
mit Si-Halbleitern mit der Batterie B1. Diese Kombination weist in Fahrzyklen NEFZ und
Artemis (Stadtverkehr) im Vergleich zu der Kombination der anderen Topologien mit der
Batterie B1 die geringsten Verluste auf.

Die hohen Verluste im Tiefsetzsteller sind darauf zuriickzufithren, dass der Laststrom nicht
proportional zur Leistung, sondern — unter der Annahme, dass die optimale Zwischenkreis-
spannung der Wechselrichter nahezu proportional zur Drehzahl ist — eher proportional zum
Drehmoment ist. Folglich ist die Strombelastung des Tiefsetzstellers vergleichsweise grof.
Gleichzeitig entspricht die zu schaltenden Spannung des Tiefsetzstellers der hohen Batte-
riespannung. Bei den SiC-MOSFET verstérkt sich der Effekt noch, da diese aufgrund der
ohmschen Durchlasscharakteristik bei hohen Stromen im Vergleich zu bipolaren Bauelemen-
ten, wie dem IGBT, einen stirkeren Anstieg der Durchlassverluste aufweisen. Zusitzlich
kommt hinzu, dass der Druchlasswiderstand der SiC-Halbleiter mit steigender Sperrschicht-
temperatur stark ansteigt. Zwischen Raumtemperatur und maximaler Sperrschichttemperatur
verdoppelt sich der Durchlasswiderstand der hier betrachteten SIC-MOSFET nahezu. Ins-
gesamt bietet der Tiefsetzsteller daher fiir die hier beschriebene Anwendung keine Vorteile
gegeniiber den anderen Topologien, die den Mehraufwand rechtfertigen.

Hinsichtlich des Einflusses der Batteriespannung auf den Energieverbrauch ist zu sehen, dass
die Verluste im Wechselrichter bei einer kleineren Batteriespannung niedriger sind. Dies
ist darauf zuriickzufiihren, dass bei konstantem Laststrom und einer gleichzeitig niedrigen
Zwischenkreisspannung die Schaltverluste abnehmen. Jedoch nehmen die Verluste im Hoch-
setzsteller zu, sobald die Batteriespannung unterhalb der bendtigten Zwischenkreisspannung
liegt. Dies ist z. B. bei Batterie B3 in den Fahrzyklen NEFZ und WLTC im Bereich der
Autobahnfahrten der Fall (Abb. 3.19), sodass bei diesen beiden Fahrzyklen die Verluste im
Hochsetzsteller grofer sind als im Fahrzyklus Artemis (Stadt) ohne Autobahnfahrt (Abb. 3.17,
Abb. 3.18). Dariiber hinaus ist zu beachten, dass bei den Batterien mit niedrigerer Spannung
die auftretenden Batteriestrome entsprechend grofler sind, sodass diese sich hinsichtlich der
benotigten Leitungsquerschnitte und der Stecker im Fahrzeug negativ auswirken koénnen.
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Abbildung 3.19: Vergleich des Zwischenkreisspannungen der Topologien mit LE-Trenner und
der Topologien mit Hochsetzsteller

3.4.2 Gegeniiberstellung von BauteilgroBen und Energiebedarf

Zur Gegeniiberstellung der benétigten Chipflichen der Topologien (Abb. 3.9, Abb. 3.10)
und des ermittelten Energiebedarfs (Abb. 3.17, Abb. 3.18) sind in Abb. 3.20 die Energiebe-
darfe iiber den Chipflichen aufgetragen (schwarze Kreuze). Zum Vergleich der Topologien
untereinander ist es jedoch dariiber hinaus sinnvoll, den Energiebedarf der verschiedenen
Topologien fiir die gleichen Chipflichen gegeniiberzustellen. Dazu ist eine Betrachtung der
Anderung des Energiebedarfs durch die Anderung der Chipfliche notwendig. Unter der
Annahme, dass die Diffusionsspannungen an den pn-Ubergangen beim IGBT und bei der
Diode konstant bleiben, indern sich hinsichtlich der Durchlassverluste durch die Anderung
der Chipfliache lediglich die ohmschen Verluste im Halbleiter. Der ohmsche Widerstand der
Leistungshalbleiter ist umgekehrt proportional zur Chipflache (Acy). Dies fiihrt zu einem
umgekehrt proportionalen Anteil der Verluste.

Die Schaltverluste konnen, wie in Abschnitt 3.2.3 beschrieben, iiber einen konstanten, vom
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Strom unabhédngigen Anteil und einem vom Strom abhingigen Anteil angenidhert werden.
Bei dem verwendeten Si-IGBT und beim SiC-MOSFET ist die Abhéngigkeit nahezu linear.
Bei der Diode kann diese Abhiingigkeit iiber den gesamten Lastbereich zwar besser iiber eine
Waurzelfunktion abgebildet werden, jedoch ist bei der verwendeten Diode im Teillastbereich,
der in den Fahrzyklen relevant ist, auch eine lineare Nidherung méoglich. Der linear vom
Strom abhingige Anteil der Schaltverluste bleibt bei der Chipflichenskalierung konstant.
Der vom Strom unabhiéngige Anteil der Schaltverluste steigt hingegen proportional mit der
Chipflache an, da dieser im Wesentlichen aus der Umladung der parasitidren Kapazitit der
Leistungshalbleiter resultiert und die Kapazitit proportional mit der Chipfliche zunimmt.

Dariiber hinaus sind diese Annahmen nur zulissig, wenn nur eine vernachlissigbare Anderung
der Temperatur der Leistungshalbleiter vorliegt. Die Temperaturschwankung im NEFZ liegen
bei der Auslegung mit minimaler Chipfliche bei maximal 20 K, sodass auch diese Annahme
fiir die Abschitzung der Anderung des Energiebedarf durch kleine Anderungen der Chipfléiche
zuldssig ist.

Insgesamt kann die Abhingigkeit zwischen den Verlusten und der Chipfliche somit iiber einen
konstanten, einen proportionalen und einen umgekehrt proportionalen Anteil angenihert
werden.

Kw, —1

W = + Kw,1Ach + Wo (3.41)
Ach

Zur Ermittlung der Faktoren Kw, | bzw. Kw ; und der konstanten Energie Wy sind zwei
weitere Stiitzstellen zusétzlich zur bereits bestimmten Verlustenergie fiir die minimal benotigte
Chipfliche notwendig. Daher werden zusitzlich noch die Verlustenergien fiir die 1,25-fache
und die 1,5-fache Chipfliche ermittelt.

Die dazwischen iiber Gleichung (3.41) interpolierten Werte sind fiir den Fahrzyklus NEFZ
zusitzlich zu den ermittelten Werten in Abb. 3.20 dargestellt. Die Ergebnisse fiir die beiden
anderen Fahrzyklen sind im Anhang in Abb. A.5 und Abb. A.6 abgebildet und zeigen qualitativ
vergleichbare Verldufe. Fiir Si-Halbeiter steigt die Verlustenergie bei groleren Chipflichen, da
bei den Durchlassverlusten der konstante Anteil der Durchlassspannung iiberwiegt, wihrend
gleichzeitig mit steigender Chipfldche die Schaltverluste zunehmen. Folglich stellt in dem
betrachteten Bereich die minimale Chipflache das Optimum dar. Da der konstante Anteil der
Durchlassspannung bei den SiC-MOSFET entfillt, sinken die Verlustenergien bei steigender
Chipfldche.

Der Vergleich zwischen den Topologien zeigt, dass fiir Si-Halbleitern bei gleicher bzw. bei
minimaler Chipfliche der geringste Energieverbrauch bei der Topologie mit Hochsetzsteller
und der Batterie B3 erwartet wird. Bei den SiIC-MOSFET weist beim NEFZ ebenfalls diese
Kombination die geringsten Verluste auf. Fiir die beiden anderen Fahrzyklen liegen die
geringsten Verluste bei gleicher Chipflidche bei der Kombination des LE-Trenners mit der
Batterie B2 vor. Zur Beriicksichtigung der Drosselverluste enthélt Abbildung 3.20 zusitzlich
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Tab. 3.5)

auch die Verldufe mit einer ersten Abschidtzung der Drosselverluste iiber ihren Gleichstromwi-
derstand (R pc). Dieser ist fiir die erste Abschitzung geeignet, da der Hochsetzsteller, wie in
Abb. 3.19 gezeigt, im grofiten Teil des Fahrzykluses in einem passiven Zustand ist, in dem der
Laststrom der Drossel als nahezu konstant angenommen werden kann. Der Gleichstromwi-
derstand ist so gewihlt, dass die Verluste der Topologien mit Hochsetzsteller den minimalen
Verlusten der Topologien mit LE-Trenner entsprechen. Das bedeutet, dass die Topologien
mit Hochsetzsteller nur dann ein Optimum darstellen, wenn der Gleichstromwiderstand unter
diesen Werten liegt. Die Werte und die daraus resultierende maximale Verlustleistung in der
Drossel, die beim maximalen Batteriestrom vorliegen, sind in Tab. 3.5 angegeben.

Um diese Widerstinde zu erreichen, muss die Drossel zum Teil stark hinsichtlich ihrer Ver-
luste optimiert werden. Fiir die Hochsetzsteller mit SiC-MOSFET und fiir die Hochsetzsteller
mit Si-Halbleitern in Kombination mit der Batterie B1 ist zu erwarten, dass der tatsdachliche
Widerstand der Drossel grofer ist als der Widerstand in Tab. 3.5. Der Drosselwiderstand und
die Verluste liegen bei der Kombination mit der Batterie B2 im iiblichen Bereich fiir diese
Anwendung [69], [70]. Lediglich bei der Kombination des Hochsetzstellers mit Si-Halbleitern
mit der Batterie B3 kann fiir die Fahrzyklen NEFZ und WLTC sicher angenommen werden,
dass der tatsidchliche Drosselwiderstand kleiner ist als der in Tab. 3.5 angegebene, da sonst
zwischen 1,3 % und 3 % der maximalen Batterieleistung in der Drossel umgesetzt wiirden
(vgl. Tab. 3.5). Daher ist nur bei dieser Kombination ein Vorteil hinsichtlich der Gesamtver-
luste gegeniiber den Verlusten der Topologien mit LE-Trenner zu erwarten. Da zusitzlich
dazu der Bedarf an Zwischenkreiskondensatoren bei den Topologien mit Hochsetzsteller den
Bedarf bei den Topologien mit LE-Trenner libersteigt, stellt in der Gesamtbetrachtung die
Kombination der Batterie B2 mit der Topologie mit einem LE-Trenner das Optimum der
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Tabelle 3.5: Minimale Gleichstromwiderstdnde der Hochsetzstellerdrosseln (bei identische Ver-
lusten fiir die Topologien mit Hochsetzsteller und mit LE-Trenner) und ihre maxi-
male Verlustleistung beim maximalen Batteriestrom

Si - NEFZ Si- WLTC Si - Artemis

Batterie | Ry pc Py L Ry pc Py L Ry pc Py L
Bl 075mQ | 4683W | 0.6l mQ | 382W |005mQ | 3W
B2 3.59mQ | 5059W | 3,92 mQ 552 W 0,03mQ | 45W
B3 9.55mQ | 3026,8 W | 403 mQ | 1277,6 W | 1.05mQ | 333,7W

SiC - NEFZ SiC - WLTC SiC - Artemis
Batterie | Ry pc Py Ry pc Py Ry pc Py 1
B1 -/- -/- -/- -/- -/- -/-
B2 -/- -/- -/- -/- -/- -/-
B3 0,85mQ | 2709 W -/- -/- -/- -/-

betrachteten Kombinationen dar. In den folgenden Kapiteln steht daher die Topologie mit
LE-Trenner im Fokus.

Durch die Verwendung von SiC-MOSFET reduziert sich die bendtigte Gesamtchipfldche
gegeniiber einem System mit Si-Leistungshalbleitern auf etwa ein Drittel. Gleichzeitig betrigt
der Energieverbrauch in den Fahrzyklen NEFZ und WLTC weniger als ein Sechstel und im
Fahrzyklus Artemis weniger als ein Viertel, sodass aus dieser Sicht die Verwendung von SiC-
MOSEFET sinnvoll ist. Als weiterer Vorteil kommt bei den SiC-MOSFET hinzu, dass diese
aufgrund der geringeren Schaltverluste eine hohere Schaltfrequenz erlauben. Dadurch ist es
moglich die passiven Komponenten kleiner zu dimensionieren. Dies ist insbesondere beim
Hochsetzsteller ein grofer Vorteil. Jedoch ist zu berticksichtigen, dass hier fiir alle Topologien
die gleiche Schaltfrequenz angenommen wurde und dass durch hohere Schaltfrequenzen
auch der Energieverbrauch ansteigen wiirde. Als Nachteil der SIC-MOSFET ist allerdings
anzufiihren, dass zur vollen Ausnutzung der Halbleiter die Systemspannungen des Antriebss-
trangs (Batteriespannung, Zwischenkreisspannungen) erhoht werden miissen. Da die Bauteile
auBerdem teurer sind als die etablierten Si-Halbleiter, kann in der Gesamtbetrachtung auch
der Einsatz der Si-Halbleiter wirtschaftlicher sein.

Fiir die Kombination der Batterie B2 mit der Topologie mit Si-Leistungshalbleitern und
einem LE-Trenner zeigt Abb. 3.21 den ermittelten Energiebedarf fiir alle Komponenten des
Antriebsstrangs. Die groBten Verluste resultieren aus den Reibungs- und den Stromungswi-
derstinden des Fahrzeugs, die ebenfalls mit dargestellt sind. Die Verluste in Batterie und
Leistungselektronik liegen in der gleichen GroBenordnung, wihrend die Motorverluste etwas
groBer sind. Im Fahrzyklus Artemis (Stadtverkehr) reduzieren sich aufgrund der geringeren
Geschwindigkeit die Fahrzeugverluste, sodass hier anteilig die Verluste im Antriebsstrang
grofer sind. Diese Verluste sind allerdings, wie bereits beschrieben, auch absolut deutlich
grofer, da dieser Fahrzyklus vergleichsweise hohe Beschleunigungen aufweist.
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Abbildung 3.21: Gesamtverbrauch der Antriebsstrangtopologie mit Si-Leistungshalbleitern, ei-
nem LE-Trenner und der Batterie B2
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Abbildung 3.22: Schaltplan des Versuchsaufbaus zur Untersuchung der Antriebsstrangtopologien

3.5 Experimentelle Validierung

In diesem Abschnitt werden die Ergebnisse der Verbrauchsberechnung und des dynami-
schen Verhaltens des LE-Trenners experimentell validiert. Zunéchst wird der verwendete
Versuchsaufbau vorgestellt.

3.5.1 Versuchsaufbau

Der Schaltplan des verwendeten Versuchsaufbaus ist in Abb. 3.22 dargestellt. Ein Foto des
Versuchsaufbaus (Abb. A.7) und Details zu den verwendeten Komponenten und Messmitteln
(Tab. A.4) sind im Anhang gegeben. Die Validierung erfolgt an einem Priifling, der neben
einem dreiphasigen Wechselrichter iiber zusétzliche Halbbriicken, die zur Ansteuerung eines
Bremswiderstands und als LE-Trenner verwendet werden konnen, verfiigt. Da es sich nur
um ein dreistringiges System handelt, kann mit dem Versuchsaufbau nur das Ergebnis fiir
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Abbildung 3.23: Schaltplan der gesteuerten Last

eine Teilmaschine validiert werden. Dariiber hinaus ist der maximale Strom des Testsystems
begrenzt, sodass eine Herunterskalierung der Strome um den Faktor fiinf notwendig ist. Durch
eine Anpassung der Berechnungen des Energieverbrauchs auf das Priifsystem ist es trotzdem
moglich, das Berechnungsverfahren mit dem Testsystem zu validieren. Uber die Sensorik
in dem System kann dariiber hinaus das Zusammenspiel aus Wechselrichter, geschalteten
Bremswiderstand und LE-Trenner untersucht werden.

Fiir die Untersuchung des Energieverbrauchs der verschiedenen Topologien sind als Lasten
zwei Motoren mit unterschiedlichen Windungszahlen bei gleicher Motorgeometrie notwendig.
Da diese Motoren nicht zur Verfiigung stehen, simulieren stattdessen dreistriangige, gesteuerte
Stromquellen die Motoren. Diese prigen den vorgegebenen zeitlichen Stromverlauf ein. Der
Priifling synchronisiert sich mit Hilfe einer Phasenregelschleife auf diesen Stromverlauf und
stellt die vorgegebene Spannung mit der vorgegebenen Phasenverschiebung zum Strom ein.
Die zeitlichen Verldufe des Stroms, der Spannung und des Phasenwinkels sind in Look-Up-
Tabellen im Priifling und in der gesteuerten Stromquelle hinterlegt.

Die Realisierung der gesteuerten Stromquellen erfolgt iiber ein weiteres Umrichtersystem
(Abb. 3.23 und Tab. A.4). Dieses verfiigt ausgangsseitig iiber einen dreiphasigen Wechsel-
richter. Zur Versorgung ist dieser Wechselrichter auf der Gleichspannungsseite iiber einen
weiteren Wechselrichter und einen Transformator galvanisch getrennt an das Labornetz an-
gebunden. Ausgangsseitige LCL-Filter glédtten den Strom, sodass ein nahezu sinusférmiger
Stromverlauf vorliegt. Die Regelung dieser Strome erfolgt in rotierenden d/q-Koordinaten
tiber PI-Regler entsprechend der Sollwertvorgaben.



3. Anwendungsoptimierte Topologie des elektrischen Antriebsstrangs 61

Tabelle 3.6: Vergleich des berechneten und gemessenen Energieverbrauchs in den leistungselek-
tronischen Komponenten im NEFZ

Topologie | berechnet | gemessen
STD 153,6kJ | 155,1kJ
Tr (440V) | 142,5kJ | 141,7K]
Tr(330V) | 99,1kJ 95,6 kJ

3.5.2 Energieverbrauch

Die Validierung der Berechnung des Energieverbrauchs im Zyklusbetrieb erfolgt im Rahmen
dieser Arbeit lediglich fiir den NEFZ. Auf die experimentelle Untersuchung der beiden
anderen Zyklen wird hier verzichtet, da die Messungen und deren Auswertung aufgrund der
langen Zyklusdauern sehr zeitaufwendig sind und die Untersuchung von einem Zyklus fiir
die Berechnungsvalidierung ausreichend ist. Zur Validierung wird die Verlustleistung des
Priiflings iiber ein Leistungsmessgerit gemessen, wihrend der Zyklus mit dem Priifstand ab-
gefahren wird. Das Messgeriit protokolliert die mittleren Eingangs- und Ausgangsleistungen
in Zehntelsekundenschritten. Anhand dieser Daten kann im Nachgang der Energieverbrauch
bestimmt werden. Die Verlustleistung ergibt sich aus der Differenz zwischen den gemessenen
Eingangs- und Ausgangsleistungen. Die Untersuchungen werden hier fiir die Topologie mit
den direkt mit der Energiequelle verbundenen Antrieben und die Topologie mit LE-Trenner
durchgefiihrt, da so die Validierung und der Vergleich des Energieverbrauchs in den leistungs-
elektronischen Komponenten fiir die Standardantriebsstrangtopologie und fiir die Topologie,
die anhand der Berechnungen als die optimale Topologie fiir das Zielsystem identifiziert
wurde, moglich sind. Bei den Messungen mit dem LE-Trenner kommen zwei verschiedene
Versorgungsspannungen zum Einsatz, sodass auch der Einfluss der Batteriespannung auf die
Verluste mit betrachtet wird.

Die gemessenen Gesamtverlustleistungen und der dazugehorige Toleranzbereich des Mess-
systems sind in Abb. 3.24 den Berechnungsergebnissen gegeniibergestellt. Die Berechnungen
sind fiir diesen Vergleich an die Komponenten angepasst, die im Priifstand verwendet werden.
Insgesamt zeigen die Berechnungs- und die Messergebnisse eine gute Ubereinstimmung.

Der Vergleich der gemessenen Verlustleistungen zwischen den Topologien zeigt, dass die
Verluste bei den Topologien mit LE-Trenner niedriger sind als bei den direkt verbundenen
Antrieben. Dies entspricht den Ergebnissen der Berechnungen und liegt in den niedrigeren
Phasenstromen begriindet. Wie ebenfalls aufgrund der Berechnung erwartet, treten bei der
kleineren Versorgungsspannung geringere Verluste auf, da hier die Schaltverluste niedriger
sind. Der Vergleich der gemessenen Gesamtverlustenergien mit den berechneten in Tab. 3.6
zeigt, dass die Berechnung zur Abschitzung des Energieverbrauchs geeignet ist.
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Abbildung 3.24: Gegeniiberstellung der Berechnungs- und Messergebnisse der Verlustleistung
in den leistungselektronischen Komponenten

3.5.3 Dynamisches Verhalten des LE-Trenners

Dieser Abschnitt stellt die Ergebnisse der experimentellen Untersuchung der Steuerung des
LE-Trenners vor. Die Ansteuerung erfolgt wie in Abschnitt 3.3 skizziert. Bei der Untersu-
chung des dynamischen Verhaltens des Trenners werden zwei Fille betrachtet. Im ersten Fall
erfolgt ein aktiv ausgelostes Trennen des Antriebssystems von der Versorgung fiir den Fall,
dass die benotigte Zwischenkreisspannung zu niedrig ist, um die bendtigte Motorspannung
zu stellen. Der zweite Fall ist das Trennen der Quelle aufgrund der Uberschreitung der
eingestellten Stromgrenze fiir den Strom, der in die Quelle zuriickgespeist wird. In beiden
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Abbildung 3.25: Experimentelle Untersuchung des dynamischen Verhaltens des LE-Trenners

Fillen wird der Schalter wieder eingeschaltet, sobald die Zwischenkreisspannung wieder auf
die Quellspannung abgesunken ist.

Abbildung 3.25 zeigt in den oberen Diagrammen das invertierte Signal zum Trennen (Sy,)
sowie das tatsdchliche Schaltsignal fiir den IGBT (7). Bei der Generierung dieses Schalt-
signals wird beriicksichtigt, ob die Einschaltbedingung des IGBT gegeben ist, dass die
Zwischenkreisspannung kleiner oder gleich der Quellspannung ist. Die gemessenen Zwi-
schenkreisspannungen sind in den unteren Diagrammen dargestellt.

Die mittleren Diagramme in Abb. 3.25 zeigen den gemessenen Strom durch den Trenner (i)
sowie den fiktiven Zwischenkreisstrom des Motors (imor,pc), der aus den Phasenstromen, den
Aussteuergraden und dem Leistungsfaktor errechnet wird. AuBBerdem zeigen diese Diagramme
den mittleren Strom durch den Bremswiderstand. Da der Priifstand iiber keine direkte, mit
dem Messsystem im Priifling synchronisierte Messung dieses Stroms verfiigt, wird dieser
aus dem eingestellten Aussteuergrad, der gemessenen Zwischenkreisspannung und dem
Widerstandswert des Bremswiderstands bestimmt (i¢y,). Diese Néherung ist zulédssig, da die
Zeitkonstante des Widerstands mit
Lg 300 puH

_ 1 42
R~ 20 oM (342)
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Abbildung 3.26: Vergleich des gemessenen und berechneten Stroms im geschalteten Bremswi-

derstand (Zwischenkreisspannung: 440 V, Aussteuergrad: 0,4, Schaltfrequenz:
16 kHz)

im Verhiltnis zur zeitlichen Betrachtung des dynamischen Verhaltens in Abb. 3.25 vernach-
lassigbar ist. In Abb. 3.26 ist eine Oszilloskopmessung des Stroms, die fiir einen konstanten
Aussteuergrad zur Validierung dieser Annahme aufgezeichnet wurde, und der daraus be-
stimmte Strommittelwert dem aus Zwischenkreisspannung und Aussteuergrad berechneten
Strommittelwert gegeniibergestellt. Der Vergleich zeigt, dass der berechnete Wert dem Strom-
mittelwert der Oszilloskopmessung ausreichend genau entspricht.

Fiir die Untersuchung des dynamischen Verhaltens bei einer aktiven Trennung befindet sich
der Antrieb zunichst im motorischen Betrieb und der LE-Trenner ist eingeschaltet. Nach
0,1 s erfolgt eine Anderung des Leistungsfaktors, sodass der Antrieb in den generatorischen
Betrieb wechselt. Gleichzeitig wird die Spannungsanforderung so angepasst, dass die Zwi-
schenkreisspannung nicht ausreichend hoch ist. Durch die steigende Ausgangsspannung
wird die Wirkleistung zunichst groBer. Dies bewirkt einen kurzen Anstieg des Stroms durch
den LE-Trenner. Sobald die Sollspannung die maximale Phasenspannung, die mit der ge-
gebenen Zwischenkreisspannung eingestellt werden kann, erreicht, schaltet die Steuerung
den LE-Trenner ab. Da jedoch noch keine Energie zuriickgespeist wird, flieft der Strom
weiter iiber die Diode im Trenner und die Zwischenkreisspannung steigt zunéchst nicht
wesentlich an. Der geringfiigige Anstieg in diesem Bereich ist darauf zuriickzufiihren, dass
der reduzierte DC-Strom den Spannungsabfall tiber die Zuleitung der Gleichstromversorgung
reduziert. Durch die nahezu konstante Zwischenkreisspannung bleibt auch die maximale
Phasenspannung zunéchst konstant und in Kombination mit der gleichzeitigen Reduzierung
des Leistungsfaktors beginnt die Wirkleistung und damit verbunden auch der Strom durch
den Trenner zu sinken.

Da der IGBT jedoch sperrt, wird der Strom nicht kleiner als Null. Dies fiihrt dazu, dass
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die Zwischenkreisspannung durch die rekuperierte Energie ansteigt, sobald der Antrieb in
den generatorischen Betrieb wechselt. Die Spannung steigt dabei an, bis die maximale Zwi-
schenkreisspannung von 450 V erreicht ist und der geschaltete Bremswiderstand beginnt, die
rekuperierte elektrische Energie in Warme umzuwandeln. Dabei regelt der Bremswiderstand
die Zwischenkreisspannung auf das Maximum. Die Schwingungen, die in den Strémen in
diesem Bereich zu sehen sind, treten bei Lastinderungen auch ohne gleichzeitigen Betrieb
des Bremswiderstands auf (vgl. mittlere und rechte Diagramme) und sind daher nicht auf die
Regelung des Bremswiderstands zuriickzufiihren. Da die Schwingungen infolge der Lastén-
derungen auftreten, ist stattdessen zu vermuten, dass die Schwingungen aus der Regelung des
Motorsimulators resultieren.

Die Erkennung des Uberstroms erfolgt mit Hilfe der Strommessung im LE-Trenner. Uber-
steigt der Strom das gewéhlte Maximum (igy R max) ldnger als die zuldssige Toleranzzeit
(hier 100 ms), schaltet die Steuerung den IGBT ab. Die Toleranzzeit ist notwendig, um
Fehlauslosungen durch ein Uberschwingen des Stroms beim Lastwechsel zu verhindern. Zur
Untersuchung der Uberstrombegrenzung in den mittleren Diagrammen ist ein Maximum von
5 A eingestellt. Die mittleren Diagramme zeigen, dass etwa 100 ms nachdem diese Schwelle
unterschritten wurde, der IGBT abschaltet. In der Folge reduziert sich der Strom durch den
LE-Trenner schnell auf null und die Zwischenkreisspannung beginnt zu steigen. Sobald
die maximale Zwischenkreisspannung erreicht ist, wird auch hier die Spannung durch den
geschalteten Bremswiderstand geregelt.

Die rechten Diagramme in Abb. 3.25 zeigen das dynamische Verhalten des LE-Trenners
beim Wiedereinschalten. Sobald die Zwischenkreisspannung durch die Leistungsabgabe
im motorischen Betrieb wieder auf die Spannung der Gleichstromversorgung reduziert ist,
schaltet die Steuerung den IGBT wieder ein.

Die Ergebnisse der experimentellen Untersuchung des dynamischen Verhaltens des LE-
Trenners bestitigen, dass die beschriebene Steuerung fiir diese Anwendung geeignet ist.

3.6 Zusammenfassung

Der Vergleich verschiedener Antriebsstrangtopologien in diesem Kapitel zeigt, dass durch
Topologien, die es ermoglichen, beim Bremsen die Zwischenkreisspannung auf die maximale
Spannung zu erhohen, die Strangstrome des Motors iiber den gesamten Drehzahlbereich
reduziert werden konnen. Besonders geeignete Topologien sind dafiir Topologien mit einem
Hochsetzsteller oder einem LE-Trenner zwischen den Antriebssystemen und der Batterie.
Hinsichtlich der benétigten Gesamtchipfliche der Leistungshalbleiter sinkt der Bedarf fiir
diese Topologien gegeniiber einer Topologie mit einer direkten Verbindung zwischen den
Antrieben und der Batterie trotz der zusitzlichen Komponenten, da die geringeren maxima-
len Strangstrome kleinere Leistungshalbleiter in den Antrieben erlauben. Zusitzlich dazu
konnen auch kleinere Zwischenkreiskondensatoren in den Antrieben verwendet werden. Dies
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stellt insbesondere in der hier betrachteten Anwendung in Radnabenantrieben, in denen der
Bauraum besonders Kkritisch ist, einen Vorteil dar.

Die Betrachtung des Energieverbrauchs bei der Verwendung der verschiedenen Topologien hat
gezeigt, dass bei den Topologien mit einem Hochsetzsteller oder mit einem LE-Trenner auch
der geringste Verbrauch zu erwarten ist. Da der Energieverbrauch dieser beiden Topologien
etwa gleich hoch ist und gleichzeitig der LE-Trenner gegeniiber dem Hochsetzsteller das
einfachere System mit einem geringeren Bauteilbedarf darstellt, ist in der Gesamtbetrachtung
die Topologie mit einem LE-Trenner zwischen der Batterie und den Antrieben die optimale
Topologie fiir diese Anwendung. Die optimale Batteriespannung fiir diese Topologie ist
so gewihlt, dass die Drehmomentanforderungen zum Antreiben des Fahrzeugs ohne ein
Hochsetzen der Spannung noch erfiillt werden.

Fiir den LE-Trenner wurde in diesem Kapitel auerdem eine geeignete Steuerung vorgestellt,
die es ermoglicht, sowohl die Zwischenkreisspannung beim Bremsen zu erh6hen als auch
die Batterie vor einer Uberlastung durch zu groBe Rekuperationsstrome zu schiitzen. Die
Funktion der Ansteuerung ist sowohl durch Simulationen als auch durch experimentelle
Untersuchungen belegt.
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4 Sicherheitskonzept des elektrischen
Antriebsstrangs

Dieses Kapitel beschreibt das Sicherheitskonzept des elektrischen Antriebsstrangs. Der
Schwerpunkt liegt dabei auf dem Leistungsteil des Antriebsstrangs. Im Detail sind dies
die Hochvoltbatterie, die Antriebe sowie das HV/DC-Netz mit den Verbindungselementen
zwischen Batterie und Antrieb. Steuerungsfehler werden in diesem Sicherheitskonzept nicht
mit betrachtet, da diese im Fokus einer weiteren Dissertation stehen [89].

Das dargestellte Sicherheitskonzept adressiert die kritischsten Fehlerfunktionen des Antriebss-
trangs. Die Identifikation dieser Fehlfunktionen erfolgt auf Basis einer Gefdhrdungsanalyse
und Risikoabschitzung (GuR). Eine GuR und ein darauf aufbauendes Sicherheitskonzept
fiir einen Radnabenantrieb entsprechend der Norm 1SO 26262 wird von Ellims et al. in [90]
beschrieben. Auch in den Veroffentlichungen [91]-[93] wird auf die Anwendung der Metho-
dik auf einen Radnabenantrieb eingegangen. Jedoch geben nur Ellims et al. einen Uberblick
tiber die daraus folgenden Anforderungen an den Radnabenantrieb. Der Schwerpunkt der
Untersuchung liegt bei Ellims et al. auf dem Vermeiden von Giermomenten, die aus dem
fehlerhaften Drehmoment eines Antriebs resultieren und zu einer unkontrollierten Drehung
des Fahrzeugs fithren konnen. Daraus folgern Ellims et al., dass die Kontrollierbarkeit des
Antriebs auch bei einem Einzelfehler weiterhin gewéhrleistet sein solle. Dies wird bei Ellims
et al. durch die Verwendung unabhéngiger Teilsysteme erreicht. Auch in [42] wird gezeigt,
dass die Kontrollierbarkeit durch unabhingige Teilsysteme bei ausgewihlten Fehlerféllen
sichergestellt werden kann. Fehler aulerhalb des Antriebs, wie z. B. Fehler der Energiequelle,
sind nicht Bestandteil des von Ellims et al. beschriebenen Sicherheitskonzepts und miissen
daher durch MaBBnahmen auflerhalb des Antrieb abgefangen werden. Weiterhin setzt diese
Betrachtung eine Reibungsbremse am Radnabenantrieb voraus.

Die GuR, deren Ergebnisse in diesem Kapitel beschrieben werden, bezieht hingegen den
gesamten Antriebsstrang mit ein und beriicksichtigt auch die Auswirkungen durch die fehlen-
den Reibungsbremsen an den angetriebenen Rédern. Im Anschluss an die Diskussion dieser
Ergebnisse wird in diesem Kapitel eine Analyse durchgefiihrt, welche Fehlfunktionen durch
Fehler in den einzelnen Komponenten hervorgerufen werden konnen. Als Ergebnisse der
Analyse liegen Fehlerbdume mit den Fehlern vor, die zu den kritischen Fehlfunktionen fiithren
konnen. Darauf aufbauend wird das Sicherheitskonzept fiir den elektrischen Antriebsstrang
entwickelt. Das Sicherheitskonzept stellt kein Sicherheitskonzept im Sinne der ISO 26262 dar
und kann nicht als Referenz fiir ein Serienfahrzeug verwendet werden. Es zeigt jedoch MaB-
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nahmen auf, die zum Erreichen der Sicherheitsziele der kritischen Fehlfunktionen sinnvoll
sind.

4.1 Kritische Fehlfunktionen

Die kritischen Fehlfunktionen, die durch Fehler im Leistungsteil des Antriebsstrangs ver-
ursacht werden konnen, ergeben sich aus den Ergebnissen einer GuR gemif ISO 26262
Teil 3 [94]-[96]. Die GuR ist auf Grundlage des in Abb. 1.1 dargestellten Bremssystems
erstellt [97]. Das Ergebnis der GuR ist die Klassifizierung der Fehlfunktionen in Kombinati-
on mit den Fahrsituationen, in denen die Fehlfunktionen auftreten, mit einem Automotive
Safety Integrity Level (ASIL). Der ASIL resultiert aus der Auftrittshdufigkeit der betrachten
Fahrsituation, der Gefidhrdung, die aus der Fehlfunktion in der Fahrsituation resultiert, und
der Kontrollierbarkeit der Situation. Ein weiteres Ergebnis sind Sicherheitsziele, die fiir die
Fehlfunktionen definiert sind.

