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Abstract

This work deals with the design of a nonlinear control and estimation strategy
for a very low frequency (VLF) test generator which is used for a mobile on-
site testing of high-voltage cables. A suitable control of the test generator is
required to meet the high demands on the quality and accuracy of the VLF test
voltage. First, a detailed mathematical model of the test generator is developed,
which describes all the non-ideal characteristics of the system. Based on this
detailed model, a reduced model of the test generator and an envelope model
are derived. Both simplified models reproduce the main characteristics of the
test generator very well and are thus suitable for systems analysis and controller
design. In the systems analysis, optimal control inputs are determined in such a
way that the power losses during the testing operation are minimized and the high
requirements regarding the quality of the test voltage are fulfilled. This knowledge
gained from the analysis is directly used in the development of the controller. It
is shown that the required quality of the test voltage can only be achieved if, in
addition to a suitable nonlinear controller design, several system parameters are
optimized. Since the capacitance of the test cable is generally unknown before
the testing, the controller is extended by an appropriate estimator for the cable
capacitance. The achievable control performance is validated in simulations and
measurements on a VLF test generator prototype for test voltages up to 200 kV
rms. Finally, an alternative hardware design of the prototype is presented, which
further improves the quality of the test voltage and increases the value of the
maximum cable capacitance to be tested.






Kurzzusammenfassung

Diese Arbeit beschéftigt sich mit dem Entwurf eines nichtlinearen Regelungs-
und Beobachterkonzepts fiir einen very low frequency (VLF) Priifgenerator zum
mobilen Priifen von Hochspannungskabeln. Die Regelungsstrategie wird beno-
tigt, um die sehr hohen Anforderungen an die Qualitdt und Genauigkeit der VLF
Testspannungen erfiillen zu konnen. Zu Beginn dieser Arbeit wird ein detailliertes
mathematisches Modell des Priifgenerators hergeleitet, welches die wesentlichen
nichtidealen Eigenschaften des Systems beschreibt. Ausgehend von diesem Mo-
dell werden ein reduziertes Modell des Priifgenerators und ein Hiillkurvenmodell
erstellt. Diese vereinfachten Modelle bilden die wesentlichen Eigenschaften des
Priifgenerators sehr gut ab und werden deshalb fiir eine Systemanalyse und den
anschliefenden Reglerentwurf verwendet. In der Systemanalyse wird unter ande-
rem untersucht, wie die Stellgroflen gewahlt werden miissen, damit die Verluste
wéhrend des Priifbetriebs minimiert und gleichzeitig die hohen Anforderungen an
die Qualitédt der Testspannung erfiillt werden. Die daraus gewonnenen Erkenntnis-
se werden direkt im Entwurf des Regelungs- und Beobachterkonzepts verwendet.
Im Zuge des Reglerentwurfs wird gezeigt, dass die Anforderungen an die Qualitét
der Testspannung nur erfiillt werden kénnen, wenn zusatzlich zum eigentlichen
nichtlinearen Reglerentwurf mehrerer Systemparameter optimiert werden. Da im
spateren Priifbetrieb die Kapazitat des Testkabels nicht genau bekannt ist, wird
die Regelung um einen Beobachter fiir die Kabelkapazitat erweitert. Die erzielba-
re Regelgiite wird in Simulationen und Messungen an einem VLF Priifgenerator
Prototyp fiir Testspannungen bis zu 200kV rms validiert. Im Anschluss daran
wird eine Hardwarednderung des Prototyps vorgeschlagen, mit deren Hilfe eine
weitere Verbesserung der Spannungsqualitiat erzielt und zuséatzlich der Wert der
maximal moglichen Kabelkapazitat erhoht werden kann.
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KAPITEL 1

Einleitung

Eine der groflen Herausforderungen in Hochspannungsnetzwerken ist das Testen
kompletter Netze bevor diese in Betrieb genommen werden. Auch wenn sémtliche
Komponenten eines Netzes direkt nach der Herstellung in der Fabrik iiberpriift
wurden, muss die endgiiltige Zusammenschaltung der Komponenten und vor al-
lem die verwendeten Hoch- und Hochstspannungskabel vor Ort getestet werden.
Dieses Kapitel gibt einen kurzen Einstieg in die Problematik der mobilen Priifung
von Hochspannungskabeln und schafft einen Uberblick iiber die derzeit vorhan-
denen Technologien zur Erzeugung der benétigten Testspannungen. In Abschnitt
1.1 wird dazu als Erstes auf die mobile Kabelprifung und die verwendeten Test-
methoden néher eingegangen. Im Anschluss wird in Abschnitt 1.2 ein Uberblick
iiber verschiedene Priifgeneratoren gegeben, welche zur Erzeugung der Testspan-
nungen verwendet werden. Die Ziele sowie die Gliederung dieser Arbeit werden
in Abschnitt 1.3 zusammengefasst.

1.1 Mobile Kabelpriifung

Urspriinglich wurden Hoch- und Hochstspannungskabel durch Anlegen einer
Gleichspannung (HV-DC Test) getestet, siehe [14, 19]. Bei den heutzutage iib-
licherweise verwendeten Hochspannungskabeln mit Kunstoffisolation, wie etwa
XLPE (cross-linked polyethylen) oder PE (polyethylen), ist ein Testen mit Gleich-
spannung aus mehreren Griinden nicht sinnvoll. Erstens kann es bei Verwendung
einer Gleichspannung zur Akkumulation von Raum- und Restladungen in der
Isolation des Testkabels kommen, welche vor allem in der Umgebung von bereits
vorhandenen Fehlstellen zu einer erhohten elektrischen Beanspruchung der Isola-
tion fithren, siehe [1, 14, 62, 64]. Diese erhohte Belastung der Kabelisolation kann
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2 1. Einleitung

im spateren Betrieb zu Storungen in der Versorgung oder im schlimmsten Fall
zu einem kompletten Ausfall des betroffenen Hochspannungskabels fithren. Zwei-
tens erweist sich eine Gleichspannung als relativ ineffizient zum Erkennen und
Lokalisieren von Isolationsfehlern, [31, 46], weshalb zum Testen von Hochspan-
nungskabeln mittlerweile bevorzugt Wechselspannungen eingesetzt werden. Bei
Tests mit netzfrequenter oder hoherfrequenter Wechselspannung werden aufgrund
der groflen Kabelkapazititen der Hochspannungskabel sehr hohe Blindleistungen
benotigt. Um diese Leistungen zur Verfiigung zu stellen, sind sehr grofie und da-
mit schwere Priifgeneratoren notwendig, welche sich nur eingeschrankt fiir eine
Priifung vor Ort eignen [7, 20, 44, 58]. Damit eine mobile Priifung von Hoch-
und Hochstspannungskabeln mit Wechselspannung trotzdem moglich ist, wurde
in den letzten Jahrzehnten eine neue Testmethode mit sehr niedrigen Testfre-
quenzen (very low frequency (VLF)) im Bereich von 10mHz bis zu 0.1 Hz ein-
gefiihrt, siehe [13, 31, 49, 55, 56]. Diese starke Verringerung der Testfrequenz im
Vergleich zur Netzfrequenz fiithrt zu einer deutlichen Reduktion der benétigten
Blindleistung [47]. Dies wiederum erlaubt den Bau von wesentlich kompakteren
und leichteren Priifgeneratoren, welche einfacher zu transportieren und damit fir
eine mobile Priifung vor Ort geeignet sind.

Bei mobilen Kabelprifungen werden verschiedene Priifmethoden eingesetzt,
welche es ermoglichen, eine Aussage tiber den Alterungszustand und damit die
Qualitédt eines getesteten Hochspannungskabels zu treffen. Die einfachste dieser
Priifmethoden stellt die Stehspannungspriifung (withstand test) dar [25, 36]. Sie
erlaubt lediglich eine einfache ,ja-nein-Aussage® tiber die Funktionstiichtigkeit
des getesteten Kabels und gibt keine genaue Auskunft iiber etwaige Beschédigun-
gen des Kabels. Auflerdem kann diese Priiffmethode zu einer Beschiddigung des
Testkabels fithren. Eine bereits deutlich bessere Priifmethode ist die sogenann-
te tan 0 Messung bzw. Verlustfaktormessung [22, 51]. Der Verlustfaktor tan g ist
als Verhaltnis von ohmschen zu kapazitiven Verlusten eines Kabels definiert [32].
Mit dieser Priifmethode konnen Isolationsfehler, wie etwa durch Wassereinschliis-
se hervorgerufene ,water trees“, identifiziert werden, wodurch der Alterungszu-
stands des getesteten Kabels grob klassifiziert werden kann. Eine dritte VLF
Priifmethode ist die Teilentladungsmessung [47, 53, 55, 61]. Durch diese Messung
konnen Entladungskanale, sogenannte ,electrical trees®, in der Kabelisolation de-
tektiert werden. Diese Entladungskanéle werden durch Storstellen in der Isolation
wie etwa Hohlraume, Fremdeinschliisse im Kunststoff, mechanische Unregelmé-
Bigkeiten an der Grenzschicht oder Verunreinigungen in den Leitschichten her-
vorgerufen. Entlang dieser Entladungskanéle kommt es beim Anlegen einer VLF
Testspannung zu elektrischen Teildurchschlagen in der Isolation. Diese Teilent-
ladungen werden gemessen und durch eine entsprechende Auswertung kann der
Alterungszustand des Hochspannungskabels sehr gut bewertet werden. Auflerdem
erlaubt diese Methode eine zerstorungsfreie Priifung von Hochspannungskabeln
und ermoglicht sogar eine oOrtliche Detektion der Isolationsfehler. Dadurch kon-
nen gezielte Wartungs- und Reparaturmafinahmen geplant und wichtige Kosten
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gespart werden.

Fiir die soeben genannten VLF Kabelpriifungen sind im Wesentlichen zwei
Formen von Testspannungen gebrauchlich [24]. Die erste Form ist eine sogenann-
te Cosinus-Rechteckspannung, welche durch eine Rechteckspannung erzeugt wird,
deren Uberginge mithilfe von Cosinus-Funktionen verschliffen werden. Die Fre-
quenz der Rechteckspannung entspricht dabei der gewiinschten niedrigen Fre-
quenz, wihrend die Uberginge mit Cosinus-Funktionen so gewihlt werden, dass
die Ubergangszeit etwa der halben Periodendauer der normalen Netzfrequenz ent-
spricht. Der Vorteil dieser Testspannung liegt vor allem in ihrer relativ einfachen
Erzeugung mithilfe von Gleichspannungsgeneratoren. Die zweite gebréuchliche
Form von Testspannungen ist eine niederfrequente sinusférmige Spannung. Fiir
diese Form der Testspannung ergeben sich gewisse Vorteile beziiglich der Dia-
gnose und der Beurteilung der Qualitdt von Hochspannungskabeln, siehe [24].
Sinusformige Testspannungen sind jedoch schwieriger zu erzeugen als Cosinus-
Rechteckspannungen. Dies liegt daran, dass die tiblicherweise fiir AC-Priifsysteme
eingesetzten Hochspannungstransformatoren fiir die betrachteten sehr niedrigen
VLF Frequenzen nicht geeignet sind [43, 47]. An die Signalqualitat der VLF Test-
spannungen werden sehr hohe Anforderungen gestellt, wobei die Signalqualitét
meist tiber den THD Wert (total harmonic distortion value) bewertet wird. Dieser
Wert gibt im Wesentlichen die Verzerrung eines Signals durch hohere Harmoni-
sche an. Die genaue Definition des THD Werts und dessen Berechnung kann
im Anhang A gefunden werden. Fiir sinusférmige Spannungen muss der THD
Wert der generierten Testspannung geméf IEEE Standard [24] weniger als 5 %
betragen.

1.2 Stand der Technik von VLF Priifgenerato-
ren

Dieser Abschnitt gibt einen Uberblick iiber derzeit verfiigbare VLF Priifgenera-
toren, welche zur Erzeugung von VLF Testspannungen verwendet werden. Dazu
werden die verschiedenen Schaltungskonzepte der Priifgeneratoren kurz erldutert
und deren Vor- und Nachteile zusammengefasst.

In der Patentschrift [48] wird ein VLF Priifgenerator vorgeschlagen, welcher
zur Erzeugung der VLF Hochspannung einen Niederspannungsstelltransformator
verwendet. In Abbildung 1.1 ist der prinzipielle Aufbau dieses Priifgenerators
dargestellt. Der Stelltransformator (a) wird priméarseitig mit der Netzspannung
Ui (z.B. 230V, 50 Hz) versorgt. Durch eine gezielte Verschiebung des sekundér-
seitigen Abgriffs mithilfe eines elektrischen Positionierantriebs wird die Ampli-
tude der Wechselspannung mit der gewiinschten niederfrequenten VLE Testfre-
quenz (10mHz - 0.1 Hz) moduliert. Diese amplitudenmodulierte Spannung wird
anschliefend mithilfe eines Hochspannungstransformators (b) auf die bendétigte
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hohe VLF Testspannung gebracht und iiber den nachfolgenden Demodulator (c)
gleichgerichtet. Der Demodulator kann je nach Halbwelle der Testspannung tiber
einen Schalter umgeschaltet werden. Betrachtet man die positive Halbwelle der
Testspannung, erfolgt in der ersten Halfte zunéchst ein Laden der Kabelkapazitét
entlang des gewiinschten sinusformigen Verlaufs. Da in diesem Priifgenerator kei-

Uin

Abbildung 1.1: Funktionsprinzip des Priifgenerators nach [48] mit (a) Nieder-
spannungsstelltransformator mit Positionierantrieb, (b) Hochspannungstransfor-
mator, (¢) Demodulator, (d) Entladewiderstand, (e) Hochspannungsschalter, (f)
kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

ne Netzriickspeisung moglich ist, kann die Kabelkapazitat in der zweiten Hélfte
der positiven Halbwelle nicht schnell genug entladen werden. Aus diesem Grund
wird zur Entladung ein fester Entladewiderstand (d), welcher parallel zum Hoch-
spannungskabel angebracht ist, zugeschaltet. Um einen naherungsweise sinusfor-
migen Verlauf der Testspannung zu erzielen, erfolgt schliellich eine Entladung
iiber den Entladewiderstand und ein gleichzeitiges Nachladen der Kabelkapazi-
téat iiber den Gleichrichter. Der in Abbildung 1.1 dargestellte VLF Priifgenerator
besitzt einen sehr einfachen und robusten Aufbau, weist jedoch eine Reihe von
Nachteilen auf. Zunachst begrenzt der Stelltransformator die maximal verfiighare
Leistung, wodurch der Priifgenerator fiir Tests von sehr langen Hochspannungs-
kabeln nicht geeignet ist. AuBlerdem verursacht die Verwendung eines festen Ent-
ladewiderstands mehrere Probleme. Fiir grofle Kabelkapazitidten muss der Entla-
dewiderstand klein genug dimensioniert sein, damit diese schnell genug entladen
und eine sinusformige Testspannung erzeugt werden kann. Wird der Entladewi-
derstand jedoch zu klein gewahlt, fiihrt dies zu einer zu schnellen Entladung von
kleineren Kabelkapazitdten, womit ein stdndiges Nachladen iiber den Demodu-
lator notwendig ist. Dies fithrt in Summe zu einer sehr schlechten energetischen
Effizienz des Priifgenerators. Zusatzlich ist fiir die Zuschaltung des Entladewider-
stands in der vorgeschlagenen Schaltungsvariante ein Hochspannungsschalter (e)
notwendig, welcher fiir grofle Testspannungen aufwandig und teuer ist.

Ein sehr ahnliches Prinzip eines VLF Priifgenerators wird in der Patentschrift
[52] dargestellt. Bei diesem Priifgenerator erfolgt erneut eine Amplitudenmodula-
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Abbildung 1.2: Funktionsprinzip des Priifgenerators nach [52] mit (a) Leis-
tungstransformator mit mehreren Abgriffen, (b) Hochspannungstransformator,
(c) Briickengleichrichter, (d) Polarisationsschalter, (e) Hochspannungsschalter,
(f) Entladewiderstiande, (g) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

tion der Netzspannung. Im Gegensatz zu [48] wird hier jedoch ein Transformator
mit mehreren Sekundérabgriffen vorgeschlagen (a), wobei die Wicklungen derart
dimensioniert sind, dass die entsprechenden Ausgangsspannungen an den Abgrif-
fen ndherungsweise einen sinusféormigen Verlauf ergeben. Durch ein gezieltes me-
chanisches Umschalten zwischen den Abgriffen kann die gewiinschte Modulation
der Amplitude mit der VLF Testfrequenz erzielt werden. Der Hochspannungs-
teil besteht im Wesentlichen aus einem Hochspannungstransformator (b), einem
Briickengleichrichter (¢) und einem anschlieBenden Polarisationsschalter (d), wel-
cher zum Umschalten zwischen den Halbwellen der VLF Testspannung verwendet
wird. Anstatt eines einzelnen Entladewiderstands werden bei diesem Prifgenera-
tor mehrere schaltbare Entladewiderstiande (f) verwendet [56]. Die Entladewider-
stdnde werden nun derart zugeschaltet, dass in der zweiten Hélfte der positiven
und negativen Halbwelle der Testspannung der Entladewiderstand immer wei-
ter reduziert wird. Durch diese Verringerung des Entladewiderstands kann der
gewiinschte sinusformige Verlauf der Testspannung mithilfe von exponentiellen
Entladekurven approximiert werden. Da hier im Vergleich zu [48] kein standiges
Nachladen der Kabelkapazitat erfolgen muss, kann eine wesentlich bessere energe-
tische Effizienz im Prifbetrieb erzielt werden. Der Priifgenerator in Abbildung 1.2
weist jedoch mehrere Nachteile auf. Zum Schalten der Entladewiderstiande wird
ein komplexer mechanischer und teurer Aufbau mit mehreren Hochspannungs-
schaltern (e) benotigt. AuBerdem erfolgt das Schalten der Widerstdnde (wie in
[52] beschrieben) lediglich auf Basis der Phasenlage der gewtinschten sinusférmi-
gen Testspannung. Somit ist die Schaltstrategie nur fiir einen Wert der Kabelka-
pazitat optimal und ergibt fiir andere Werte eine schlechtere Approximation des
gewiinschten sinusformigen Verlaufs. Da im spateren Testbetrieb die Lénge der
Testkabel und damit der Wert der Kabelkapazitit sehr stark variiert, ist somit
fraglich, ob mit diesem Priifgenerator die hohen Anforderungen an die Qualitat
der Testspannung erzielt werden kénnen.