Der ASIL definiert, welche Untersuchungen bei der Entwicklung hinsichtlich der funktiona-
len Sicherheit durchzufiihren sind und wie hoch die maximalen Fehlerraten der Komponenten
sein sollen. Um hier den Fokus auf die kritischsten Fehlfunktionen zu legen, werden im
Folgenden nur die Fehlfunktionen betrachtet, die mit ASIL C und ASIL D klassifiziert sind.
Die iibrigen Klassifizierungen (ASIL A, ASIL B) erfordern zwar ebenfalls eine systematische
Entwicklung und Dokumentation der Komponenten, stellen jedoch in der Regel keine An-
forderung an die maximalen Fehlerraten der Einzelkomponenten, die aufwendige Losungen
erfordern. Dariiber hinaus werden nur Fehlfunktionen aufgefiihrt, die durch Einzelfehler im
Leistungsteil des Antriebsstrangs hervorgerufen werden oder deren Behebung im Antrieb
erfolgt. Die entsprechend eingegrenzte Auswahl der Fehlfunktionen und die dazugehorigen
Sicherheitsziele sind in Tab. 4.1 aufgelistet und werden im Folgenden néher betrachtet.

Eine Abweichung des Drehmoments vom angeforderten Drehmoment an einem Rad der
Hinterachse (HA) unabhingig von der Funktion (Antriebs- oder Bremsfunktion) und unab-
hiingig von der Art der Abweichung (weniger oder mehr), stellt eine kritische Fehlfunktion
dar, da die daraus resultierende, ungewiinscht Momentendifferenz zu einem Giermoment des
Fahrzeugs fiihrt. Aus dem Gieren des Fahrzeugs wiederum kann, wie in [42] gezeigt, ein
kritisches Fahrzeugverhalten folgen. Das Sicherheitsziel ist daher, dass eine ungewiinschte
Momentendifferenz sicher vermieden werden soll.

Die Fehlfunktion eines unangeforderten oder zu grofen Bremsmoments an beiden Rédern
der Hinterachse ist als kritisch bewertet, da dies zu einem Blockieren der Hinterachse fiithren
kann. Daraus kann durch den damit verbundenen Verlust der Seitenfithrungskrifte eine
kritische Fahrsituation folgen. Das Sicherheitsziel ist daher, dass ein groeres Bremsmoment
als angefordert, das zu einem Blockieren der Hinterachse fiihrt, sicher vermieden werden
soll.
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Tabelle 4.1: Fehlfunktionen und Sicherheitsziele (ASIL C/D)

Fehlfunktion Réder | ASIL | Sicherheitsziel

Kein / weniger 1 (HA) C Anderes Drehmoment als angefordert an

Drehmoment einem Rad der Hinterachse, das zu einer

Unangefordertes / 1 (HA) C ungewiinschten Momentendifferenz fiihrt,

mehr Drehmoment soll sicher vermieden werden.

Unangefordertes / 2 (HA) D GroBeres Bremsmoment als angefordert an

mehr Bremsmoment der Hinterachse, das zu einem Blockieren der
Hinterachse fiihrt, soll sicher vermieden wer-
den.

Kein / weniger 4 D Geringeres Bremsmoment als angefordert an

Bremsmoment beiden Achsen, das dadurch zu einer gerin-
geren Verzogerung als der gesetzlichen Min-
destverzogerung fiihrt, soll sicher vermieden
werden.

Die Fehlfunktion kein bzw. zu wenig Bremsmoment an allen vier Ridern stellt eine kritische
Situation dar, da dies eine vom Fahrer nicht erwartete, erhebliche Verlingerung des Brems-
wegs bewirkt. Diese Fehlfunktion ist bei Fahrzeugen mit mechanischer Bremse an allen vier
Rédern unerheblich fiir die Entwicklung des Antriebssystems, da bei diesen Fahrzeugen eine
hydraulische Riickfallebene fiir alle Rider besteht, die ein Verzogern mit der gesetzlichen
Mindestverzogerung ermdglicht [30]. Diese Riickfallebene ist hier nur an der Vorderachse
(VA) gegeben, sodass die Mindestverzogerung bei den Fehlfunktionen, die alle elektrischen
Systeme, wie den Bremskraftverstirker und die Antriebe, betreffen, nicht mehr gegeben ist.
Daher ist diese Fehlfunktion hier als kritischer zu bewerten als bei einem Antriebssystem mit
zusitzlichen mechanischen Bremsen an den angetriebenen Ridern und soll sicher vermieden
werden.

Zusammenfassend sind bei einer Fehlfunktion an einem Rad sowohl zu viel als auch zu
wenig Drehmoment kritisch. Das Ziel ist daher, eine unangeforderte Momentendifferenz
sicher zu vermeiden. An beiden Rédern ist ein unangefordertes oder zu grofles Bremsmoment
besonders kritisch. Kein bzw. zu wenig Bremsmoment an der Hinterachse ist hingegen nur
dann besonders kritisch, wenn dies in Kombination mit einem reduzierten Bremsmoment an
der Vorderachse auftritt, da in den anderen Fillen die Vorderachse alleine eine im Fehlerfall
ausreichende Verzogerung gewdhrleistet. Im folgenden Abschnitt erfolgt die Entwicklung
eines funktionalen Sicherheitskonzepts, das die kritischen Fehlfunktionen adressiert.

4.2 Funktionales Sicherheitskonzept

Das funktionale Sicherheitskonzept ist in die Konzepte zur Vermeidung der Fehlfunktionen
unangefordertes Bremsmoment bzw. mehr Bremsmoment als angefordert (Abb. 4.1) und keine
bzw. weniger Bremsmoment als angefordert (Abb. 4.2) unterteilt.
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unangefordertes Bremsmoment / mehr Bremsmoment als angefordert

| |

1 Rad 2 Réader
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Abbildung 4.1: Funktionales Sicherheitskonzept fiir Fehlfunktion mehr Bremsmoment (rote
Buchstaben: ASIL-Einstufung)

Das definierte Sicherheitsziel bei einer Fehlfunktion, die nur ein Rad betrifft, ist sowohl
hinsichtlich zu wenig als auch zu viel Drehmoment, dass keine ungewiinschte Momentendif-
ferenz zwischen den Ridern auftreten soll. Das Sicherheitskonzept in Abb. 4.1 und Abb. 4.2
sieht vor, dieses Ziel iiber eine sichere Vermeidung dieser Fehlfunktion zu erreichen. Dies
erfordert eine geeignete Komponentenentwicklung. Als Riickfallebene dient dariiber hin-
aus die sichere Erkennung eines abweichenden Drehmoments an einem Rad, sodass durch
Anpassung der Drehmomentanforderungen fiir die anderen Réder eine kritische Momen-
tendifferenz verhindert werden kann. Bei der Fehlfunktion unangefordertes Bremsmoment
bzw. mehr Bremsmoment als angefordert ist zu beachten, dass durch die Vermeidung der
Momentendifferenz, ein komplettes Blockieren der Hinterachse hervorgerufen werden kann.
Dadurch konnen die Seitenfithrungskrifte des Fahrzeugs wegfallen und ebenfalls kritische
Fahrsituationen entstehen. Diese Fehlerfunktion wird im Folgenden niher betrachtet.

Das Sicherheitsziel hinsichtlich eines unangeforderten oder groBeren Bremsmoments an
beiden Ridern der Hinterachse ist, ein Blockieren der Rider sicher zu verhindern. Die
Klassifizierung der Fehlfunktion mit ASIL D folgt aus der Annahme einer trockenen Fahrbahn.
Da die Fahrsituation einer Fahrt auf nassem Untergrund seltener auftritt, vermindert sich
die Klassifizierung unter Annahme einer nassen Fahrbahn auf ASIL C. Noch seltener tritt
hingegen eine vereiste Fahrbahn (1 < 0,3) auf. Die daraus resultierende Klassifizierung
ergibt ASIL B. Das Sicherheitskonzept hinsichtlich dieser Fehlfunktion ist daher, den Antrieb
so auszulegen, dass ein Einzelfehler im Leistungsteil des Antriebs zu keinem Drehmoment
fiihrt, das ein Blockieren der Reifen auf nasser und trockener Fahrbahn (d.h. u > 0,3) zur
Folge hat. Dariiber hinaus soll sichergestellt sein, dass die Fehlfunktion unmittelbar erkannt
wird und ein Weiterbetrieb des Fahrzeugs unterbunden bzw. entsprechend begrenzt wird. Ein
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Abbildung 4.2: Funktionales Sicherheitskonzept fiir Fehlfunktion weniger Bremsmoment (rote
Buchstaben: ASIL-Einstufung)

unangefordertes Bremsmoment, das zu einem Blockieren der Ridder auf vereister Fahrbahn
fiihrt, soll durch die Entwicklung des Leistungsteils entsprechend der Vorgaben fiir die
Sicherheitsanforderung ASIL B sicher vermieden werden.

Das Sicherheitsziel fiir die Fehlfunktion kein bzw. weniger Bremsmoment an allen vier Radern
ist eine sichere Vermeidung dieses Fall. Der Stand der Technik zum Erreichen dieses Sicher-
heitsziels ist, dass durch getrennte Bremskreise ein kompletter Ausfall des Bremssystems
verhindert wird. Dariiber hinaus ist auch beim Ausfall der Bremskraftverstirkung ein sicheres
Abbremsen weiterhin sichergestellt. Im Falle eines klassischen Bremskraftverstirkers reicht
der Unterdruck im System auch nach Ausfall der Vakuumpumpe fiir mehrere Bremsvorginge
[98]. Zusitzlich wirkt das Bremspedal direkt auf die hydraulischen Bremskreise, sodass wei-
terhin eine Restbremskraft sichergestellt ist. Im Falle von vakuumfreien, elektrohydraulischen
Bremssystemen ist, wie in Abschnitt 2.4 beschrieben, die hydraulische Riickfallebene so
ausgelegt, dass auch ohne die Bremskarftverstirkung die gesetzlich geforderte Verzogerung
durch rein manuelles Aktuieren der Bremse iiber das Bremspedal erreicht werden kann [30].
Das hier entwickelte System soll insbesondere hinsichtlich der funktionalen Sicherheit nicht
schlechter sein, als der Stand der Technik. Werden zusitzlich fiir die mechanische Bremse an
der Vorderachse weiterhin zwei Bremskreise verwendet, ist ein reduziertes Bremsmoment an
allen vier Rédern sogar unwahrscheinlicher als bei einem konventionellen System. Besonders
kritisch sind jedoch Fehler, die den Ausfall der Bremskraftverstirkung und der Antriebe zur
Folge haben. In diesem Fall reicht die hydraulische Riickfallebene fiir die Vorderradbremse
nicht zwingend aus. Um die gesetzliche Mindestverzogerung sicher zu erreichen, ist daher
ein elektrischer Notbetrieb, der mit der hydraulischen Riickfallebene bei den vakuumfreien
Bremssystemen vergleichbar ist, sinnvoll.
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4.3 Fehlerursachen

In diesem Abschnitt erfolgt zunéchst eine Betrachtung der Komponentenfehler und der
damit verbundenen Auswirkungen. Im Anschluss werden die Fehlerbdume der kritischen
Fehlfunktionen, die sich daraus ergeben, vorgestellt.

4.3.1 Komponentenfehler und ihre Auswirkungen

Die Analyse der Komponentenfehler erfolgt auf Grundlage der in Abb. 4.3 dargestellten
funktionalen Architektur des Antriebsstrangs. Die Abbildung zeigt die Komponenten und
die funktionalen elektrischen und thermischen Verbindungen zwischen den Komponenten.
Neben den Antrieben und der Batterie enthilt die Architektur noch eine zusitzliche Energie-
senke, deren Funktion es ist, in Betriebszustinden, in denen die Batterie nicht die gesamte
Bremsenergie rekuperieren kann, die zusitzliche Energie aufzunehmen. Auflerdem sind,
wie im vorigen Kapitel beschrieben, die Antriebe iiber einen LE-Trenner bzw. iiber einen
Hochsetzsteller mit der Batterie verbunden.

Die Betrachtung ist hier auf den Leistungsteil der Komponenten reduziert. Die Regelungen
der Komponenten und die Gesamtfahrzeugregelung konnen auch von Fehlern betroffen sein.
Diese Fehler sind jedoch nicht Bestandteil der folgenden Analyse.

Hochvoltbatterie

In und an der Batterie sind verschiedene Fehler moglich. Dies sind u. a. Fehler in den einzelnen
Batteriezellen, in der Aufbau- und Verbindungstechnik oder im Batteriemanagementsystem.
Die Batterie reagiert auf diese Fehler in der Regel, indem sie die Batterieklemmen allpolig
trennt ([63] S. 142 ff.). Daher wird hier die Annahme getroffen, dass sich die Batterie bei
internen Fehlern sicher vom Antriebssystem trennt. In der Folge stellt die Batterie keine
Energie fiir die Antriebe bereit und nimmt auch keine Energie mehr auf. In diesem Fehlerfall
ist keine Antriebsfunktion méglich. Die Bremsfunktion kann jedoch auf Grund der zweiten
Energiesenke aufrecht erhalten bleiben. Hinsichtlich der Bremsfunktion ist dies keine richtige
Fehlfunktion, da auch im Normalbetrieb Zustidnde in der Batterie auftreten, in denen es nicht
moglich ist, Energie in der Batterie zu speichern. Dies ist z. B. bei einer kalten Batterie, bei
der das Laden durch das Lithium-Platinum einen irreversible Schaden verursachen kann ([63]
S. 166 f.), oder bei einer fast vollen Batterie, bei der das Laden durch die maximale Zell- bzw.
Klemmspannung begrenzt ist, gegeben.
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Abbildung 4.3: Funktionale Architektur des Antriebsstrangs

HV/DC-Netz

Das HV/DC-Netz verbindet die Hochvoltkomponenten des Fahrzeugs. Die Verbindung
erfolgt tiber Hochvoltkabel (HV-Kabel) und Sicherungen. Die Stecker der HV-Kabel und die
Gehiusedeckel der Komponenten werden iiber den sogenannten Interlockkreis iiberwacht.

Die HV-Kabel iibertragen die Energie zwischen den Antrieben und der Batterie bzw. der
zusitzlichen Energiesenke. Durch das Trennen eines Kabels fillt die entsprechende Kompo-
nente aus. Da kein Energieaustausch mit einem Energiespeicher mehr méglich ist, kann der
Antrieb — abgesehen vom Kurzschlussmoment des Motors — kein Drehmoment einprigen,
sodass dieser Fehler zum Ausfall der Antriebs- und Bremsfunktionen fiihrt. Durch das Ziehen
eines Steckers oder durch das Offnen eines Gehiusedeckels wird auBerdem der Interlockkreis
aufgetrennt. Um in diesem Fall zu verhindern, dass unter Spannung stehende Teile beriihrt
werden konnen, wird das HV/DC-Netz entladen. Dafiir darf je nach Sicherheitskonzept von
den Einzelkomponenten keine Energie mehr abgegeben werden, wihrend gleichzeitig der
Zwischenkreis aktiv entladen wird. In diesem Fall ist ein Kurzschluss aller Motorwicklun-
gen erforderlich, sodass ein nicht abschaltbares Kurzschlussbremsmoment vorliegt. Dies
bedeutet aber auch, dass ein Fehler im Interlockkreis den Ausfall des gesamten elektrischen
Antriebsstrangs und ein nicht abschaltbares Bremsmoment zur Folge haben kann.
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Ein Zwischenkreiskurzschluss durch einen Kabelkurzschluss oder in einer Komponente
bewirkt einen kompletten Einbruch der HV/DC-Spannung. Gegebenenfalls kann der Kurz-
schluss durch das Ausldsen einer Sicherung behoben werden. In diesem Fall kommt es zu
einem Ausfall der Einzelkomponenten. Anderenfalls sind alle Antriebe betroffen.

Hochsetzsteller und LE-Trenner

Im Hochsetzsteller konnen Fehler sowohl in den Leistungshalbleitern und deren Ansteuerun-
gen als auch in der Drossel auftreten. Fehler in der Drossel sind im Wesentlichen hochohmige
Fehler oder Kurzschliisse. Hochohmige Fehler bewirken die Trennung der Batterie vom
Antriebssystem oder, wenn ein Hochsetzsteller mit parallelen Phasen zum Einsatz kommt, die
Reduktion der iibertragbaren Leistung. Dadurch ist die Antriebsfunktion nur eingeschrinkt
verfiigbar oder fillt vollstindig aus. Auf die Bremsfunktion hat der Fehler keinen direkten
Einfluss, da die zusitzliche Energiesenke weiterhin zur Verfiigung steht und diese die vollstén-
dige Bremsleistung aufnehmen und die Zwischenkreisspannung regeln kann. Lediglich zum
Halten der Zwischenkreisspannung im Leerlauf muss die Energie, die z. B. durch die passive
Betriebsentladung dem Zwischenkreis entnommen wird, aus den Antrieben durch leichtes
rekuperieren nachgefiihrt werden. Kurzschliisse in der Drossel reduzieren die Méglichkeit
zur Spannungsstellung. Die Antriebsfunktion steht jedoch mit reduzierter Spannung weiter
zur Verfiigung und die Zwischenkreisspannungserhohung beim Bremsen kann wie beim
LE-Trenner durch ein Trennen der Batterie vom Antriebssystem erreicht werden.

Bei den Fehlern in den Leistungshalbleitern muss zwischen Fehlerart (nieder- oder hochoh-
mig) und dem Fehlerort (Unter- oder Oberseite) unterschieden werden. Hochohmige Fehler
im oberen Transistor fithren dazu, dass keine Riickspeisung in die Batterie méglich ist. Da
die Bremsenergie weiterhin von der zusitzlichen Energiesenke aufgenommen werden kann,
resultiert daraus keine Beeintrichtigung. Ein hochohmiger Fehler im unteren Transistor
bewirkt den Ausfall der Spannungsstellfunktion im Antriebsfall. Das Bremsen wird dadurch
nicht beeintridchtigt. Ein hochohmiger Fehler in einer Diode verhindert das Freilaufen des
Drosselstroms. Dieser Fehlerfall kann weitere Schiden in den Leistungshalbleitern nach sich
ziehen. So fiihrt der Fehlerfall zu einer negativen Spannung an dem antiparallelen Transistor.
Normale bipolare Leistungshalbleiter wie IGBT sind riickwérts sperrend. Jedoch ist die
maximale Sperrspannung auf Grund des Halbleiteraufbaus begrenzt auf ,,einige 10 V* (vgl.
[78] S. 49), sodass es zu einer Zerstorung des IGBT kommen kann [99]. Dieser kann in
der Folge kurzgeschlossen sein, sodass der Fehler ggf. auch einem niederohmigen Fehler
entspricht.

Ein niederohmiger Fehler auf der Oberseite hat zur Folge, dass die DC-Zwischenkreisspannung
auf die Batteriespannung begrenzt ist. Dadurch ist bei hohen Drehzahlen eine Feldschwichung
in den Motoren erforderlich und das maximale Bremsmoment kann nicht mehr eingepragt
werden. Ein niederohmiger Fehler auf der Unterseite bewirkt einen Batteriekurzschluss. Als
Fehlerbehandlung trennt sich die Batterie. Dadurch entspricht dieser Fehler dem Fehler-
fall einer abgetrennten Batterie. Ein Halbbriickenkurzschluss entspricht einem Kurzschluss
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des HV/DC-Netzes. Dadurch fallen die Antriebs- und Bremsfunktionen komplett aus. Zu-
sdtzlich kommt es in den Antrieben zu einem allpoligen Kurzschluss, der mit einem nicht
abschaltbaren Bremsmoment einhergeht.

Beim LE-Trenner reduzieren sich die moglichen Fehler, da bei diesem der untere Transistor
des Hochsetzstellers sowie die Drosseln nicht vorhanden sind. Aber auch ein Fehler in den
Bauteilen des LE-Trenners (oberer Transistor, untere und obere Diode) kann eine Reduzierung
der maximalen Bremsleistung wie beim Hochsetzsteller zur Folge haben.

Zusatzliche Energiesenke

Die zusitzliche Energiesenke dient als weitere Energiesenke neben der Batterie. Die Betrach-
tung erfolgt unter der Annahme, dass ein geschalteter Bremswiderstand, der die elektrische
Energie in thermische Energie umwandelt, zum Einsatz kommt. Es wird weiterhin ange-
nommen, dass der Bremswiderstand aus mehreren kleineren, parallel geschalteten Modulen
besteht. Diese Module beinhalten einen leistungselektronischen Schalter, eine Freilaufdiode
und den Widerstand. Auch hier ist zwischen nieder- und hochohmigen Fehlern zu unter-
scheiden. Hochohmige Fehler eines Transistors oder Widerstandsfehler haben eine reduzierte
maximal aufnehmbare Bremsleistung zur Folge. Dadurch ist die Bremsfunktion ggf. einge-
schrénkt.

Niederohmige Transistorfehler resultieren in einem durchgehend zugeschalteten Bremswi-
derstand. Dies kann zu einer Uberlastung der Batterie fiihren, sodass sich diese trennt und
die Antriebsfunktion ausfillt. Ein Einfluss auf die Bremsfunktion ist insofern gegeben, dass
die Zwischenkreisspannung nicht konstant ist, sondern von der rekuperierten Bremsleistung
abhingt. Da jedoch weiterhin auch die maximale Bremsenergie aufgenommen werden kann,
liegt keine Reduktion der maximalen Bremsleistung vor.

Bei alternativen Konzepten der zusétzlichen Energiesenke konnen @hnliche Fehlerauswirkun-
gen auftreten. Als Alternative wire z. B. ein Superkondensator in Kombination mit einem
Tiefsetzsteller denkbar. Durch einen Fehler in den Kondensatoren ist die maximal aufnehm-
bare Bremsenergie reduziert, sodass die Bremsfunktion ggf. beeintrachtigt wird. Dariiber
hinaus konnen beim Tiefsetzsteller die gleichen Fehler wie beim Hochsetzsteller auftreten.

Antriebssystem

Kurzschliisse in der Leistungselektronik und in der elektrischen Maschine bewirken einen
Ausfall der Antriebs- und Bremsfunktion bzw. bei Motoren mit mehreren unabhingigen
Teilsystemen einen Ausfall eines Teilsystems. Dariiber hinaus kommt es zu einem nicht ab-
schaltbaren Bremsmoment. Dies kann in Form von mittelwertbehafteten Pendelmomenten bei
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Abbildung 4.4: Zeitverldufe beim einstrangigen Kurzschlusses zwischen dem Strang 2 und der
positiven Zwischenkreisschiene mit Pulssperre bei 10 km/n

unsymmetrischen Kurzschliissen oder als ein konstantes Bremsmoment bei einem allpoligen
Kurzschluss auftreten.

Durch den niederohmigen Ausfall eines Leistungshalbleiters wird ein einstrangiger Kurz-
schluss zur positiven oder negativen Zwischenkreisschiene hervorgerufen. Dadurch kann
auch bei einem abgeschalteten Wechselrichter (Pulssperre) ein Kurzschlussstrom iiber die
Freilaufdioden der anderen Stringe flieBen, wenn durch die induzierte Spannung eine positi-
ve Spannung in Flussrichtung an den Dioden anliegt. Zur Bestimmung der resultierenden
Momente und zur Betrachtung der dazugehorigen Strom- und Spannungsverldufe erfolgt
eine Zeitbereichssimulation des Antriebs mit dem Motormodell, in dem die Motorparameter
des Motors 2 aus Abschnitt 3.2.2 beriicksichtigt sind. Zunédchst wird dabei von einem Kurz-
schlusswiderstand von 0 Q ausgegangen. Da der Kurzschluss jedoch auch einen gewissen
Widerstand aufweisen kann ist, erfolgt zusétzlich auch eine Untersuchung fiir einen Kurz-
schlusswiderstand von 100 mQ. Abbildung 4.4 zeigt die Zeitverldufe fiir einen einstrangigen
Kurzschluss durch einen niederohmigen Fehler im oberen Schalter des Strangs 2 bei einer
Geschwindigkeit von 10 km/h, Nach etwa 5 ms wird die Leiter-Leiter-Spannung u,3 zwischen
Strang 2 und Strang 3 negativ, sodass die Einschaltbedingung der oberen Diode des Strangs 3
erfiillt ist und ein Strom (i3) durch diese Diode und den kurzgeschlossenen Schalter flie3t.
Das Resultat dieses Stroms ist ein hohes Pendelmoment. In Abb. 4.5 ist das resultierende
mittlere Drehmoment als Funktion der Fahrzeuggeschwindigkeit dargestellt.

Die alternative Fehlerbehandlung ist der aktive dreistringige Kurzschluss. Dieser hat ein
konstantes Drehmoment zur Folge, das nur im unteren Drehzahlbereich das mittlere Moment
des einstringigen Kurzschlusses iibersteigt (Abb. 4.5). Bei der Untersuchung des Einflusses
des Kurzschlusswiderstands bei einem aktiven dreistrangigen Kurzschluss wird angenom-
men, dass der aktive Kurzschluss zur Fehlerbehandlung eines einstringigen Kurzschlusses
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Abbildung 4.5: Drehmoment iiber der Fahrzeuggeschwindigkeit bei hochohmigen Fehlern und
bei einstringigen (zwischen Strang und Zwischenkreis, mit Pulssperre) zweistrin-
gigen (mit Pulssperre) und dreistringigen Kurzschliissen in einem Teilsystem,
Widerstand des Kurzschlusses: 0 Q (durchgezogen) bzw. 100 mQ (gestrichelt)

geschaltet wird. Daher liegt der Kurzschlusswiderstand lediglich im fehlerbehafteten Strang
vor. Daraus resultiert eine Unsymmetrie, die ein Pendelmoment zur Folge hat. Dies ist
auch in den Zeitverldufen des dreistringigen Kurzschlusses in Abb. A.8 im Anhang A.6
zu erkennen. Abbildung 4.5 zeigt, dass das maximale mittlere Bremsmoment durch diesen
Kurzschlusswiderstand erst bei hoheren Geschwindigkeiten als beim idealen Kurzschluss
auftritt.

Auch ein hochohmiger Fehler eines Transistors erzeugt einen Ausfall der Antriebs- und Brems-
funktion des Antriebs bzw. des Teilsystems. Wenn die induzierte Leiter-Leiter-Spannung
die Zwischenkreisspannung iibersteigt, kommt es dariiber hinaus zu einer unkontrollierten
Riickspeisung in den Zwischenkreis verbunden mit einem hohen Bremsmoment. Dieses
Bremsmoment kann durch das Schalten eines allpoligen Kurzschlusses reduziert werden.
Es bleibt allerdings ein nicht abschaltbares Kurzschlussbremsmoment. Auf Grund der An-
forderung eines konstanten Drehmoments iiber den gesamten Drehzahlbereich liegt bei der
gegebenen Architektur jedoch kein Feldschwichbereich vor. Daher liegt die maximale indu-
zierte Leiter-Leiter-Spannung unterhalb der maximalen Zwischenkreisspannung. Bei einem
hochohmigen Fehler mit einer Pulssperre als Fehlerbehandlung kommt es daher nicht zum
Zuriickspeisen und dem damit verbundenen hohen Bremsmoment, sodass bei diesem Antrieb
nur die eingeschrinkte Bremsfunktion durch den Ausfall des Antriebs kritisch ist.

Hochohmige Fehler einer Diode konnen wie beim Hochsetzsteller durch die Energie aus den
Motorinduktivititen weitere Schiaden am Wechselrichter bewirken, sodass in diesem Fall von
weiteren sowohl nieder- als auch hochohmigen Fehlern auszugehen ist.

Mogliche Motorfehler, die in dieser Arbeit betrachtet werden, sind Klemmenkurzschliisse und
offene Motorwicklungen. Dariiberhinausgehende Fehlerbilder, wie Wicklungs-, Magnet- oder
Sensorfehler werden im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter betrachtet, da in einer weiteren
Dissertation [89] gezeigt wird, dass die Erkennung und Behandlung dieser Fehler gut iiber
beobachterbasierte Softwarefunktionen realisiert werden kann. Klemmenkurzschliisse konnen
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zwischen einem Strang und einer Zwischenkreisschiene oder zwischen zwei Stringe auftreten.
Als Fehlerbehandlungen kommen hier ebenfalls die Pulssperre oder der aktive dreistringige
Kurzschluss in Betracht. Der einstringige Fehler ist mit dem einstriangigen Fehler in der
Leistungselektronik vergleichbar. Bei einem zweistringigen Kurzschluss mit Pulssperre als
Fehlerbehandlung kommt es ebenfalls zu einem mittelwertbehafteten Pendelmoment. Der
Verlauf des mittleren Bremsmoments ist in Abb. 4.5 mit dargestellt. Die dazugehorigen
Zeitverldufe bei 10 km/h sind im Anhang in Abb. A.9 abgebildet.

Offene Motorwicklungen haben eine reduzierte Antriebs- bzw. Bremsfunktion zur Folge, da
das entsprechende Teilsystem vergleichbar mit einem hochohmigen Transistorfehler ausfallt
oder lediglich eingeschrinkt genutzt werden kann.

Niederspannungsbordnetz

Ein Ausfall des Niederspannungsbordnetzes (12 V-Netz) hat Folgen fiir alle Komponenten
des Antriebsstrangs. Besteht keine redundante Versorgung der Komponenten aus einem
redundanten Niederspannungsbordnetz oder dem HV/DC-Netz fallen die Hochvoltbatterie,
der LE-Trenner bzw. der Hochsetzsteller, die Antriebe sowie die zusitzliche Energiesenke
aus. In diesem Fall sind Antriebs- und Bremsfunktion betroffen. Dariiber hinaus ist auch die
Wasserkiihlung aller Komponenten beeintrichtigt. Dies hat zur Folge, dass auch bei einer
redundanten Versorgung der Komponenten, mit einer Einschrinkung fiir den Betrieb der
Komponenten durch die fehlende Kiihlung zu rechnen ist.

Neben den Auswirkungen auf die Antriebe kann, je nach verwendetem mechanischen Brems-
system, auch dieses durch den Ausfall des Niederspannungsbordnetzes beeintrichtigt sein.
Bei vakuumfreien, elektro-hydraulischen Bremskraftverstirkern féllt die Bremskraftverstér-
kung komplett aus, sodass an der Vorderachse nicht mehr das volle Bremsmoment erreicht
wird. So sind durch einen Fehler im Niederspannungsbordnetz die Bremsfunktionen an
beiden Achsen beeintrichtigt.

Nebenverbraucher

Neben dem Antriebsstrang gibt es auch weitere Komponenten, die mit dem HV/DC-Netz
verbunden sind. Fehler dieser Komponenten konnen ebenfalls Auswirkungen auf den An-
triebsstrang haben. So konnen Kurzschliisse in den Komponenten einen Kurzschluss des
HV/DC-Netzes nach sich ziehen, sodass diese Fehler in die Fehleranalyse mit einbezo-
gen werden. Da die Fehlerauswirkungen jedoch der Auswirkung von Kabelkurzschliissen
entsprechen, werden diese Fehler nicht zusitzlich in den Fehlerbdumen aufgefiihrt.
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Kihlsystem

Der Ausfall oder eine reduzierte Leistungsfihigkeit des Kiihlsystems hat zur Folge, dass die
Kiihlung der wassergekiihlten Komponenten nicht mehr ausreichend gegeben ist. Daher ist
der Betrieb der Komponenten nur noch mit reduzierte Leistung oder gegebenenfalls gar nicht
mehr moglich. Ein Ausfall der Kiihlung kann wie bereits beschrieben aus einem Fehler im
Niederspannungsbordnetz resultieren, wenn dadurch die Funktion von Pumpen oder Liiftern
beeintréachtigt ist. Weitere Ursachen konnen Fehlfunktionen der Pumpen oder der Liifter,
Unterbrechungen der Kiihlmittelleitungen oder Beschiddigungen im Wasserkiihler oder im
Riickkiihler sein.

4.3.2 Fehlerbaume kritischer Fehler

Da auf Grundlage der GuR die Fehlfunktionen reduziertes Bremsmoment und nicht ab-
schaltbares Bremsmoment als besonders kritisch eingestuft wurden, erfolgt im Folgenden
die Darstellung der Fehlerbdume zu diesen beiden Fehlfunktionen. Die Fehlerbiume zeigen
die Fehlerursachen die generell zu diesen Fehlfunktionen fithren konnen, jedoch sind die
resultierenden Fehlermomente nicht bei jedem Fehlerfall so groB3, dass aus ihnen kritische
Fahrsituationen folgen. Dieser Aspekt wird im Abschnitt 4.4 niher betrachtet.

Abbildung 4.6 zeigt den Fehlerbaum der Fehler, die in einem reduzierten Bremsmoment
resultieren. Die Hauptursachen dieser Fehlfunktion sind Ausfille des 12 V-Netzes oder
des HV/DC-Netzes, der Ausfall eines Antriebs oder eine unzureichende Energiesenke. Die
Ursachen fiir diese Ausfille sind u. a. Fehler in den Leistungshalbleitern und Kabelfehler.

Die Fehlfunktion eines verminderten Bremsmoments an allen vier Ridern setzt einen Fehler
voraus, der sowohl die Antriebe als auch die mechanische Bremse der Vorderachse betrifft.
Mogliche Fehler dieser Art sind Fehler im Bremspedalsensor, im Bremsensteuergerit oder
auf Ausfall des 12 V-Netzes.

Der Fehlerbaum fiir ein nicht abschaltbares Bremsmoment ist in Abb. 4.7 dargestellt. Die
Ursachen dieser Fehlfunktion liegen in Kurzschliissen in den Antrieben oder in den anderen
Komponenten des HV/DC-Netzes. Die Kurzschliisse bewirken einen Kurzschluss des Motors,
woraus wiederum das nicht abschaltbare Bremsmoment resultiert.

4.4 Sicherheitskonzept des Antriebsstrangs

Im Folgenden wird das Sicherheitskonzept des Leistungsteils des elektrischen Antriebsstrangs
fiir ein Fahrzeug mit Radnabenantrieben und ohne Reibungsbremse an den angetriebenen
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Kurzschluss
Antrieb

Kurzschluss Halbleiter

Antrieb

Kurzschluss Motorwicklung

Nicht abschaltbares
Bremsmoment

Y

Kabelfehler (Kurzschluss)

Interlockfehler Zwischenkreis-/

Halbbriickenkurzschluss

Hochsetzsteller ‘

Zwischenkreis-/
Halbbriickenkurzschluss

Zusitzliche
Energiesenke

Zwischenkreis-/
Halbbriickenkurzschluss

Abbildung 4.7: Fehlerursachenbaum fiir ein nicht abschaltbares Bremsmoment



4. Sicherheitskonzept des elektrischen Antriebsstrangs 81

Ridern vorgestellt. Das Konzept basiert auf dem funktionalen Sicherheitskonzept und den
Ergebnissen der Analyse der Fehlerauswirkungen der Komponentenfehler.