Ein sehr einfacher Priifgenerator fiir die Erzeugung einer sinusférmigen VLF
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Abbildung 1.3: Funktionsprinzip des Prifgenerators nach [65] mit (a) Hochspan-
nungstransformator, (b) Briickengleichrichter, (c) Entladewiderstande, (d) Glat-
tungskondensatoren, (e) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

Hochspannung ohne mechanische Bauteile ist in [65] beschrieben. Der prinzipi-
elle Aufbau dieses Priifgenerators ist in Abbildung 1.3 dargestellt. Bei diesem
VLF Priifgenerator wird die niederfrequente Testspannung im Wesentlichen mit
einem Hochspannungstransformator (a), einem Briickengleichrichter (b) und ei-
nem nachgeschalteten RC-Glied (c)-(d) erzeugt, wobei fir die positive und die
negative Halbwelle der Testspannung jeweils ein Zweig vorgesehen ist. Um die ge-
wiinschte sinusformige VLF Testspannung am Testkabel zu erhalten, werden die
Spannungen an der Primérseite in der Form wg, 1 = “2(1 + sin(27 fyt)) sin(27 f1t)
und win o = (1 — sin(27 fot)) sin(27 f1t) gewdhlt. Darin bezeichnet u, die Am-
plitude der Eingangsspannungen, f, entspricht der gewtinschten niedrigen VLF
Testfrequenz und f; ist die Netzfrequenz [65]. Durch die Gleichrichter und die
nachgeschalteten Glattungskondensatoren kann eine ndherungsweise sinusférmi-
ge Spannung am Testkabel erzeugt werden. Der grofle Vorteil dieses Priifgenera-
tors ist der extrem einfache Aufbau. Ein wesentlicher Nachteil dieser Schaltung
ist jedoch, dass die Qualitat der generierten Testspannung sehr stark von der ex-
akten Abstimmung der Entladewiderstande und der Glattungskondensatoren mit
der Kabelkapazitat abhangt, siehe [65]. Fiir die im Prifbetrieb zu erwartenden
groflen Variationen der Kabellingen und damit der Kabelkapazitédten konnen sehr
stark verzerrte Priifspannungen entstehen und folglich die hohen Anforderungen
an die Qualitat der VLF Testspannungen nicht erfiillt werden.

In [30, 59] wird ein Schaltungskonzept vorgestellt, bei dem die VLF Testspan-
nung durch eine Kaskadierung von mehreren H-Briickenschaltungen erzeugt wird,
sieche Abbildung 1.4. Die Netzspannung wu;, wird zuerst tiber einen Hochspan-
nungstransformator (a) und einen Briickengleichrichter (b) auf eine DC Span-
nung mit der Amplitude der gewiinschten sinusférmigen VLF Testspannung ge-
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Abbildung 1.4: Funktionsprinzip des Priifgenerators nach [59] mit (a) Hochspan-
nungstransformator, (b) Briickengleichrichter, (¢) Zwischenkreiskondensator, (d)
H-Briicken, (e) RC-Tiefpassfilter, (f) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).
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bracht. Die IGBTs in den H-Briicken (d) werden itber PWM Signale mit einer
Frequenz von 10kHz angesteuert, wobei deren Pulsweite mit der gewiinschten
niedrigen VLF Frequenz moduliert wird. Durch eine RC-Tiefpassfilterung (e) am
Ausgang des Prifgenerators kann schliellich die gewiinschte sinusférmige VLF
Testspannung gewonnen werden. In verschiedenen Messungen wurde die prinzipi-
elle Funktion dieses Priifgenerators fiir Testspannungen mit Amplituden von we-
nigen kV bereits gezeigt. Da fiir eine Priifung von Hoch- und Héchstspannungska-
beln jedoch wesentlich grofiere Spannungsamplituden benotigt werden, muss die
Realisierbarkeit dieses Priifgenerators fiir hohere Spannungen noch nachgewiesen
werden.

Eine wesentlich aufwandigere Schaltung, welche ebenso wie die obige Schal-
tung ohne mechanische Bauteile auskommt, wurde in der Patentschrift [2] sowie
in [11, 12, 39] vorgestellt. Der darin beschriebene Priifgenerator ist im Wesentli-
chen aus einem Leistungs- und einem Hochspannungsteil aufgebaut, siehe Abbil-
dung 1.5. Im Leistungsteil wird im ersten Schritt aus der Netzspannung u;, eine
Gleichspannung erzeugt, welche mithilfe von zwei LCC-Resonanzkonvertern (b)
in Wechselspannungen mit Frequenzen im Bereich von mehreren kHz umgewan-
delt wird. Die Amplituden dieser hochfrequenten Spannungen werden durch eine
gezielte Ansteuerung der Konverter mit der gewtinschten niedrigen VLF Testfre-
quenz moduliert. Im nédchsten Schritt werden diese amplitudenmodulierten Span-
nungen iiber Hochspannungstransformatoren (c¢) auf die gewiinschten hohen Am-
plituden transformiert und anschlieflend tber Gleichrichterkaskaden (d) [35, 68]
demoduliert und nochmals verstiarkt. An den Ausgédngen der Kaskaden steht dann
jeweils eine niederfrequente Hochspannung zur Verfiigung, wobei deren Amplitu-
de und Frequenz durch eine gezielte Ansteuerung der LCC-Resonanzkonverter
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Abbildung 1.5: Funktionsprinzip des Priifgenerators nach [2] mit (a) Gleichrich-
ter, (b) LCC-Resonanzkonverter, (¢) Hochspannungstransformator, (d) Gleich-
richterkaskaden, (e) Entladewiderstand, (f) Hochspannungsschalter, (g) kapazi-
tive Last (Hochspannungstestkabel), (h) Veranderbare Entladewidersténde.

verandert werden kann. Die Erzeugung der positiven und negativen Halbwelle
der Testspannung erfolgt dabei tiber jeweils einen eigenen Zweig. Die Entladung
der Kabelkapazitdt wird bei diesem Priifgenerator ebenfalls mit entsprechenden
Entladewiderstanden realisiert, wobei hierzu zwei verschiedene Varianten vor-
geschlagen werden. In einer ersten Variante wird ein fixer Entladewiderstand (e)
tiber einen Hochspannungsschalter (f) zugeschaltet. Durch gezieltes schnelles Ein-
und Ausschalten des Schalters ist es moglich, den effektiv wirksamen Entladewi-
derstand anzupassen. Mithilfe eines weiteren Hochspannungsschalters erfolgt die
Umschaltung zwischen positiver und negativer Halbwelle der Testspannung. Al-
ternativ wird vorgeschlagen, die Entladewiderstéande fiir die positive und negative
Halbwelle getrennt auszufiihren, wodurch ein Hochspannungsschalter eingespart
werden kann. Diese verdnderbaren Widersténde sind jeweils aus einer Serienschal-
tung von Widerstanden ausgefiihrt, welche tiber eine gezielte Ansteuerung von
Halbleiterschaltern kurzgeschlossen werden konnen. Beide Varianten erlauben ein
gezieltes Entladen der Kabelkapazitat, wobei im Fall der positiven Halbwelle der
Entladewiderstand fiir die negative Halbwelle zum beschleunigten Entladen ver-
wendet werden kann [2]. Ein wesentlicher Vorteil dieses Aufbaus ist die sehr grofie
Freiheit bei der Vorgabe der Form der Testspannung. Auflerdem ermdoglicht dieser
Priifgenerator ein sehr genaues Entladen der Kabelkapazitit, ohne Verwendung
von mechanischen Bauteilen. Der grofle Nachteil dieses VLF Priifgenerators ist
der sehr hohe Schaltungsaufwand, da die wesentlichen Baugruppen jeweils fiir po-
sitive und negative Spannungen und damit doppelt ausgefithrt werden miissen.
Eine weitere Schwierigkeit stellen die sehr hohen Leistungsanforderungen bei der
Priifung von Hoch- und Hochstspannungskabeln dar, welche mit den Gleichrich-
terkaskaden nur schwer erzielt werden konnen.

Die bisher beschriebenen VLF Priifgeneratoren sind aufgrund ihrer schal-
tungstechnischen Realisierung nicht einfach fiir die Erzeugung von VLF Testspan-
nungen von mehreren 100kV nutzbar und erméglichen damit keine VLF Tests
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von Hoch- bzw. Hochstspannungskabeln. Aulerdem weisen die vorgeschlagenen
Steuerungs- bzw. Regelungskonzepte Schwichen auf, insbesondere im Hinblick
auf einen energetisch effizienten Prifbetrieb sowie die erzielbare Qualitat der
VLF Testspannung.

In der Patentschrift [41, 42] und den Artikeln [40, 43] wurde ein von der Firma
Mohaupt high voltage entwickelter Priifgenerator vorgestellt, welcher das Potenti-
al besitzt, sehr hohe VLF Testspannungen zu erzeugen. Mithilfe einer geeigneten
Regelung kann auflerdem gewéhrleistet werden, dass die hohen Anforderungen
an die Qualitdat der Testspannung erfiillt werden und ein energetisch effizienter
Priifbetrieb moglich ist. Das Schaltungskonzept dieses Priifgenerators ist in Ab-
bildung 1.6 schematisch dargestellt. Die Primérseite des Erregertransformators

Abbildung 1.6: Funktionsprinzip des Priifgenerators nach [41, 42] mit (a) Erreger-
transformator, (b) Serienresonanzkreis, (¢) Demodulator, (d) Entladewiderstand,
(e) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

(a) wird durch zwei hochfrequente Spannungen gespeist, deren Frequenz sich um
das Doppelte der gewiinschten niedrigen VLF Testfrequenz unterscheidet. Die-
se spezielle Wahl der Eingangsspannungen fiihrt zu einer amplitudenmodulierten
Spannung an der Resonanzkreiskapazitét. Die benotigte hohe Amplitude der VLF
Testspannung wird dabei durch die sehr hohe Giite des Resonanzkreises (b) er-
zeugt. Mithilfe des Demodulators (c¢) wird die Einhitillende der hochfrequenten
Resonanzkreisspannung rekonstruiert und an der Kabelkapazitit resultiert eine
sinusférmige, niederfrequente VLF Spannung mit der gewiinschten hohen Am-
plitude. Da auch bei diesem Priifgenerator keine Riickspeisung moglich ist, wird
zur Entladung der Kabelkapazitét in den Patentschriften [41, 42] eine zum De-
modulator parallele Anordnung der Entladewiderstande (d) vorgeschlagen. Der
Demodulator ist auflerdem modular aufgebaut, wodurch der Entladewiderstand
gezielt an die benotigten Kabelkapazitaten angepasst werden kann und eine ein-
fache Adaption des Priifgenerators an hohere Spannungsklassen moglich ist. Vor
allem durch die zweite Eigenschaft kénnen neue, bis jetzt nicht durch andere Priif-
generatoren abgedeckte Einsatzgebiete erschlossen werden. So werden heutzutage
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kurze Hochspannungskabel (bis zu einigen 100 m) fiir 110 kV-220 kV normalerwei-
se nicht getestet, da die Tests mit den vorhandenen Priifgeneratoren zu aufwandig
und zu teuer sind. Auch das Testen von besonders langen Kabeln, wie sie z.B.
in Off-Shore Windparks verwendet werden, wird nicht durch derzeit verfiighare
Priifgeneratoren abgedeckt.