Zur allgemeinen Erhohung der Fehlertoleranz der elektrischen Antriebssysteme finden in
diesem Sicherheitskonzept mehrstringige Antriebe mit elektrisch getrennten dreistringigen
Teilsystemen Verwendung, die im Wechselrichter auf der Gleichspannungsseite parallel ver-
schaltet sind. Diese Topologien haben, wie in Abschnitt 2.5 dargestellt, den Vorteil, dass bei
den meisten Fehlern im Leistungsteil der Antriebe nur ein Teilsystem betroffen ist. AuBBerdem
konnen die fehlerfreien Teilsysteme weiterhin genutzt werden, um ein Bremsmoment zu stel-
len oder das Kurzschlussmoment des fehlerhaften Teilsystems zu kompensieren. Gleichzeitig
kann der Mehraufwand durch die zusitzlichen Stringe hinsichtlich Ansteuerung und Sensorik
durch Vorteile, wie z. B. einen geringeren Strangstrom verbunden mit geringen Querschnitten
der Wicklungen und kleineren Stromsensoren, kompensiert werden. Als weiterer Vorteil
kommt hinzu, dass durch ein PWM-Interleaving die Zwischenkreisbelastung reduziert wer-
den kann. Bei mehr als zwei dreistringigen Systemen je Antrieb oder bei der Verwendung
von Einzelstringen erhoht sich zwar die verfiigbare Leistung im Fehlerfall, jedoch kann die
Zwischenkreisbelastung gegeniiber der Topologie mit zwei dreistridngigen Systemen nur noch
wenig reduziert werden, sodass hier der Mehraufwand fiir die Ansteuerung und die Sensorik
tiberwiegt (vgl. Abschnitt 2.5). Eine Verwendung von mehr als zwei Teilsystemen ist daher
nur sinnvoll, wenn die Sicherheitsziele mit zwei Systemen nicht erreicht werden konnen.

Zur Vermeidung ungewollter Drehmomentdifferenzen zwischen den Riddern durch Fehler in
einem Antrieb ist eine zuverlidssige Erkennung von Abweichungen von den Drehmoment-
sollwerten notwendig. Fehlerhafte Momente resultieren aus falschen Stromen bzw. aus einer
falschen Phasenlage der Strome zur Magnetisierungsachse des Motors. Eine Erkennung
des fehlerhaften Drehmoments kann iiber Drehmomentschitzer in der Antriebsregelung
ermoglicht werden. Durch die Riickmeldung des tatsidchlich gestellten Drehmoments an
die iiberlagerte Fahrzeugsteuerung, kann diese auf das fehlerhafte Moment reagieren und
kritische Fahrsituationen vermeiden. Zusétzlich zu der softwarebasierten Fehlererkennung
gibt es Fehlererkennungssysteme im Leistungsteil des Wechselrichters. Diese kommen ins-
besondere zur Erkennung von Briickenkurzschliissen im Wechselrichter zum Einsatz und
dienen primir dazu, eine weitere Fehlerausbreitung im Antriebsstrang, wie einen Einbruch
der Spannung im HV/DC-Netz, zu verhindern. Um eine ausreichend schnelle Fehlerbehand-
lung zu gewihrleisten, werden die Erkennungssysteme in der Regel hardwarebasiert und
nah am Leistungshalbleiter realisiert. Durch die Riickmeldung der erkannten Fehler an die
Antriebsregelung kann der Fehler bei der Drehmomentschédtzung und bei der Fehlerbehand-
lung beriicksichtigt werden. Auf halbleiternahe Fehlererkennungssysteme zur Erkennung von
Halbbriickenkurzschliissen wird daher in Kapitel 5 ndher eingegangen.

Neben der Erkennung der Drehmomentabweichungen sieht das funktionale Sicherheitskon-
zept vor, die Antrieb so zu entwickeln, dass Drehmomentabweichungen sicher vermieden
werden. Einen Beitrag dazu bietet die beschriebene Erhohung der Fehlertoleranz durch Antrie-
be mit unabhiingigen Teilsystemen. Diese ermoglichen bei Fehlern, die nur die Funktion des
fehlerhaften Teilsystems einschrinken, eine Kompensation des fehlerhaften Drehmoments
tiber die intakten Teilsysteme.
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Entsprechend des funktionalen Sicherheitskonzepts soll ein Blockieren der Reifen durch ein
unangefordertes oder erhohtes Bremsmoment auf trockener und nasser Fahrbahn (> 0,3)
sicher mit ASIL C/D ausgeschlossen werden. Unangeforderte Bremsmomente treten, wie der
Fehlerbaum in Abb. 4.7 zeigt, in Folge von Kurzschliissen der elektrischen Maschinen durch
Fehler im Motor oder im Wechselrichter und durch einen Kurzschluss des Zwischenkreises
oder des gesamten HV/DC-Netzes auf. Die Bremsmomente, die ein Blockieren der Reifen
verursachen wiirden, konnen mit Hilfe der Fahrzeugparameter abgeschitzt werden. Bei
der Analyse ist auch die dynamische Entlastung der Hinterachse, wie in Abschnitt 2.1
beschrieben, mit zu beriicksichtigen. Aus den hier betrachteten Fehlern im Leistungsteil des
Antriebsstrangs kann nur ein unangefordertes Bremsmoment an den angetriebenen Réadern
der Hinterachse folgen, sodass im Folgenden angenommen wird, dass die Vorderachse kein
Bremsmoment erfihrt.

Das maximal itibertragbare Bremsmoment an der Hinterachse folgt aus der maximal iibertrag-
baren Kraft an den Réddern. Diese ergibt sich wiederum aus dem Produkt der dynamischen
Achslast an der Hinterachse (F, ya, ) bei der maximalen Verzdgerung (ay) und des Kraft-
schlussreibwerts zwischen Reifen und Fahrbahn (u). Zur Bestimmung der dynamischen
Achslast wird die maximale Verzogerung in Abhéngigkeit von der Achslast

_ MFHA

a, = 4.1)
H Mges
in Gleichung (2.7) fiir ages eingesetzt und das Ergebnis nach F, ga ;, aufgelost
-1
hs
FyHA,u = MHA S (1 + e .U) : 4.2)
RS
Das resultierende, maximal libertragbare Bremsmoment ist
-1
1 hg
My max = rRad L F2 HA 4 = TRadMHAE | — + — : (4.3)
o Irs

Dieses Moment kann wiederum in erster Ndherung auf die beiden Réder der Achse gleich-
miBig aufgeteilt werden. Die maximalen Bremsmomente an der Blockiergrenze fiir das hier
betrachtete Beispielfahrzeug und fiir verschiedene Kraftschlussreibwerte sind in Tab. 4.2
gegeben.

In Abb. 4.8 sind die Bremsmomentverldufe aus Abb. 4.5 den Drehmomentgrenzen aus Tab.
4.2 gegeniibergestellt. Da der untersuchte Motor ein sechsstrangiger Motor mit zwei dreistrdn-
gigen Teilsystemen ist, zeigen die Verldufe fiir den aktiven dreistringigen Kurzschluss und
fiir den Kurzschluss eines Schalters mit Pulssperre in Abb. 4.8 das Bremsmoment fiir den
Fall, dass nur ein dreistriangiges Teilsystem von dem Fehler betroffen ist. Zusitzlich dazu ist
in Abb. 4.8 der Verlauf fiir den sechsstrangigen Kurzschluss des gesamten Antrieb dargestellt.
Der Bereich, in dem die Blockiergrenze auf einer nassen Fahrbahn iiberschritten ist, ist in
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Tabelle 4.2: Maximal tibertragbare Bremsmomente an der Hinterachse (Blockiergrenze) des
unbeladenen Fahrzeugs

Untergrund trockene nasse Schnee, Eis,
Fahrbahn Fahrbahn Aquaplaning

Reibwert (allgemein) >0,7 >0,3 <0,3

Reibwert (Berechnung) 0,7 0,3 0,2

Hinterachslast (unbeladen, statisch) 552 kg

Schwerpunkt (Hohe) 0,52 m

Radstand 2,49 m

Radradius 0,31 m

Ubertragbares Drehmoment 1025,2 Nm 473,9 Nm 266,7 Nm
je Rad 512,6 Nm 237 Nm 133,3 Nm

Rot hinterlegt und der Bereich fiir eine glatte Fahrbahn in orange. In diesen Bereichen kann
bei der entsprechenden Fahrbahnbeschaffenheit ein Rad blockieren. Die Bereiche unterhalb
von 10 km/h sind etwas heller hinterlegt, da diese weniger sicherheitskritisch sind.

Der Vergleich zeigt, dass Einzelfehler, wie z. B. nieder- und hochohmige Fehler in den Leis-
tungshalbleitern, in einem Teilsystem, von denen das zweite Teilsystem nicht beeintrachtigt
ist, auf trockener und nasser Fahrbahn (¢ > 0,3) unkritisch sind. Das mittlere Drehmoment
beim Kurzschluss eines Schalters und einer Pulssperre als Fehlerbehandlung sowie das Kur-
schlussmoment beim aktiven Kurzschluss aller drei Stringe eines Teilsystems liegt unter
dem maximal tibertragbaren Moment auf nasser Fahrbahn. Auch auf einer glatten Fahrbahn
mit einem Reibwert von lediglich u = 0,2 kommt es oberhalb von 10 km/h nicht zu einem
Blockieren der Rédder (oranger Bereich). Durch hochohmige Fehler in einem Leistungshalblei-
ter mit einer Pulssperre als Fehlerbehandlung wird kein Bremsmoment eingeprigt, da die
induzierte Motorspannung die maximal einstellbare Zwischenkreisspannung nicht iibersteigt
und dadurch auch bei hohen Geschwindigkeiten keine Energie iiber die Freilaufdioden des
Wechselrichters zuriickgespeist wird.

Wenn allerdings ein Fehler vorliegt, der einen Kurzschluss des gesamten DC-Zwischenkreises
des Antriebs oder des gesamten HV/DC-Netzes bewirkt, liegt ein Kurzschluss aller Stringe
vor. Das Kurzschlussmoment liegt bei kleinen Geschwindigkeiten unter etwa 25 km/h im
orangen Bereich, sodass das Rad auf glatter Fahrbahn blockieren wiirde. Bei einer niedri-
geren Geschwindigkeit unter etwa 12 km/h {ibersteigt das Drehmoment auch das maximale
Bremsmoment auf nasser Fahrbahn (hellroter und roter Bereich). Bei einem vom Aufbau ver-
gleichbaren Motor mit nur drei Stringen liegt das Bremsmoment bei einem Kurzschluss des
Motors im Bereich des Kurzschlussmoments vom allpoligen Kurzschluss des sechstringigen
Motors. Da dieses Bremsmoment wie gezeigt die Blockiergrenze iibersteigt, ist auch hin-
sichtlich dieser Fehlfunktion die Verwendung eines Motors mit unabhingigen Teilsystemen
sinnvoll.

Insgesamt zeigt der Vergleich aber auch, dass eine Unterteilung des Antriebs in zwei Teil-
systeme ausreichend ist. Da das Bremsmoment in dem Fall, dass beide Teilsystems des
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Abbildung 4.8: Vergleich der Bremsmomente im Fehlerfall mit den maximal tibertragbaren
Drehmomenten an der Blockiergrenze, Widerstand des Kurzschlusses in einem
Strang: 0 Q (durchgezogen) bzw. 100 mQ (gestrichelt)

Antriebs durch einen Fehlerfall kurzgeschlossen sind, kritisch sein kann, ist es jedoch sinn-
voll, den Antriebsstrang so zu gestalten, dass aus einem Einzelfehler im Antriebsstrang kein
Kurzschluss aller Motorstriange resultiert. Dadurch fiihrt ein Fehler im Antriebsstrang bis zu
einem Kraftschlussreibwert von p = 0,2 und einer Geschwindigkeit von 10 km/h zu keinem
Blockieren der Réder.

Um zu erreichen, dass nicht alle Stringe der Antriebe durch einen Kurzschluss in einem Kabel
oder einem Teilsystem mit kurzgeschlossen werden, miissen die fehlerfreien Teilsysteme
im Fehlerfall ihre Zwischenkreisspannung halten konnen. Hinsichtlich der Verfiigbarkeit
der Bremse ist es dariiber hinaus sinnvoll, die Bremsfunktion auch im Fehlerfall aufrecht
erhalten zu konnen. Daher sollten die Teilsysteme im Fehlerfall getrennt werden konnen und
eine Moglichkeit, die Bremsenergie abzufiihren, sollte weiterhin zur Verfiigung stehen. Eine
Moglichkeit, diese Anforderungen mit der gewihlten Antriebsstrangtopologie zu erfiillen,
ist, fiir die beiden Teilsysteme eines Antriebs getrennte LE-Trenner bzw. Hochsetzsteller
zu verwenden und die zusitzliche Energiesenke ebenfalls auf die Teilsysteme aufzuteilen
(Abb. 4.9). Da ein gleichzeitiger Ausfall eines Teilsystems in beiden Antrieben entsprechend
der GuR weniger kritischer ist, als ein Ausfall eines ganzen Systems, konnen die LE-Trenner
oder Hochsetzsteller fiir jeweils ein Teilsystem der beiden Antriebe gemeinsam genutzt
werden (Abb. 4.9).

Der Hardwareaufwand dieser Komponenten erhoht sich durch die Aufteilung nicht we-
sentlich, da sowohl die maximal aufzunehmende Leistung der Energiesenke als auch die
maximale Leistung, die durch den LE-Trenner bzw. den Hochsetzsteller iibertragen werden
muss, unberiihrt bleiben. Der Mehraufwand resultiert daher vor allem aus der nétigen An-
steuerung der Leistungshalbleiter. Dariiber hinaus wird durch die Aufteilung der Phasen des
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Abbildung 4.9: Struktur des fehlertoleranten Antriebsstrangs

Hochsetzstellers auf zwei getrennte Teilsysteme die Wirkung des PWM-Interleavings auf die
antriebsseitige Zwischenkreisbelastung vermindert. Lediglich die Reduktion der Stromwel-
ligkeit auf der Batterieseite durch das Interleaving bleibt erhalten, wenn die Schaltzeitpunkte
in den getrennten Hochsetzstellern weiterhin synchronisiert bleiben. Auch in den Antrieben
ist durch die Trennung der Teilsysteme keine Reduktion der Zwischenkreisbelastung durch
ein PWM-Interleaving der dreistringigen Teilsysteme mehr moglich. In Kapitel 6 erfolgt
daher eine Betrachtung, in wie weit durch zusitzliche kleinere Schalter zwischen den Teil-
systemen das PWM-Interleaving ermoglicht werden kann und wie dies die Auslegung der
Zwischenkreiskondensatoren beeinflusst.

Eine Moglichkeit zur Erkennung eines Fehlerzustands, der die Trennung der Antriebsstrang-
teile erfordert, ist, dass beide durch die LE-Trenner trennbaren Teile des Antriebsstrangs
ihre Zwischenkreisspannung iiberwachen und sich bei einer zu geringen Spannung vom
Gesamtsystem trennen.

Die Trennmoglichkeit stellt insgesamt einen wichtigen Bestandteil des Sicherheitskonzepts
dar, sodass es sinnvoll ist, im Betrieb zu {iberwachen, ob die Komponenten zur Trennung der
Teilsysteme funktionstiichtig sind. Die Untersuchung eines moglichen Uberwachungssystems
erfolgt in Abschnitt 4.5.

Fiir den Fehlerfall, dass weniger Bremsmoment als angefordert an allen vier Réddern anliegt,
soll entsprechend des funktionalen Sicherheitskonzepts an der Hinterachse ein Notbetrieb
als Riickfallebene ermoglicht werden. Dafiir ist ein Notbetrieb der Antriebe und auch der
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Energiesenken erforderlich. Die Fehlerbehandlung von Fehlern im Bremspedalsensor und im
Fahrzeugsteuergerit werden in dieser Arbeit nicht niher betrachtet, da der Schwerpunkt auf
dem Leistungsteil des Antriebsstrangs liegt. Eine Moglichkeit solche Fehler zu behandeln
wire es jedoch, einen redundanten Bremspedalsensor zu verwenden, dessen Sensorsignal
direkt an die Antriebe iibermittelt wird. Dadurch konnen die Antriebe in dem Fall, dass
keine anderen validen Drehmomentanforderungen vom Fahrzeugsteuergerét vorliegen, das
Bremsmoment entsprechend des Sensorsignals stellen.

Die elektrische Versorgung der Antriebe sowie der zusitzlichen Energiesenke kann in die-
sem Notbetrieb aus einem redundanten 12 V-Netzes oder direkt aus dem HV/DC-Netz
erfolgen. Ein redundantes 12 V-Netz ist dabei insbesondere fiir Fahrzeuganwendungen im
Bereich des autonomen Fahrens interessant, da in diesen ggf. ein redundantes Netz auch
zur Gewihrleistung der Lenkfunktion notwendig ist. Eine redundante Versorgung aus dem
HV/DC-Bordnetz kann im Antrieb iiber einen galvanisch trennenden Gleichspannungswand-
ler realisiert werden. Kritischer als die Versorgung dieser Systeme ist daher, dass von dem
Ausfall der 12 V-Versorgung auch die Pumpen des Kiihlsystems betroffen sind, sodass die
Kiihlung nur eingeschrénkt zur Verfiigung steht. Eine mégliche Losung dieser Problematik
ist, die Kiihlung der Leistungshalbleiter so auszulegen, dass im Notbetrieb eine Abbremsung
aus voller Fahrt ohne einen Kiihlmittelfluss mdglich ist. Damit soll auch vermieden werden,
dass das Kiihlsystem als ein sicherheitsrelevantes System einzuordnen ist. Dieser Notbetrieb
ohne Kiihlmittelfluss wird in Abschnitt 4.6 niher betrachtet.

Zur Vermeidung eines unangeforderten Bremsmoments und zur Aufrechterhaltung der Brems-
funktion bei Ausfall der 12 V-Versorgung ist dariiber hinaus der Interlockkreis zu beachten.
Wie in Abschnitt 4.3.1 beschrieben, kann es beim Ausfall des Interlockkreises notwendig sein
die Antriebe kurzzuschlieBen, sodass ein nicht abschaltbares Kurzschlussmoment vorliegt und
gleichzeitig auch kein hoheres Bremsmoment gestellt werden kann. Um zu verhindern, dass
durch einen Einzelfehler im Interlockkreis der gesamte Antriebsstrang ausfillt, ist eine An-
passung des Interlockkreises oder des Sicherheitskonzepts notwendig. Eine Moglichkeit dafiir
stellt die Unterteilung des Interlockkreises in einen Hauptkreis und zusétzliche Unterkreise
dar. Der Hauptkreis durchlduft alle Komponenten. Die Unterkreise iiberwachen jeweils einen
abtrennbaren Teil des Antriebsstrangs, bestehend aus einem Teil der zusétzlichen Energiesen-
ke und den Teilsystemen der Antriebe. Im Falle eines Ausfalls des Hauptkreises konnen die
nicht betroffenen Teile des Antriebssystems iiber den LE-Trenner bzw. den Hochsetzsteller
vom Gesamtsystem getrennt und weiter betrieben werden. Fiir diesen Ansatz sind jedoch
noch weitere, detaillierte Betrachtungen notwendig, die nicht Teil dieser Arbeit sind.

4.5 Uberwachung der LE-Trenner

Der LE-Trenner ist sowohl zum Trennen der Antriebe von der Batterie im Normalzustand
bei einer starken Bremsung im Bereich hoher Geschwindigkeiten als auch zum Trennen
der Teilsysteme im Fehlerfall erforderlich. Um sicherzustellen, dass der LE-Trenner zuver-
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Abbildung 4.10: Test eines LE-Trenners (ErsatzschaltbildgroBen gemifs Abb. 4.9)

lassig funktioniert, ist es moglich, das Trennen regelméfig im normalen Betrieb zu testen.
Dazu wird ein Antriebsstrangteil kurzzeitig getrennt und in den getrennten Teilsystemen ein
Bremsmoment eingeprigt. Die dabei zuriickgespeiste Energie 14dt den Zwischenkreis auf,
bis die zusitzliche Energiesenke die Spannung auf die maximale Zwischenkreisspannung
begrenzt. Durch eine Uberwachung der Spannung in diesem Zeitraum kann sowohl das
Trennen der Teilsysteme als auch die Funktion der Energiesenke iiberpriift werden. Das Ge-
samtantriebsmoment kann iiber diesen Zeitraum konstant gehalten werden, indem das zweite
Teilsystem den Wegfall des Antriebsmoments des getesteten Teils tibernimmt und das einge-
priagte Bremsmoment kompensiert. Diese Tests sollten nur bei geringen Geschwindigkeiten
durchgefiihrt werden, damit Probleme, die bei der Durchfiihrung des Tests auftreten, keine
kritischen Fahrsituationen zur Folge haben und damit in dem Fall, dass eine Fehlfunktion
festgestellt wird, das Fahrzeug sicher wieder zum Stillstand gebracht werden kann.

Zur Untersuchung der beschriebenen Vorgehensweise wird diese mit dem Simulationsmodell,
das in Abschnitt 3.3 zur Untersuchung des dynamischen Verhaltens des LE-Trenners erstellt
wurde, getestet. Dabei erfolgt der Test des Trenners wihrend einer moderaten Beschleunigung
des Fahrzeugs bei etwa 10 km/h. Die Fahrzeuggeschwindigkeit (v) ist im oberen Diagramm
der Abb. 4.10 dargestellt. Das zweite Diagramm bildet die Drehmomente von den zwei
Teilsystemen eines Antriebs (Mtn1, MTMm2) und das Gesamtdrehmoment des Antriebs (Msym)
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ab. Der Verlauf zeigt, dass trotz des negativen Drehmoments in der ersten Teilmaschine das
Gesamtdrehmoment konstant bleibt. Der Batteriestrom (ig,) im dritten Diagramm steigt
durch die zusitzlichen Antriebsmomente, die in den zweiten Teilmaschinen zur Kompensa-
tion der Bremsmomente in der ersten Teilmaschinen eingeprigt werden, leicht an. Sobald
die maximale Zwischenkreisspannung erreicht ist, beginnt der Bremswiderstand die Zwi-
schenkreisspannung zu regeln. Anschlieend werden wieder die normalen Antriebsmomente
eingeprégt, sodass die Zwischenkreisspannung absinkt bis der LE-Trenner wieder einschaltet.
In diesem Zeitraum ist der Batteriestrom etwas reduziert, da die Energie zunichst aus den
Zwischenkreiskondensatoren bezogen wird. Diese Ergebnisse zeigen, dass der LE-Trenner
und die Energiesenke durch diese Vorgehensweise im Betrieb getestet werden konnen.

4.6 Notbetrieb ohne Kuhimittelfluss

Durch den Ausfall der Kiihlmittelpumpe, der z. B. durch einen Fehler in der 12 V-Versorgung
verursacht wird, nimmt der Kiihlmittelfluss in der Leistungselektronik und im Motor schnell
ab, sodass keine aktive Kiihlung der Komponenten mehr zur Verfiigung steht. Um das
Fahrzeug sicher zum Stillstand zu bringen, sieht das Sicherheitskonzept vor, den Antrieb
thermisch so zu dimensionieren, dass mit diesem ein Bremsvorgang ohne aktive Kiihlung
moglich ist.

Nach dem Stand der Technik kann bei elektrohydraulischen Bremskraftverstirkern im Falle
eines Ausfalls der Elektrik iiber das Bremspedal weiterhin hydraulisch so viel Bremskraft
erzeugt werden kann, dass die gesetzliche Mindestverzogerung fiir die Betriebsbremse erreicht
wird [30]. Diese Mindestverzogerung betrigt nach der ECE R13-H [20] 5,76 m/s2. Mit
dem hier entwickelten System soll beim Ausfall der 12 V-Versorgung daher ebenfalls die
gesetzliche Mindestverzogerung erreicht werden. Unter der Annahme, dass auch hier moglich
ist, an der Vorderachse iiber das Bremspedal hydraulisch die optimale Bremskraft unter
Beriicksichtigung der dynamischen Achslastverteilung fiir die Mindestverzogerung (vgl.
Abschnitt 2.1) zu erzeugen, sollte in diesem Notbetrieb gleichzeitig an der Hinterachse die
optimale Bremskraft dieser Achse elektrisch bereitgestellt werden. Das Bremsmoment an
der Hinterachse bei der gesetzlich geforderten Mindestverzogerung betrigt 1206,3 Nm (vgl.
Tab. 2.2) und entspricht damit 72 % des Bremsmoments bei einer Vollbremsung mit einer
Verzdgerung von 1,2 g. Das Bremsmoment iibersteigt die in Tab. 4.2 angegebenen, maximal
ibertragbaren Bremsmomente, da hier ein voll beladenes Fahrzeug der Berechnung zugrunde
gelegt wird.

Eine Moglichkeit, um mit den Antrieben ohne aktive Kiihlung zu bremsen, ist, ihre thermi-
schen Zeitkonstanten ausreichend grof3 zu dimensionieren, sodass die thermischen Grenzen
bei dem Bremsvorgang nicht iiberschritten werden. Beim Motor sind die Zeitkonstanten in
der Regel ausreichend gro, um einen Uberlastbetrieb von mehreren Sekunden zuzulassen. In
den Leistungsmodulen ist die thermisch gut angebundene Masse in der Regel relativ gering,
sodass auch die thermischen Zeitkonstanten klein sind. Zur Abschitzung, welche Masse
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zur Aufnahme der Verlustenergie notwendig ist, wird angenommen, dass das betrachtete
Leistungsmodul zur Kiihlung auf einem Aluminiumkiihlkoérper montiert ist. Dieser weist eine
gewisse Dicke der oberen Aluminiumplatte auf. Die minimale Masse des Aluminiums, die
notwendig ist, damit die maximale Sperrschichttemperatur nicht iiberschritten wird, kann aus
dem maximal zuldssigen Temperaturhub, der erwarteten Verlustenergie der Leistungselektro-
nik und der spezifischen Wirmekapazitit des Aluminiums bestimmt werden.

Die spezifische Kapazitit liegt nach [100] im Bereich von 837 //kgK bei 0 °C und 984 J/kgK bei
200 °C. Der maximale Temperaturhub resultiert aus der maximalen Kiihlkdrpertemperatur
von 80 °C im Normalbetrieb, der maximalen Sperrschichttemperatur (hier 150 °C) und
dem maximalen Temperaturhub durch die Verlustleistung innerhalb des Leistungsmoduls.
Insgesamt ist hier ein maximaler Temperaturhub der Kiihlertemperatur von etwa 35 K zuléssig.
Dieser grofle Temperaturhub resultiert daraus, dass das hier geforderte Drehmoment nur 72 %
des maximalen Drehmoments betréigt, sodass die Laststrom deutlich reduziert ist. Zusitzlich
dazu teilen sich am Ende des Bremsvorgangs, wenn die Temperatur des Kiihlkorpers am
kritischsten ist, die Verluste aufgrund der geringen Strangspannung zwischen Diode und
IGBT auf, sodass beide Komponenten nicht maximal belastet sind. Die Verlustenergie der
Leistungselektronik fiir eine Bremsung mit der gesetzlichen Mindestverzogerung betragt
etwa 6,4 kJ je Antrieb. Die Masse der Aluminiumplatte des Kiihlers unter dem Modul sollte
daher rund 200 g betragen. Die entspricht einer Dicke des Aluminiums von 6 mm.

Zur Untersuchung der resultierenden Sperrschichttemperatur findet das Simulationsmodell
aus Abschnitt 3.4.1 Verwendung. Anstelle des Kiihlwassers dient hier die Temperatur der
thermischen Kapazitit der Aluminiumplatte, die die Verlustenergie aufnimmt, als die Be-
zugstemperatur des thermischen Modells. Daher wird hier nicht das thermische Modell des
Moduls mit Kiihlfinnen, sondern das Modell eines Bodenplattenmoduls [101] verwendet.
Dieses Modul besitzt die gleiche Groe und die gleichen elektrischen Eigenschaften wie das
Modul mit Kiihlfinnen, sodass im Simulationsmodell nur die Anpassung des thermischen
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Modells erforderlich ist. Um eine detaillierte Aussage iiber das tatsdchliche Temperaturver-
halten treffen zu konnen, miisste das tatsdchliche Kiihlerdesign untersucht werden. In der
Simulation des thermischen Verhaltens sollte dann auch der Einfluss des Kiihlmittels im Kiih-
ler mitberiicksichtigt werden. Da diese Effekte in dem hier verwendeten Simulationsmodell
nicht hinterlegt sind, kann dieses nur eine erste Abschitzung der Sperrschichttemperaturen
im Notbetrieb liefern.

Das Ergebnis der Simulation eines Bremsvorgangs mit der Mindestverzogerung in Abb. 4.11
zeigt, dass die Sperrschichttemperatur der IGBT (7} 1) und der Dioden (7j p) unterhalb ihrer
maximalen Sperrschichttemperaturen bleiben und die Erwidrmung des Aluminiumkiihlkorpers
(Tx) rund 35 K betrigt. AuBerdem bestitigt die Simulation, dass sich die thermische Belastung
bei geringeren Geschwindigkeiten am Ende des Bremsvorgangs bei IGBT und Diode dhnlich
hoch sind. Das Ergebnis demonstriert, dass bereits kleine zusétzliche thermische Kapazititen
ausreichen, damit die Temperaturgrenzen auch bei einem Bremsvorgang ohne aktive Kiihlung
eingehalten werden.

4.7 Zusammenfassung

Das Sicherheitskonzept fiir den Antriebsstrang, das im Rahmen dieses Kapitel auf der Grund-
lage einer GuR entwickelt wurde, adressiert die kritischen Fehler im Leistungsteil des An-
triebsstrangs. Diese wurden anhand der aufgestellten Fehlerursachenbdume identifiziert.
Darauf aufbauend wurde eine fehlertolerante Struktur fiir den Antriebsstrang entwickelt.
Diese bietet die Moglichkeit, den Antriebsstrang im Fehlerfall aufzutrennen und so die Teile
des Antriebsstrangs, die nicht von dem Fehler direkt betroffen sind, isoliert weiter betreiben
zu konnen. Es konnte mit Hilfe von Simulationen gezeigt werden, dass dadurch die Fehler-
auswirkungen so minimiert werden konnen, dass die Sicherheitsziele erreicht werden konnen.
Das vorgestellte Konzept zur Uberwachung der Trennfunktion erméglicht dariiber hinaus die
regelmiBige Uberpriifung der Trennfunktion im Betrieb. Durch den gezeigten Notbetrieb
ohne Kiihlmittelfluss ist es aulerdem moglich, bei Ausfall des Kiihlsystems das Fahrzeug
einmal sicher abzubremsen.
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5 Halbleiternahe Kurzschlusserkennung

Halbbriickenkurzschliisse in einer Komponente des Antriebsstrangs schlieBen den Zwischen-
kreis der Komponenten kurz und konnen dadurch auch das gesamte HV/DC-Netz entladen.
Gleichzeitig kann der Kurzschluss in der Komponente selbst weitere Schiiden herbeifiihren.
Daher ist fiir den sicheren Betrieb eines Umrichtersystems eine schnelle und zuverlissige
Erkennung von Halbbriickenkurzschliissen erforderlich. Um eine schnelle Detektion zu er-
moglichen, kommen in der Regel Erkennungsschaltungen zum Einsatz, die halbleiternah
platziert sind. Durch diese wird es ermoglicht, den Kurzschlussstrom mit Hilfe des intakten
Schalters abzuschalten und so eine weitere Fehlerausbreitung zu vermeiden.

Eine hdufig eingesetzte Kurzschlusserkennung fiir Umrichtersysteme mit IGBT ist die Entsiit-
tigungsiiberwachung. Die Entsittigungsiiberwachung beruht darauf, dass bei Kurzschlussstro-
men die Durchlassspannung iiber dem Leistungshalbleiter in Folge seiner Entsittigung stark
ansteigt. Dieser Spannungsanstieg wird durch die Entsittigungsiiberwachung detektiert [99].
Das Erkennungsprinzip kann auch auf unipolare Leistungshalbleiter iibertragen werden [102].
Der Nachteil der Entséttigungsiiberwachung ist die Verzogerung der Kurzschlusserkennung.
Diese ist notwendig, da beim Einschalten zunichst noch die volle Zwischenkreisspannung
am Leistungshalbleiter anliegt. Die Spannung reduziert sich wihrend des Einschaltvorgangs,
bis die Durchlassspannung (auch Séttigungsspannnung) erreicht ist. Um Fehlausldosungen zu
vermeiden, muss dieser Zeitraum bei der Fehlererkennung ausgeblendet werden, sodass in
diesem Zeitraum keine Kurzschlusserkennung moglich ist. Die Dauer hingt vom Bauteil, dem
Strom durch das Bauteil und der Sperrschichttemperatur ab. Da bei der Wahl der Verzégerung
die lingste Einschaltdauer, die in Abhingigkeit dieser Parameter moglich ist, beriicksichtigt
werden muss, kann die Verzogerung bis zu einigen Mikrosekunden betragen.

Neben der Entsittigungsiiberwachung gibt es noch weitere Kurzschlusserkennungsverfahren.
Uberblicke iiber diese werden in [103] und [104] gegeben. Eine Moglichkeit zur schnel-
len Fehlererkennung ist die Uberwachung der Gate-Emitter-Spannung (uGg). Bei diesem
Fehlererkennungsverfahren muss zwischen den zwei moglichen Arten von Halbbriicken-
kurzschliissen unterschieden werden. Die erste ist ein Halbbriickenkurzschluss, der in dem
Moment auftritt, in dem der intakte Leistungshalbleiter eingeschaltet wird (englisch: hard
switching fault, kurz: HSF). Die zweite Art ist ein Halbbriickenkurzschluss, der auftritt,
wihrend der intakte Leistungshalbleiter voll leitfdhig ist und den Laststrom fiihrt (englisch:
fault under load, kurz: FUL). Der HSF kann, wie in [105]-[107] gezeigt wird, anhand des feh-
lenden Millerplateaus erkannt werden. Das Millerplateau ist der Bereich beim Einschalten, in
dem die Gate-Emitter-Spannung nahezu konstant ist, aber die maximale Spannung noch nicht
erreicht ist (Abb. 5.1). Es resultiert daraus, dass sich die Kollektor-Emitter-Spannung éndert



92 5. Halbleiternahe Kurzschlusserkennung

20 —
< 10 ——— -
§ 0t T{/'/ Millerplateau
—10 £
0 0,2 0.4 0,6 0,8 1
Zeit (us)
normales Schalten HSF — - —
FUL - - -

Abbildung 5.1: Gate-Emitter-Spannung beim normalen Einschalten und beim Halbbriickenkurz-
schluss (Simulation)

und dabei zunichst die Millerkapazitit (parasitire Kapazitit zwischen Gate und Kollektor)
durch den Gatestrom umgeladen wird. Beim HSF sinkt die Kollektor-Emitter-Spannung nur
leicht ab, sodass kein Millerplateau vorliegt.

Ein FUL kann ebenfalls durch die Uberwachung der Gate-Emitter-Spannung erkannt werden,
da es beim Eintreten des Kurzschlusses, wie in Abb. 5.1 zu sehen, zu einer kurzen Span-
nungsiiberhohung kommt [108], [109] (Abb. 5.1). Die Spannungsiiberhohung entsteht iiber
die Millerkapazitit aufgrund des schnellen Anstiegs der Kollektor-Emitter-Spannung infolge
des Kurzschlussstroms.