Fiir den vorgeschlagenen Priifgenerator der Firma Mohaupt high voltage in
Abbildung 1.6 wurde bereits ein Mittelspannungs(MV)-Prototyp fiir sinusférmi-
gen Testspannungen bis zu 25kV erfolgreich umgesetzt und dessen Funktions-
tiichtigkeit in verschiedenen Messungen nachgewiesen. Fiir diesen Prototyp wur-
de auerdem ein einfaches mathematisches Simulationsmodell entwickelt und eine
erste Analyse des Priifgenerators hinsichtlich energetischer Effizienz durchgefiihrt,
siehe dazu [28, 54]. Aufgrund der erfolgreichen Tests am MV-Prototyp wurde an-
schlieBend ein Hochspannungs(HV)-Prototyp entwickelt, welcher fiir VLF Tests
mit sinusformigen Testspannungen bis zu 200 kV rms eingesetzt werden kann.

1.3 Ziele und Gliederung der Arbeit

Um die geforderte hohe Qualitidt der Testspannung zu erreichen und zusétzlich
eine optimale energetische Effizienz im Testbetrieb zu gewahrleisten, ist eine Re-
gelung des HV-Priifgenerator Prototyps geméfi Abbildung 1.6 unumgénglich. Ziel
der vorliegenden Arbeit ist daher die Entwicklung eines Regelungs- und Beob-
achterkonzepts fiir diesen Priifgenerator, wobei folgende Anforderungen beriick-
sichtigt werden miissen:

1. Die primare Aufgabe des Regelungskonzepts ist es, ein moglichst exaktes
Folgen eines gewiinschten zeitlichen Verlaufs der Testspannung zu gewahr-
leisten. Dabei sollen in erster Linie sinusformige Spannungsverlédufe mit ver-
anderlicher Amplitude und Frequenz betrachtet werden. Bei der Erzeugung
der Testspannung muss auf eine hohe Spannungsqualitit geachtet werden,
d.h. bei sinusférmigen Spannungen muss der THD Wert der Testspannung
geméB IEEE Standard [24] unter 5 % liegen.

2. Ein wesentlicher Punkt bei der Entwicklung eines mobilen Priifgenerators
ist eine moglichst hohe energetische Effizienz wéhrend des Testbetriebs. Da-
durch kann eine einfache Energieversorgung vor Ort gewéhrleistet und der
Kiihlaufwand sowie die Baugrofie des Systems minimiert werden. Daher soll
im Rahmen dieser Arbeit untersucht werden, ob und in welcher Form die
Stelleingdnge zur Erhéhung der energetischen Effizienz des Priifgenerators
genutzt werden konnen. Diese Untersuchung stiitzten sich in erster Linie auf
bereits erzielte Ergebnisse am MV-Prototyp [28, 54]. Auflerdem soll unter-
sucht werden, ob die schaltungstechnische Realisierung des MV-Prototyps
direkt iibernommen werden kann oder ob fiir die deutlich hoheren Test-
spannungen Anderungen vorgenommen werden miissen.



1.3. Ziele und Gliederung der Arbeit 11

3. Eine wesentliche Problematik beim Regelungs- und Beobachterentwurf ist
die im Allgemeinen nur ungenau bekannte Last, d.h. die Kapazitat des
Kabels. Abhéngig von der Lange und vom Aufbau des Kabels kann diese
im Bereich von wenigen nF bis zu einigen nF variieren. In der praktischen
Anwendung ist zwar meist eine grobe Schitzung der nominellen Kabel-
kapazitat bekannt. Um jedoch robust gegeniiber Abweichungen der realen
Kapazitéit von dieser Schétzung zu sein, soll sich der Prifgenerator (d.h. im
Wesentlichen die Regelungsstrategie) selbststandig an die Last adaptieren.

4. Um die Anforderungen hinsichtlich der Testspannung fiir unterschiedliche
Kabelsysteme abzudecken, ist in der spateren Produktion der Bau von un-
terschiedlichen Baugrofien des Priifgenerators geplant. Aus diesem Grund
soll bereits im Entwurf der Regelungs- und Beobachterkonzepte fiir den
HV-Prototyp darauf geachtet werden, dass eine einfache Anpassung an un-
terschiedliche Baugrofien des Priifgenerators moglich ist.

Aus den oben genannten Forschungszielen ergibt sich unmittelbar folgende
Gliederung der Arbeit:

Kapitel 2 gibt einen Einblick in die Funktionsweise und den Aufbau des in
dieser Arbeit betrachteten VLF Priifgenerators. Dazu wird zuerst das Funktions-
prinzip des Priifgenerators detailliert beschrieben und anschliefend néher auf den
Aufbau der wichtigsten Systemkomponenten und des Gesamtsystems eingegan-
gen.

Kapitel 3 beschéftigt sich mit der mathematischen Modellierung des VLF
Priifgenerators. Es werden mehrere Modelle unterschiedlicher Komplexitat vor-
gestellt, welche in spateren Teilen dieser Arbeit als Grundlage fiir eine detaillierte
Systemanalyse, sowie zur Optimierung und zur Auslegung verschiedener System-
parameter verwendet werden. Auflerdem dienen die hergeleiteten mathematischen
Modelle zum Entwurf und simulativen Test des in dieser Arbeit entworfenen
Regelungs- und Beobachterkonzepts. Zu Beginn dieses Kapitels wird ein voll-
standiges Modell des Priifgenerators hergeleitet, welches alle wesentlichen nicht
idealen Eigenschaften des Systems erfasst und in den spateren Simulationsstu-
dien als Referenzmodell verwendet wird. Ausgehend von den Modellgleichungen
des vollstdndigen Modells wird ein reduziertes Modell des Priifgenerators abge-
leitet. Dieses Modell bildet die grundsétzliche Funktion des Priifgenerators sehr
gut nach, enthélt jedoch eine wesentliche Systemvereinfachung. Am Ende dieses
Kapitels wird ein sogenanntes Hiillkurvenmodell des Priifgenerators hergeleitet.

Das vollstandige mathematische Modell wird in Kapitel 4 mit Messungen
des VLF Priifgenerator Prototyps abgeglichen. Neben dem Modellabgleich wird
in diesem Kapitel ein simulativer Vergleich des vollstandigen Modells mit dem
reduzierten Modell und dem Hiillkurvenmodell gezeigt.

Kapitel 5 beschaftigt sich mit der Systemanalyse des VLF Priifgenerators.
Zu Beginn dieses Kapitels wird der Einfluss parasitirer Streukapazititen sowie



12 1. Einleitung

der Kapazitat des Testkabels auf das Systemverhalten untersucht. Im Anschluss
daran wird die einfachste Form der Demodulation genauer analysiert und deren
Grenzen im Priifbetrieb aufgezeigt. Im letzten Teil dieses Kapitels wird analy-
siert, wie eine optimale Steuerung des Demodulators aussehen muss, damit am
Ausgang des Priifgenerators eine moglichst genaue sinusformige Testspannung
erzeugt werden kann und gleichzeitig der THD Wert der Testspannung sowie die
Verluste im Priifgenerator minimiert werden.

In Kapitel 6 wird ein Regelungskonzept fiir den VLF Priifgenerator vorge-
stellt, welches die Erzeugung einer VLF Testspannung mit gemafl IEEE Standard
[24] zulassigen THD Werten ermoglicht. Beim Entwurf des Regelungskonzepts
wird zusétzlich darauf geachtet, dass die benétigte Eingangsleistung wahrend des
Prifbetriebs so gering wie moglich ausféllt und eine einfache Anpassung an un-
terschiedliche Baugroflen des Priifgenerators moglich ist.

Das entwickelte Regelungskonzept wird in Kapitel 7 anhand von Simulationen
und Messungen am VLF Prototyp validiert. In den Simulationen wird die Ro-
bustheit des Regelungskonzepts gegeniiber Anderungen der Kabelkapazitit oder
der Testspannung gezeigt. Der zweite Teil dieses Kapitels befasst sich mit der
Umsetzung des Regelungskonzepts am Prototyp. Dabei wird zu Beginn kurz auf
den Messaufbau und die Implementierung des Regelungskonzepts auf der Echt-
zeithardware eingegangen. Anschliefend werden verschiedene Messergebnisse ge-
zeigt, welche fiir eine erste Beurteilung der Qualitat der erzeugten Testspannung
herangezogen werden.

In Kapitel 8 wird eine verbesserte Schaltungsvariante des Priifgenerators, im
Speziellen des Demodulators, vorgestellt, welche gewisse Einschrinkungen des
aktuellen Prototyps behebt und gleichzeitig die Qualitiat der Testspannung ver-
bessert. Dazu wird als Erstes ndher auf den Aufbau und auf die Dimensionierung
und die Wahl der verwendeten Bauteile eingegangen. Anschliefend werden in
diesem Kapitel mehrere Simulationsergebnisse gezeigt, welche einen direkten Ver-
gleich zwischen dem aktuellen Prototyp und dem Priifgenerator mit verbessertem
Demodulator zeigen.

Schlieflich erfolgt in Kapitel 9 eine Zusammenfassung der durchgefithrten
Arbeiten und eine Diskussion der in dieser Arbeit erzielten Ergebnisse. Auflerdem
wird ein Ausblick auf zukiinftig noch durchzufiihrende Téatigkeiten gegeben.



KAPITEL 2

Systembeschreibung des VLF Priifgenerators

Dieses Kapitel vermittelt einen detaillierteren Einblick in die Funktionsweise und
den Aufbau der wichtigsten Systemkomponenten des in Abbildung 1.6 gezeigten
VLF Priifgenerators.

2.1 Funktionsprinzip

In Abbildung 2.1 sind die zur Beschreibung des Funktionsprinzips notwendigen
Systemkomponenten des Priifgenerators sowie alle wichtigen Spannungen und
Strome noch einmal detailliert dargestellt. Zur Erzeugung der bendtigten hohen
niederfrequenten Testspannung u; am Ausgang des Generators werden an der
Primaérseite des Erregertransformators mithilfe eines Leistungsmoduls zwei hoch-
frequente Spannungen w,; und w,; eingepragt. Die Frequenzen w, und wy der
beiden Eingangsspannungen werden dabei wie bereits in Abschnitt 1.2 beschrie-
ben um das Doppelte der gewiinschten niedrigen Frequenz wa der Testspannung
zueinander verschoben, d.h. wy, = w, — wa und wyp = w, + wa. In der rea-
len Anlage werden die Eingangsspannungen in Form von pulsweitenmodulierten
Rechtecksignalen erzeugt. Zur Erklarung des Funktionsprinzips wird hier der Ein-
fachheit halber vorerst von sinusformigen Groflen ausgegangen. In diesem Fall
kénnen die beiden Eingangsspannungen in der Form u,; = @, cos((w, — wa)t)
und uye = Uy, cos((w, +wa)t + m) ausgedriickt werden, wobei 1, die gemeinsame
Amplitude der Spannungen darstellt.!Durch Aufschalten der beiden Spannun-
gen u,; und uyy auf den Erregertransformator ergibt sich auf der Sekundarseite
niaherungsweise die Spannung us = 2k, sin(wat) sin(w,t), wobei k, das Uber-
setzungsverhéltnis des Erregertransformators darstellt. Die Spannung auf der Se-

'Die Kreisfrequenz w wird in weiterer Folge vereinfacht als Frequenz bezeichnet.

13
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Abbildung 2.1: Zum Funktionsprinzip des betrachteten VLF Priifgenerators.

kundérseite ist folglich eine amplitudenmodulierte (AM) Hochspannung mit der
Triagerfrequenz w,. Die Anderung in der Amplitude wird dabei von der niedrigen
Frequenz wa der Testspannung bestimmt. Um die notwendigen hohen Spannungs-
amplituden zum Testen der verschiedenen Hoch- und Hoéchstspannungskabel zu
erhalten, muss die Spannung u, durch den Resonanzkreis nochmals wesentlich
erhoht werden. Dazu wird die Tragerfrequenz auf die Resonanzfrequenz w, gelegt
und die Sekundarspannung us wird durch die hohe Giite des Resonanzkreises auf
die gewiinschte sehr hohe Resonanzkreisspannung u, an der Resonanzkreiskapa-
zitat verstéarkt.

Da das benotigte niederfrequente Testsignal im Wesentlichen durch die Ein-
hiillende der Resonanzkreisspannung beschrieben wird, muss dieses anschlieend
durch eine entsprechende Demodulation aus u, gewonnen werden. Diese Demo-
dulation erfolgt durch die gezielte Ansteuerung der Halbleiterschalter im Demo-
dulator, welche, wie in Abbildung 2.1 schematisch dargestellt, aus einer Serien-
schaltung von Hochspannungsthyristoren aufgebaut sind. Die einfachste Form der
Demodulation besteht nun darin, dass wiahrend der positiven Halbwelle der Test-
spannung u; samtliche Thyristoren im positiven Demodulatorzweig und in der
negativen Halbwelle von u; alle Thyristoren des negativen Zweiges geziindet wer-
den. Dadurch kénnen die hochfrequenten Anteile der Resonanzkreisspannung u,
unterdriickt werden und am Ausgang des Priifgenerators folgt eine sinusformige,
niederfrequente Spannung mit der gewiinschten hohen Amplitude.
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2.2 Komponenten und Aufbau

Aufbauend auf der Beschreibung des Funktionsprinzips werden nun die wesentli-
chen Komponenten des VLF Priifgenerators und deren Aufbau genauer betrach-
tet. Abbildung 2.2 zeigt den Aufbau des Leistungsmoduls als vereinfachtes
Blockschaltbild. Das Leistungsmodul kann vereinfacht in einen Sicherheitskreis

Hauptkreis
Sicherheitskreis i
3 AC Gleichrichter Wechselrichter

400V B B~ 1 = du

= — - T ~ du
X 540V
| Ausgangsfilter PWM
—F = - '

Vor-/ Entladekreis = i

interne
Steuerungseinheit

I CAN Bus 2.0

Abbildung 2.2: Prinzipbild des Leistungsmoduls.

und einen Hauptkreis unterteilt werden. Der Sicherheitskreis besteht im Wesent-
lichen aus einer Netzsicherung mit anschlieBendem Netzschalter und einer Hoch-
spannungsdrossel zur Unterdriickung von netzgebundenen Storungen. Der Haupt-
kreis beinhaltet die eigentliche Funktion des Leistungsmoduls und ist folgender-
maflen aufgebaut: Der erste Teil des Hauptkreises besteht aus einem Gleichrichter
mit nachgeschalteter Zwischenkreiskapazitat, welche die dreiphasige 400 V Netz-
spannung in eine positive Gleichspannung wu.; von 540V umwandelt. Der Zwi-
schenkreiskondensator kann iiber einen zusétzlichen Vor-/Entladekreis entladen
werden. Im zweiten Teil befinden sich zwei Wechselrichter, welche aus jeweils zwei
synchron laufenden Halbbriicken aufgebaut sind. Als Leistungsschalter werden in
beiden Wechselrichtern IGBTs verwendet. Die Ansteuerung der IGBTs und die
Synchronisation der beiden Wechselrichter wird von einer internen Steuerungs-
einheit durchgefiihrt.

Durch eine gezielte Ansteuerung der IGBTs in den Halbbriicken werden am
Ausgang des Leistungsmoduls die gewiinschten pulsweitenmodulierten Ausgangs-
spannungen u, und u,, erzeugt. Beide Spannungen haben eine konstante Am-
plitude u, von 540V und eine variable Pulsweite yx, wobei ihre Periodendau-
ern von der gewiinschten Ausgangsfrequenz wa und der Resonanzfrequenz des
Schwingkreises w, abhdngen. Das Leistungsmodul ist derart ausgelegt, dass Test-
spannungen mit Testfrequenzen im Bereich von 0.01 Hz bis zu 10 Hz generiert
werden konnen. Wie in Abbildung 2.2 schematisch dargestellt, sind an den bei-
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den Wechselrichterausgangen sogenannte du/dt- Ausgangsfilter angebracht. Die-
se Ausgangsfilter werden benotigt um die durch Teilentladungen (TE) in den
Wechselrichtern hervorgerufenen Spannungsiiberh6hungen am Anschlusskabel zu
unterdriicken. Andernfalls wiirden diese Spannungsiiberh6hungen zu einer ver-
starkten Belastung der Wicklungsisolation im Erregertransformator fithren und
im schlechtesten Fall einen frithzeitigen Systemausfall hervorrufen.

Zum Schutz der einzelnen Komponenten des Leistungsmoduls sind in der
Steuerungseinheit auch eine Vielzahl an Uberwachungsfunktionen integriert. Da-
zu gehoéren unter anderem eine Uberstromdetektion in den Ausgangsstromen der
Wechselrichter sowie eine Temperaturiiberwachung der Entladewiderstande im
Entladekreis des Zwischenkreiskondensators. Die Kommunikation mit einer ex-
ternen Steuerungseinheit erfolgt iiber eine serielle CAN Bus 2.0 Schnittstelle.

Als néchstes wird der Aufbau des Demodulators genauer betrachtet. Eine
schematische Darstellung ist in Abbildung 2.3 gegeben. Der Demodulator besteht

Steuerkapazitét Cy 1

neg. Thyristorzweig

pos. Thyristorzweig

Energiegewinnungs-
schaltung

| Optischer Verteiler -— — optische Steuerleitungen

I Serielle Schnittstelle

Abbildung 2.3: Prinzipbild des Demodulators

aus einer Serienschaltung von N Modulen, siche Abbildung 2.3, die ihrerseits
stark vereinfacht aus verschiedenen Widerstanden, Kapazitdaten und Thyristoren
aufgebaut sind. Die Anzahl N an Modulen wird durch die Spannungsfestigkeit
der Thyristoren und die maximal gewtlinschte Amplitude der Ausgangsspannung
w; bestimmt.? Jedes einzelne Modul besteht aus fiinf Demodulatorplatinen. Jede
dieser Platinen verfiigt iiber einen positiven und einen negativen Thyristorzweig
bestehend aus jeweils fiinf in Serie geschalteten Thyristoren. In Serie zu den

2Der aktuelle VLF Prototyp ist fiir die Erzeugung von Testspannungen bis zu 200kV rms
ausgelegt. Um diese Spannungspegel erreichen zu kénnen, werden N = emodulatormodule

gelegt. Um diese S gspegel ich ko den N =20 D dulat dul
eingesetzt.
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Thyristoren befindet sich jeweils ein Ladewiderstand R;,. Dieser zuséatzliche Wi-
derstand wird eingesetzt, um die sehr starke Streuung in den On-Widersténden
der eingeschalteten Thyristoren auszugleichen und eine bessere Symmetrie der
Thyristorzweige zu erhalten.