Eine weitere Moglichkeit zur schnellen Kurzschlusserkennung ist die Detektion des Kollektor-
stromanstiegs. Dies kann {iber eine Spannung, die durch den Stromanstieg an einer parasitiren
Induktivitédt induziert wird, erfolgen. In [110] und [111] wird dafiir die parasitire Emitter-
induktivitidt genutzt. Die hier induzierte Spannung kann bei geeigneten Leistungsmodulen
zwischen dem Leistungs- und dem Hilfsemitter fiir die Gateansteuerung gemessen werden.
In [112] wird eine Kombination dieses Erkennungsverfahrens mit der Uberwachung der Gate-
Emitter-Spannung genutzt, um eine sehr schnelle und zuverldssige Kurzschlusserkennung zu
erreichen.

Sowohl iiber die Gate-Emitter-Spannung als auch iiber die induzierte Spannung infolge des
Stromanstiegs kann ein Halbbriickenkurzschluss in einigen hundert Nanosekunden erkannt
werden. Der Nachteil beider Systeme gegeniiber der Entséttigungsiiberwachung ist jedoch,
dass die Erkennung nur in diesem kurzen Zeitfenster moglich ist. Wenn der Fehler, z. B. durch
eine Storung des Erkennungssystems, nicht direkt erkannt wird, ist keine spétere Erkennung
mehr moglich.

Die Uberwachung des Stroms im Spannungszwischenkreis stellt eine weitere Moglichkeit
zur Kurzschlusserkennung dar [113]. Bei Umrichtern kleiner Leistung, wie z. B. bei Schalt-
netzteilen, kommt alternativ eine Kurzschlusserkennung iiber einen elektrischen Widerstand
(Messshunt) in der Halbbriicke zum Einsatz. Bei beiden Varianten wird der Kurzschlussstrom
direkt im Kommutierungskreis gemessen. Der Vorteil der Messung im Zwischenkreis ist,
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dass der gesamte Umrichter mit einer Kurzschlusserkennung iiberwacht werden kann. Ein
Nachtteil ist, dass in diesem Fall eine direkte Fehlerlokalisierung nicht moglich ist. Dartiber
hinaus beeinflusst der Stromsensor im Kommutierungskreis das Schaltverhalten und kann so
zu hoheren Schaltverlusten fiithren.

In diesem Kapitel werden zwei Schaltungen zur Kurschlusserkennung vorgestellt und mit
Hilfe von Simulationen und einem experimentellen Testaufbau niher untersucht. Zunéchst
erfolgt die Untersuchung einer beschleunigten Entsdttigungsiiberwachung. Im Anschluss
wird ein Kurzschlusserkennungssystem betrachtet, mit dem der Kurzschluss anhand von
transienten Spannungsidnderungen im Zwischenkreis erkannt wird. Die Ergebnisse dieser
Untersuchungen wurden bereits in [114] vorverdffentlicht.

5.1 Beschleunigte Entsattigungsiiberwachung

Der Zeitraum, fiir den die Entséttigungsiiberwachung beim Einschalten deaktiviert sein muss,
um Fehlauslosungen zu vermeiden, betrdgt bei den in dieser Arbeit betrachteten IGBT auf
Basis von Silizium (Si) etwa eine Mikrosekunde. Kommerzielle Si-IGBT sind in der Regel
so dimensioniert, dass sie nach einer Kurzschlussdauer von fiinf bis 20 Mikrosekunden
den Kurzschlussstrom noch sicher abschalten konnen [115]. Fiir diese Halbleiter ist daher
die Verzogerung bei der Kurzschlusserkennung durch die Entséttigungsiiberwachung aus-
reichend kurz. Allerdings ist die maximale Kurzschlussdauer der Leistungshalbleiter ein
Designkriterium bei ihrer Entwicklung. Die Kurzschlussfestigkeit ist durch die maximal
zuldssige Erwdrmung des Chips wihrend des Kurzschlusses begrenzt und ergibt sich aus
dem Chipvolumen und der Kurzschlussstromdichte [116]. Die Kurzschlussstromdichte ist
wiederum vom Gatekanal des IGBT abhingig [118]. Neue Entwicklungen beim Aufbau der
Chips und im Herstellungsprozess ermdglichen diinnere Chips [99]. Gleichzeitig bewirkt
die Optimierung des Gatekanals eine Reduzierung des Kanalwiderstands und damit verbun-
den eine Reduzierung der Durchlassverluste. Gleichzeitig geht dies jedoch mit gréeren
Kurzschlussstromen einher [99], [119]. Die Kurzschlussfestigkeitsdauer nimmt somit ab.
Eine schnellere Kurzschlusserkennung ermoglicht die Verwendung von Halbleitern mit einer
geringeren Kurzschlussfestigkeitsdauer und dadurch eine Reduzierung der Durchlassverluste
der Halbleiter im Normalbetrieb [112], [119].

Eine schnellere Entsittigungsiiberwachung ist auch in Hinblick auf Wide-Bandgap-Halbleiter
Bestandteil aktueller Forschung. Wang et al. zeigen in [102], dass eine schnellere Entsét-
tigungsiiberwachung fiir MOSFET auf Siliziumcarbidbasis moglich ist. Der Schwerpunkt
liegt bei Wang et al. jedoch auf den zusitzlichen Herausforderungen hinsichtlich des Aufbaus
der Schaltung, die aus den schnelleren Leistungshalbleitern resultieren. Die schnellere Er-
kennung selbst folgt aus dem kiirzeren Einschaltvorgang, der eine kleinere ausgeblendete
Zeitdauer ermoglicht. Es muss jedoch weiterhin der gesamte Einschaltvorgang ausgeblendet
werden. Die beschleunigte Entsittigungsiiberwachung, die im Folgenden beschrieben wird,
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Abbildung 5.2: Gegeniiberstellung der normalen und der beschleunigten Entséttigungsiiberwa-
chung

ermoglicht es, komplett auf die Ausblendung zu verzichten. Dadurch kann die Erkennung
erheblich beschleunigt werden.

Die normale Entsittigungsiiberwachung (Abb. 5.2a) besteht aus einer Diode Dy, die die
hohe Sperrspannung des ausgeschalteten Leistungshalbleiters abblockt. Bei eingeschaltetem
Leistungshalbleiter treibt eine Stromquelle einen Stromfluss durch diese Diode. Alternativ
zur Stromquelle wird ein Widerstand (R4 in Abb. 5.2a) zur positiven Gatetreiberversorgung
(Ucc) verwendet. Solange der Halbleiter ausgeschaltet ist, ist bei der normale Entséttigungs-
tiberwachung der Transistor T; eingeschaltet, sodass die Spannung u; null ist. Zu Beginn
des Einschaltvorgangs des Leistungshalbleiters wird T| wieder ausgeschaltet und die Kom-
bination des Kondensators C; mit dem Widerstand R4 verzogert den Spannungsanstieg am
Komparator. Durch diese Verzogerung kann die ausgeblendete Zeit nach dem Einschalten
eingestellt werden.

Die hier untersuchte beschleunigte Entsittigungsiiberwachung (Abb. 5.2b) kombiniert die
normale Entsittigungsiiberwachung mit der beschriebenen Kurzschlusserkennung anhand
des transienten Verlaufs der Gate-Emitter-Spannung (ugg) beim Einschalten. Zur Kom-
bination der beiden Verfahren wird die Gatespannung auf die Entsattigungsiiberwachung
zuriickgefiihrt. Dadurch wird der Stromfluss durch die Diode D nicht direkt von der Gate-
treiberversorgung sondern iiber den Gatetreiber und den Gatewiderstand (R;) getrieben.

Im Normalzustand verharrt die Gatespannung beim Einschalten durch die Millerkapazitét
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Abbildung 5.3: Stromlaufplan der beschleunigten Entséttigungsiiberwachung fiir die Simulatio-
nen und die experimentelle Erprobung

so lange auf dem Millerplateau, bis die stationédre Kollektor-Emitter-Durchlassspannung
nahezu erreicht ist (vgl. oberer Graph in Abb. 5.4) und die Diode D; durchschaltet. Durch
die geeignete Auslegung des Spannungsteilers der Widerstinde R3 und R; kann erreicht
werden, dass die Spannung am Komparator (1) wihrend des fehlerfreien Einschaltvorgangs
unterhalb der Vergleichsspannung (Ucomp) bleibt. Dadurch ist keine zusitzliche Ausblendezeit
notwendig. Der Kondensator C; dient hier nur zur Unterdriickung von moglichen, kurzzeitigen
Storungen durch kapazitive oder induzierte Einkopplungen und kann kleiner ausgelegt werden
als bei der normalen Entsittigungsiiberwachung. Die Fehlererkennung selbst wird durch
diesen Kondensator nur gering verzogert.

Wenn der Leistungshalbleiter auf einen bestehenden Kurzschlussfehler zuschaltet wird (eng-
lisch: hard switching fault, kurz: HSF), féllt die Durchlassspannung aufgrund der Entsitti-
gung des IGBT nicht auf das normale Spannungsniveau. Dadurch wird die Millerkapazitit
nicht umgeladen und die Gatespannung zeigt kein Millerplateau, sodass diese direkt auf
die volle Gatetreiberversorgungsspannung steigt (vgl. oberer Graph in Abb. 5.4). Bei ge-
eigneter Auslegung des Spannungsteilers (R;, R3) libersteigt die Spannung am Komparator
die Schwellspannung und der Fehler kann ohne Verzdgerung erkannt werden. Bei einem
eingeschalteten Leistungshalbleiter entspricht die Schaltung nahezu der normalen Entstti-
gungsiiberwachung, sodass ein Kurzschlussfehler in diesem Zustand (englisch: fault under
load, kurz: FUL) ebenso erkannt werden kann. Auch bei dieser Fehlererkennung gibt es auf
Grund des kleineren Kondensators gegeniiber der normalen Schaltung eine leichte Reduktion
der Verzogerung.

Hinsichtlich der bendtigten Hardware ist die beschleunigte Entséttigungsiiberwachung ver-
gleichbar mit der normalen. Der Transistor T ist hier nicht notwendig, da aufgrund der Riick-
fiihrung vom Gate die Spannung beim ausgeschaltetem IGBT unterhalb der Schwellspannung
liegt. AuBerdem ist die Zeitkonstante fiir die Entladung des Kondensators (R, || R3 - C}) bei die-
ser Schaltung so klein, dass der Kondensator auch bei einem minimal kurzen ausgeschalteten
Zustand ausreichend entladen wird.
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5.1.1 Schaltungsauslegung

Bei der Auslegung der Widerstiande wird zunéchst das transiente Verhalten der Schaltung
vernachldssigt und die Auslegung erfolgt stattdessen iiber stationdre Gro3en. Zur Abgrenzung
zu den zeitabhédngigen GroBen sind die stationdren Groen im Folgenden mit Gro8buchstaben
beschrieben. Die Spannung U; in Abhingigkeit von der Gate-Emitter-Spannung (Ugg) und
der Kollektor-Emitter-Spannung zuziiglich der Diodenspannung (Ucgp) betridgt

1 1
Uy =Rpinz- | =—U —U . 5.1
1 =Rp123 (R3 GE t+ R, CED> (5.1)
Der Ersatzwiderstand Rp23 entspricht dem Ersatzwiderstand der Parallelschaltung der drei
Widerstidnde (Rp123 =Ry H R, || R3).

Der Zustand der Diode ist von der Kollektor-Emitter-Spannung des IGBT abhéingig. Solange
diese grofer als U ist, sperrt die Diode und die Spannung Ucgp entspricht der Spannung Uj .
Die Gleichung (5.1) vereinfacht sich zu

UGE - (5.2)

Bei einem normalen Einschalten bleibt die Gate-Emitter-Spannung so lange auf dem Miller-
plateau (Uprijier), bis die Kollektor-Emitter-Spannung auf die Durchlassspannung abgefallen
ist. Die Spannung am Komparator fiir einen normalen Einschaltvorgang U; nz ist daher

Ry
Ry +R3

U, NZ — UMiller,maX . (5.3)

Da die Spannung des Millerplateaus von der Sperrschichttemperatur und dem Laststrom
abhiéngig ist, wird hier die maximale Plateauspannung (Umiller,max) Verwendet. Wird der
IGBT hingegen auf einen Kurzschluss eingeschaltet, steigt die Gate-Emitter-Spannung direkt
auf die Gatetreiberversorgungsspannung Ucc. Die Spannung am Komparator ist in diesem
Fall

R,
Ry + R;

Ui usk = Ucc . (5.4)

Die Division der Gleichung (5.3) durch die Gleichung (5.4) ergibt das Verhiltnis der Span-
nungen U; im Normalzustand und im Fehlerzustand

Uinz _ Umiller,max
U1 HsF Ucc

(5.5)
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Zur sicheren Fehlererkennung sollte die Schwellspannung am Komparator zwischen Uj Nz
und U gsF liegen. Damit Fehler sicher erkannt werden und es gleichzeitig nicht zu Fehlaus-
l6sungen kommt, sollte der Abstand der Schwellspannung zu den Vergleichsspannungen im
Normal- und Fehlerzustand ausreichend grof} sein. Das ist hier aufgrund des Verhiltnisses in
Gleichung (5.5) gegeben.

An einem eingeschalteten IGBT ist die Gate-Emitter-Spannung bereits auf die volle Ver-
sorgungsspannung gestiegen und die Diode D ist leitfdhig, sodass iiber dieser lediglich
ihre Flussspannung anliegt. Durch einen Kurschluss in diesem Zustand entséttigt der IGBT,
wodurch wiederum die Kollektor-Emitter-Spannung ansteigt. Die Spannung am Komparator
1st

R R
p123 Uce + p123

R; R UCED7desat,min . (5.6)

Ui ruL =
UCED desat,min 1t die minimale Entséttigungsspannung des IGBT, bei dem die Entsittigungs-
iberwachung ansprechen soll, zuziiglich der Vorwirtsspannung der Diode.

Fiir eine sichere Erkennung beider Fehlerarten sollen die Spannungen am Komparator bei
beiden Arten gleich sein. Zur Bestimmung des dafiir notwendigen Widerstandsverhiltnisses
wird Gleichung (5.4) nach Ucc aufgeldst und Uy gsr durch Uy gy, ersetzt. Das Ergebnis in
Gleichung (5.6) eingesetzt ergibt

Rp123 Ry +R3 Rp123
. Uy puL + —

R3 Ry ’

Ui rpuL = UCED, desat,min - (5.7)

Aus dem Zusammenfassen und Umstellen dieser Gleichung folgt

Ui ruL = UCED desat,min - (5.8)

Damit die Vergleichsspannung U; bei beiden Fehlerarten gleich grof ist, miissen somit die
Widerstéinde so gewihlt werden, dass diese Spannung im Fehlerfall gleich Ucgp desat,min 1St-
Uber Gleichungen (5.4) kann das daraus resultierende Verhéltnis von R; und R3 bestimmt
werden

U CED,desat,min

Ry R3 . (5.9)

Ucc — UceD, desat,min

Aus der Gleichung (5.8) folgt, dass die Gleichung (5.6) unabhiéngig von R erfiillt ist, sodass
R bis hierhin frei gewihlt werden kann. Die maximale Grofle von R resultiert jedoch aus der
zusitzlichen Bedingung, dass die Spannung beim eingeschalteten IGBT im Normalzustand
maximal der Spannung U nz aus Gleichung (5.3) entsprechen soll, damit keine Fehlaus-
16sungen auftreten. Fiir die Bestimmung von R; muss auBBerdem die maximale Kollektor-
Emitter-Sattigungsspannung im Normalbetrieb zuziiglich der Vorwértsspannung der Diode
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(UCED sat,max) beriicksichtigt werden. Diese Randbedingungen in Gleichung (5.1) eingesetzt
ergeben

1 1
UiNz = Rp123 - (R_3UCC + R_IUCED,sat,max> : (5.10)

Aus dem Einsetzen des Widerstands R, aus Gleichung (5.9) und der Spannung U Nz aus
Gleichung (5.3) in diese Gleichung folgt der maximale Widerstand R; in Abhéngigkeit vom
Widerstand R3

UMiller,maX ’ UCED,desat,min - UCED,sat,max -Ucc

R < R3. (5.11)

2
UCC - UMiller,max -Ucc

Die Widerstinde R und R, konnen somit iiber die Gleichungen (5.9) und (5.11) in Ab-
hingigkeit vom Widerstand R3 ausgewihlt werden. Bei der Auswahl des Widerstands R3
ist zu beriicksichtigen, dass die Gateansteuerung durch die Fehlererkennung belastet wird.
Ein zu kleiner Widerstand kann daher zu einer starken Belastung der Gatetreiberendstufe
fiihren. Auerdem wird die Gate-Emitter-Spannung durch die Belastung reduziert. Auf der
anderen Seite sind die Dynamik der Schaltung und damit auch die Geschwindigkeit der
Fehlererkennung von der GroBe der Widerstinde und des Kondensators abhingig. Da auch
der Komparator iiber eine parasitire Eingangskapazitit verfiigt, kann die Kapazitidt C; nicht
beliebig reduziert werden. Daher erhohen gro3e Widerstiande ggf. die Verzogerung bei der
Kurzschlusserkennung. Unter Berlicksichtigung dieser beiden Aspekte kann der Widerstand
R3 geeignet gewihlt werden.

Der Kondensator C; kommt hier zum Einsatz, um Fehlauslosungen durch Stérungen zu
vermeiden. Storungen konnen hier z. B. dadurch verursacht werden, dass steile Stromtransi-
enten beim Schalten Spannungsspitzen an parasitiren Induktivititen induzieren. Um diese
Spannungsspitzen herauszufiltern, muss die Zeitkonstante des Tiefpasses erster Ordnung aus
R, und R3 und dem Kondensator gro3 genug gewihlt werden. Bei den hier verwendeten
IGBT hat sich gezeigt, dass eine Zeitkonstante ((R, || R3) - C) von 100 ns ausreichend ist.
Damit kann diese Zeitkonstante signifikant kleiner gewihlt werden als bei der normalen
Entsittigungsiiberwachung.

Ein Nachteil der so dimensionierten Fehlererkennung gegeniiber der normalen Entséttigungs-
tiberwachung ist, dass durch eine reduzierte Gatespannung in Folge eines Fehlers im Gatekreis
die Vergleichsspannung am Komparator nicht mehr iiberschritten werden kann. Dies hat
zur Folge, dass eine daraus resultierende Entsittigung des Halbleiters nicht sicher erkannt
wird. Dieser Fehlerfall kann jedoch iiber eine Uberwachung der Gatespannung mit abgedeckt
werden.
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Tabelle 5.1: Parameter der beschleunigten Entsittigungsiiberwachung nach Abb. 5.3

Gatetreiberversorgungsspannung Ucc 15V
Maximale Millerplateauspannung Umiller,max 12V
Maximale Sittigungsspannung UCED sat,max 4V
Minimale Entsittigungsspannung | Ucgp desatmin | 7,9 V
Komparatorvergleichsspannung Ucomp 6,5V
Widerstandswert Ry 6,67 kQ
Widerstandswert Ry 10 kQ
Widerstandswert R3 10 kQ
Kapazitit (Simulation) C 16,6 pF
Kapazitit (Erprobung) C 0 pF

5.1.2 Schaltungssimulation

Zur Untersuchung des transienten Verhaltens erfolgt eine Simulation der Schaltung mit SPI-
CE (Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis). Die SPICE-Simulation bildet das
Verhalten der Leistungsmodule ab, die auch fiir die experimentelle Validierung verwendet
werden. Die Kenndaten der Komponenten, die in der Simulation und in der experimentellen
Erprobung eingesetzt werden, sind im Anhang in Tab. A.5 gegeben. Die Leistungsmodule sind
H-Briickenmodule mit vier 600 V /100 A Trench-IGBT. Eine Drossel, in der der Laststrom
fiir die Untersuchungen eingestellt wird, verbindet die Ausgénge der beiden Halbbriicken (vgl.
Abb. 5.6, rechte H-Briicke). Der Kurzschluss wird in der Simulation und bei der experimentel-
len Validierung durch ein aktives Einschalten beider Halbleiter einer Halbbriicke geschaltet.
Der Aufbau ermdglicht es, beide Kurzschlussarten und normale Schaltvorgédnge bei verschie-
denen Laststromen zu untersuchen. Die beschleunigte Entsittigungsiiberwachung ist in der
Simulation entsprechend Abb. 5.3 beriicksichtigt. Neben der Entsittigungsiiberwachung und
den Leistungshalbleitern werden auch die Gatetreiber sowie die parasitdren Widerstinde und
Induktivitidten des Moduls, der d@uleren Verschaltungen und der Zwischenkreiskondensatoren
mit simuliert. Die Auslegungsparameter und die daraus resultierenden Werte fiir Widerstéin-
de und Kondensatoren fiir die Simulation und die experimentelle Validierung sind in Tab.
5.1 gegeben. Abbildung 5.4 zeigt die Ergebnisse der SPICE-Simulation. Beim fehlerfreien
Einschaltvorgang iibersteigt die Spannung u; nicht die Vergleichsspannung. Bei den beiden
Kurzschlussfehlern wird die Vergleichsspannung jedoch iiberschritten, sodass die Fehler
erkannt werden konnen. Der Komparator erkennt das Uberschreiten der Schwelle, sodass die
Spannung uq, in beiden Fehlerfillen um etwa 0,4 us verzogert ansteigt.

Zu niheren Betrachtung der Verzogerung der Kurzschlusserkennung sind die Simulations-
ergebnisse der beschleunigten Entsittigungsiiberwachung in Abb. 5.5 den Ergebnissen fiir
eine konventionelle Entsattigungsiiberwachung gegeniibergestellt. Die zur Vermeidung von
Fehlauslosungen ausgeblendete Zeitdauer ist bei dieser Simulation eine Mikrosekunde lang.
Der Widerstand R4 in Abb. 5.2 betrigt dafiir 15 kQ und die Kapazitit des Kondensators
C1 120 pF. Beim HSF ist die Dauer zwischen Beginn des Stromanstiegs und Erreichen der
Vergleichsspannung durch die beschleunigte Entséttigungsiiberwachung auf 200 ns reduziert.
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Abbildung 5.4: Simulationsergebnisse der beschleunigten Entsittigungsiiberwachung nach
Abb. 5.3

Die Verzogerung beim FUL ist auch bei der normalen Entsattigungsiiberwachung kleiner, da
hier zum einen der Kondensator schon leicht vorgeladen ist. Zum anderen sperrt die Diode
D, die ansteigende Kollektor-Emitter-Spannung, wodurch es zu einem Rekombinationsstrom
kommt. Dieser bewirkt das Aufladen des Kondensators C; und einen Anstieg des Span-
nung u;. Dieser Anstieg ist in Abb. 5.4 im Zeitraum zwischen 0,2 us und 0,4 us zu sehen.
Allerdings kann auch der FUL aufgrund der kleineren Kapazitidt mit der beschleunigten
Entsittigungsiiberwachung etwas schneller erkannt werden.

5.1.3 Experimentelle Validierung

Die Validierung der Berechnungen und der Simulationsergebnisse erfolgt tiber Messungen an
einem Testaufbau. Das elektrische Ersatzschaltbild des kompletten Aufbaus, der fiir beide hier
vorgestellten Kurzschlusserkennungssysteme Anwendung findet, ist in Abb. 5.6 abgebildet.
Die Kenndaten des Aufbaus sind in Tab. A.5 im Anhang gegeben. Abbildung 5.7 zeigt ein
Foto des Versuchsaufbaus. Fiir die Validierung der beschleunigten Entsdttigungsiiberwachung
ist nur die rechte Vollbriicke (H-Briicke) des Versuchsaufbaus und der Zwischenkreiskon-
densator notwendig. Die linke H-Briicke kommt lediglich bei der Untersuchung des zweiten
Kurzschlusserkennungssystems zum Einsatz. Mit Hilfe der rechten H-Briicke kann der Last-
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Abbildung 5.5: Vergleich der Verzogerungen bei der Fehlererkennung nach Abb. 5.3

_________________

getestete Halbbriicke

Abbildung 5.6: Elektrisches Ersatzschaltbild des Versuchsaufbaus

strom in der Drossel (ira5), die die beiden Ausgiinge verbindet, beliebig eingestellt werden.
Dieser Laststrom wird dann mit dem iiberwachten Bauteil geschaltet. Mit dem zweiten Bau-
teil der Halbbriicke konnen gleichzeitig die gewiinschten Kurzschlussarten geschaltet werden.
Die Gatetreiber sind im Aufbau iiber den H-Briickenmodulen angebracht und verfiigen iiber
keine eigenen Schutzfunktionen. Sie dienen daher lediglich zur Ansteuerung der IGBT. Die
Generierung der Ansteuersignale erfolgt iiber ein FPGA. Die Erkennungssignale der Kurz-
schlusserkennung werden bei den Messungen aufgezeichnet. Sie werden jedoch nicht zum
Gatetreiber zuriickgefiihrt. Stattdessen schaltet das FPGA die Kurschliisse nach einer Dauer
von 3 us wieder ab.

Die Messung des transienten Kollektorstroms des untersuchten Halbleiters ist iiber eine
Rogowskispule, die in einer Leiterplatte (englisch: printed circuit board, kurz: PCB) liegt und
um die Anschliisse der Zwischenkreiskondensatoren herumgefiihrt ist (Abb. 5.7), realisiert.
Wihrend der Messung wird die induzierte Spannung der Spule (i) aufgezeichnet. Die Be-
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Abbildung 5.7: Foto des Versuchsaufbaus (Fehlererkennung)
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Abbildung 5.8: Kalibrierungsmessung der PCB-Rogowskispule
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Abbildung 5.9: Messergebnisse der beschleunigten Entsittigungsiiberwachung am unteren Leis-
tungshalbleiter der Halbbriicke

rechnung des Stromverlaufs erfolgt dann im Nachgang iiber das Integral der induzierten Span-
nung. Dabei muss die Koppelinduktivitit zwischen Spule und den Zwischenkreisanschliissen
beriicksichtigt werden. Die Grof3e dieser Induktivitit folgt aus einer Kalibrierungsmessung.
Der Vergleich des berechneten Stroms mit dem Stromverlauf, der mit einem kommerziellen
Stromsensor (CWT-3x12) gemessen wurde, ist an Abb. 5.8 abgebildet. Der Vergleich zeigt,
dass dieses Messsystem den Kurzschlussstrom ausreichend genau erfasst.

Die Spannungen am unteren Halbleiter der Halbbriicke werden mit passiven Spannungstast-
kopfen gemessen. Fiir die Messung der Spannungen am oberen Halbleiter kommen hingegen
kommerzielle, potentialtrennende Differenzspannungstastkdpfe zum Einsatz.

Messergebnisse

Die Messergebnisse der experimentellen Untersuchung der Kurzschlusserkennung am unteren
Halbleiter sind in Abb. 5.9 dargestellt. Da die Gateansteuerungen fiir den unteren und den
oberen IGBT gleich aufgebaut sind, sind die unterschiedlichen Stromsteilheit beim HSF und
beim FUL voraussichtlich auf Bauteilparameterstreuungen zwischen den IGBT zuriickzu-
fiihren. Die Verldufe der Gate-Emitter-Spannungen zeigen das gleiche Verhalten wie in der
Simulation. Wihrend des normalen Einschaltens zeigt sich das Millerplateau. Beim HSF
steigt die Spannung hingegen direkt auf die Gatetreiberversorgungsspannung. Im Falle eines
FUL kommt es zu einer kurzzeitigen Uberhohung der Spannung. Die Spannungsverliufe
am Komparator zeigen ebenfalls eine gute Ubereinstimmung mit den simulierten Verldufen.
Beim normalen Einschalten bleibt die Spannung unterhalb der Vergleichsspannung. Lediglich
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Abbildung 5.10: Messergebnisse der beschleunigten Entsittigungsiiberwachung am oberen Leis-
tungshalbleiter der Halbbriicke

bei etwa 0,15 pus kommt es zu einer Spannungsspitze im Verlauf der Spannung u, die die
Vergleichsspannung iibersteigt (blauer Kreis). Die Spitze tritt gleichzeitig mit der Riickstrom-
spitze auf. An diesem Zeitpunkt beginnt die Diode zu sperren und die Zwischenkreisspannung
vom unteren IGBT zu iibernehmen. Die Kopplung der Spannungsédnderung in die Fehler-
erkennungsschaltung fiihrt voraussichtlich zu dieser Spannungsspitze. In Folge kommt es
jedoch zu keinem fehlerhaften Auslosen der Fehlererkennung. Im Kurzschlussfall tibersteigt
die Spannung u; die Vergleichsspannung (blaue Kreise), sodass der Fehler erkannt wird (rote
Kreise). Beim HSF iibersteigt die Spannung die Vergleichsspannung 250 ns nach den Beginn
des Stromanstiegs. In der Simulation liegt die Verzogerung bei lediglich 200 ns. Die Diffe-
renz von 50 ns zwischen Messung und Simulation resultiert aus der Eingangskapazitit des
Komparators. Da der Komparator, der in der Simulation zum Einsatz kam (Texas Instruments
LM193), eine relative groBBe Verzogerung aufweist, wurde dieser bei der experimentellen
Erprobung durch ein Bauteil mit einer geringeren Verzogerung (Texas Instruments LM7171)
ersetzt. Dieser weist zunichst eine hohere Eingangskapazitit aufweist, die einen langsameren
Anstieg von u; zur Folge hat. Jedoch reduziert sich durch die kiirzere Verzégerung des
Komparators die Dauer bis zur Fehlersignalisierung von 790 ns in der Simulation auf 340 ns
in der Messung. Insgesamt bestitigen die Ergebnisse, dass die Erkennung gegeniiber der
konventionellen Entsittigungsiiberwachung erheblich beschleunigt wird.

Abbildung 5.10 zeigt die Messergebnisse fiir den oberen Halbleiter der untersuchten Halb-
briicke. Die Ergebnisse demonstrieren, dass die Erkennung beider Kurzschlussarten mit der
beschriebenen Schaltung auch am oberen Halbleiter moglich ist (rote Kreise). Die Verzo-
gerungen bei der Fehlererkennung entsprechen den Verzdgerungen, die auch beim unteren
Halbleiter vorliegen.
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Abbildung 5.11: Prinzipielle Schaltung zur Erfassung der Zwischenkreisspannungstransienten
im Kurzschlussfall

5.2 Kurzschlusserkennung Giber Spannungstransienten im
Zwischenkreis

Die Erkennung des Kurzschlussstroms anhand des Zwischenkreisverhaltens bietet, wie
einleitend erliutert, die Moglichkeit, alle Halbbriicken eines Umrichters mit einer Kurzschlus-
serkennung zu iiberwachen. Im Kurzschlussfall kann aufgrund der verhiltnisméBig grof3en
Zuleitungsinduktivitit auf der DC-Eingangsseite eines Wechselrichters davon ausgegangen
werden, dass in den ersten Mikrosekunden der groBte Teil des Kurzschlussstroms aus dem
Zwischenkreiskondensator bezogen wird. Der Kurzschluss zeigt sich daher sowohl im Strom
in den Zwischenkreiskondensatoren als auch in der Anderung der Zwischenkreisspannung.
Der Nachteil bei der Uberwachung des Stroms ist die zusitzliche parasitire Induktivitit durch
den Stromsensor im Kommutierungskreis. Die zusitzliche Induktivitéit kann das Schaltverhal-
ten und die Schaltverluste negativ beeinflussen. Die Spannungsinderung ist hingegen schwer
mit einer direkten Spannungsmessung am Zwischenkreiskondensator zu erfassen, da die
Zwischenkreisspannung im Verhiltnis zur Spannungsidnderung im Kurzschlussfall sehr grof3
ist. Daher ist eine sehr genaue Spannungsmessung fiir eine schnelle Kurzschlusserkennung
erforderlich.

Abhilfe bietet die in Abb. 5.11 dargestellte Reihenschaltung eines Widerstands (Rs) und eines
kleinen Kondensators (Cs). Diese ist parallel zum Zwischenkreis geschaltet und iiberfiihrt
die Spannungsinderung in eine Spannung. Der Kondensator folgt bei Spannungsinderun-
gen ndherungsweise der Zwischenkreisspannung. Der Umladestrom fliet dabei iiber den
Widerstand, sodass die Spannung iiber dem Widerstand ndherungsweise proportional zur
Spannungsidnderung und zum Zwischenkreisstrom ist. Dies ermdoglicht es, anhand der Span-
nung einen Kurzschlussstrom zu detektieren. Die Riickwirkungen der Schaltung auf das
Umrichterverhalten sind dabei vernachlissigbar. Die Untersuchungen beziehen sich im Fol-
genden auf die Uberwachung eines Wechselrichters. Die Ergebnisse sind allerdings prinzipiell
auch auf andere Umrichtertopologien mit Spannungszwischenkreis iibertragbar.
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Abbildung 5.12: Schaltung zur Erfassung der Zwischenkreisspannungstransienten im Kurz-
schlussfall

5.2.1 Schaltungsauslegung

Unter der Annahme, dass die Zwischenkreiskapazitit sehr viel grofler ist als die Kapazitit des
Kondensators in der Fehlererkennungsschaltung (Cwg > Cs), kann der Strom durch R5 und
Cs gegeniiber dem Strom im Zwischenkreiskondensator vernachlidssigt werden. Der Strom im
Zwischenkreiskondensator (ic) entspricht folglich der Differenz aus dem Zwischenkreisstrom
auf der Wechselrichterseite (ioy) und dem DC-Eingangsstrom (i)

ic = lout — lin - (5.12)

Da die parasitére Induktivitit und der Widerstand des Zwischenkreiskondensators das Schal-
tungsverhalten bei der Fehlererkennung erheblich beeinflussen, sind diese in der detaillierten
Schaltungsdarstellung in Abb. 5.12 beriicksichtigt. Die Analyse dieser Schaltung erfolgt im
Folgenden im Laplacebereich. Die Zwischenkreisspannung (Upc) kann als Funktion des
Zwischenkreisstroms dargestellt werden

Upc(s) = — (

c +RC,WR+LC,WRS> Ic(s). (5.13)
WR S

Im néchsten Schritt erfolgt die Herleitung der Spannung Us am Widerstand Rs. Die Diode Dy
hat in dem relevanten Spannungsbereich um die Vergleichsspannung des Komparators herum
keinen Einfluss auf das Schaltungsverhalten, da deren Flussspannung wesentlich gréer als
die Vergleichsspannung ist. Auf die Funktion der Diode wird spiter detaillierter eingegangen.
Die Riickwirkung des anschlieBenden RC-Tiefpasses kann auf Grund von dessen Auslegung

ebenfalls vernachlissigt werden. Die Spannung in Abhédngigkeit vom Zwischenkreisstrom ist
daher

75 14+ CwrRcwr S +Cwr Lc.wr $°
U = — ! ! I . 5.14
5(5) Cwr I+ 55 c(s) (5.14)
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serkennung iiber Zwischenkreisspannungstransienten

Tabelle 5.2: Auslegungsparameter und resultierende Komponentenauslegung fiir die Kurzschlus-

Maximaler Laststrom Iastmax | 120 A
Maximaler DC-Eingangsstrom Iin max 100 A
Minimaler DC-Eingangsstrom Linmin | —100 A
Minimaler Kurzschlussstrom IKs min 317 A
Komparatorvergleichsspannung | Ucomp -1V
Zwischenkreiskapazitit Cwr 50 uF
Parasitire Induktivitat Lcwr 12 nH
Parasitidrer Widerstand Rc wr 6 mQ
Kapazitit Cs 230 pF
Widerstandswert Ry 1kQ
Tiefpasskapazitit Ctp 47 pF
Tiefpasswiderstandswert Rtp 10 kQ
Vorwirtsspannung Diode Ut pi 1.8V

Dabei ist 75 die Zeitkonstante der Kombination aus dem Widerstand und dem Kondensator
der Messschaltung (75 = Cs - Rs). Gleichung (5.14) zeigt, dass die Spannung an R5 ein Tief-
passverhalten mit der Zeitkonstante 75 aufweist. Auerdem geht diese Zeitkonstante auch als
Verstarkungsfaktor in die Gleichung ein. Bei der Auslegung ist daher zu beriicksichtigen, dass
eine grofle Verstarkung mit einer Verzogerung der Fehlererkennung verbunden ist. Dariiber
hinaus zeigt Gleichung (5.14), dass die Spannung am Widerstand neben dem Zwischen-
kreisstrom iiber die parasitdren Elemente auch Anteile der ersten und zweiten Ableitung des
Stroms enthilt.