Parallel zu den Thyristorzweigen und dem Ladewiderstand ist ein Entladewi-
derstand R.,; vorgesehen, welcher zum Entladen der Kapazitit des zu testenden
Hochspannungskabels verwendet wird.?> Ebenfalls parallel sind auf jeder Plati-
ne sogenannte Steuerkapazitiaten C; angebracht. Diese zusatzlichen Kapazitéaten
werden benotigt um eine moglichst homogene Spannungsverteilung tiber die Thy-
ristorzweige zu gewahrleisten.

Die zum Ziinden der Thyristoren benétigte Energie wird fiir jede Platine ein-
zeln durch eine spezielle Energiegewinnungsschaltung aus dem hochfrequenten
Anteil der anliegenden Spannung gewonnen. Diese Schaltung besteht im Wesent-
lichen aus einem Transformator, einem Briickengleichrichter und einem speziell
entworfenen Schaltregler zum Laden des anschlieSfenden Superkondensators. Der
Superkondensator wird bendtigt um eine moglichst konstante Spannung fiir die
nachfolgende Ziindschaltung zum Ziinden der Hochspannungsthyristoren zu ge-
wahrleisten.

Durch gezieltes Ziinden der Thyristoren kann der gesamte effektiv wirksa-
me Widerstand des Demodulators beeinflusst und die Ausgangsspannung des
Priifgenerators, wie in Abbildung 2.1 dargestellt, aus der Einhiillenden der Reso-
nanzkreisspannung gewonnen werden. Die Ansteuerung der Thyristoren erfolgt
im VLF Prototyp modulweise, d.h. es konnen lediglich samtliche Thyristoren ent-
weder im positiven oder im negativen Thyristorzweig eines betrachteten Moduls
geziindet werden. Ein Ausschalten der Thyristoren kann nur durch Umpolung
der Thyristorspannung oder durch Unterschreiten des definierten Haltestroms
erreicht werden [69]. Die zur gezielten Ansteuerung der Thyristoren bendtigten
2N Steuersignale werden von einem optischen Verteiler iiber Lichtwellenleiter
an die Ziindschaltungen der jeweiligen Platinen weitergeleitet. Zum Schutz der
Thyristoren vor Uberspannungen befinden sich auf jeder Platine eine Reihe von
Hochspannungsableitern, welche bei Uberschreiten der definierten Schutzpegel
geziindet werden.

Der Serienresonanzkreis bildet gemeinsam mit dem Erregertransformator
und dem Demodulator den Hochspannungsteil des Priifgenerators. Der Resonanz-
kreis ist auf eine Resonanzfrequenz von knapp iiber 1kHz ausgelegt, wodurch
eine sehr kompakte Bauweise der Resonanzkreisdrossel und des Erregertransfor-
mators moglich ist. Aufgrund der hohen Resonanzfrequenz und der im System
auftretenden sehr hohen Spannungen musste beim Entwurf der Hochspannungs-
komponenten jedoch auf eine gezielte Unterdriickung zu grofler Storfelder ge-

3Es sei hier anzumerken, dass zur einfacheren Darstellung des Demodulators im Folgenden
die Thyristoren sowie die Ladewiderstdnde pro Platine zu jeweils einem Bauelement zusam-
mengefasst werden.
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achtet werden. Um die Spannungsfestigkeit der Anordnung zu erhéhen, wurden
sdmtliche Hochspannungskomponenten in einen mit Isolierdl gefiillten Stahlkes-
sel eingelassen. Abbildung 2.4 zeigt den Aufbau des in dieser Arbeit betrachteten
VLF Priifgenerator Prototyps der Firma Mohaupt high voltage. Das dazugehori-
ge Leistungsmodul ist gemeinsam mit der Steuerungseinheit in einem separaten
Gehéause untergebracht.

Abbildung 2.4: VLF Priifgenerator Prototyp der Firma Mohaupt high voltage.



KAPITEL 3

Mathematische Modellierung

Dieses Kapitel beschéaftigt sich mit der mathematischen Modellierung des in Ka-
pitel 2 beschriebenen VLF Priifgenerators. Es werden mehrere Modelle unter-
schiedlicher Komplexitéit vorgestellt, welche in den Kapiteln 5 und 6 als Grund-
lage fiir eine detaillierte Systemanalyse sowie zur Optimierung und zur Auslegung
verschiedener Systemparameter verwendet werden. Auflerdem dienen die herge-
leiteten mathematischen Modelle dem Entwurf und simulativen Test des in dieser
Arbeit entworfenen Regelungs- und Beobachterkonzepts.

In Abschnitt 3.1 wird ein vollstdndiges Modell des Priifgenerators hergeleitet,
welches alle wesentlichen nicht idealen Eigenschaften des Systems erfasst und
in den spéteren Simulationsstudien als Referenzmodell verwendet wird. Ausge-
hend von den Modellgleichungen des vollstdndigen Modells wird in Abschnitt 3.2
ein reduziertes Modell des Priifgenerators vorgestellt. Dieses Modell bildet die
grundsétzliche Funktion des Priifgenerators sehr gut nach, enthélt jedoch eine
wesentliche Systemvereinfachung. Am Ende dieses Kapitels wird ein sogenanntes
Hillkurvenmodell des Priifgenerators hergeleitet. Dieses Modell wird auf Basis
des reduzierten Modells entworfen und bildet im spéteren Verlauf dieser Arbeit
die Basis fiir den Reglerentwurf.

Die in diesem Kapitel hergeleiteten Modelle wurden in [15, 26, 28, 45] verof-
fentlicht und Teile kénnen auch in [54] gefunden werden.

3.1 Vollstandiges Modell

In diesem Abschnitt erfolgt eine detaillierte Modellierung des VLF Priifgenera-
tors. Zunéchst wird das Leistungsmodul und der Serienresonanzkreis modelliert,
danach wird naher auf die Modellierung des Hochspannungskabels und des De-
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modulators eingegangen.

3.1.1 Leistungsmodul

Als Erstes erfolgt die mathematische Beschreibung des Leistungsmoduls bzw. der
beiden Spannungen wu,; und wu,, welche die primérseitigen Wicklungen des Er-
regertransformators speisen. Wie bereits in Abschnitt 2.2 beschrieben, werden
diese Spannungen durch zwei Wechselrichter im Leistungsmodul erzeugt. Sie be-
sitzen die konstante Amplitude wu, und eine variable Pulsweite x, welche zwischen
0 < x < 1 variiert werden kann, siehe dazu Abbildung 3.1. Durch die Wahl der
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Abbildung 3.1: Ausgangsspannungen u,; und uy des Leistungsmoduls.

Periodendauern 7T, und T},; der beiden Leistungsmodulspannungen

2 2
Tp=—=—"" (3.1a)
Wp1 Wy — WA
2 2
Tp=-— =" (3.1b)

)
Wp2 Wy + WA

kann die gewiinschte Amplitudenmodulation der Resonanzkreisspannung u, er-
reicht werden. Unter Berticksichtigung von (3.1) und unter der Annahme, dass
die IGBTs in den Wechselrichtern als ideale Schalter arbeiten, konnen die beiden
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Spannungen u,; und u, aus Abbil
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0
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dung 3.1 wie folgt angeschrieben werden
fiir 0 < ¢ < x2
fiir XT’“ <t< Tp1

T, T, T, (3.2a)
fiur =2+ <t < 5 + x5
fiir Pl—i—x I <t<T
fir0 <t < XT”2
fiir y222 < ¢ <

e - (3.2D)
fir ” <t< Iz —l— X5
fiir T"Q +XT”2 <t <Tp

Fiir den spéteren Priifbetrieb kann im Leistungsmodul eine weitere Form der
Ansteuerung gewahlt werden. Dabei werden die Periodendauern der Leistungs-

modulspannungen identisch zu

2T

Th=Te=T=— (3.3)
Wy
gewahlt. Die Ausgangsspannungen u,; und u, ergeben sich damit zu
Up furo0 <t < X%
0 fir Yy <t<T
Upy = Upy = LT 2 (3.4)
—u, fir 5 <t<5+x35
. T T
0 fir 5 + x5 <t <T.

Die Amplitudenmodulation in der Resonanzkreisspannung u, wird in dieser Form
der Ansteuerung im Gegensatz zur Ansteuerung nach (3.1)-(3.2) durch eine ge-
zielte Modulation der Pulsweite y erzeugt. Wie sich im spateren Verlauf dieser
Arbeit noch zeigen wird, bietet die Ansteuerung nach (3.3)-(3.4) vor allem fiir
den Entwurf der Regelung gewisse Vorteile gegeniiber der Ansteuerung mit un-
terschiedlich gewahlten Periodendauern 7, und T}, gema8 (3.1).

3.1.2 Resonanzkreis

Das in diesem Abschnitt verwendete Ersatzschaltbild des Resonanzkreises und des
Erregertransformators ist in Abbildung 3.2 dargestellt. Die beiden Wicklungen
des Erregertransformators werden durch je zwei gekoppelte Spulen L, und L
sowie Ly und L mit den Kopplungsfaktoren k; und kg beschrieben.