Zur genaueren Betrachtung des Einflusses der parasitiren Elemente sind in Abb. 5.13 Messer-
gebnisse vom vorgestellten Aufbau zur experimentellen Validierung dargestellt. Da die Span-
nungen iiber den parasitiren Elementen nicht einzeln gemessen werden konnen, sind diese zur
Betrachtung der transienten Spannungsaufteilung als berechnete Gréen in Abb. 5.13 (b) dar-
gestellt. Die Berechnung erfolgt auf Grundlage des gemessenen Stromverlaufs (Abb. 5.13 (a))
und der abgeschitzten Groflen der parasitiren Elemente (Tab. 5.2). Die daraus resultierende
Gesamtspannung ist in Abb. 5.13 (c) der gemessenen Spannung gegeniiber gestellt. Der
Vergleich zeigt, dass der Verlauf iiber die Berechnung gut abgeschitzt wird. Die daraus
resultierenden Spannungsanteile an der Spannung us sind in Abb. 5.13 (d) abgebildet. Die
Gesamtspannung ist in Abb. 5.13 (e) wiederum der gemessenen Spannung gegeniiber gestellt.
Diese Untersuchung zeigt, dass die parasitire Induktivitit der Zwischenkreiskondensatoren
zu einer groen Spannungsspitze im Messsystem (Aus 1 cq1c) fiihrt. Diese tritt zu Beginn des
Einschaltvorgangs bzw. des Kurzschlusses auf. Ihre Amplitude iibersteigen das Nutzsignal
(Aus R calc) deutlich. Um daraus resultierende Fehlauslosungen der Kurzschlusserkennun-
gen zu vermeiden, ist es erforderlich diese Spitzen herauszufiltern. Dazu kommt hier ein
RC-Tiefpassfilter zum Einsatz. Auf Grund der groBen Amplitude der Spitze ist dies jedoch
nicht ausreichend (vgl. utp ca1c in Abb. 5.13 (f)) bzw. das Filter miisste so ausgelegt werden,
dass nur eine stark verzogerte Kurzschlusserkennung méglich ist. Daher kommt zusétzlich
die Diode D; zum Einsatz, die die Spannungsspitze begrenzt. Hier findet dafiir eine Diode
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Abbildung 5.13: Transientes Verhalten der Kurzschlusserkennung iiber Zwischenkreisspannungs-

transienten nach Abb. 5.12 und Tab. 5.2: (a) gemessener Zwischenkreisstrom,
(b) daraus resultierende berechnete Spannung iiber den parasitiren Elementen,
(c) berechnete und gemessene Zwischenkreisspannung, (d) aus den Spannun-
gen iiber den parasitiren Elementen resultierende Spannungsanteile an us
(berechnet), (e) berechnete und gemessene Spannung us, (f) Unterdriickung der

Spannungsspitze (berechnet)
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mit einer Vorwirtsspannung von etwa 1,8 V Verwendung. Da diese Spannung iiber der
Vergleichsspannung des Komparators liegt, beeinflusst die Diode die Fehlererkennung nicht.

Ein weiterer Aspekt bei der Schaltungsauslegung ist die Wahl der Vergleichsspannung des
Komparators. Dazu ist die Analyse des maximalen Stroms im Zwischenkreiskondensator
im Normalbetrieb sowie des minimalen Stroms im Kurzschlussfall notwendig. Der Strom
im Kondensator resultiert aus der Differenz zwischen dem Last- bzw. Kurzschlussstrom
und dem Eingangsstrom des Wechselrichters. Dieser hingt wiederum vom Lastzustand des
Wechselrichters ab und kann beim Zuriickspeisen in die DC-Versorgung auch negativ werden.
Im Extremfall bedeutet das fiir den Zwischenkreisstrom im Normalzustand (Ic Nz max), dass
der Laststrom maximal (/L ast,max) und gleichzeitig der Eingangsstrom minimal ist (fiy min). Im
Kurzschlussfall ist der Extremfall (Ic xs min) hingegen gegeben, wenn der Kurzschlussstrom
auf Grund des Zustands der Leistungshalbleiter minimal ist (Ixs min) und gleichzeitig der
maximale Eingangsstrom gegeben ist (fiy max)

IC,NZ,max = ILast,max - Iin,min (5-15)
IC,KS,min - IKS,min _Iin,max . (516)

Damit eine Fehlererkennung moglich ist, ist ein Unterschied zwischen Ipc Nz max und
Ipc ks,min erforderlich. Bei dem fiir die experimentelle Validierung zugrundeliegenden Bei-
spielwechselrichter betrigt der maximale Laststrom 100 A und der maximale bzw. minimale
Eingangsstrom £85 A. Fiir eine sichere Erkennung erfolgt die Berechnung und die Validie-
rung mit einem Sicherheitsfaktor von etwa 20 %, der zu den maximalen Stromen addiert
wird. Daraus ergeben sich die in Tab. 5.2 angegebenen Werte fiir den Laststrom und den
Eingangsstrom. Die aus Gleichung (5.14) fiir Ic = Ic Nz max folgende, stationidre Spannung
Us wird als Vergleichsspannung des Komparators gewihlt

Ts5 Ts5

Ucomp = US - __IC7NZ,max = _C_
WR

C (ILast,max _Iin,min) =—-1V. (5.17)
WR

Der minimale Kurzschlussstrom, der unter diesen Randbedingungen detektierbar ist, betragt

C
IS min = —% Ucomp + linmax = 317A . (5.18)

Experimentelle Validierung

Die Ergebnisse der experimentellen Untersuchung der Fehlererkennung iiber die transiente
Anderung der Zwischenkreisspannung sind in Abb. 5.14 und in Abb. 5.15 gegeben. In
Abb. 5.14 sind die Messkurven der Messungen ohne einen DC-Eingangsstrom dargestellt.
Abbildung 5.15 zeigt die Ergebnisse fiir einen DC-Eingangsstrom entsprechend der ,,worst
case“-Betrachtung in den Gleichungen (5.15) und (5.16) und mit den maximalen Strémen
aus Tab. 5.2.
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Die Verliufe zeigen, dass die Spannungsspitze in der Spannung us im Zeitraum zwischen 0 ns
und 200 ns, die aus der parasitdren Induktivitit im Zwischenkreis resultiert, durch die Diode
D, erfolgreich begrenzt wird und es beim normalen Einschalten durch die Kombination
mit dem Tiefpassfilter zu keiner fehlerhaften Kurzschlusserkennung kommt. Dariiber hinaus
unterschreitet die Spannung utp bei Kurzschlussfehlern die Vergleichsspannung sowohl
ohne als auch mit einem zusétzlichen DC-Eingangsstrom (blaue Kreise), sodass die Fehler
erfolgreich erkannt werden (rote Kreise). Der Vergleich der Kurzschlusserkennung ohne und
mit zusdtzlichem DC-Strom zeigt jedoch, dass der Strom die Fehlererkennung verzogert, da
durch diesen der resultierende Strom im Zwischenkreiskondensator kleiner ist. Insgesamt
zeigen die experimentellen Untersuchungen, dass unter den gegebenen Bedingungen eine
erfolgreiche Kurzschlusserkennung moglich ist.

5.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden zwei Ansitze zur halbleiternahen Kurschlusserkennung vorge-
stellt und untersucht. Die beschleunigte Entséttigungsiiberwachung ermoglicht es, mit einem
Schaltungsaufwand, der mit der normalen Entséttigungsiiberwachung vergleichbar ist, die
Kurzschlusserkennungszeit bei den untersuchten IGBT von rund einer Mikrosekunde auf
250 ns zu reduzieren. Dadurch kann die Bauteilbelastung im Kurzschlussfall verringert
werden. Dies wiederum kann den Einsatz von Leistungshalbleitern mit einer geringeren Kurz-
schlussdauerfestigkeit ermoglichen. Die Schaltung erfordert jedoch eine prizise Auslegung
der Widerstandswerte. Dazu wurde das Schaltungsverhalten in diesem Kapitel analysiert
und Regeln zur Auswahl der Komponenten entwickelt. Diese konnten sowohl anhand von
Schaltungssimulationen als auch durch die experimentelle Erprobung bestitigt werden.

Der zweite Ansatz zur Kurzschlusserkennung hat den Vorteil, dass nur ein Uberwachungs-
system fiir den gesamten Umrichter erforderlich ist. Aus der Verwendung nur eines Systems
resultiert der Nachteil, dass keine direkte Fehlerlokalisierung moglich ist. Dariiber hinaus
stellt der Ansatz Anforderungen an den Unterschied der Strome, die im Normalfall und im
Kurzschlussfall im Zwischenkreiskondensatoren auftreten. Aufgrund des vergleichsweise
geringen Schaltungsaufwands eignet sich diese Kurzschlusserkennung gut als zusitzliche
redundante Kurzschlusserkennung, die beim Ausfall der primédren Kurzschlusserkennung
wirksam wird.

Insgesamt stellen die beiden Ansétze zur Kurzschlusserkennung eine Ergédnzung zu den
bereits bekannt Verfahren dar und ermdglichen eine sichere Erkennung von Fehlern in der
Leistungselektronik, die notwendig ist, um die Fehler entsprechend des Sicherheitskonzepts
aus Kapitel 4 zu behandeln.
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6 Zwischenkreisdimensionierung

In diesem Kapitel wird die Dimensionierung der DC-Zwischenkreise in den fehlertoleranten
Antrieben untersucht. Da die Untersuchung fiir Zweipunktwechselrichter mit einem Span-
nungszwischenkreis erfolgt, liegt der Schwerpunkt auf der Dimensionierung der Zwischen-
kreiskondensatoren. Bei der Dimensionierung der Zwischenkreise in den Einzelkomponenten
werden auch die Wechselwirkungen mit den weiteren Komponenten beriicksichtigt, die mit
dem HV/DC-Netz verbunden sind (z. B. der zweite Antrieb, die zusitzliche Energiesenke).

Zunichst wird die verwendete Berechnungsmethodik fiir die Zwischenkreisuntersuchung
und -dimensionierung vorgestellt. Im nichsten Schritt erfolgt die Untersuchung der Zwi-
schenkreisdimensionierung fiir den fehlertoleranten Antrieb. Dabei wird insbesondere auf die
Unterschiede zwischen einem normalen Antriebssystem und dem in Kapitel 4 vorgestellten
fehlertoleranteren Antriebssystem eingegangen.

6.1 Berechnungsmethodik

Mit der Methodik zur Berechnung der Zwischenkreisbelastung sollen die Belastungen in
den Zwischenkreiskondensatoren der Antriebe sowie in den Verbindungselementen zwi-
schen den einzelnen Kondensatoren im HV/DC-Netz schnell berechnet werden, sodass eine
systematische Optimierung der Zwischenkreisdimensionierung moglich ist. Fiir dreistringi-
ge Wechselrichter kann der Effektivwert des Stroms im Zwischenkreiskondensator fiir die
Grundschwingungsdauer, wie in [87] und in [120] gezeigt und in Abschnitt 3.2.4 bereits ange-
wendet, analytisch in Abhéngigkeit vom Leistungsfaktor (cos ¢) und vom Modulationsgrad
(M) hergeleitet werden. Fiir einen Wechselrichter mit zwei unabhéngigen dreistringigen Teil-
systemen und unter Beriicksichtigung des PWM-Interleavings gestaltet sich die analytische
Losung aufwendiger, da abschnittsweise Integrationen erforderlich sind. Dies folgt daraus,
dass sich die Anordnung der Strompulse und deren Uberlagerungen in Abhiingigkeit vom
Lastpunkt und vom Spannungswinkel dndern. Eine analytische Losung des Kondensator-
stroms fiir zwei dreistringige Systeme mit einem gemeinsamen Zwischenkreiskondensator
und mit einem Verschiebungswinkel der PWM-Trégersignale von 180° ist in [121] hergeleitet.
Der Nachteil ist, dass fiir jeden Verschiebungswinkel neue Berechnungen erforderlich sind.
AuBerdem ist diese Vorgehensweise nicht zielfithrend, wenn die zwei Teilsysteme getrennte
Zwischenkreiskondensatoren haben und die Wechselwirkungen zwischen diesen mitberiick-
sichtigt werden sollen oder wenn die Wechselwirkungen mit den iibrigen Komponenten des
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HV/DC-Netzes mit untersucht werden sollen. Eine Moglichkeit, die daraus resultierenden
Effekte zu untersuchen, ist die Verwendung von Zeitbereichssimulationen. Da diese jedoch
sehr zeitaufwendig sind, stellen sie hinsichtlich der Rechenzeit keine effiziente Losung dar.
Im Folgenden kommen daher Berechnungen im Frequenzbereich zum Einsatz. Ein frequenz-
basierter Ansatz wurde z. B. auch in [122] gewihlt, um die Zwischenkreisbelastung in einem
Antriebssystem mit einem Wechselrichter und einem Hochsetzsteller an einem gemeinsa-
men Zwischenkreiskondensator zu berechnen und die Pulsmuster des Gesamtsystems zu
optimieren.

Das HV/DC-Netz besteht aus den Zwischenkreiskondensatoren der Komponenten und den
Verbindungselementen zwischen diesen (Abb. 4.9). Unter der Bedingung, dass keine Sét-
tigungseffekte in den Verbindungselementen zu erwarten sind, handelt es sich dabei um
ein lineares System. Daher konnen die Berechnungen der Strome und der Spannungen ent-
sprechend des Superpositionsprinzips fiir alle Frequenzanteile einzeln iiber die komplexe
Wechselstromrechnung erfolgen. Durch die Uberlagerung kann anschlieBend die Gesamtbe-
lastung bestimmt werden.

Als Eingangsgrofien fiir die Berechnungen der Zwischenkreisbelastungen im Frequenzbereich
sind die Frequenzspektren der Zwischenkreisstrome der Wechselrichter notwendig. Diese
hingen neben dem Lastzustand (Ausgangsstrom, Leistungsfaktor und Modulationsgrad)
auch von der Grundfrequenz der Ausgangsstrome (fy), der Schaltfrequenz (fs) und dem
Modulationsverfahren des Wechselrichters ab. Dieses Spektrum kann fiir einzelne Lastzustin-
de, wie in [123]-[127] beschrieben, mit einer Doppelfourieranalyse ermittelt werden. Die
Fourierkoeffizienten folgen dabei gemif [128] aus dem Doppelintegral

T 7T
1 .
Qk,lek,l‘l‘jBk,l:—zﬂ:z//iWRe](katH“’Ot)dwstdwot. (6.1)
—nT—7

Das innere Integral stellt eine Fourieranalyse iiber eine Schaltperiode dar und ist von der
Laufvariable wyt des duBeren Integrals abhingig. Das dufleren Integral entspricht einer
Fourieranalyse der Grundperiode. Diese Laufvariable wy? ist gleich dem hier verwende-
ten Spannungswinkel ¢y. Die Buchstaben k und / sind die Nummern der Vielfachen der
Schaltfrequenz bzw. der Grundfrequenz des Zwischenkreisstroms.

Das Ergebnis dieses Doppelintegrals kann iiber Besselfunktionen bestimmt werden. Grund-
satzlich setzt diese Vorgehensweise ein festes und bekanntes Verhiltnis zwischen der Grund-
frequenz und der Schaltfrequenz voraus. Dies ist bei einem Traktionsantrieb nicht gegeben,
da sich die Grundfrequenz entsprechend der Motordrehzahl @ndert. Um dies zu beriicksich-
tigen, miisste grundsitzlich das Spektrum entsprechend fiir verschiedene Verhéltnisse von
Grund- und Schaltfrequenz bestimmt werden. Allerdings ist die thermische Zeitkonstante
der Kondensatoren deutlich groBer als die maximale Periodendauer der Grundfrequenz (vgl.
Abschnitt 3.2.4), sodass die Schwankung der thermischen Belastung, die aus der grundfre-
quenten Anderung der Strangstrome folgt, bei der Kondensatorauslegung vernachlissigbar
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Abbildung 6.1: Vergleich des vollstindigen und des reduzierten Frequenzspektrums (fy = k- fs)

ist. Daher ist es hinsichtlich der thermischen Untersuchung zuléssig, alle Berechnungen mit
den Spektren fiir eine konstante Grundfrequenz durchzufiihren.

Ein weiterer Nachteil der doppelten Fourieranalyse ist, dass das resultierende Spektrum viele
Frequenzanteile enthilt, da neben den Vielfachen der Schaltfrequenz Seitenbédnder zu diesen
Vielfachen vorliegen. Aufgrund der Symmetrie im dreistrangigen System wiederholt sich
der Stromverlauf im Zwischenkreis dreimal je Grundperiode. Daher ist der Abstand die
Seitenbinder ein Vielfaches von der dreifachen Grundfrequenz (Abb. 6.1 (a)). Das dichte Fre-
quenzspektrum hat einen erhdhten Aufwand bei der Bestimmung der Zwischenkreisbelastung
zur Folge, da die Berechnung der Strome fiir jeden Frequenzanteil einzeln erfolgen muss.

Im Rahmen dieser Arbeit kommen daher reduzierte Frequenzspektren zur Anwendung, die
lediglich aus den Vielfachen der Schaltfrequenz bestehen [129]. Dazu wird das innere Integral
zur Bestimmung der Fourierkoeffizienten in Gleichung (6.1) gelost. Das Ergebnis ist das
Frequenzspektrum der Schaltperiode in Abhingigkeit vom Spannungswinkel ¢@y. Aufgrund
dieser Abhingigkeit schwingen die Amplituden dieser Frequenzanteile entsprechend mit dem
Dreifachen der Grundfrequenz und den Vielfachen davon (Abb. 6.1 (b)). Bei der Berechnung
der Zwischenkreisbelastung kann diese Abhédngigkeit jedoch weitestgehend vernachlissigt
werden, sodass die Berechnung fiir jede Vielfache der Schaltfrequenz iiber den Effektivwert
erfolgen kann, der mit Hilfe der Integration des Quadrats der Effektivwertzeiger der einzelnen
Frequenzanteile tiber die Grundperiode gebildet wird. Im Folgenden wird die Herleitung
dieser Spektren und die Vorgehensweise bei der Berechnung mit Hilfe der reduzierten
Spektren dargelegt und gezeigt, dass diese Spektren fiir die Auslegung des Zwischenkreises
ausreichend genau sind.

6.1.1 Reduziertes Frequenzspektrum

Die Untersuchung der Zwischenkreisbelastung erfolgt, wie in Abschnitt 3.2.4 dargelegt,
in dieser Arbeit unter der Annahme, dass die Strangstrome und die Sollspannungen des
Wechselrichters sinusféormig sind. Daher wird auch das Frequenzspektrum des Zwischen-
kreisstroms von dreistringigen Wechselrichtern unter dieser Annahmen hergeleitet. Dariiber
hinaus wird angenommen, dass die Stromwelligkeit durch die Modulation aufgrund der
groBen Motorinduktivititen vernachlédssigbar ist.
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Abbildung 6.2: Strompulse im Zwischenkreis eines dreistrangigen Wechselrichters mit Raum-
zeigermodulation (Annahme: vernachlédssigbare Welligkeit des Ausgangsstroms)

Ein periodisch auftretender Strompuls mit einer auf die Schaltperiode bezogenen Pulsdauer
0p = ™/7s und der Amplitude 7, kann iiber eine Fourierreihe aus Kosinusfunktionen dargestellt
werden. Da die Berechnung der resultierenden Strome und Spannungen im Zwischenkreis im
Folgenden mit Hilfe der komplexen Wechselstromrechnung erfolgt, werden die Effektivwerte
der Frequenzanteile gebildet. Die Effektivwerte der Kosinusfunktionen betragen

V2.
Tpurs e = o sin (k7 8p) k={1,2,...,00} . (6.2)

Der Index k ist die Nummer der Vielfachen der Schaltfrequenz (k = fi./ fs). Der Gleichanteil
der Pulsfunktion ist

Ipyis0 = ip &p - (6.3)

Der Zwischenkreisstrom eines Wechselrichters iiber einer Schaltperiode setzt sich aus mehre-
ren Strompulsen zusammen (Abb. 6.2). Das Spektrum fiir eine gesamte Schaltperiode folgt
aus der Uberlagerung der Spektren mehrerer Pulse. Die Pulsfolge innerhalb der Schaltperiode
wird vom verwendeten Modulationsverfahren beeinflusst. Im Rahmen dieser Arbeit wird die
symmetrische Raumzeigermodulation (vgl. Abschnitt 3.2.3) betrachtet, deren Zwischenkreis-
strom fiir eine Periode in Abb. 6.2 beispielhaft dargestellt ist. Eine analoge Vorgehensweise
kann aber auch fiir andere Modulationsverfahren durchgefiihrt werden.

Bei diesem Modulationsverfahren setzt sich der Zwischenkreisstrom aus vier Pulsen zu-
sammen, die aus den aktiven Schaltzustinden des Wechselrichters resultieren. Die relativen
Léngen dieser Pulse sind definiert als 81/2 bzw. &/2 . Die Amplituden der Strompulse im
Zwischenkreis resultieren aus der Kombination der Strangstrome und der Schaltzustidnde
und werden im Folgenden als #; fiir den resultierenden Strom im aktiven Schaltzustand mit
der Dauer 81/2 und als i, fiir den anderen aktiven Zustand bezeichnet. Um das resultierende
Frequenzspektrum einer Schaltperiode zu erhalten, konnen die Spektren der Einzelpulse
unter Beriicksichtigung der Verschiebungen der Pulse zueinander addiert werden. Dies erfolgt
iber eine komplexe Addition der Wechselstromzeiger. Dazu ist die Drehung der Phasenla-
ge entsprechend der Verschiebung der Pulse notwendig. Die Verschiebung kann iiber die
relativen Einschaltdauern der aktiven Zustidnde hergeleitet werden. Die Mitte der beiden
zusammenhidngenden Strompulse liegt bei einem Viertel der Schaltperiode. Zur Bestimmung
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der Mitte des Pulses mit der Dauer 61/2 (%51/7, in Abb. 6.2) muss vom Viertel der Schaltperiode
die Hilfte der Gesamtdauer der beiden zusammenhéngenden Pulse subtrahiert und dazu die
Hilfte der Pulsdauer 61/2 addiert werden

1 1/6 16 1
51 _ (_1+32)+ 1

> T3 (1-8) . (6.4)

T 4 2 22 4
Fiir die beiden Pulse mit der Dauer 81/2 betréigt die Verschiebung daher £1/4(1 — &,). Die
Summe der gedrehten Zeiger dieser beiden Pulse ergibt

V2. . 51 P2rkl(1-8) | —j2xkl(1-8)
lLk = Hl] Sin (kﬂ E) . (e 4 +e 4 ) (65)
2\/5, . 0 km
=, isin (kni) cos (7 (1 —52)) : (6.6)

Die Verschiebung der beiden anderen Pulse betriigt +1/4 (1 4 ;). Die Summe der Zeiger der
beiden anderen Pulse lautet

Ly = 2k\7/r§ iy sin (kﬂ%) cos <k2_7r (14 51)> . (6.7)

Die Wechselstromzeiger der gesamten Schaltperiode ergeben sich fiir jeden Frequenzanteil
k aus der Summe der Zeiger /; , und I, ;. Um die Verschiebung der gesamten Schaltperi-
ode, z. B. durch PWM-Interleaving, zu beriicksichtigen, werden die resultierenden Zeiger
zusitzlich um den Winkel dieser Verschiebung Opwy gedreht

212

. . (k= km
Iwr i = |1 (7 51) cos (7 (1— 62))
(6.8)
k k .
+ip sin (g 52) cos (Tn (1 +51)) .elkOpwm
Der Gleichanteil der Zwischenkreisstrome (k = 0) betrigt
Iwro=01i1+0is . (6.9)

Die Strome i; und i> und die relativen Pulsdauern 8; und & sind vom Lastzustand des
Wechselrichters abhingig und konnen unter der Annahme von sinusformigen Strémen und si-
nusformigen Aussteuergraden in Abhingigkeit vom Effektivwert der Strangstrome (Is;), dem
Leistungsfaktor (cos ¢), dem Modulationsgrad (M) und dem eingestellten Spannungswinkel
(pu) dargestellt werden. Der Spannungswinkel ist dabei der zeitlich umlaufende Winkel des
Spannungszeigers in der Raumzeigerdarstellung.

Der Effektivwert der Strangstrome kann aus den Gleichungen der Strangstrome i; und i
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Abbildung 6.3: Faktor des reduzierten Frequenzspektrums fiir Vielfache k der Schaltfrequenz in
Abhingigkeit vom Modulationsgrad, Leistungsfaktor und Spannungswinkel

ausgeklammert werden. Gleichung (6.8) kann dadurch als Produkt des Effektivwerts der
Strangstrome mit einem realen (positiven oder negativen) Faktor Kwr

212

Kwr x = = & sin (k%r 51) cos (l%r (1— 52))
' (6.10)
+ ﬁ sin (Z—ﬂ 52) cos <k2—7t (1+ 51)>
und der Drehung um den Verschiebungswinkel Opw\; beschrieben werden
Iywr i = Ise - Kwr - e/* o (6.11)

Der Faktor Kwr  ist iiber die relativen Pulsdauern und die dazugehdrigen Strome vom Mo-
dulationsgrad, vom Leistungsfaktor und vom Spannungswinkel abhéngig. Die Gleichungen
der Pulsdauern und Strome resultieren aus dem Sektor der Raumzeigermodulation, in dem
der aktuelle Spannungswinkel liegt. Aufgrund der Symmetrie des dreistrangigen Systems
wiederholen sich die Verldufe nach 120°. Abbildung 6.3 zeigt Kwr  fiir k = 1...4 fiir ver-
schiedene Modulationsgrade und Leistungsfaktoren iiber dem Spannungswinkel. Dabei ist
eine deutliche Abhéngigkeit der Faktoren vom Lastzustand festzustellen. Zusitzlich dazu
schwanken die Ergebnisse in Abhédngigkeit vom Spannungswinkel.
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Fiir die Auslegung des Zwischenkreises hinsichtlich der Strombelastung ist, wie in Ab-
schnitt 3.2.4 dargelegt, die mittlere Belastung relevant. Daher kann die Abhéngigkeit der
Zwischenkreisbelastung vom Spannungswinkel vernachlédssigt werden. Zur Auslegung wird
stattdessen fiir jeden Frequenzanteil k£ der quadratische Mittelwert fiir die Grundperiode
gebildet. Aufgrund der in Abb. 6.3 zu erkennenden Symmetrie ist dafiir das Integral iiber
eine Sechstelperiode ausreichend (vgl. [87]). Da der Effektivwert des Strangstroms und die
Drehung um k Bpw) in Gleichung (6.11) unabhéngig vom Spannungswinkel sind, konnen
diese aus dem Integral herausgezogen werden, sodass lediglich der quadratische Mittelwert
des Faktors Kwr ; gebildet werden muss. Der resultierende Effektivwertzeiger fiir einen
Frequenzanteil k lautet daher

Iwr rRMs k = ISt - KWR RMS £ - e/ kBrwm (6.12)
mit
3 /3
2
Kurawsi = | = [ (Koa(M.c059.00))” dou (6.13)
0

Als Ergebnis liegt der Effektivwert des Faktors Kwr rms « in Abhingigkeit vom Modulati-
onsgrad und vom Leistungsfaktor vor. Die Berechnung des Faktors muss lediglich einmal
fiir alle Lastzustidnde erfolgen und kann anschlieend in einer Look-Up-Tabelle hinterlegt
und fiir alle weiteren Berechnungen herangezogen werden. Das Ergebnis der Berechnung
ist in Abb. 6.4 fiir verschiedene Lastzustidnde dargestellt und zeigt, dass je nach Lastzustand
verschiedene Frequenzanteile stirker und schwicher ausgeprigt sind. Bei kleinen Leistungs-
faktoren iiberwiegt z. B. der Anteil der ersten Harmonischen, wihrend hingegen bei groferen
Leistungsfaktoren die zweite Harmonische groBer ist.

Betrachteter Frequenzbereich

In Abb. 6.5 sind die idealen Zwischenkreisstrome eines dreistringigen Wechselrichters den
Verldufen, die aus den Einzelfrequenzanteile aus den Gleichungen (6.8) und (6.9) angené-
herten wurden, gegeniibergestellt. Die drei Diagramme unterscheiden sich in der Anzahl
der maximal beriicksichtigten Vielfachen der Schaltfrequenz (kpnax). Der Vergleich zeigt,
dass bei der Beriicksichtigung der ersten 50 Vielfachen eine gute Niherung vorliegt. Durch
die hoheren Harmonischen werden jedoch die Verldufe im Bereich der Schaltflanken noch
genauer angenihert.

Trotz der guten Annédherung des Zwischenkreisstroms iiber die ersten 50 Vielfachen ist bei
der Bestimmung der Stromwidrmeverluste im Zwischenkreis zu beriicksichtigen, dass die
Bestimmung des Gesamtstromeffektivwerts des Zwischenkreisstroms im Wechselrichter
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Abbildung 6.4: Effektivwerte der Frequenzanteile des Zwischenkreisstroms fiir Vielfache k der
Schaltfrequenz in Abhéingigkeit vom Modulationsgrad und Leistungsfaktor
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Abbildung 6.5: Ndherung des Zwischenkreisstroms eines dreistringigen Wechselrichter fiir eine
Schaltperiode (8; = 0,35, i; = 0,95y, & = 0,25, ir = 1,415y)
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Abbildung 6.6: Maximal bendtige Anzahl an Harmonischen der Schaltfrequenz zum Erreichen
einer absoluten Genauigkeit von 1 % (bezogen auf die maximalen Effektiv-
wert des Wechselstromanteils des Zwischenkreisstroms eines dreistringigen
Wechselrichters)

(Iwr) entsprechend der Parservalschen Gleichung [130] iiber die quadratische Summe aller
beriicksichtigten Frequenzanteile in diesem Zweig (Iwr ) erfolgt

IWR ~ (614)

Dadurch fiihrt jeder nicht beriicksichtigte Frequenzanteil zu einer geringen Abschétzung des
Gesamteffektivwerts (Besselschen Ungleichung [130]). Da der Effektivwert der Frequenzan-
teile jedoch entsprechend Gleichung (6.8) mit 1/k abnimmt und die Stromwirmebelastung
vom Quadrat des Stroms abhingt, nimmt der Einfluss dieser Anteile mit k2 ab. Der Wert
fiir kmax sollte so klein wie moglich gewihlt werden, um die Berechnungsdauer kurz zu
halten. Gleichzeit muss der Fehler durch die Vernachlédssigung der hoheren Frequenzan-
teile ausreichend klein sein. Um einen sinnvollen Wert zu ermitteln, wird die maximalen
Anzahl der zu beriicksichtigen Vielfachen (kpax) ermittelt, die notwendig sind, damit die
Abweichung zwischen dem Zwischenkreisstrom nach Gleichung (6.14) und dem analytisch
berechneten Wert (vgl. Abschnitt 3.2.4) kleiner als 1 % des maximalen Zwischenkreisstroms
in einem dreistringigen Wechselrichter (0,65 - Is) ist. Bei diesem Vergleich werden nur die
Wechselstromanteile (kK > 0) des Zwischenkreisstroms beriicksichtigt.

Abbildung 6.6 zeigt die Anzahl der Frequenzanteile ky,,x, die zum Erreichen der gewihlten
Fehlertoleranz notwendig sind, in Abhéngigkeit vom Modulationsgrad und vom Leistungsfak-
tor. Uber einen weiten Lastbereich ist eine Verwendung der ersten 100 Vielfachen ausreichend,
um die gewihlte Genauigkeit zu erreichen. Lediglich fiir Modulationsgrade unter 0,2 kann
diese mit 100 Vielfachen nicht erreicht werden. Jedoch ist der Stromeffektivwert in diesem
Bereich im Vergleich zum Maximalwert gering. Dies zeigt sich auch bei dem Vergleich der
Effektivwerte tiber dem Modulationsgrad fiir kyyax = 100 und kppax = 10.000 in Abb. 6.7. Im
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Abbildung 6.7: Effektivwerte der Wechselstromanteile des Zwischenkreisstroms eines dreistran-
gigen Wechselrichters fiir kypax = 100 und kyax = 10.000

Bereich kleiner Modulationsgrade sind die Abweichungen zwar deutlich sichtbar, gleichzeitig
sind jedoch die Effektivwerte vergleichsweise gering, sodass die Abweichungen in diesen
Bereichen die Bestimmung der maximalen Zwischenkreisbelastung nicht beeinflussen.

Insgesamt ist daher zur Untersuchung der Belastungen im Zwischenkreis die Verwendung der
ersten 100 Vielfachen der Schaltfrequenz ausreichend. Es ist jedoch zu beriicksichtigen, dass
diese Analyse nicht die Schlussfolgerung zulésst, dass damit immer eine Berechnungsgenau-
igkeit von 1 % erreicht wird. Indem z. B. grof3e Frequenzanteile durch PWM-Interleaving
teilweise kompensiert werden oder nicht beriicksichtigte Frequenzanteile durch Resonan-
zen im Zwischenkreis verstirkt werden, kann der relative Fehler durch die Begrenzung des
betrachteten Frequenzbereichs zunehmen.

Einfluss der Flankensteilheit

Bisher erfolgte die Betrachtung der Spektren unter der Annahme unendlich steiler Schaltflan-
ken des Stroms. Da dies im realen Wechselrichter nicht gegeben ist, wird im Folgenden der
Einfluss der Flankensteilheit auf die Beschreibung des Zwischenkreisstrom im Frequenzbe-
reich untersucht.