Die Anwendung des Faradayschen Gesetzes (siehe z.B. [34]) auf die erste Wick-
lung des Erregertransformators fithrt zu

de dus ,

Lpldiil + Lpsld7tl = —Lip1lp1 + Up1 (35&)
dz dig .

Lpsldiltjl _|_ leditl — _Rsllsl + usl (35b)
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Abbildung 3.2: Schematische Darstellung des Resonanzkreises mit Erregertrans-
formator und den beiden Leistungsmodulspannungen.

mit der Induktivitat L,;, dem Strom ¢, und dem Wicklungswiderstand R,; der
Primaérseite sowie dem Strom iy, dem Wicklungswiderstand R, und der Induk-
tivitat Ly der Sekundarseite des Erregertransformators. Die Induktivitat L,s in
(3.5) beschreibt die Kopplung der priméren und sekundaren Wicklung der ersten
Erregerwicklung und kann durch

Lysi = kiy/ Lp1 Lt (3.6)

mit dem Kopplungsfaktor 0 < k; < 1 berechnet werden.

Neben den im Modell berticksichtigten Wicklungswiderstanden R, und Ry
treten beim Erregertransformator aufgrund des Eisenkerns grundsétzlich noch
Hysterese- und Wirbelstromverluste auf [18, 63]. Da diese Verluste durch entspre-
chende Mafinahmen in der Auslegung des Transformators jedoch stark verringert
wurden, sind sie im Vergleich zu den restlichen Verlusten vernachlassigbar klein
und werden im mathematischen Modell nicht weiter berticksichtigt.

Die Modellgleichungen der Strome 4,o und ¢, koénnen dquivalent zur ersten
Wicklung des Erregertransformators hergeleitet werden und ergeben sich zu

di,e digo .

Lp2d7§ + LpsQF = _RpQZpQ + Up2 (378“)
de dus .

Lps2d71;/_2 + Ls2d7t2 = —Rolso + Us2 (37b)

mit der Koppelinduktivitat

Lpss = ko\/LypLes, 0 < ky < 1. (3.8)

Aufgrund der elektrischen Zusammenschaltung der beiden Erregerwicklungen,
siehe Abbildung 3.2, miissen die beiden Sekundéarstrome 74, und 75 und der Strom
i, durch die Resonanzkreisinduktivtéit L, die Bedingung i5; = i, = i, erfiillen.
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Aus diesem Zusammenhang kann die Differentialgleichung des Resonanzkreis-
stromes 17, abgeleitet werden und ergibt sich zu

di,

dt

dipy
psl dt

diye

L i
Ps2 4t

+ L

+ (Ls1 + Lso + Ly) = —(Rs1 + Rso + R,) i + u,. (3.9)
Darin beschreibt R, den Verlustwiderstand der Resonanzkreisinduktivitat und wu,
bezeichnet die Resonanzkreisspannung an der Resonanzkreiskapazitat C,.. Durch
Einfithrung der Induktivitatsmatrix

LZ Lpsl Lps2
L= L Ln 0|, (3.10)
Lps2 0 Lp2

mit Ly = Lg + Lso + L,, kénnen die Differentialgleichungen der Strome i,, i,
und i, aus (3.5), (3.7) und (3.9) in die kompakte Form

d . . Uy
L& Z:pl =-R Z:pl —+ Up1 | (311)
1p2 1p2 Up2

mit R = diag [Rg, Ry1, Ry| und Ry = Ry + Ry + R, gebracht werden.

3.1.3 Hochspannungskabel

Die physikalische Beschaffenheit des Hochspannungstestkabels hat einen star-
ken Einfluss auf das Systemverhalten des Priifgenerators und muss aus diesem
Grund im mathematischen Modell berticksichtigt werden. Abbildung 3.3 zeigt
das elektrische Ersatzschaltbild, welches in diesem Abschnitt zur Beschreibung
des Hochspannungskabels verwendet wird. Das Hochspannungskabel wird durch

Abbildung 3.3: Ersatzschaltbild des Hochspannungskabels.

eine Parallelschaltung bestehend aus einem ohmschen Widerstand R; und einer
Kabelkapazitat C; modelliert [29, 32, 33]. Mit dieser einfachen Ersatzschaltung
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konnen nicht alle Zusammenhéange im Kabel abgebildet werden. So wird zum
Beispiel die Frequenzabhangigkeit des Anteils tan dp des Verlustfaktors

tand = tandy, + tandp (3.12)

nicht ausreichend beschrieben. Dieser durch Polarisationsverluste entstehende
Term tandp ist fiir kleine Frequenzen vernachlassigbar klein im Vergleich zu
den Leitfahigkeitsverlusten tandy, da die Dipole im Dielektrikum des Kabels
den Felddnderungen praktisch unverzogert folgen konnen. Somit beschreibt das
einfache Modell aus Abbildung 3.3 im Fall der niedrigen Testfrequenzen wa das
Kabel ausreichend genau.

Anmerkung 1 Der Verlustfaktor eines Hochspannungskabels ist eine Materi-
algroffe und dient als Maf$ fir die Alterung und Beschdidigung des betrachte-
ten Kabels. Er beschreibt das Verhdaltnis zwischen dielektrischer Verlustleistung
und kapazitiver Blindleistung und setzt sich aus der Summe der sogenannten
Leitfdahigkeits- und Polarisationsverluste zusammen. Die Leitfihigkeitsverluste be-
schreiben die aufgrund der Tragerleitung (vorwiegend Ionen- und Elektronenlei-
tung) entstehenden Verluste. Polarisationsverluste entstehen durch Umpolarisa-
tion von Molekiilen im Isoliermaterial (Dielektrikum) des Kabels, wobei je nach
Frequenzbereich zwischen verschiedenen Polarisationseffekten zu unterscheiden
ist. Fin mdoglicher dritter Anteil im Verlustfaktor sind die durch Ionisation im
Dielektrikum hervorgerufenen Ionisationsverluste tan d;. Diese werden bei Kabel-
dielektrika im Allgemeinen jedoch vernachldssigt.

Der Verlustfaktor aus (3.12) kann somit durch Verwendung der Kabelparameter
des Parallelersatzschaltbildes folgendermafien ausgedriickt werden

u2

Ps 7 1
tand ~ tand; = — = L = ) 3.13
anl anog QC wAC’lulz WACZRZ ( )

Dabei ist Ps die dielektrische Verlustleistung, Q) die kapazitive Blindleistung
und wa die am Kabel anliegende Priiffrequenz. Fiir die korrekte Parametrierung
der Ersatzschaltbildgrofen R; und C) muss berticksichtigt werden, dass der Ver-
lustfaktor im Allgemeinen von der am Kabel anliegenden Frequenz abhéngt. Der
Wert der Kabelkapazitiat C; kann aus dem Datenblatt des Hochspannungskabels
entnommen werden bzw. wird durch einen entsprechend entworfenen Schétzal-
gorithmus geschétzt, vgl. Kapitel 6. Fiir den im VLF Priifbetrieb verwendeten
Frequenzbereich kann eine grobe Abschitzung des Verlustfaktors nach [21, 51]
erfolgen und der Wert des Verlustwiderstands R; des Kabels kann folglich aus
(3.13) bestimmt werden.
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3.1.4 Demodulator

Wie in Kapitel 2 beschrieben, ist der Demodulator aus N Modulen aufgebaut,
wobei die maximale Amplitude der gewtnschten niederfrequenten Testspannung
die Anzahl der in Serie geschalteten Module bestimmt. Jedes dieser Module be-
steht aus fiinf in Serie geschalteten Demodulatorplatinen. Da der Demodulator im
aktuellen Prototyp modulweise angesteuert wird, ist eine Zusammenfassung der
fiinf Demodulatorplatinen zu einer Ersatzschaltung naheliegend. Dies ist in Abbil-
dung 3.4 fiir das n-te Demodulatormodul dargestellt. Die Steuerkapazitaten der
einzelnen Platinen werden folglich zu einer Serienersatzkapazitat Cgp,, = %
pro Modul zusammengefasst. Die positiven und negativen Thyristorzweige und
deren Lade- und Entladewiderstande werden durch wirksame Gesamtwiderstande

Rjitmm beschrieben. Die Hochspannungsthyristoren werden in erster Naherung als

pos. Thyristorzweig
neg. Thyristorzweig

Steuerkapazitit C p

/ i/ 5 ] | Modul n

Ladewiderstand R4,

Energiegewinnungs-
Entladewiderstand Rent p schaltung

Abbildung 3.4: Ersatzschaltbild des n-ten Demodulatormoduls.

ideale Dioden mit vernachlassigbarer Schwellspannung u,;, = 0 und vernachlés-
sigharem On-Widerstand beschrieben. Unter diesen Annahmen kann der Strom
Ry, durch den ohmschen Teil des n-ten Moduls in folgender Form dargestellt
werden

u .
(j_mn fir Udm,n Z 0
ip, = | amn (3.14)
Ramn — Udm,n . )
- fir  wgm,, <O0.
Rdm n