Unter Einbeziehung des Stromanstiegs ergibt sich statt dem pulsférmigen Stromverlauf ein
trapezformiger Stromverlauf. Dieser kann im Zeitbereich tiber die Faltung mit einem zweiten
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Abbildung 6.8: Vergleich der Niherung des Stromverlaufs mit und ohne Beriicksichtigung der
Stromanstiegszeit iiber einen zusitzlichen Faktor

Puls dargestellt werden. Im Frequenzbereich wird daher das Spektrum des ersten Pulses aus
Gleichung (6.2) mit dem Spektrum des zweiten Pulses multipliziert

ipuls7k22% sin (k7 8,) -si (k7 re) k=1{1,2,... 00} . (6.15)

Oty ist die Anstiegszeit bzw. Fallzeit des Stroms bezogen auf die Dauer der Schaltperiode.
Fiir einen Beispielstromanstieg mit 8ty = 1- 1073 sind in Abb. 6.8 der ideale Verlauf und die
angendherten Verldufe mit und ohne Beriicksichtigung des Stromanstiegsfaktors dargestellt.
Dieser Wert fiir o7, liegt im Bereich, der sich aus der Kombination der Stromanstiegszeit
bei Nennstrom der 650 V-IGBT, die fiir das Beispielsystem vorgesehen sind, und einer
Schaltfrequenz von 10 kHz ergibt. Der Vergleich in Abb. 6.8 zeigt, dass durch die Verwendung
der ersten 250 Vielfachen der Schaltfrequenz die Stromsteilheit noch nicht ausreichend steil
abgebildet wird. Daher hat die Beriicksichtigung der Flankensteilheit tiber den zusitzlichen
Faktor keinen Einfluss auf den Zeitverlauf. Bei Einbeziehung der ersten 500 Vielfachen kann
die Steilheit ausreichend abgebildet werden, jedoch hat auch hier der zusitzliche Faktor nur
einen geringen Einfluss auf den Verlauf. Erst bei 1000 Vielfachen wird der Stromanstieg ohne
den Faktor zu steil angenihert, sodass die hoheren Frequenzanteile ohne Beriicksichtigung
der Stromanstiegszeiten zu grof3 angenommen werden.

Da die thermische Belastung des Zwischenkreises aus dem Quadrat des Effektivwerts folgt,
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Abbildung 6.9: Einfluss des Quadrats des zusétzlichen Faktors zur Beriicksichtigung der
Stromanstiegszeit auf die Harmonischen der Schaltfrequenz

wird fiir die Bewertung des Einflusses der Flankensteilheit das Quadrat des zusitzlichen
Faktors aus Gleichung (6.15) gebildet

Krpp = (si(kmdp))? (6.16)

In Abb. 6.9 ist Kt fiir verschiedene relative Anstiegszeiten iiber den Harmonischen k
dargestellt. Die Ergebnisse zeigen, dass der Einfluss der Anstiegszeit bei einer maximalen
Schaltfrequenz von 20 kHz (81, =2 10~3) fiir die ersten 100 Vielfachen der Schaltfrequenz
nahezu vernachlissigbar ist. K, ; = 1 ist eine Abschétzung nach oben, die in diesem Bereich
dicht am richtigen Wert liegt. Fiir kiirzere Anstiegszeiten, die z. B. in Folge eines geringeren
Laststroms auftreten, und fiir geringere Schaltfrequenzen verschiebt sich die Kurve zu htheren
Harmonischen. Da fiir die Berechnungen der Zwischenkreisbelastung die Beriicksichtigung
der ersten 100 Vielfachen in der Regel ausreichend ist, kann die Stromsteilheit bei den
Berechnungen unberiicksichtigt bleiben.

Einfluss der Verriegelungszeit

Neben der Flankensteilheit des Stroms beeinflusst auch die Verriegelungszeit zwischen dem
Ausschalten eines Halbleiters und dem Einschalten des Gegeniiberliegenden die Strome im
Zwischenkreis. Zur Untersuchung des Einflusses der Verriegelungszeit auf das Ausgangs-
spannungsspektrum eines Wechselrichters werden in [131] die Spektren zusitzlicher Pulse
tiberlagert, die den Spannungsfehler durch die Verriegelungszeit abbilden. Analog dazu kon-
nen zusitzliche Strompulse iiberlagert werden, um den Effekt auf den Zwischenkreisstrom
zu betrachten. Die Dauer dieser Pulse entspricht der Verriegelungszeit und die Amplituden
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Abbildung 6.10: Vergleich des Effektivwerts der Wechselstromanteile des Zwischenkreisstroms
eines dreistrangigen Wechselrichter unter Beriicksichtigung einer relativen
Verriegelungszeit von 2 % der Schaltperiode fiir ki, = 100

der Pulse sind so gewihlt, dass die Strompulse des Wechselrichters dadurch je nach Auswir-
kung der Verzugszeit verkiirzt oder verlidngert werden. Da der Effekt der Verzugszeit von
der Richtung des Laststroms abhéngt, liefert die Berechnung fiir den motorischen und den
generatorischen Betrieb des Motors unterschiedliche Ergebnisse. Bei einer Verriegelungs-
zeit von 1 ps, die bei den vorgesehen IGBT-Modulen notwendig ist, und einer maximalen
Schaltfrequenz von 20 kHz betrdgt das Verhiltnis der Verriegelungszeit zur Periodendauer
2 %.

In Abb. 6.10 sind Effektivwerte des Zwischenkreisstroms unter Beriicksichtigung der Verrie-
gelungszeit dem Ergebnis ohne Verriegelungszeit gegeniibergestellt. Der Vergleich bestétigt,
dass die Verriegelungszeit die Strombelastung im Zwischenkreis beeinflusst. Im generatori-
schen Betrieb bewirkt die Verriegelungszeit, dass der effektive Modulationsgrad hoher ausfillt
als der eingestellte, da hier hauptsichlich die Dioden leiten und die Verriegelungszeit dazu
fiihrt, dass diese ldnger eingeschaltet sind. Dadurch wird die Kurve nach links verschoben. Im
motorischen Betrieb kehrt sich der Effekt um, sodass die Kurve nach rechts verschoben ist.
Im Phasenschieberbetrieb (¢ = 7/2) leiten Dioden und IGBT im Mittel gleich lang, sodass
sich der Effekt nahezu authebt. Insgesamt verdndert sich durch die Verriegelungszeit zwar
die Belastung in Abhéngigkeit vom Lastpunkt, die maximale Belastung &ndert sich allerdings
nur um weniger als 0,4 %. Daher wird die Verriegelungszeit im Folgenden vernachléssigt.

6.1.2 Vereinfachte Frequenzanalyse

Aus den ermittelten reduzierten Spektren der Zwischenkreisstrome eines dreistrdngigen
Wechselrichters erfolgt im nédchsten Schritt die Berechnung der Belastungsgroflen der Zwi-
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Abbildung 6.11: Beispielersatzschaltbild zur Wechselstromberechnung fiir den Frequenzanteil k

schenkreiskondensatoren und der Verbindungselemente zwischen den Komponenten im
HV/DC-Netz, die durch die schaltenden Antriebswechselrichter hervorgerufen werden. Zu-
nichst wird zur Betrachtung der thermischen Belastung die Berechnungsmethodik fiir die
Stromeffektivwerte in den Zweigen des HV/DC-Netzes hergeleitet. Im Anschluss wird auf die
Untersuchung der Spannungswelligkeit am Zwischenkreiskondensator eingegangen. Neben
dem Index £ fiir die Vielfachen der Schaltfrequenz werden im Folgenden die Indizes z fiir die
Zweige, deren Belastung untersucht wird, und x fiir die Quellen, von denen die Belastungen
ausgehen, verwendet. Die Anzahl der betrachteten Quellen ist mit n benannt.

Berechnung der Stromeffektivwerte

Die Berechnung der Stromeffektivwerte erfolgt zunéchst fiir die einzelnen Frequenzantei-
le. Um die Gesamtstrombelastung in einem beliebigen Zweig z zu erhalten, werden die
Stromeffektivwerte der Frequenzanteile in diesem Zweig (I, ;) quadratisch addiert

(6.17)

Die schaltenden Wechselrichter werden zur Berechnung iiber ideale Wechselstromquellen
modelliert (Abb. 6.11), die die Strome gemél der ermittelten Spektren einpragen (Iwg g .)-
Um die daraus resultierenden Strome in den einzelnen Zweigen zu berechnen, werden die
Ubertragungsfunktionen zwischen den Wechselstromquellen x und den Zweigen z aufgestellt.
Aus diesen werden die komplexen Verstirkungstaktoren (G, ; ,) zwischen den Quellen und
den betrachteten Zweigen fiir jede Vielfache k bestimmt. Der resultierende Stromanteil im
Zweig z (I ) betrigt

lZ,k7x = Qz,k,x ’ lWR,kpc : (6.18)

Die Berechnungen miissen fiir Komponenten (Quellen), deren Pulsmuster synchronisiert sind,
gemeinsam erfolgen. Dies ist z. B. bei den beiden Teilsystemen der Wechselrichter in den Rad-
nabenantrieben gegeben. Dadurch kann unter anderem der Einfluss des PWM-Interleavings
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auf die Zwischenkreisbelastung untersucht werden. Fiir nicht miteinander synchronisierte
Komponenten, wie z. B. die beiden Antriebe oder der geschalteten Bremswiderstéinde, miissen
die Berechnungen separat erfolgen. Die resultierenden Strome werden anschlieBend addiert,
um die maximal mdgliche Belastung zu erhalten.

Die eingeprigten Strome der synchronisierten Stromquellen (x = 1,2, ... ,n) werden zur
Berechnung der Strombelastung fiir jedes k in einer (1 x n)-Matrix (Iwg x) zusammengefasst
und aus den komplexen Verstérkungsfaktoren wird fiir jedes & die (n x 1)-Matrix G, ; gebildet.
Die weitere Untersuchung kann dadurch vereinfacht werden, dass die komplexen Drehungen
der Stromzeiger, die aus der Verschiebung der Pulsmuster iiber Opww  folgen, aus der Matrix
der eingeprigten Strome in die Verstarkungsmatrix verschoben werden. Dadurch sind die
Stromzeiger keine komplexen Gréen mehr. Die resultierenden Matrizen lauten

—jk
Lyg - € /<O Isie1 - Kwr k.1
ZWR,kg'e 7k Bpwm2 Isir2 - Kwr k2
Iwr ik = . = : (6.19)
IR n € *OWMa Istrn - KWR kn

_ ik "
G = [Gopp-e/ Pt Gy -e/h Oz

Gy -/ FOPWMa] (6.20)

Durch die Faktoren Kwr  x ist Iwg x auch vom Modulationsgrad und vom Leistungsfak-
tor sowie vom Spannungswinkel abhiingig. Das Produkt dieser Matrizen beschreibt den
resultierenden Gesamtstrom im Zweig z fiir die Vielfache k

L =G, Iwrik - (6.21)

=z

Wenn die Lastzustinde und die Spannungswinkel der Wechselrichter gleich sind, kann die
Gleichung (6.19) weiter vereinfacht werden. Dies ist z. B. der Fall, wenn ein Antrieb aus meh-
reren dreistringigen Teilsystemen mit eigenen Wechselrichtern besteht, deren Wicklungen
jedoch so angeordnet sind, dass der Motor magnetisch ein dreistringiges Verhalten aufweist.
In diesem Fall konnen die Effektivwerte der Strangstrome, die Modulationsgrade und die
Leistungsfaktoren als gleich angenommen werden. Daraus folgt, dass auch der Faktor Kwrg x x
fiir alle Systeme gleich grof} ist. Um die Abhéngigkeit dieses Faktors vom Spannungswinkel
zu eliminieren und die mittlere Belastung zu bestimmen, kann dieser durch die Wurzel des
quadratischen Mittelwerts (Kwgr rus k) aus Gleichung (6.13) ersetzt werden. Die Gleichung
(6.19) vereinfacht sich dadurch zu

T
Iwrx = Ise- Kwrrms k- [1 1 - 1] . (6.22)

Der Gesamteffektivwert des Stroms im betrachteten Zweig ist gemif3 Gleichung (6.17)

kmax

T
L=Isc- | Y [Kwrrms- G- [1 1 - 1] 2. (6.23)
k=0
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Diese Vorgehensweise liefert jedoch einen Berechnungsfehler, wenn die Wicklungen der
dreistringigen Teilsysteme magnetisch nicht in Phase liegen (z. B. bei dem sechsstringigen
Motor aus Kapitel 3) oder einen unterschiedlichen Lastzustand aufweisen. In diesen Fillen
muss die Abhingigkeit der Zwischenkreisstrome vom Spannungswinkel ¢y beriicksichtigt
werden. Um diese Abhingigkeit mit zu beriicksichtigen, besteht zum einen die Moglichkeit,
das komplette Frequenzspektrum, das aus der doppelten Fourieranalyse resultiert, fiir die
Berechnung zu nutzen. Eine alternative Moglichkeit ist, die Abhédngigkeit der Amplituden
des Faktor Kwg x vom Spannungswinkel iiber eine weitere Fouriertransformation zu be-
stimmen und bei den Berechnungen zu beriicksichtigen. Dadurch ist eine Berechnung iiber
das vorgestellte reduzierte Frequenzspektrum moglich. Dabei ist es ausreichend, nur die
Winkelabhingigkeit der stark ausgepragten Harmonischen in die Berechnung einzubeziehen.
Die groBte detailliert betrachtete Vielfache der Schaltfrequenz wird im Folgenden mit Kmax, ¢y,
bezeichnet. Die Berechnung der komplexen Effektivwertzeiger erfolgt tiber die Bestimmung
der Fourierkoeffizienten fiir den Faktor Kwg x aus (6.10) hinsichtlich dessen Abhingigkeit
vom Spannungswinkel ¢y fiir jede Vielfache der Schaltfrequenz k. Aufgrund der Symmetrie
in einem dreistringigen Motor ist dabei die Integration iiber ein Drittel der Periode der
Grundfrequenz notwendig

&
Kwr km(M,cos @) —2—\/_/ Kwrye /"M doy . (6.24)
0

Das Ergebnis sind die komplexen Effektivwertzeiger der Vielfachen m = {1,2, ... mp,y } der
dreifachen Grundfrequenz.

Die iibrigen Vielfachen (k = 0 und k > Kmax ;) werden bei der Berechnung weiterhin
unabhidngig vom Spannungswinkel beriicksichtigt. Zusitzlich sollen auch die Anteile der
detaillierter betrachteten Vielfachen, die hinsichtlich ihrer Abhédngigkeit vom Spannungs-
winkel hoherharmonisch als mp,x sind, weiter unter Vernachlidssigung ihrer Abhéngigkeit
vom Spannungswinkel in die Berechnung einbezogen werden. Der vom Spannungswinkel
unabhingige Anteil (m = 0) wird hierzu iiber

Mmax
KwRr k0 = \/ K\ZVR,RMS,k Z |KWR km‘ (6.25)

m=1

gebildet.

Fiir Kwg ., konnen die Berechnungen ebenfalls einmal fiir alle Lastzustéinde durchgefiihrt
werden und die Ergebnisse anschlieBend in einer Look-Up-Tabelle fiir weitere Berechnung
hinterlegt werden.

Wie in Gleichung (6.19) werden die eingepréigten Strome in einer (1 X n)-Matrix 1WR’ km fiir
jede betrachtet Kombination der Frequenzanteile k und m zusammengefasst. Dabei wird die
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magnetische Phasenverschiebung zwischen den Teilsystemen iiber den Verschiebungswinkel
Ay x berlicksichtigt

Istr,1 - K e, - €/ 290!
Isun ‘KWR,k,m,z .e/mAQu 2

Lwr km = (6.26)

IStr,n . KWR.,k,m,n . ej””A(PU.n
Die Frequenzanteile, die unabhingig vom Spannungswinkel in die Berechnung eingehen
(m =0), sind in der (1 x n)-Matrix Iwg ko beschrieben

Istr,1 - KwRr k0,1

Isy2 - Kwr k0,2

Iwr k0 = (6.27)

Istrn - KWR k,0,n

Die Gesamtstrombelastung eines Zweiges wird gemil Gleichung (6.17) iiber die quadratische
Summe der Frequenzanteile k in dem Zweig bestimmt. Bei der Berechnung der Anteile
wird hier zwischen den Stromanteilen, die unter Vernachldssigung der Abhédngigkeit vom
Spannungswinkel bestimmt werden (I, ; x) und den Anteilen, bei denen die Abhingigkeit
beriicksichtigt wird (/g ; x), unterschieden

If 1<k<k
L= { ok 1 =" ="maxey (6.28)
Iy .k sonst

Die Anteile I, ; x folgen aus dem Produkt aus der Verstirkungsmatrix und der Matrix der
eingeprigten Stromanteile

Loz = |Qz7k “Twr k0] - (6.29)

Die Herleitung von Ig . erfolgt im Folgenden. Zunéchst werden dafiir einige Definitionen
eingefiihrt. Der eingeprigte Strom eines Teilsystems x ist fiir jede m-te Vielfache der dreifa-
chen Grundfrequenz fiir wiederum jede k-te Vielfache der Schaltfrequenz definiert als (vgl.
Gleichung 6.26)

AL
LwR kemx = Iste - Kwg g €/ 000 (6.30)

Der erweiterte komplexe Verstiarkungstaktor des eingepréigten Stroms des Teilsystems x zu
dem resultierenden Strom in dem Zweig z (vgl. Gleichung 6.20) ist das Produkt aus dem
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Verstirkungsfaktor und der Drehung, die aus der Verschiebung des Pulsmusters iiber Opwm «
folgt,
G ox = G e M 6.31)

—Z -

Der Gesamtstrom im Zweig z fiir die Harmonische & (1 Z7,(7%) ergibt sich aus der Summe
der Stromanteile durch die einzelnen Teilsysteme x und ist abhéingig vom Lastzustand der
Systeme und vom Spannungswinkel

n
!Z,k,(PU = Z IWR,k,.X ’ Q;.,k,x ‘ (6.32)

x=1

Fiir die Herleitung der Berechnungsmethodik wird die Winkelabhéingigkeit von Iwg x . liber
die Fourierreihe der Fourierkoeffizienten aus Gleichung (6.24) als Summe von Kosinusfunk-
tionen mit der Amplitude |Iyg j .| und der Phasenverschiebung ZIyg 4, dargestellt

Mmax

Iwrjer(@u) = Y V2 [Lwg me| €08 (M QU + ZLwg g ) - (6.33)
m=0

Das Quadrat der mittleren Strombelastung im Zweig z fiir die Harmonische k entspricht dem
quadratischen Mittelwert einer Periode

2z
1 2
2
Boi= 5z [ enol dov (634)
0

Das Einsetzen von (6.32) und (6.33) in (6.34) ergibt

1 2w
2
Iﬁm—g/
0

2
Mmax 7N

Y Y V2 Iwramal cos(mou+ Ly gms) Gy du. (6.35)

m=0x=1

Nach der Parservalschen Gleichung [130] entspricht der quadratische Mittelwert einer belie-
bigen periodischen Funktion der Summe der Effektivwerte von den Frequenzanteilen, aus
denen sich die periodische Funktion zusammensetzt. In Gleichung (6.35) ist der quadratische
Mittelwert einer periodischen Funktion, die sich aus den Frequenzanteilen fiir m € [0,m,x]
zusammensetzt, gegeben. Entsprechend der Parservalschen Gleichung kann Gleichung (6.35)
iber die quadratische Summe der Effektivwerte der Frequenzanteile m berechnet werden

Mmax

o= Lim- (6.36)
m=0
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Das Quadrat der Effektivwerte kann wiederum iiber die quadratischen Mittelwerte der Strome
im Zweig z, die aus den eingeprigten Stromen der Teilsysteme x resultieren, bestimmt werden

2
doy . (6.37)

2r

1
I’ :_/
whm o k

n
Y V2 EWR kmx| €08 (M @U + ZIwg . m.) ‘Gl
=1
0

Das Quadrat des Betrags einer komplexen Zahl entspricht der Summe der Quadrate von Real-
und Imagindrteil. Da Da in Gleichung (6.37) lediglich Q;,k,x ein komplexer Ausdruck ist,
kann der Betrag in der Gleichung bestimmt werden iiber

2 2
1 n
Izz,k.,m - ﬁ / [ (Zl \/5 MWR,k.,m,x‘ - COS (m ou + AZWR,k,m,x) ’ §R{-2,k,x})
0 b (6.38)
n
+ (Z \/5 uWR,k,m,x‘ - COS (m ou + ZZWR,k,m,x) ' %{Qg,k,x}> ] d(pU .
x=1
Im néchsten Schritt werden die Produkte aus dem Real- bzw. dem Imaginérteil von Q; k. und
dem Wechselstromzeiger zu neuen Wechselstromzeigern zusammengefasst
Lub 12 = Iwr komx - R{GL 1 (6.39)
Lo 2.0 = Iwr mr* S{ Gl } - (6.40)

Diese Zeiger beriicksichtigen auch das Vorzeichen des Real- bzw. Imaginirteils. Mit diesen
Zeigern kann Gleichung (6.38) vereinfacht werden zu

2r 2
1 n
Izz,k,m = E / (Z \/§ ‘lsub,l,x’ - COS (m(pU+ élsub717x)> dq)U
0 = 6.41)

2r >
1 n

+ ﬁ / (Z \/E ‘lsub,Z,x‘ - COS (m(PU—’_élsub,l,x)) doy .
0 x=1

Es ist zu erkennen, dass die Gleichung der Summe zweier Effektivwertberechnungen von je
n Schwingungen gleicher Frequenz entspricht. Das Ergebnis kann daher alternativ tiber die
Summe der Wechselstromzeiger ausgedriickt werden

2 2
n n

2

Iz,k.,m = Z lsub,l,x + Z lsub,Z,x (642)
x=1 x=1
Das Wiedereinsetzen der substituierten Elemente ergibt
2 2

) Mmax n , n N ,

Bex= Y1 V| X Iwvkame ®{G kst | + | X wrimn S{Glic}| ¢ (643)
m=0 \ |x=1 x=1
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Die Summen iiber x konnen alternativ als Matrixprodukte aus der Matrix Iyg y ,, aus Glei-
chung (6.26) und dem Real- bzw. Imaginirteil von G_; aus Gleichung (6.20) angegeben
werden

Mmax

Bex= Y {IR{Ger} wmonl” +[3{Ces} -Tamin| '} - (6.44)

m=0

Mit dieser Berechnung ist es moglich, die Strombelastung der einzelnen Komponenten im
verteilten Zwischenkreis eines Gesamtsystems mit mehreren dreistringigen Wechselrichtern,
deren Pulsmuster und deren Grundfrequenz synchronisiert sind, detailliert zu untersuchen. Da
es sich durch die Verwendung der vorab einmal berechneten und hinterlegten Frequenzspek-
tren um eine rein analytische Berechnung handelt, kann diese im Vergleich zu numerischen
Zeitbereichssimulationen sehr schnell durchgefiihrt werden und erméglicht in Kombination
mit einer Analyse der Ubertragungsfunktionen eine einfache Optimierung der Zwischen-
kreisauslegung. Diese Vorgehensweise wird in den Abschnitten 6.2.1 und 6.2.2 detailliert am
Beispielsystem demonstriert.

Bei Wahl die Grenzen Kpax, ¢, des detaillierter betrachteten Frequenzbereichs ist zu beriick-
sichtigen, dass die Amplituden der hoheren Vielfachen der Schaltfrequenz k stark abnehmen
(vgl. Abb. 6.4). Dadurch kann K,y ¢, sinnvoll begrenzt werden. Die Wahl von myax héngt
von dem betrachteten System ab. Insbesondere ist dabei die Phasenverschiebung zwischen
den Teilsystemen zu beachten, da die daraus resultierenden Wechselwirkungen zwischen den
Systemen durch die Berechnung abgebildet werden sollen. Daher erfolgt die Auswahl der
Grenzen fiir die Berechnungen in dieser Arbeit im Rahmen der Untersuchung des Beispiel-
systems in Abschnitt 6.2.

Bestimmung der maximalen Spannungswelligkeit

Fiir die Auslegung der Zwischenkreiskapazititen ist die Spannungswelligkeit innerhalb ein-
zelner Schaltperioden ausschlaggebend, sodass hier die Extremstellen innerhalb einzelner
Schaltperioden im Fokus der Betrachtung stehen. Dabei ist zu beriicksichtigen, dass die Span-
nungswelligkeit neben dem Strangstrom, dem Modulationsgrad und dem Leistungsfaktor
ebenfalls auch vom Spannungswinkel abhingig ist. Die Frequenzanteile der Zwischenkreis-
strome der dreistringigen Wechselrichter aus Gleichung (6.11), die vom Lastpunkt abhiingig
sind, werden fiir die weiteren Berechnungen in einer Matrix zusammengefasst

T
Iwr ko, = [fwri1 Iwrik2 -+ e - (6.45)

Um die Spannungen zu bestimmen, die aus diesen Frequenzanteilen der Strome in dem be-
trachteten Kondensator resultieren, werden die Ersatzimpedanzen zwischen den eingeprigten
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Stromen und den daraus resultierenden Spannungen am Kondensator gebildet und in der
Matrix Zc , zusammengefasst

Zey=1[Zcxy Zexn - Zcn) - (6.46)

Aus dem Produkt von Iyrg 4 o, und Zc ; folgt daher der Wechselspannungsanteil am betrach-
teten Kondensator Uy, der aus dem Frequenzanteil k der eingepridgten Strome resultiert und
vom Lastpunkt abhiingig ist

Uck=Zci Iwr gy - (6.47)

Die Uberlagerung der einzelnen Frequenzanteile bis zur maximal beriicksichtigten Harmoni-
schen kpax u liefert den zeitlichen Verlauf der Spannung

kmaxA,U

uc=v2 Y |Ucy|-cos(kp+2Ucy) - (6.48)
k=1

¥ ist darin der umlaufende Winkel innerhalb der Schaltperiode (¥ = 27 fs¢).

Die Spannungswelligkeit innerhalb einer Schaltperiode (AUc) entspricht der Differenz zwi-
schen dem Maximum (Uc max) und dem Minimum (Uc min) des zeitlichen Verlaufs fiir
%=0...27

AUC = UC,max - UC,min . (649)

Die maximale Spannungswelligkeit (AUc max) fiir den Lastpunkt in Abhiingigkeit von Strang-
strom, Modulationsgrad und Leistungsfaktor iiber alle moglichen Spannungswinkel (¢y =
0...27/3) ist der Wert, der fiir die Auslegung der Zwischenkreiskondensatoren mit ausschlag-
gebend ist.

Die analytische Bestimmung dieses Maximums ist aufwendiger als die Bestimmung der
Strombelastung iiber den quadratischen Mittelwert der Strome. Die Extremstellen von AUc
resultieren aus der zeitlichen Uberlagerung der Vielfachen der Schaltfrequenz unter Be-
riicksichtigung der Phasenlage der Frequenzanteile zueinander. Theoretisch konnen daher
2 -Kmax,u lokale Extremstellen vorliegen. Die explizite analytische Bestimmung der Null-
stellen der ersten Ableitung, die zur Ermittlung der Extrema notwendig ist, kann fiir die
Uberlagerung der Schwingungen mit beliebiger Amplitude und Phasenlage nur bis Kpmax y < 2
angegeben werden. Die Bestimmung fiir eine groflere Anzahl von Frequenzanteilen erfor-
dert die Nullstellenbestimmung von Polynomen hoheren als 4. Grades, deren Losung nach
[130] nicht allgemein bestimmt werden kann. Daher erfolgt die Bestimmung der Maxima im
Rahmen dieser Arbeit iiber eine numerische Niherung.
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6.2 Zwischenkreisoptimierung

In diesem Abschnitt erfolgt eine Optimierung der Zwischenkreisauslegung in den fehlertole-
ranten Antrieben aus Kapitel 3 als Teil der fehlertoleranteren Antriebsstrangarchitektur aus
Kapitel 4. Dabei werden auch die Wechselwirkungen mit den Zwischenkreisen in den anderen
Komponenten des HV/DC-Netzes mitberiicksichtigt. Zundchst wird jedoch das Verhalten
eines einzelnen Antriebs betrachtet.

6.2.1 Fehlertoleranter Antrieb

Entsprechend des Sicherheitskonzepts aus Kapitel 4 verfiigen die Antriebe iiber zwei dreistrin-
gige Teilsysteme, die im Antrieb nicht verbunden sind (Abb. 4.9). Eine Verbindung der
Kondensatoren besteht nur iiber den Verbindungspunkt auf der Batterieseite des LE-Trenners.
Je nach Fahrzeugaufbau liegt die Kabelldnge zwischen den Antrieben und dem Verbin-
dungspunkt im Bereich von etwa 1 m bis 4 m. Die Induktivitit dieser Kabel betrigt daher
einige Mikrohenry, sodass keine niederinduktive Verbindung zwischen den Kondensatoren
besteht. Dies hat zur Folge, dass ein PWM-Interleaving zwischen den beiden Teilsystemen
im Antrieb keine signifikante Reduktion der Strombelastung und der Spannungswelligkeit im
Zwischenkreis bewirkt. Daher miissen die Kondensatoren entsprechend groer dimensioniert
werden.

Da die Zwischenkreiskondensatoren einen groBen Anteil des begrenzten Bauraums in ei-
nem Radnabenantrieb mit integrierter Leistungselektronik einnehmen, wird im Folgenden
untersucht, ob es moglich ist, die beiden Zwischenkreiskondensatoren der Teilsysteme in-
nerhalb des Antriebs iiber eine abschaltbare Verbindung so zu verbinden, dass die Belastung
der Zwischenkreiskondensatoren durch das PWM-Interleaving reduziert werden kann. In
Abb. 6.12 sind die beiden Teilsysteme dafiir iiber zwei entgegengesetzt angeordnete Transisto-
ren verbunden. Im Fehlerfall konnen die Teilsysteme, wie im Sicherheitskonzept vorgesehen,
wieder getrennt werden. In diesem Fall ist kein PWM-Interleaving mehr méglich, sodass
die Strombelastung der Kondensatoren steigt. Da das Fahrzeug jedoch nur zum Stillstand
gebracht werden muss und die thermische Zeitkonstante der Filmkondensatoren im Bereich
mehrerer 10 s liegt, kann diese erhohte Belastung hinsichtlich der Kondensatorauslegung
vernachlissigt werden.

Die Transistoren und die Verbindungen im Wechselrichter haben parasitdre Induktivitéiten und
ohmsche Widerstéinde, die die Ausgleichsvorginge zwischen den Kondensatoren beeinflussen.
Die betrachteten parasitiren Komponenten sind in Abb. 6.12 in grau mit abgebildet. Im
Folgenden wird die Auslegung dieser Verbindung und die daraus resultierende Reduktion
der Belastung in den Zwischenkreiskondensatoren untersucht. Um hier zunédchst den Antrieb
unabhingig vom restlichen Antriebsstrang zu betrachten, erfolgt die Untersuchung unter der
Annahme, dass die Induktivitdten in den Zuleitungen gegen unendlich gehen (Lz;,Lz> —
00). Dadurch fiihren diese Leitungen lediglich den Gleichstromanteil und der komplette
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Quelle

Abbildung 6.12: Zwischenkreisverschaltung des fehlertoleranten Antriebs

Wechselstromanteil flieBt tiber die Zwischenkreiskondensatoren. Da diese Annahme im hier
betrachteten Gesamtsystem nicht zuldssig ist, werden im Anschluss in Abschnitt 6.2.2 die
Wechselwirkungen iiber das HV/DC-Netz und deren Einfluss auf die Belastung des Antriebs
analysiert.

Abbildung 6.13 zeigt die Amplitudenginge der Ubertragungsfunktionen zwischen dem einge-
pragten Strom eines Teilsystems und dem resultierenden Strom in dem Zwischenkondensator
des gleichen Teilsystems (durchgezogene Linien)

Ge,(s) = Leals)
’ Iwr,1(s)
1
Rcwr+sLc WR+%
_ : : WR
= 1 L 1 (6.50)
RC,WR-l-ch,WR-i-m 2Rcc+s2Lcc+RC,WR+SLC,WR+m

_ 1 1+Cwr (Re.wr +2Ree) s+ Cwr (Le.wr +2 L) 82
2 14+ Cwr(Rcwr +Ree) s+ Cwr (Lewr + Lec) 87

und dem Zwischenkondensator des anderen Teilsystems im Antrieb (gestrichelte Linien)

. IC71 (S)
0 ol

1 14+ Cwr Rc.wr s + Cwr Lo wr 52
2 14 Cwr (Rc,wr + Rec) s+ Cwr (Le,wr + Lec) 82

(6.51)
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Abbildung 6.13: Amplitudengang der Ubertragungsfunktionen Gc ;i (s) (durchgezogene Linien)
und Gc 2 (s) (gestrichelte Linien) und ihrer Differenz (Lc,wr = 15 nH, Rc wr =
2 mQ)

fiir verschiedene Kombinationen von Zwischenkreiskapazititen und parasitiren Widerstinden
und Induktivitéten.

Der Vergleich zeigt, dass sich die Strome bis etwa 5 kHz zwischen den beiden Kondensato-
ren nahezu gleichmiBig auf die beiden Kondensatoren aufteilen. Fiir kleinere Widerstdnde
und Zwischenkreiskapazititen, verschiebt sich dieser Punkt zu hoheren Frequenzen. Beim
PWMe-Interleaving folgt die Entlastung daraus, dass sich einzelne Frequenzanteile der Teil-
systeme aufheben, da sie um 180° phasenverschoben sind. Uber die Differenz der beiden
Ubertragungsfunktionen kann analysiert werden, in wie weit sich Frequenzanteile aufheben,
die 180° phasenverschoben eingepriigt werden. Die Differenz der Ubertragungsfunktionen ist

Lec
1+Rccs

1 +Cwr (Rcwr +Ree) s + Cwr (L wr + Lee) 5%
(6.52)

Gei (s)— GC,2(S) = CwrRcc s
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Der Amplitudengang dieser Funktion ist ebenfalls in Abb. 6.13 abgebildet. Der Verlauf zeigt,
dass sich die Frequenzanteile im Frequenzbereich unterhalb der Eigenfrequenz des Schwing-
kreises zwischen den Kondensatoren und den parasitdren Induktivititen teilweise auftheben.
Wie gut sich die Strome aufheben, hingt in diesem Bereich von der Zeitkonstante Cwr - Rec
ab. Der Einfluss der parasitdren Induktivitit zwischen den beiden Zwischenkreiskonden-
satoren hat in diesem Bereich keinen signifikanten Einfluss. Im Bereich der angestrebten
Schaltfrequenz von 10 kHz und der doppelten Schaltfrequenz, die in der Regel durch das
PWM-Interleaving gedampft werden soll, ist daher die Auslegung der Zwischenkreiskapa-
zitdt und des Schalterwiderstands entscheidend. Dies ist allerdings nur giiltig, solange die
Frequenzen unterhalb der Eigenfrequenz des Schwingkreises liegen, sodass die parasitire
Induktivitdt der Verbindung zwischen den Teilsystemen ausreichend klein sein muss (hier:
< 50 nH).

Strombelastungen der Zwischenkreiskondensatoren

Im néchsten Schritt erfolgt die Untersuchung der resultierenden Belastungen des Zwischen-
kreises bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz. Der Modulationsgrad kann in dem betrachteten
Antrieb aufgrund der gewihlten Raumzeigermodulation zwischen null und etwa 1,15 liegen.
Hinsichtlich des Leistungsfaktors wird fiir die Untersuchung der maximalen Zwischen-
kreisbelastung betragsmifig der Bereich zwischen 0,71 (¢ = 7/4) und 1 betrachtet, da die
Leistungsfaktoren des Motors aus Kapitel 3 (Abb. A.3 im Anhang) in diesem Bereich lie-
gen. Bei der Berechnung werden die Strome beider dreistringigen Teilsysteme des Motors
beriicksichtigt. Die zwei Teilsysteme sind magnetisch um 7/6 zueinander verschoben. Da die
Anteile der doppelten Schaltfrequenz im betrachteten Lastbereich am stidrksten ausgeprégt
sind, werden die PWM-Trégersignale der beiden Teilsysteme um ein Viertel der Schaltperiode
zueinander verschoben.

Zur Wahl der Grenzen Kpmax, g, und mpax des detaillierter betrachteten Frequenzbereichs sind
in Abb. 6.14 die Verliufe fiir verschiedene Grenzen gegeniibergestellt. Als Referenzkurve fiir
den Vergleich ist der Verlauf fiir Kiax g, = 73 und myax = 22 mit dargestellt. Diese Grenze
deckt fiir alle Arbeitspunkt mehr als 98 % der Frequenzanteile im Bereich bis kyax = 100 ab.
Zusitzlich zu den Verldufen ist die relative Abweichung der Verldufe zur Referenzkurve bezo-
gen auf die Referenzkurve dargestellt. Der Vergleich zeigt, dass bei mpyax = 1 in Abb. 6.14a
und bei Kmax, gy = 4 und Kiax gy = 8 in Abb. 6.14b deutliche Abweichungen vorliegen. Die
anderen Kurven stellen jedoch eine gute Nédherung dar. Da bei den Kurven fiir Kipax, o, > 12
und fiir mpy,x > 2 keine signifikante Verbesserung der Nédherung festzustellen ist, werden im
Folgenden kax g, = 12 und fiir my.x = 2 als Grenzen des detaillierter betrachteten Bereichs
verwendet.

Abbildung 6.15 zeigt die resultierende maximale Strombelastung als Funktion der parasitiren
Induktivititen zwischen den beiden Kondensatoren fiir verschiedene Zwischenkreiskapazi-
tiaten und parasitire Widerstdnde. Das Ergebnis bestitigt, dass fiir kleine Induktivitdten die
Strombelastung hauptsidchlich vom Produkt der Kapazitit und des parasitdren Widerstands
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Abbildung 6.14: Berechnete Stromverldufe im Zwischenkreiskondensator und deren Abwei-

chung zur Referenzkurve (bezogen auf die Referenz) fiir das System aus
Abb. 6.12 mit den Parametern aus Tab. 6.1 fiir verschiedene Grenzen kmax, ¢,
und mp,,x des detaillierter betrachteten Frequenzbereichs (Grenzen der Refe-
renzkurve: Kmax, gy = 73, Mmax = 22)

abhingt. Ab einer Induktivitdt von 10 nH steigt die Strombelastung langsam an. Dies ist
darauf zuriickzufiihren, dass dadurch hohere Harmonische der Schaltfrequenz im Bereich der
Resonanzfrequenz des beschriebenen Schwingkreises liegen.

Eine erste Verifikation dieser Berechnungsergebnisse erfolgt iiber Zeitbereichssimulationen
der Zwischenkreisverschaltung aus Abb. 6.12 (Lz;,Lz> — co) mit Hilfe von Simulink/Plecs.
Die Motorstrome werden in diesem Simulationsmodell {iber ideale Sinusstromquellen einge-
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Abbildung 6.15: Maximale Effektivwerte der Kondensatorstrome in Abhingigkeit der Zwi-
schenkreiskapazititen und der parasitiren Widerstinde und Induktivitdten der
Verbindungen zwischen den Kondensatoren (fs = 10 kHz, Lc wr = 15 nH,
Rcwr =2 mQ, Linien: frequenzbasierte Berechnung, Punkte: Zeitbereichssi-
mulation)

Tabelle 6.1: BauteilgroBen fiir die Untersuchung der Antriebszwischenkreisbelastung

Cwr (UF) 100
Rcwr (mQ) | 2

Lewr (nH) | 15
R.c (mQ) 15
Lec (nH) 15

pragt. Eine PWM generiert die Ansteuersignale fiir die IGBT. Der Modulator ibernimmt die
Aussteuergrade der Striange jeweils zu Beginn der Schaltperiode, sodass die Aussteuergrade
iber die ganze Schaltperiode konstant sind. Die Ergebnisse der Zeitbereichssimulation sind
zusitzlich zu den Berechnungsergebnissen in Abb. 6.15 abgebildet und bestitigen diese. Die
kleinen Abweichungen sind darauf zuriickzufiihren, dass in der Simulation durch die PWM
tiber die gesamte Schaltperiode ein konstanter Aussteuergrad vorliegt, in der Berechnung ist
hingegen ein kontinuierlicher sinusférmiger Verlauf angenommen. Dies fiihrt insbesondere
im Bereich der Nulldurchginge des Aussteuergrads zu Abweichungen. Wie spéter noch
gezeigt wird, sind diese Abweichungen bei kleineren Schaltfrequenzen in Folge der groBeren
Periodendauer stirker ausgepragt.

Fiir die weiteren Untersuchungen werden die in Tab. 6.1 genannten Bauteilgro3en gewihlt.
In Abb. 6.16 sind die Effektivwerte des Kondensatorstroms bezogen auf den Effektivwert der
Strangstrome fiir verschiedene Lastzustdnde dargestellt. Neben den Ergebnissen fiir 10 kHz
Schaltfrequenz sind zum Vergleich auch Berechnungsergebnisse fiir 3 kHz dargestellt. Diese
Frequenz kann z. B. im Wechselrichter verwendet werden, um in bestimmten Lastpunkten die
Schaltverluste zu verringern und dadurch eine thermische Uberlastung der Leistungshalbleiter
zu vermeiden. Auflerdem zeigt Abb. 6.16 die Strombelastung, die sich bei komplett getrennten
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Abbildung 6.16: Effektivwerte des Kondensatorstroms fiir verschiedene Leistungsfaktoren iiber
dem Modulationsgrad (Linien: frequenzbasierte Berechnung, Punkte: Zeitbe-
reichssimulation)

Zwischenkreiskondensatoren und bei einem gemeinsamen Kondensator einstellen wiirde.
Diese Vergleichskurven werden unter der Annahme pulsférmiger Zwischenkreisstrome und
unter der Annahme, dass der gesamte Wechselanteil des Zwischenkreisstroms durch die
Zwischenkreiskondensatoren flie3t, numerisch bestimmt.

Zusitzlich zu den Berechnungsergebnissen zeigt Abb. 6.16 zur ersten Verifikation auch die
Ergebnisse der Zeitbereichssimulation. Der Vergleich bestitigt auch hier, dass die Strom-
belastungen der Zwischenkreiskondensatoren mit der vorgestellten Berechnungsmethodik
ausreichend genau berechnet werden konnen. Fiir 10 kHz liegen die Ergebnisse der Zeitbe-
reichssimulation iiber den gesamten Bereich lediglich minimal iiber den Ergebnissen aus der
Frequenzbereichsberechnung. Bei einer Schaltfrequenz von 3 kHz sind die Abweichungen
insbesondere beim Winkel cos ¢ = 0 etwas stidrker ausgeprigt. Wie bereits zu den Abwei-
chungen in Abb. 6.15 erwihnt, kann die groere Abweichung dariiber erklirt werden, dass die
Abweichung der eingestellten Aussteuergrade von einem sinusférmigen Verlauf bei kleineren
Schaltfrequenzen groBer sind. Im Bereich des Spannungsnulldurchgangs fillt die Spannungs-
abweichung durch die Modulation besonders ins Gewicht, da hier die Spannungséinderung
am grofiten ist. Bei cos ¢ = 0 ist in diesem Bereich der Strom, der in der Simulation iiber
sinusformige Stromquellen eingepréigt wird, maximal, sodass die Abweichung durch diesen
Effekt bei kleinen Leistungsfaktoren groBer ist als bei groleren Leistungsfaktoren.

Die Ergebnisse der Berechnungen in Abb. 6.16 bestitigen aulerdem, dass durch das PWM-
Interleaving auch mit getrennten Zwischenkreiskondensatoren, die liber zusitzliche Leis-
tungshalbleiter im Antrieb verbunden sind, eine deutliche Reduktion der Strombelastung
im Kondensator erreicht werden kann. Ohne Interleaving tritt die maximale Belastung bei
M ~ 0,61 und cos @ = 1 auf und liegt bei 0,65 - Isi;,. Mit einem PWM-Interleaving, bei dem
die Trdgersignale um ein Viertel der Schaltperiode zueinander verschoben sind, befindet
sich das Maximum bei cos ¢ = 0 und dem maximalen Modulationsgrad. Bei diesem Leis-
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Abbildung 6.17: Einfluss der Verriegelungszeit auf den Effektivwert des Kondensatorstroms
(fs = 10 kHz, Pluszeichen/Kreuze: Zeitbereichssimulation, blaue Linien: fre-
quenzbasierte Berechnung ohne SVZ, rote Linien: Interpolation der Zeitbe-
reichssimulationsergebnisse mit SVZ)

tungsfaktor ist die zweite Vielfache der Schaltfrequenz nicht so stark ausgeprigt wie die
erste Vielfache, sodass der Effekt durch das PWM-Interleaving nicht so grof} ist. Da, wie
beschrieben, fiir die betrachteten Antriebe nur ein Leistungsfaktor grofer als 0,71 relevant
ist, tritt das relevante Maximum bei M ~ 1,05 und cos ¢ = 0,71 auf. Das Maximum betréagt
bei 10 kHz Schaltfrequenz 0,38 - Is: und bei 3 kHz Schaltfrequenz 0,35 - I,. Die stirkere
Ausprigung des Interleavingeffekts bei 3 kHz ist darauf zuriickzufiihren, dass sich aufgrund
des Ubertragungsverhaltens die Strome bei kleineren Frequenzen besser zwischen den bei-
den Kondensatoren aufteilen (vgl. Abb. 6.13). Im Vergleich dazu betrigt der Effektivwert
der Kondensatorstrome bei zwei Kondensatoren, die so verbunden sind, dass sie elektrisch
wie ein gemeinsamer Kondensator betrachtetet werden konnen, 0,34 - Ii,. Insgesamt wird
die Strombelastung durch das PWM-Interleaving auch mit einem im Fehlerfall trennbaren
Zwischenkreis um mehr als 40 % reduziert.

In der Berechnung sowie in den bisherigen Zeitbereichssimulationen ist die Verriegelungszeit
vernachlissigt. In Abb. 6.17 ist der berechnete Effektivwert des Kondensatorstroms ohne
Verriegelungszeit den simulierten Ergebnissen fiir den motorischen und den generatorischen
Betrieb des Antriebs mit Verriegelungszeit gegeniibergestellt. Wie schon fiir die Strombelas-
tung in einem dreistringigen System in Abb. 6.10 gezeigt, verschieben sich die Kurven
durch die Beriicksichtigung der Verriegelungszeit. Die Maxima liegen auch hier nur leicht
tiber der berechneten Kurve. Insgesamt bestétigt der Vergleich, dass die Verriegelungszeit
zwar Einfluss auf die Zwischenkreisbelastung in Abhingigkeit vom Lastpunkt hat, es jedoch
zulidssig ist, den Einfluss im Rahmen der Zwischenkreisauslegung zu vernachléssigen.
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Abbildung 6.18: Spannungswelligkeit fiir verschiedene Leistungsfaktoren iiber dem Modulati-
onsgrad (Linien: frequenzbasierte Berechnung, Punkte: Zeitbereichssimulation)

Spannungswelligkeit am Zwischenkreiskondensator

Die berechnete Spannungswelligkeit ist in Abb. 6.18 fiir verschiedene Leistungsfaktoren
iiber dem Modulationsgrad dargestellt. Auch bei dieser Betrachtung sind die Ergebnisse
der Spannungswelligkeit, die bei der Verwendung eines gemeinsamen Kondensators fiir die
beiden Teilsysteme in einem Antrieb und fiir zwei komplett getrennte Kondensatoren zu
erwarten sind, gegeniibergestellt. Der Vergleich zeigt, dass die maximale Spannungswelligkeit
durch das PWM-Interleaving signifikant reduziert werden kann. Die Spannungswelligkeit ist
fiir einen Leistungsfaktor grofler als 0,71 etwa 40 % geringer als ohne PWM-Interleaving.

Die Ergebnisse der Zeitbereichssimulation, die zusitzlich in Abb. 6.18 abgebildet sind,
bestitigen, dass die beschriebene Vorausberechnung geeignet ist, um eine Abschédtzung
der Spannungswelligkeit vorzunehmen. Jedoch ist zu beachten, dass die Vorausberechnung
der Spannungswelligkeit durch die aufwendige numerische Extremwertsuche im Vergleich
zur Stromeffektivwertberechnung rechenaufwendiger und rechenzeitintensiver ist. Daher
ist die Vorgehensweise zwar fiir eine Abschidtzung der Spannungswelligkeit gut geeignet,
eine iterative Optimierung des Systems hinsichtlich der Spannungswelligkeit ist jedoch mit
dieser Vorgehensweise aufgrund des hohen Berechnungsaufwands nur mit Einschrankungen
moglich. Eine solche Einschrinkung kann z. B. die Reduzierung der Optimierung auf den
Lastpunkt mit der maximalen Spannungswelligkeit sein.

Bei 10 kHz Schaltfrequenz und einem maximalen Strangstromeffektivwert von 132 A (vgl.
Tab. 3.4) betrdgt die maximale Spannungswelligkeit fiir das Beispielsystem unter der Rand-
bedingung, dass der Leistungsfaktor grofer als 0,71 ist, etwa 20 V. Dies ist mit 4,4 % der
maximalen Zwischenkreisspannung ein akzeptabler Wert, sodass die gewéhlte Auslegung der
Zwischenkreiskondensatoren fiir diese Anwendung ausreichend ist.
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Abbildung 6.19: Effektivwerte der Ausgleichsstrome zwischen den Teilsystemen fiir verschie-
dene Leistungsfaktoren iiber dem Modulationsgrad (Linien: frequenzbasierte
Berechnung, Punkte: Zeitbereichssimulation)

Strombelastung der Leistungshalbleiter zwischen den Kondensatoren

Das PWM-Interleaving bewirkt wie gezeigt eine Entlastung der Zwischenkreiskondensato-
ren. Die dafiir notigen Ausgleichsstrome zwischen den Teilsystemen fiihren allerdings zur
thermischen Belastung der Leistungshalbleiter, die die Teilsysteme niederinduktiv verbinden.
Abbildung 6.19 zeigt die Effektivwerte dieser Ausgleichsstrome fiir verschiedene Lastzu-
stinde. Die Strome sind beim maximalen Leistungsfaktor und beim Modulationsgrad von
etwa 0,61 am groBten, da hier das PWM-Interleaving die grof3te Reduktion der Kondensator-
belastung bewirkt. Der Stromeffektivwert betrigt hier 0,63 - Is, sodass sich die thermische
Belastung in diesem Arbeitspunkt im Wesentlichen von den Kondensatoren in die Leistungs-
halbleiter verschiebt. Jedoch ermoglichen z. B. Leistungsmodule einen kompakten Aufbau
und eine effektive Kiihlung der Leistungshalbleiter. Die Kiihlung der Folienkondensatoren ist
hingegen durch die geringe thermische Leitfahigkeit der Folien begrenzt.

Der daraus folgende Bauraumvorteil kann anhand der folgenden Uberschlagsrechnung
aufgezeigt werden. Fiir diese Rechnung wird ein Kondensator als Referenz genutzt, der
auf sein Volumen bezogen eine hohe Kapazitit und Stromtragfihigkeit aufweist (EPCOS
B25655P4407K100 [132]). Der Kondensator hat etwa die doppelte Kapazitit und die doppelte
Stromtragfihigkeit, die fiir die Anwendung ohne PWM-Interleaving notwendig sind, und
hat ein Volumen von rund 500 cm?. Daher wird die Annahme getroffen, dass halb so groBe
Kondensatoren fiir jedes Teilsystem im Antrieb notwendig sind. Die beiden Kondensatoren
je Antrieb haben daher zusammen ein Volumen von ungefihr 500 cm?. Durch das PWM-
Interleaving kann die maximale Strombelastung und die maximale Spannungswelligkeit um
etwa 40 % reduziert werden. Dadurch kann der Kondensator 40 % kleiner gewéhlt werden.
Das eingesparte Volumen betrigt daher 200 cm?. Die abschaltbare Verbindung zwischen den
Kondensatoren kann z. B. tiber vier parallele MOSFET vom Typ Infineon IPT65R033G7 [133]
realisiert werden, sodass insgesamt acht dieser MOSFET im Antrieb notwendig sind. Die
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Grundflache der acht MOSFET inklusive kleiner Abstinde (1 mm) zwischen den Halbleitern
betrigt 11 cm?. Inklusive der Gatetreiber und der Kiihlung wird die Hohe auf 2,5 cm abge-
schiitzt, sodass das Gesamtvolumen bei 27,5 cm? liegt. Insgesamt kann damit das Volumen
um rund 172,5 cm® (35 %) reduziert werden. Daher ist das PWM-Interleaving hinsichtlich
des Bauraumbedarfs auch beim fehlertoleranten Antrieb sinnvoll und wird bei den folgenden
Berechnungen beriicksichtigt.

6.2.2 Fehlertolerantes Gesamtsystem

Nach der Auslegung der Komponenten im einzelnen Antrieb werden im néichsten Schritt
die Belastungen der Komponenten im HV/DC-Netz des Fahrzeugs, die von den Antrieben
ausgehen, analysiert. Schwerpunkt dabei ist die Untersuchung der Unterschiede, die sich
durch die in Kapitel 4 eingefiihrten Verdnderungen des Antriebsstrangs zur Erhohung der
Fehlertoleranz ergeben. Die Antriebe des Vergleichssystems ohne zusitzliche Fehlertoleranz
(Abb. 6.20) verfiigen iiber jeweils einen Zwischenkreiskondensator, den beide Teilsysteme
zusammen verwenden. AuBlerdem hat jeder Antrieb eine Verbindung zu einem gemeinsa-
men LE-Trenner. Abbildung 6.21 zeigt die Architektur des Antriebsstrangs mit zusétzlicher
Fehlertoleranz. Die beiden Teilsysteme in den Antrieben sind hier zur Erhhung der Feh-
lertoleranz iiber getrennte Leitungen mit getrennten LE-Trennern verbunden. An diesem
Trenner ist auch ein schaltbarer Bremswiderstand als redundante Energiesenke vorgesehen.
Wie im vorigen Abschnitt beschrieben, sind die beiden Teilsysteme im Antrieb zusétzlich tiber
abschaltbare Leistungshalbleiter verbunden, um weiterhin die Reduzierung der Zwischen-
kreisbelastung durch das PWM-Interleaving zu ermoglichen. Batterieseitig sind schlielich
die beiden Trenner gemeinsam mit der Batterie verbunden. Zusétzlich zu den Leitungen sind
die Filterdrosseln Lty gar, L1 und Lwr 1r zZWischen die Komponenten geschaltet. Diese sind
notwendig, um die Resonanzfrequenzen des HV/DC-Netzes zu verschieben. Der Bedarf und
der Einfluss der Drosseln werden ebenfalls im Folgenden untersucht.

Die Parameter, die fiir die Untersuchungen in diesem Abschnitt gewihlt bzw. angenommen
werden, sind in Tab. 6.2 aufgelistet. Die Annahmen der parasitdren Widerstinde und Indukti-
vititen der Kabel zwischen den Komponenten beruhen auf den geschitzten Impedanzbeldgen
(vgl. [86]). Die dafiir abgeschitzten Kabelldngen folgen daraus, dass die Abtriebe an der
Hinterachse und der LE-Trenner sowie die Batterie im vorderen Bereich des Fahrzeugs
untergebracht sind. Die Kabelimpedanzen sind in Tab. 6.2 mit den Impedanzen der Filter
zusammengefasst.

Die bendtigte Kapazitit an der Kombination aus LE-Trenner und geschaltetem Bremswi-
derstand (Cry min) kann iiber die maximale Spannungswelligkeit, die durch den geschalteten
Bremswiderstand hervorgerufen werden soll, abgeschitzt werden. Die Spannungswellig-
keit hingt neben der Kapazitit und dem maximalen Strom des Bremswiderstands auch von
der Schaltfrequenz und dem Aussteuergrad ab. Dariiber hinaus kann die Komponente aus
mehreren parallelen Modulen, die jeweils aus einer Leistungselektronik und dem Bremswi-
derstand bestehen, aufgebaut werden. Dies ermdglicht es, auch bei dieser Komponente, die
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Abbildung 6.20: Architektur des Antriebsstrangs ohne zusitzliche Fehlertoleranz (zusétzlich
beriicksichtigte, nicht dargestellte parasitiare Elemente: Leitungsimpedanzen,
Reihenwiderstinde und Reiheninduktivititen der Kondensatoren, Widerstinde
der IGBT in den LE-Trennern)

Zwischenkreisbelastung durch ein PWM-Interleaving zu reduzieren. Unter der Annahme,
dass die beiden Komponenten im fehlertoleranteren Antriebsstrang aus jeweils vier parallelen
Modulen bestehen, wird die Gleichung (3.35) zur Bestimmung der Spannungswelligkeit
des Hochsetzstellers verwendet, um die minimale Kapazitit zu bestimmen. Anstelle des
maximalen Batteriestroms ist jedoch der maximale Strom im Bremswiderstand einzusetzen.
Dieser ergibt sich aus der maximalen Bremsleistung eines Antriebs (Ppax) geteilt durch die
Zwischenkreisspannung beim Bremsen. Um die Wechselwirkungen mit den anderen Kompo-
nenten des HV/DC-Netzes gering zu halten, wird 10 V als maximale Spannungswelligkeit
gewdhlt. Nach dieser Abschitzung betrigt die minimale Kapazitit

Prax o 100 kW
64UpcAUct: fs 64450V -10V-10kHz

Ctr,min = ~35uF. (6.53)

Ubertragungsverhalten des HV/DC-Netzes

Die Amplitudengiinge der Ubertragungsfunktionen zwischen dem eingeprigten Strom in
einem Teilsystem eines Antriebs (/wr 1) und den daraus resultierenden Stromen in den Kom-
ponenten des HV/DC-Netzes sind fiir die Systeme mit und ohne zusitzliche Fehlertoleranz
und mit und ohne die Filterdrosseln in Abb. 6.22 dargestellt. Neben der Ubertragungsfunktion
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Abbildung 6.21: Architektur des fehlertoleranten Antriebsstrangs (zusétzlich berticksichtigte,
nicht dargestellte parasitire Elemente: Leitungsimpedanzen, Reihenwiderstéin-
de und Reiheninduktivitdten der Kondensatoren)

fiir den Kondensatorstrom des Teilsystems, in dem der Strom eingeprigt wird (Ic 1), zeigen
die Diagramme auch die Funktionen fiir die Kondensatorstrome des zweiten Teilsystems in
diesem Antrieb (Ic>) und des LE-Trenners (Ic 1y) sowie fiir den Batteriestrom (/gy). Die
Ubertragungsfunktionen fiir die Strome in den beiden Teilsystemen des zweiten Antriebs sind
nahezu identisch, da die parasitire Induktivitdt der Verbindung zwischen den Teilsystemen
gegeniiber den Kabelinduktivititen vernachldssigbar ist. Daher ist zusétzlich in Abb. 6.22 nur
die Funktion fiir ein Teilsystem (Ic am) abgebildet. Da die analytische Losung der Ubertra-
gungsfunktionen zu deutlich groBleren Gleichungen als die Gleichungen (6.50) und (6.51)
fiihrt, wird hier auf deren Darstellung verzichtet.

Die Amplitudenginge zeigen fiir alle vier Fille in dem betrachteten Frequenzbereich zwei
Resonanzfrequenzen. Die erste liegt ohne Filterdrosseln bei dem System ohne zusétzliche
Fehlertoleranz bei 6,2 kHz und mit Fehlertoleranz bei 8,8 kHz und resultiert aus den Zwi-
schenkreiskondensatoren in den Antrieben und den Leitungen dazwischen. Resonante Strome
werden bei diesen Resonanzfrequenzen nur in den Antrieben angeregt und die Amplituden
konnen mehr als das zehnfache der anregenden Amplitude erreichen. Von dieser Uberho-
hung ist auch die angestrebte Schaltfrequenz von 10 kHz betroffen. Dariiber hinaus kann
in dem Fall, dass die Schaltfrequenz zur Entlastung des Wechselrichters reduziert wird, die
Resonanzfrequenz auch direkt angeregt werden. Die zweite Resonanzfrequenz liegt ohne
Filter bei 18 kHz bzw. bei 24 kHz. Die resonante Stromanregung ist bei dieser Frequenz in
allen Kondensatoren des HV/DC-Netzes zu sehen. Hinsichtlich der Amplitude der Ubertra-
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Tabelle 6.2: Parameter fiir die Untersuchung des Gesamtsystems (mit zusammengefassten Kabel-

und Filterimpedanzen

Zusitzliche Fehlertoleranz | nein | nein | ja ja
Filterdrosseln nein | ja nein | ja
Cwr (uF) 100 | 100 | 100 | 100
Lc,wr (nH) 15 15 15 15
Rc,wr (mQ) 2 2 2 2
Crr (WF) 80 | 80 | 40 | 40
Lc 1r (nH) 15 15 15 15
Rc1x (mQ) 2 2 2 2
L (nH) -/- -/- 15 15
Rec (mQ) -/- -/- 15 15
Lwr 1 (WH) 3,25 | 28,25 | 3,25 | 53,25
Rwr,1r (M) 1,53 | 3,53 | 1,53 | 3,53
Lty (uH) I | - | - 1
Rty (mQ) -/- -/- -/- 2
Ly Bat (WH) 1,01 | 11,01 | 1,01 | 11,01
Ry Bat (MQ) 0,36 | 2,36 | 0,36 | 2,36

gungsfunktion ist diese zwar weniger kritisch als die erste, allerdings liegt die besonders
stark ausgeprigte zweite Vielfache einer Schaltfrequenz von 10 kHz sehr nah an dieser
Resonanzfrequenz.

Einfluss der Filterdrosseln

Um die Mehrbelastung der Zwischenkreise durch die resonanten Anregungen insbesondere
bei Schaltfrequenzen unter 10 kHz zu vermeiden, sind Filterdrosseln zwischen den Antrieben
und dem LE-Trenner (Lwg 1r) €ine geeignete Moglichkeit. Die Induktivitéten der Filterdros-
seln in Tab. 6.2 sind so gewihlt, dass die Systeme mit und ohne zusitzliche Fehlertoleranz
hinsichtlich der Ubertragungsfunktionen in Abb. 6.22 ein moglichst vergleichbares Verhalten
zeigen.

Wie in den Amplitudengingen der Ubertragungsfunktionen mit Filterdrosseln zu sehen, wird
die erste Resonanzfrequenz durch diese so weit gesenkt, dass sie auch bei einer auf bis zu
3 kHz reduzierten Schaltfrequenz nicht direkt angeregt wird. Auch die zweite Resonanzfre-
quenz liegt durch die Filterdrosseln unterhalb der normalen Schaltfrequenz, sodass es durch
diese nur bei einer reduzierten Schaltfrequenz zu einer leichten Mehrbelastung kommt. Ein
weiterer wichtiger Aspekt sind die hochfrequenten Batteriestrome, die durch das Schalten
der Komponenten entstehen, da diese zu einer zusitzlichen thermischen Belastung der Bat-
terie fiihren. Um diese zu reduzieren kommt die Drossel Lty o zum Einsatz. Die Drosseln
zwischen den LE-Trennern verstiarken diesen Effekt und haben dariiber hinaus den Zweck,
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Abbildung 6.22: Ubertragungsfunktion zwischen dem eingepriigten Strom an einem Teilsystem
eines Antriebs und den Komponentenstromen

die Anstiegszeiten von Kurzschlussstromen im Fehlerfall zu reduzieren und dadurch die
Komponenten zu schonen.

Die Induktivitit der Filterdrossel zwischen dem Antrieb und dem LE-Trenner kann bei dem
System ohne zuséitzliche Fehlertoleranz halb so grofl gewihlt werden wie die Induktivitét
fiir das fehlertolerantere System, da es anstelle der zwei parallelen Leitungen zwischen
jedem Antrieb und den LE-Trennern nur eine Leitung gibt. Dadurch ist die Hilfte der
Drosseln mit jeweils der halben Induktivitit notwendig. Da allerdings durch diese Drosseln
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Abbildung 6.23: Stromeffektivwert im Zwischenkreiskondensator eines Teilsystems des schal-
tenden Antriebs am HV/DC-Netz (fehlertoleranteres System, durchgezogene
Linien: mit Filterdrosseln, gestrichelte Linien: ohne zusétzliche Filter, Parame-
ter aus Tab. 6.2)

der doppelte Strom fliet und sich folglich die Stromwérmeverluste bei gleicher Auslegung
vervierfachen, miissen die Drosseln anders dimensioniert werden. Insgesamt kann daher
angenommen werden, dass das Gesamtvolumen der Filterdrosseln zwischen den Antrieben
und den LE-Trenner fiir beide Architekturen dhnlich groB ist. Die Filterdrossel zwischen der
Batterie und dem LE-Trenner ist fiir beide Architekturen gleich grof8 gewihlt. Lediglich die
verhdltnism@Big kleinen Drosseln zwischen den beiden LE-Trennern fallen bei der Architektur
ohne zusitzliche Fehlertoleranz weg, da diese Architektur nur einen LE-Trenner enthilt. Mit
Ausnahme dieser Drossel ist daher der Hardwarebedarf hinsichtlich der Filterdrosseln fiir die
Systeme mit und ohne zusitzliche Fehlertoleranz vergleichbar.

In Abb. 6.23 sind die Stromeffektivwerte im Zwischenkreiskondensator eines Teilsystems
des schaltenden Antriebs in Abhiingigkeit vom Lastpunkt abgebildet. Bei der Berechnung
wird der schaltende Betrieb beider Teilsysteme dieses Antriebs beriicksichtigt. Die Strome
fiir das System mit Filterdrosseln sind denen aus der Betrachtung des einzelnen Antriebs in
Abb. 6.16 dhnlich. Fiir einen Leistungsfaktor groBer als 0,71 ist das Maximum bei 10 kHz
Schaltfrequenz mit 0,39 - Is; nur geringfiigig hoher als das Maximum bei der Betrachtung
des einzelnen Antriebs (0,38 - Is). Grolere Abweichungen gegeniiber Abb. 6.16 zeigen
sich vor allem bei 3 kHz Schaltfrequenz und Modulationsgraden iiber 0,6. Hier betrigt
das Maximum 0,46 - I fiir cos @ > 0,71. Ohne Filter sind die Strome hingegen durch die
angeregten Schwingungen erheblich grofler als beim einzelnen Antrieb. Besonders stark ist
dies bei 3 kHz Schaltfrequenz ausgeprigt (bis zu 1,6 - Is fiir cos @ > 0,71), da die dritte
Vielfache der Schaltfrequenz im Bereich der ersten Resonanzfrequenz liegt.

Abbildung 6.23 zeigt nur die Belastung durch den Schaltbetrieb eines Antriebs. Die Schwin-
gungen zwischen den Komponenten fithren jedoch auch zu einer Belastung der iibrigen
Komponenten im HV/DC-Netz. Da die Schaltzeitpunkte dieser Antriebe nicht miteinander
synchronisiert sind, werden die Belastungen, die aus dem Betrieb der einzelnen Antriebe
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Tabelle 6.3: Stromeffektivwerte durch Betrieb beider Antriebe mit und ohne Filterdrosseln fiir
verschiedene Schaltfrequenzen (cos ¢ > 0,71, Parameter aus Tab. 6.2)

ohne Filter mit Filter
fs 3kHz | 10kHz | 3kHz | 10 kHz
Ic /Ity 2,15 0,78 0,47 0,39
Lo/ Iy 0,63 0,62 0,63 0,62
Ic e/ Iy 0,36 0,11 0,09 0,03
It/ It: (AC) 0,55 0,13 0,2 0,01
Igat/Ie (AC) | 0,77 0,18 0,28 0,02

A im Gesamtsystem resultieren (I, 4 aus Gleichung (6.28)), separat berechnet und im An-
schluss iiberlagert. Bei der Uberlagerung der Belastungen durch die beiden Antriebe wird
angenommen, dass diese den gleichen Lastzustand aufweisen. Diese Annahme ist zulédssig,
da Lastabweichungen zwischen dem linken und dem rechten Antrieb im Fahrzeug nur kurz-
zeitig auftreten und daher fiir die thermische Dimensionierung nicht relevant sind. Da die
Steuerungen der Antriebe jeweils iiber einen eigenen Quartz verfiigen und diese in der Regel
leicht voneinander abweichen, sind die Schaltfrequenzen der Antriebe nicht genau gleich. Bei
einem Quartz mit hoher Genauigkeit liegt die Frequenzgenauigkeit z. B. bei 10 ppm (1 auf
100.000). Daher ist eine Abweichung zwischen den beiden Antrieben von mehr als 1 ppm
realistisch. Diese Abweichung hat zur Folge, dass bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz die
Winkelverschiebung der Zwischenkreisstrome zwischen den beiden Antrieben alle 100 s eine
volle Umdrehung durchliuft. Daher ist bei der thermischen Auslegung der Zwischenkreis-
kondensatoren (ZKK) und der Batterie, die hohe thermische Zeitkonstanten aufweisen, die
Annahme zulissig, dass die Frequenzen der beiden Antriebe leicht voneinander abweichen.
Dabher folgen die Gesamtstrombelastungen Ic, Ic 1y und /gy aus der quadratischen Summe
der Einzelbelastungen

IZ,ges,ZKK = ZIZZ,A . (654)
\/ A

Fiir die Auslegung der Leistungshalbleiter (HL), deren thermische Zeitkonstante deutlich
geringer ist, wird hingegen angenommen, dass in dem Zeitraum, in dem sich die Strome
phasengleich iiberlagern, bereits die stationidre Endtemperatur des Halbleiters erreicht wird.
Daher wird fiir I und I7; die Uberlagerung der Schwingungen alle Frequenzanteile k iiber

2
LgesHL = A | 3, (le,k,A> (6.55)
k A

mit beriicksichtigt.

Die Maxima dieser Strome mit bzw. ohne Filterdrosseln sind in Tab. 6.3 angegeben. Diese
Ergebnisse zeigen, dass die Strombelastungen durch die Filter signifikant reduziert werden
konnen. Ohne die Drosseln werden alle Komponenten bei beiden betrachteten Schaltfrequen-
zen thermisch stédrker belastet. Mit Filterdrosseln ist hingegen bei 10 kHz Schaltfrequenz
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in den Zwischenkreiskondensatoren keine Erhohung der Strombelastung durch den zwei-
ten Antrieb festzustellen. Auch die Strome in den anderen Komponenten liegen in einem
akzeptablen Bereich. Die Ergebnisse bei 3 kHz Schaltfrequenz zeigen, dass die reduzierte
Schaltfrequenz mit einer hoheren Strombelastung der Zwischenkreiskomponenten einhergeht.
Da die thermischen Zeitkonstanten der Kondensatoren und der Batterie ausreichend grof3
sind, kann die Reduzierung der Schaltfrequenz trotzdem kurzzeitig genutzt werden, um die
thermische Belastung der Leistungshalbleiter in bestimmten Betriebspunkten zu verringern.

Einfluss der Anpassungen zur Erh6hung der Fehlertoleranz

Zur Analyse des Einflusses der Anpassungen an der Antriebsstrangarchitektur zur Erh6hung
der Fehlertoleranz sind in Tab. 6.4 die berechneten maximalen Stromeffektivwerte in den
Komponenten des HV/DC-Netzes fiir die Architektur mit und ohne zusitzlicher Fehler-
toleranz (Abb. 6.21 und Abb. 6.20) gegeniibergestellt. Fiir die Topologie mit zusétzlicher
Fehlertoleranz sind die Strome im Zwischenkreiskondensator und im LE-Trenner zwar gerin-
gen, jedoch treten diese Strome jeweils in doppelt so vielen Bauteilen auf. Fiir den folgenden
Vergleich werden daher bei dieser Topologie der doppelten Strome herangezogen. Der Ver-
gleich zeigt, dass auch die Architektur mit zusitzlicher Fehlertoleranz so realisiert werden
kann, dass die Strombelastungen in den Komponenten vergleichbar mit den Belastungen in
der Architektur ohne die zusitzliche Fehlertoleranz sind. Hinsichtlich der Dimensionierung
der Zwischenkreiskondensatoren und der Filterdrosseln sind die Unterschiede zwischen den
Architekturen vernachlissigbar. Jedoch ist zu beriicksichtigen, dass hinsichtlich der benotig-
ten Kabel und Stecker der Aufwand fiir die fehlertolerantere Architektur hoher ist. Dariiber
hinaus ist bei dieser Architektur eine niederinduktive, abschaltbare Verbindung zwischen
den Zwischenkreiskondensatoren der Teilsysteme in den Antrieben erforderlich, um das
PWM-Interleaving zu ermoglichen, sodass die Realisierung des Zwischenkreises im Antrieb
aufwendiger ist.

Tabelle 6.4: Stromeffektivwerte durch Betrieb beider Antriebe fiir die Systemarchitekturen mit
und ohne zusitzliche Fehlertoleranz (fs = 10 kHz, cos ¢ > 0,71, mit Filterdrosseln,
Parameter aus Tab. 6.2)

Zusitzliche Fehlertoleranz | nein | ja

Ic/Ire 0,7 0,39
Icc /ITr -/- 0,62
IC,Tr/ITr 0,06 0,03
It /It (AC) 0,02 | 0,01
IBat/]Tr (AC) 0,02 0,02
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6.3 Experimentelle Validierung

Die Ergebnisse der Berechnungen werden mit Hilfe experimenteller Untersuchungen va-
lidiert. Ein Foto des verwendeten Priiflings ist in Abb. 6.24 zu sehen. Dieser besteht aus
zwel dreistringigen IGBT-Wechselrichtern, deren maximaler Strangstrom ungefihr 20 A
betrdgt. Der im Vergleich zum Beispielsystem aus Kapitel 3 geringe Strangstrom beeintrich-
tigt die Vergleichbarkeit der Berechnungs- und Messergebnisse nicht, da die Ergebnisse
fiir den Vergleich auf den tatsidchlichen Strangstrom bezogen werden. Damit das berech-
nete Zwischenkreisverhalten an dem Priifling validiert werden kann, ist der Zwischenkreis
entsprechend den Berechnungsparametern aus Tab. 6.2 aufgebaut. Der Priifling verfiigt
auch iiber abschaltbare Leistungshalbleiter zwischen den Zwischenkondensatoren der zwei
dreistringigen Wechselrichter. Der Durchlasswiderstand dieser MOSFET (R..) betrédgt etwa
30 mQ.

Die Ansteuerung des Priiflings erfolgt iiber eine programmierbare Logik (englisch: Field
Programmable Gate Array, kurz: FPGA). Diese erzeugt die Ansteuersignale iiber eine Raum-
zeigermodulation entsprechend dem vorgegeben Modulationsgrad, der Grundfrequenz und
der Schaltfrequenz. Um Halbbriickenkurzschliisse zu verhindern, generiert das FPGA auch
die Verriegelungszeit zwischen dem Ausschalten eines IGBT und dem Einschalten des ge-

Dreiphasen-
wechselrichter

trennbare
Zwischenkreisverbindung

Abbildung 6.24: Foto des Priiflings
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(a) Ohmsch-induktive Ersatzlast (b) Nachbildung des HV/DC-Netzes

Abbildung 6.25: Fotos der Priifstandskomponenten

Tabelle 6.5: Parameter der verwendeten ohmsch-induktiven Lasten

Ry Ly cos @ Q IR
18,5Q | SmH | 0,996 | 0,037 | 0,27 ms
5Q | 15mH | 0,728 | 0,247 | 3ms
0,5Q | 20mH | 0,094 | 0,477 | 40 ms

geniiberliegenden. Die Verriegelungszeit ist konstant auf eine Mikrosekunde eingestellt. Die
Grundfrequenz betrigt bei allen Messungen 50 Hz.

Das Messsystem wird aus einer 60 V-Gleichspannungsquelle versorgt und als Senke kommt
eine sechsstriangige ohmsch-induktive Last zum Einsatz (Abb. 6.25a). Der Leistungsfaktor
kann iiber die Last eingestellt werden. Tabelle 6.5 nennt die dabei eingestellten Impedanzen.

Wie bei der Berechnung der Zwischenkreisbelastungen wird zunéchst die Belastung in einem
einzelnen Antrieb untersucht. Um sicherzustellen, dass die Strompulse im Wesentlichen
durch die Zwischenkreiskondensatoren flieBen und als Eingangsstrom ein Gleichstrom vor-
liegt, werden die zwei dreistrangigen Teilsysteme des Priiflings jeweils iiber eine Drossel
mit einer Induktivitit von 3 mH mit der Gleichspannungsversorgung verbunden. Bei den
Messungen werden die Strome in den Zwischenkreiskondensatoren sowie die Laststrome
iber Stromsensoren mit einem Oszilloskop fiir eine Periode der Grundfrequenz mit einer
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Abbildung 6.26: Gegeniiberstellung der berechneten und der gemessenen Effektivwerte des
Kondensatorstroms eines Teilsystems des einzelnen Antriebs fiir verschiedene
Schaltfrequenzen (Linien: Berechnungsergebnisse, Pluszeichen: Messergebnis-
se bei 3 kHz, Kreuze: Messergebnisse bei 10 kHz)

Abtastrate von 500 MS/s aufgezeichnet. Aus diesen Daten wird im Anschluss der Effektivwert
der Kondensatorstrome sowie der Effektivwert der Grundschwingung des Laststroms Isy |
bestimmt. Der auf diesen Wert bezogene Effektivwert des Kondensatorstroms ist fiir verschie-
dene Lastpunkte und Schaltfrequenzen in Abb. 6.26 dargestellt. Da der Durchlasswiderstand
der Leistungshalbleiter in diesem Versuchsaufbau etwa doppelt so grof3 ist wie bei den Berech-
nungen zu Abb. 6.16, sind den Messergebnissen in Abb. 6.26 den Berechnungsergebnissen
unter Beriicksichtigung des groBBeren Widerstands gegeniibergestellt.

Die schwarzen Linien zeigen die Ergebnisse fiir den Fall, dass die Leistungshalbleiter
zwischen den Kondensatoren der beiden Teilsysteme ausgeschaltet sind. Der berechnete
Kondensatorstrom ist in diesem Fall unabhédngig von der Schaltfrequenz, da bei beiden
Schaltfrequenzen der komplette Wechselstromanteil des Zwischenkreisstroms durch den
Zwischenkreiskondensator flieit. Die Messung zeigt jedoch unterschiedliche Stréme bei den
zwei betrachteten Schaltfrequenzen. Dieser Unterschied ist auf den Einfluss der Verriege-
lungszeit zuriickzufiihren. Diese bewirkt, wie in Abschnitt 6.1.1 beschrieben, dass im hier
vorliegenden motorischen Betrieb der tatsdchliche Modulationsgrad kleiner ist als der gewéhl-
te. Bei einem groflen Leistungsfaktor und Modulationsgraden unterhalb von 0,6 hat dies zur
Folge, dass der Effektivwert des Stroms kleiner ist als ohne Verriegelungszeit. Bei groeren
Modulationsgraden ist der Effektivwert aufgrund der Verschiebung hingegen gréfer. Da
das Verhiltnis zwischen Verriegelungszeit und Periodendauer bei htheren Schaltfrequenzen
grofer ist als bei niedrigeren, wirkt sich die Verriegelungszeit bei hheren Schaltfrequenzen
stirker aus. Bei cos ¢ = 1 und einer Schaltfrequenz von 10 kHz ist in der Folge der gemessene
Stromeffektivwert fiir Modulationsgrade unter 0,6 kleiner und fiir Modulationsgrade iiber 0,6
grofer als bei 3 kHz. Die Messergebnisse mit getrennten Zwischenkreiskondensatoren besti-
tigen dariiber hinaus, dass der Einfluss der Verriegelungszeit bei kleineren Leistungsfaktoren
abnimmt. Infolge liegen die Ergebnisse fiir die beiden Schaltfrequenzen niher beieinander.
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Abbildung 6.27: THD des gemessenen Laststroms

Die Messergebnisse mit eingeschalteten Leistungshalbleitern zwischen den Zwischenkreis-
kondensatoren bestédtigen die Ergebnisse der Berechnung. Bei 3 kHz Schaltfrequenz teilen
sich die Strome besser zwischen den beiden Zwischenkreiskondensatoren auf als bei 10 kHz,
sodass durch das PWM-Interleaving eine stirkere Reduktion der Strombelastung in den
Zwischenkreiskondensatoren erreicht wird. Allerdings liegt auch bei 10 kHz Schaltfrequenz
eine signifikante Reduktion der Strombelastung gegeniiber den getrennten Zwischenkreiskon-
densatoren vor.

Insgesamt sind die gemessenen Stromeffektivwerte insbesondere bei cos ¢ = 1 und kleineren
Modulationsgraden etwas hoher als die berechneten. Dies ldsst sich iiber die hoherharmo-
nischen Anteile des Strangstroms erkléren, die bei der Berechnung vernachlédssigt werden.
Diese Anteile konnen iiber das Verhiltnis des gesamten Effektivwerts des Strangstroms
zum Effektivwert der Grundschwingung (englisch: Total Harmonic Distortion, kurz: THD)
quantifiziert werden. Nach [134] ist der THD definiert als

] 2
THD = ( S”) —1. (6.56)
IStr,l

Der THD des gemessenen Laststroms ist in Abb. 6.27 dargestellt. Dies bestétigt, dass die
hoherharmonischen Anteile aufgrund der geringen Zeitkonstante der ohmsch-induktiven Last
(L/R in Tab. 6.5) insbesondere bei cos ¢ = 1 festzustellen sind.

Im néchsten Schritt erfolgt die Validierung der Berechnungsergebnisse fiir das gesamte
HV/DC-Netz. Dazu wird das Netz iiber die in Abb. 6.28 dargestellte, vereinfachte Architektur
nachgebildet. Die Zwischenkreiskondensatoren der Wechselrichter im zweiten Antrieb sind
zu einem konzentrierten Kondensator zusammengefasst. Die Leitungsinduktivitidten werden
den Induktivititen der Filterdrosseln zugeschlagen. Die Drosseln sind als Luftspulen realisiert.
Die Zwischenkreise der geschalteten Bremswiderstinde und der LE-Trenner werden ebenfalls
tiber Kondensatoren nachgebildet. Ein Foto dieser Nachbildung ist in Abb. 6.25b gegeben.
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Abbildung 6.28: Schaltbild des Messaufbaus zur Nachbildung des HV/DC-Netzes

Zur Validierung werden die Strome in den Zwischenkreiskondensatoren des schaltenden
Antriebs und in den Kondensatoren, die die Zwischenkreise des zweiten Antriebs und der
LE-Trenner nachbilden, untersucht.

Die Gegeniiberstellungen der berechneten und gemessenen Stromeffektivwerte im Zwischen-
kreiskondensator des schaltenden Antriebs (Abb. 6.29) und in den weiteren Komponenten im
Gesamtsystem (Abb. 6.30) bestdtigen die Ergebnisse der Berechnungen. Bei 3 kHz Schaltfre-
quenz und Lastpunkten mit starker Ausprigung der ersten Harmonischen der Schaltfrequenz
(cos @ = 0,09 und cos ¢ = 0,73) steigt die Strombelastung stark an, sodass in diesen Berei-
chen die Strombelastung im Kondensator des schaltenden Antriebs die Strombelastung bei
10 kHz Schaltfrequenz iibersteigt. Die hohere Belastung folgt aus Schwingungen, die durch
das Schalten im Gesamtsystem angeregt werden und bei 3 kHz eine grofere Verstiarkung
aufweisen als bei 10 kHz. Dadurch sind in Abb. 6.30 auch stirkere Belastungen in den
anderen Kondensatoren festzustellen.

Insgesamt zeigen die Ergebnisse der messtechnischen Validierung, dass die hier vorgestellte
Berechnungsmethodik zur Berechnung der Belastungen im Zwischenkreis und im HV/DC-
Netz gut geeignet ist.

6.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde eine Berechnungsmethodik vorgestellt, die geeignet ist, die Zwi-
schenkreisbelastungen im Rahmen der Komponentenauslegung zu berechnen. Aufgrund des
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Abbildung 6.29: Gegeniiberstellung der berechneten und der gemessenen Effektivwerte des
Kondensatorstroms im Gesamtsystem fiir verschiedene Schaltfrequenzen (Lini-
en: Berechnungsergebnisse, Pluszeichen: Messergebnisse bei 3 kHz, Kreuze:
Messergebnisse bei 10 kHz)
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Abbildung 6.30: Gegeniiberstellung der berechneten und der gemessenen Stromeffektivwerte in
den anderen Komponenten des Gesamtsystems fiir verschiedene Schaltfrequen-
zen (Linien: Berechnungsergebnisse, Pluszeichen: Messergebnisse bei 3 kHz,
Kreuze: Messergebnisse bei 10 kHz)
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geringen Rechenaufwands ist es mit dieser Methodik moglich, das Gesamtsystem hinsichtlich
der Belastungen zu optimieren.

Die Anwendung dieser Methodik auf das untersuchte Gesamtsystem hat gezeigt, dass PWM-
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Interleaving auch bei einem Antriebssystem zur Reduktion der Zwischenkreisbelastung
genutzt werden kann, das aus zwei dreistringigen Teilsystemen besteht, deren Zwischenkreis-
kondensatoren zur Erhohung der Fehlertoleranz nicht direkt verbunden sind. Dazu ist jedoch
eine Verbindung der Kondensatoren iiber abschaltbare Leistungshalbleiter notwendig. Diese
ermoglichen es, im Fehlerfall die Teilsysteme zu trennen. Aufgrund der gro3en thermischen
Zeitkonstante kann der Kondensator des intakten Teilsystems im Fehlerfall kurzzeitig mit
einem hoheren Strom belastete werden, sodass das Fahrzeug sicher zum Stillstand gebracht
werden kann. Die Leistungshalbleiter weisen im Betrieb zusitzliche Verluste auf. In der
angestrebten Anwendung in einem hochintegrierten Radnabenantrieb iiberwiegt allerdings
der Bauraumvorteil durch den geringeren Kapazititsbedarf.

Die Auslegung unter Beriicksichtigung der Wechselwirkungen mit dem HV/DC-Netz zeigt,
dass aufgrund der moglichen Resonanzfrequenzen, die im Bereich der Schaltfrequenzen
liegen konnen, eine genaue Untersuchung des Ubertragungsverhalten erforderlich ist. Bei
dem untersuchten Beispielsystem konnte gezeigt werden, dass diese Problematik mit ver-
gleichsweise kleinen Filterdrosseln ausreichend reduziert werden kann.

Der Vergleich zwischen den Architekturen mit und ohne zusitzliche Fehlertoleranz im
HV/DC-Netz zeigt dariiber hinaus, dass fiir die fehlertolerantere Architektur zuséatzliche
Kabel, Filterdrosseln und Stecker sowie ein zusitzlicher LE-Trenner notwendig sind. Zum
Teil wird der Nachteil dadurch kompensiert, dass die Komponenten eine niedrigere Belastung
aufweisen und dadurch kleiner aufgebaut werden konnen. Insbesondere bei den Steckern
und den Kabeln bleibt jedoch ein zusitzlicher Bauraumbedarf bestehen, da dieser bei diesen
Komponenten nicht direkt mit der auftretenden Belastung skaliert werden kann.
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7 Fazit und Ausblick

In dieser Arbeit wurde der Leistungsteil des elektrischen Antriebsstrangs eines Elektrofahr-
zeugs mit Radnabenantrieben an der Hinterachse untersucht. Die Besonderheit bei diesem
Fahrzeug ist, dass an den angetriebenen Réidern auf eine Reibungsbremse verzichtet wird
und die Bremsfunktion an diesen Riddern vollstiandig iiber den Radnabenantrieb realisiert
wird. Der Schwerpunkt dieser Arbeit lag auf der Untersuchung der Anforderungen an den
Leistungsteil des elektrischen Antriebsstrangs, die aus dieser Anwendung folgen, und auf der
Optimierung des elektrischen Antriebsstrangs fiir diese Anwendung.

In Kapitel 2 wurden unter anderem die Drehmomentanforderungen an die Radnabenantriebe
hergeleitet. Eine wesentliche Anforderung an einen Antrieb, der die Funktion der Reibungs-
bremse mit ibernehmen soll, ist, dass das maximale Bremsmoment iiber den gesamten
Geschwindigkeitsbereich des Fahrzeugs zur Verfiigung stehen muss. Ein Feldschwiichbe-
reich mit reduziertem Drehmoment ist daher nur beim Beschleunigen zuldssig. Dadurch
unterscheiden sich die Drehmomentanforderungen von den Anforderungen in heutigen Elek-
trofahrzeugen. Daher wurden in Kapitel 3 verschiedene Topologien fiir den elektrischen
Antriebsstrang verglichen, um die optimale Topologie unter Beriicksichtigung dieser Dreh-
momentanforderungen zu ermitteln. Dazu wurden die Komponenten des Antriebsstrangs
fiir die verschiedenen Topologien dimensioniert und die Energieeffizienz der Topologien im
Zyklusbetrieb anhand von Verlustmodellen bestimmt. Die dabei verwendeten Berechnungen
wurden mit Hilfe von Messungen an einem skalierten Priifstand validiert.

Die Ergebnisse des Topologievergleichs zeigen, dass die direkte Verbindung der elektrischen
Antriebe mit der Batterie sowohl hinsichtlich der Bauteilgro3en als auch hinsichtlich der
Energieeffizienz fiir diese Anwendung nicht die optimale Topologie darstellt. Die Leistungs-
halbleiter und die Zwischenkreiskondensatoren konnen kleiner gewihlt werden, wenn im
Hochvoltsystem die Moglichkeit besteht, die Zwischenkreisspannung bei Vollbremsungen
auf die maximale Spannung zu erhéhen. In Kapitel 3 wurde dazu die Topologie mit einem
LE-Trenner zwischen der Batterie und den Antrieben als optimale Topologie identifiziert.

Der LE-Trenner wurde in Kapitel 3 eingefiihrt und erméglicht eine Erhhung der Zwischen-
kreisspannung beim Bremsen, indem er die Antriebe kurzzeitig von der Batterie trennt, sodass
die zuriickgespeiste Energie der Antriebe die Zwischenkreisspannung erhoht. Im Rahmen
von Kapitel 3 wurde ein Ansteuerverfahren fiir den LE-Trenner entwickelt. Die Ergebnisse
der experimentellen Erprobung an einem Priifstand bestétigen die postulierte Funktionsweise
des LE-Trenners und des entwickelten Ansteuerverfahrens.
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Die in Kapitel 4 beschriebene Analyse der Fehlfunktionen des Fahrzeugs hat ergeben, dass
eine Drehmomentabweichung an einem Rad, ein Blockieren beider Hinterrdder durch ein zu
hohes Bremsmoment oder ein zu geringes Bremsmoment an allen vier Rddern am kritischsten
sind. Um diese Fehlfunktionen zu adressieren, wurden zunichst die Fehler im Antriebsstrang
identifiziert, die diese Fehlfunktionen zur Folge haben konnen. Darauf aufbauend wurde ein
Sicherheitskonzept fiir den Leistungsteil des elektrischen Antriebsstrangs entwickelt. Dieses
Sicherheitskonzept ist kein vollstindiges Sicherheitskonzept im Sinne der Norm ISO 26262,
sondern es zeigt Moglichkeiten auf, die kritischen Fehlfunktionen zu vermeiden, und stellt
daher eine wichtige Grundlage zur Entwicklung eines sichereren Antriebsstrangs dar. Das
vorgestellte Konzept sieht eine Anpassung der Antriebsstrangtopologie vor, durch die der
Antriebsstrang im Fehlerfall in unabhingige Teilsysteme unterteilt werden kann. Da diese
Teilung tiber die LE-Trenner realisiert werden kann, ist der Mehraufwand im Gesamtsystem
gering. Durch die Teilung kann das intakte Teilsystem auch im Fehlerfall noch ein reduziertes
Bremsmoment stellen, sodass sich die Verfiigbarkeit der Bremsfunktion erhoht. Auflerdem
sind die unangeforderten Kurzschlussbremsmomente im Fehlerfall geringer, da nur ein
Teil des Systems vom Fehler betroffen ist. Damit die Trennung zuverléssig zur Verfiigung
steht, ist ein regelmiBiger Test der LE-Trenner erforderlich. In Kapitel 4 wurde anhand
erster Simulationen gezeigt, dass diese Uberpriifung im laufenden Betrieb ohne zusitzliche
Leistungsbauteile durchfiihrbar ist.

Das vorgestellte Sicherheitskonzept erfordert dariiber hinaus eine sichere Erkennung von
Halbbriickenkurzschliissen, damit diese sicher abgeschaltet werden konnen und eine weitere
Fehlerausbreitung im Antriebsstrang vermieden wird. In Kapitel 5 wurden zwei neue Ver-
fahren zur halbleiternahen Erkennung von Halbbriickenkurzschliissen vorgestellt. Das erste
Verfahren ermdoglicht eine Beschleunigung der Entséttigungsiiberwachung. Dadurch ist eine
geringere Kurzschlussfestigkeitsdauer der Halbleiter moglich. Dies wiederum erlaubt eine
Verbesserung der Durchlasscharakteristik der verwendeten Halbleiter. Das zweite Verfahren
basiert auf einer Schaltung, die am Spannungszwischenkreis angebunden ist und mit der
die Kurzschlussstrome im Zwischenkreis anhand einer Spannungsmessung erkannt werden
konnen. Durch dieses Verfahren ist die Uberwachung des gesamten Wechselrichters iiber
eine gemeinsame Kurzschlusserkennung moglich. Daher ist es gut als redundantes System
zusitzlich zu einem anderen Kurzschlusserkennungssystem geeignet.

In Kapitel 6 wurden die elektrischen Wechselwirkungen zwischen den Antrieben iiber das
HV/DC-Netz im Fahrzeug untersucht und die Zwischenkreise der Antriebswechselrichter
unter Beriicksichtigung der Wechselwirkungen dimensioniert. Das betrachtete Fahrzeug ver-
fligt iiber zwei Antriebe, die wiederum entsprechend des Sicherheitskonzepts aus Kapitel 4
aus zwei getrennten Teilsystemen bestehen. Diese Komponenten sind tiber das HV/DC-Netz
mit der Batterie und weiteren Hochvoltkomponenten verbunden. Die Strompulse der Wech-
selrichter regen Strome zwischen den Zwischenkreisen der Hochvoltkomponenten an. Zur
Untersuchung der Belastungen, die aus dem Schaltbetrieb der Wechselrichter resultieren,
wurde im Rahmen von Kapitel 6 eine Berechnungsmethodik im Frequenzbereich entwickelt.
Diese basiert auf einem reduzierten Frequenzspektrum, das unabhiingig von der Grundfre-
quenz des Antriebs ist und nur Vielfache der Schaltfrequenz enthilt. Der Vorteil dieses
Spektrums gegeniiber dem vollstindigen Spektrum ist, dass die Anzahl der Frequenzanteile
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des reduzierten Spektrums geringer ist. Dies reduziert den Berechnungsaufwand und ermég-
licht eine schnellere Berechnung der Belastungen. Uber die Berechnungsmethodik kann daher
eine systematische Auslegung und Optimierung der Zwischenkreiskondensatoren und der
Filter zwischen den Komponenten des HV/DC-Netz vorgenommen werden. Dariiber hinaus
ist sie auch geeignet, um die Belastungen durch weitere Wechselwirkungen im HV/DC-Netz,
z.B. mit Hochsetzstellern, vorauszuberechnen.

Mit der Berechnungsmethodik wurde in Kapitel 6 aulerdem die Zwischenkreisauslegung
fiir das Beispielsystem vorgenommen. Die Ergebnisse zeigen, dass die Wechselwirkungen
zwischen den Antrieben zu einer Erhohung der Zwischenkreisbelastungen fithren kénnen
und dass daher der Einsatz kleiner Filterinduktivitdten zwischen den Antrieben sinnvoll ist.

Ein weiterer Aspekt, der bei der Untersuchung der Zwischenkreisbelastungen betrachtet
wurde, ist das PWM-Interleaving der Teilsysteme in den Antrieben. Durch dieses ist es nor-
malerweise moglich, die Zwischenkreisbelastung zu reduzieren. Das Sicherheitskonzept sieht
jedoch vor, die Teilsysteme im Antrieb zu trennen. Aufgrund der daraus folgenden Induktivi-
tit zwischen den Teilsystemen ist das PWM-Interleaving nicht mehr sinnvoll. In Kapitel 6
konnte jedoch gezeigt werden, dass durch zusitzliche Leistungshalbleiter eine trennbare
niederinduktive Verbindung der Teilsysteme im Antrieb hergestellt werden kann und dass
die Impedanz dieser Verbindung das PWM-Interleaving nur geringfiigig beeintrichtigt. Eine
Abschitzung des Bauraums der Leistungshalbleiter und des Kondensatorvolumens, das durch
das PWM-Interleaving eingespart werden kann, zeigt, dass diese Losung in einer bauraum-
kritischen Anwendung sinnvoll ist. Diese Ergebnisse wurden anhand von experimentellen
Untersuchungen an einer Nachbildung des HV/DC-Netzes bestitigt.

Insgesamt sind die vorliegenden Ergebnisse wichtige Beitridge zur Entwicklung fehlerto-
leranter Radnabenantriebe fiir Elektrofahrzeuge, die die Bremsfunktion der angetriebenen
Réder vollstdndig mit tibernehmen. Die Ergebnisse zeigen, dass es aus Sicht des elektrischen
Antriebsstrangs moglich ist, die Bremsfunktion an den angetriebenen Rédern der Hinterachse
durch die elektrischen Antriebe zur realisieren und auf eine zusitzliche Reibungsbremse zu
verzichten. Die Erkenntnisse dieser Arbeit hinsichtlich des Einflusses des rein elektrischen
Bremsens auf die anwendungsoptimierte Antriebsstrangtopologie und auf das Sicherheitskon-
zept sind damit ein wichtiger Beitrag zur aktuellen Forschung und Entwicklung hinsichtlich
der Verwendung von Radnabenantrieben in Elektrofahrzeugen. Die Erkenntnisse zur Zwi-
schenkreisbelastung in verteilten Zwischenkreisen lassen sich dariiber hinaus auch auf andere
Fahrzeugkonzepte und andere Anwendungsfelder iibertragen. Beispiele dafiir sind Fahrzeuge
mit zwei Achsantrieben oder Gleichspannungsnetze mit mehreren Antrieben im industriellen
Umfeld.

Da im Rahmen dieser Arbeit kein vollstindiger elektrischer Antriebsstrang aufgebaut wer-
den konnte, wurden die experimentellen Untersuchungen im Wesentlichen an skalierten
Priifstinden durchgefiihrt. Daher ist es im nichsten Schritt sinnvoll, den kompletten An-
triebsstrang, bestehend aus einer Traktionsbatterie, den Antrieben und den LE-Trennern unter
Beriicksichtigung des Sicherheitskonzepts aufzubauen und in ein Fahrzeug zu integrieren.
Eine Konstruktion fiir einen Antrieb mit integriertem Wechselrichter, der entsprechend der
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Abbildung 7.1: CAD-Konstruktion eines sechsstringigen Wechselrichters fiir einen Radnaben-
antrieb

durchgefiihrten Simulationen die Leistungsanforderung fiir das rein elektrische Bremsen
erfiillt, liegt bereits vor (Abb. 7.1). Durch die Erprobung des Gesamtsystems mit Hilfe von
Versuchsfahrten wire es moglich, das Gesamtkonzept des rein elektrischen Bremsens an der
Hinterachse zu bestitigen und die Ergebnisse der Auslegung des Antriebsstrangs und der
Vorausberechnungen der Zwischenkreisbelastungen nochmals zu validieren. AuB3erdem ist
es erforderlich, das vorgestellte Sicherheitskonzept fiir den Leistungsteil des elektrischen
Antriebsstrangs in ein Sicherheitskonzept fiir das Gesamtfahrzeug zu integriert und im Ge-
samtkontext nochmals zu bewerten. Ein Schwerpunkt bei der Erprobung des Gesamtsystems
sollte auch auf der Validierung des Sicherheitskonzepts und der implementierten Sicherheits-
funktionen liegen.
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A Anhang

A.1 Motorkennfelder
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Abbildung A.1: Strangsspannung Motor 2 (Effektivwert)
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Abbildung A.2: Strangsstrom Motor 2 (Effektivwert)
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Abbildung A.3: Leistungsfaktor Motor 2
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Abbildung A.4: Wirkungsgrad Motor 2
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A.2 Parameter der Leistungsmodule

A.2.1 Si-Modul
Tabelle A.1: Kenndaten des Si-Moduls

Modul Infineon FS400R07A1E3_HS5 [135]
Halbleiter Si-IBGTs [136] / Si-Dioden
Chipflache (IGBTs, je Schalter) 1,99 cm?
Chipfliche (Dioden, je Schalter) 1 cm?
Nenndauerstrom 400 A
Siattigungsspannung bei Nennstrom 1,6 V
(Sperrschichttemp.: 125 °C, Gatespg.: 15 V)
Maximale Sperrspannung 650 V
Kiihlung Kiihlfinnen
Thermischer Widerstand (IGBTs, je Schalter, 0,2K/w
Sperrschicht zu Kiihlmittel)
Thermischer Widerstand (Dioden, je Schalter, 0,28K/w
Sperrschicht zu Kiihlmittel)
Maximale Sperrschichttemperatur im Betrieb 150 °C
(TLmax)
Potenzen der Schaltverlustenergien
IGBT Ki=1/K,=1,3
Diode Ki=0,6/K,=0,6
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A.2.2 SiC-Modul

Tabelle A.2: Kenndaten des SiC-Moduls

Modul Wolfspeed CPM2-1200-0025B [137]
Halbleiter SiC-MOSFETs [138]
Chipflache 1,82 cm?
Nenndauerstrom 444 A
Durchlasswiderstand 7,6 mQ
(Sperrschichttemp.: 175 °C, Gatesg.: 18 V)

Maximale Sperrspannung 1200 V
Kiihlung Kiihlplatte
Thermischer Widerstand (je Schalter, 0,1K/w
Sperrschicht zu Gehéuse)

Skalierter thermischer Widerstand (je Schalter, 0,22K/w
Sperrschicht zu Kiihlmittel)

Maximale Sperrschichttemperatur im Betrieb 150 °C
(TJ,max)

Potenzen der Schaltverlustenergien Ki=12/Ky,=1,3
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A.3 Simulationsparameter LE-Trenner

Tabelle A.3: Simulationsparameter der Untersuchung des dynamischen Verhaltens des LE-

Trenners
Zwischenkreiskondensator des Radnabenantriebs
- Kapazitit 198 uF
- Reihenwiderstand 10 mQ
Zwischenkreiskondensator des LE-Trenners
- Kapazitit 7,69 uF
- Reihenwiderstand 500 mQ
Zwischenkreiskondensator des Bremswiderstands
- Kapazitit 20 uF
- Reihenwiderstand I mQ
Kabel zwischen Verbindungspunkt und jeweils einem Radnabenantrieb
- Induktivitit 2,68 uH
- Widerstand 1,4 mQ
Kabel zwischen Verbindungspunkt und LE-Trenner
- Induktivitit 0,92 uH
- Widerstand 0,36 mQ
Kabel zwischen Verbindungspunkt und Bremswiderstand
- Induktivitit 0,18 uH
- Widerstand 0,07 mQ
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A.4 Gegenuberstellung von BauteilgroBen und
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Abbildung A.5: Energiebedarf im WLTP iiber der Chipfliche (schwarze Kreuze: nach Abb. 3.16
ermittelte Werte, Linien: interpolierte Werte, Drosselwiderstinde entsprechend
Tab. 3.5)
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Abbildung A.6: Energiebedarf im Artemis (Stadt) tiber der Chipfliche (schwarze Kreuze: nach
Abb. 3.16 ermittelte Werte, Linien: interpolierte Werte, Drosselwiderstande

entsprechend Tab. 3.5)
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A.5 Experimentelle Validierung der
anwendungsoptimierten Antriebsstrangtopologie

Abbildung A.7: Foto des Versuchsaufbaus zur Untersuchung der Antriebsstrangtopologien (links:
Triphase System zur Realisierung der gesteuerten Last, rechts: Priifling)

Tabelle A.4: Bauteile und Parameter des Versuchsaufbaus

Gesteuerte Last

| Umrichter | Triphase System |
Priifling
Leistungsmodule Infineon IFS150V12PT4 (1200 V / 150 A)
Zwischenkreiskapazitit 480 uF
Regelungs- und Messystem Protolar Control Cube
Stromsensoren LEM HASS 50-S
Differenztastkopfe Protolar (1280 V)
Bremswiderstand 20Q
Schaltfrequenz 16 kHz
Leistungsmessung
Messgerit ZES Zimmer LMG 500
Spannungssensoren intern
Stromsensoren (DC/Str. 1/Str. 2) | DANFYSIK ULTRASTAB 867-2001
Stromsensor (Str. 3) LEM IT 400-S
Messgenauigkeit (Leistung, DC) | ca. £1,5W ... £13 W
Messgenauigkeit (Leistung, AC) | insgesamt ca. 20,5 W ... =10 W
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A.6 Kurzschlussverhalten des Antriebs
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Abbildung A.8: Zeitverldufe des dreistringigen Kurzschlusses als Reaktion auf einen einstriangi-
gen Kurzschluss in Strang 2 bei 10 km/n
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Abbildung A.9: Zeitverlaufe beim zweistrangigen Klemmenkurzschluss zwischen Strang 1 und
Strang 2 mit Pulssperre bei 10 km/n
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A.7 Halbleiternahe Kurzschlusserkennung

Tabelle A.5: Kenndaten des Simulationsmodells und des Versuchsaufbaus zur experimentellen
Untersuchung der Kurzschlusserkennungsverfahren

Modul Semikron SKiiP 28GH066V1 [139]
Halbleiter 4 Si-IGBT [140] / 4 Si-Dioden
Topologie H-Briicke
Nenndauerstrom 101 A

Maximale Sperrspannung 600 V
Zwischenkreiskapazitit 50 uF

Induktivitit (Lastseite) 100 uH

Induktivitit (Eingangsseite) 80 uH

Komparator (Simulation) Texas Instruments LM193
Komparator (Versuchsaufbau) Texas Instruments LM7171
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