Die beiden Widerstande Ry, , und Ry, , kénnen abhéngig von der Ansteuerung
der Thyristoren und je nach Vorzeichen der Spannung g, , die beiden diskreten
Werte R, und R,¢f, des n-ten Demodulatormoduls annehmen. Der Wider-
standswert R, ,, stellt sich ein, wenn alle Thyristoren des positiven oder negativen
Thyristorzweigs geziindet werden und entspricht somit dem gesamten Ladewi-
derstand des betrachteten Moduls, d.h. R, , = ?:1 Rign||Rent.n = DRyq - Diese
Approximation ist gerechtfertigt, da die Werte der Entladewiderstinde Rep: .,
mehr als das 200-fache der Werte der Ladewiderstande Ry, , sind. Falls samtli-
che Thyristoren deaktiviert sind, ergibt sich als effektiv wirksamer Widerstand
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Ropsn- In diesem Zustand fliefit der Strom ig, durch den Entladewiderstand
des entsprechenden Moduls mit R,f, = 5Reptn. Zur Beschreibung einer beliebi-
gen Demodulationsstrategie kann der Demodulatorstrom nach (3.14) in folgende
aquivalente Form

| 1 (! LY e ! L) 15)
1 = = Udmn - n — - n? .
Bamn = Roppm Ripn  Rorpn ! Rimpn  Lofin ’

mit
Udm,n fir UngO _
' _{ " " G = Udmn = G (3.16)

In = 0 fiir  Ugmn <0

gebracht werden. Wird im Modell die einfachste Demodulationsstrategie imple-
mentiert, d.h. in der positiven Halbwelle von u; werden alle Thyristoren der posi-
tiven Thyristorzweige und in der negativen Halbwelle samtliche Thyristoren der
negativen Zweige geziindet, ergeben sich die positiven und negativen Demodula-
torwiderstdnde zu

Ronn . HW
Rt~ 7 pos von (3.17)
’ Ryt meg. HW von
Ryrin . HW
R = ffn  DOS von (3.17b)
’ Ronn  mneg. HW von .

Bislang wurden die Thyristoren in den Demodulatormodulen als ideal angesehen
und die einzelnen Module mithilfe von variablen Widerstanden ijﬂn beschrieben,
welche jeweils nur die zwei diskreten Werte R, , und R,ts, annehmen konnen.
Im realen System koénnen diese Widerstandswerte jedoch von verschiedenen Ef-
fekten beeinflusst werden. Erstens besitzen die Thyristoren, die zur Verdnderung
des effektiven Demodulatorwiderstands genutzt werden, nicht ideale Eigenschaf-
ten wie etwa den On-Widerstand oder die Schwellspannung wy,, welche durch
den pn-Ubergang im Thyristor gegeben ist [38, 69]. Zweitens wird zur Gewin-
nung der zum Schalten benétigten Energie, wie in Abbildung 3.4 dargestellt, eine
sogenannte Energiegewinnungsschaltung benotigt, welche ebenfalls einen nicht zu
vernachlassigenden Effekt auf den effektiven Widerstand des betrachteten Moduls
besitzt.

Der On-Widerstand der verwendeten Hochspannungsthyristoren betréagt na-
herungsweise 12m¢2 und ist vernachlassigbar klein im Vergleich zu dem in Se-
rie geschalteten Ladewiderstand von 50 €2. Die Schwellspannung der Thyristoren
kann sehr einfach im Modell beriicksichtigt werden, indem in der Berechnung der
nichtlinearen Terme ¢ und g, in (3.16) die Schwelle fiir ugy,, von 0V auf 25V
gesetzt wird. Dieser Einfluss ist jedoch wie beim On-Widerstand vernachlassigbar
klein und wird nicht weiter beriicksichtigt.

Der stérkste Einfluss auf die Demodulatormodule bzw. deren effektive Wider-
stande ist durch die Energiegewinnungsschaltung gegeben. Wie bereits in Kapitel
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2 erwahnt, besteht dieser Schaltkreis vereinfacht dargestellt aus einem Transfor-
mator und einem Schaltwandler, welcher in weiterer Folge einen Superkonden-
sator ladt. Der Superkondensator wird bendtigt, um eine moglichst konstante
Versorgungsspannung fiir die nachfolgende Ziindschaltung der Thyristoren zu ge-
wahrleisten. Die Energiegewinnungsschaltung wurde derart entworfen, dass die
Energieaufnahme der Schaltung fir einen konstanten Ladezustand () des Su-
perkondensators iiber den kompletten Spannungsbereich anndhernd konstant ist,
d.h. kleinere Spannungen bewirken grofiere Strome in die Energiegewinnungs-
schaltung.

Um den Einfluss der Energiegewinnungsschaltung im Modell berticksichtigen
zu konnen, wurden Messungen an einer Demodulatorplatine durchgefiithrt. Da-
zu wurde eine sinusformige Spannung mit einer konstanten Frequenz von 1kHz
und variabler Amplitude angelegt, simtliche Thyristoren eines Thyristorzweiges
angesteuert und der Strom in die Energiegewinnungsschaltung gemessen. Aus
dieser Messung zeigte sich, dass der Einfluss der Energiegewinnungsschaltung auf
die Demodulatormodule stark vereinfacht durch einen aquivalenten wirksamen
Entladewiderstand Rof #n approximiert werden kann, welcher von der anliegen-
den Spannung gy, abhangt. Das Ergebnis dieser Messungen ist in Abbildung
3.5 dargestellt. In den Messungen konnte auflerdem festgestellt werden, dass der

100 ................. ................ ——‘Y_——_-____X______———X— __________ X
§ Qb ....... 5 X7 ................ ................ .................
g Pt : : :
e X Rl : : :
*48 60 ................ P R S o o
X7 : : :
= s A A A
= 40 F - - SR SEREE X Messung mit mittlerem Ladezustand @
IQ;S 4 : X Messung mit hohem Ladezustand Q
20 |-, oo SRR ° Messung mit niedrigem Ladezustand Q
. )(" x ® ----  Approximation
0 20 40 60 80 100

|udm,n|/udm,maz (%)

Abbildung 3.5: Effektiver Entladewiderstand wéhrend aktiver Ansteuerung der
Thyristoren.

wirksame Entladewiderstand neben der Spannung w4y, , auch vom Ladezustand
() des Superkondensators abhangt. Um den Einfluss des Ladezustands zu ver-
anschaulichen, wurden an zwei Spannungspunkten mehrere Messungen fiir un-
terschiedliche Ladezustinde durchgefithrt. Dabei konnte eine deutliche Variation
im gemessenen Strom festgestellt werden, was sich direkt im effektiv wirksa-
men Entladewiderstand widerspiegelt. In Abbildung 3.5 ist dies durch die grau-
en Messpunkte dargestellt. Da der Ladezustand des Superkondensators wahrend
des Testbetriebs messtechnisch nicht erfasst werden kann und damit nicht be-
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kannt ist, ist eine exakte Modellierung dieses Einflusses nicht moglich. Unter der
Annahme eines konstanten Ladezustands () kann der wesentliche Einfluss der
Energiegewinnungsschaltung auf den Entladewiderstand in der Form

~ Udm,n
Roff,n (udm’n)‘Q:konst = Roffm tanh (ao <|d7| -+ CL1>> (318)

Udm,maz

mit der nominellen, maximal erlaubten Spannung gy, mes des n-ten Moduls mo-
delliert werden. Die Modellparameter ag und a; werden dabei durch eine nicht-
lineare Least Squares Identifikation fiir einen mittleren Ladezustand bestimmt.
Die in (3.18) gezeigte Approximation wird in Kapitel 6 dazu verwendet, um das
in dieser Arbeit vorgestellte Regelungskonzept in Simulationsstudien auf Robust-
heit gegeniiber diesem nicht idealen Verhalten zu untersuchen. Der Strom ig,,,
durch das n-te Demodulatormodul kann in weiterer Folge durch (3.15)-(3.16) be-
schrieben werden, wobei R, , durch Roff,n(udm,n) gemaf (3.18) ersetzt werden
muss.

Der Demodulator ist gemeinsam mit den restlichen Hochspannungskompo-
nenten, dem Erregertransformator, der Resonanzkreisdrossel und der Resonanz-
kreiskapazitéat, in einen mit Isolierdl gefiillten Stahlkessel eingebaut, sieche Abbil-
dung 2.4. Aufgrund der geometrischen Anordnung der Komponenten im Kessel
ergeben sich parasitare Streukapazitaten zwischen den einzelnen Demodulator-
platinen sowie zwischen den Platinen und den angrenzenden Kesselwéinden [32].
Da diese Kapazitaten einen nicht zu vernachlassigenden Einfluss auf das Sys-
temverhalten haben, miissen sie im Modell beriicksichtigt werden. Dies erfolgt,
indem im Modell zwischen den einzelnen Demodulatormodulen zusatzliche Ka-
pazitaten C.,,n = 1,..., N zum Erdpotential hinzugefiigt werden. Das dadurch
resultierende Ersatzschaltbild des gesamten Demodulators ist in Abbildung 3.6
dargestellt. Die Modellgleichungen der N Demodulatormodule ergeben sich folg-
lich zu

u?” —l — ZRdm,l
udm,l _ZRdm,l + ZRdm,Q
C |Udm2 | = “Ram,2 + Ram. 3 . (319)
: Uy UYdml __ YdmN
| Udm,N | | Ry, Ry, s Ry, Rim,n |

Der ohmsche Widerstand R;, setzt sich aus dem Widerstandswert des internen
ohmschen Spannungsteilers, siche Abbildung 3.6, und dem ohmschen Widerstand
des Kabelersatzschaltbildes in der Form R; ;, = R:||R; zusammen. Die Kapazitats-
matrix C beinhaltet sémtliche Kapazitdten des Modells und kann folgendermaflen
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Demodulator

S N |

| C’dm, 1 C’drn, n \ Cdm N

i Hochspannungskabel

I

i | pt + +

| Rdm,l Rdm,n Rdm,N R \ ____________
o—+ | — o 1 L - : . - .

E— — — i | :
Udm,1 Udm,n Udm,N T =

Widerstands-
teiler

Abbildung 3.6: Ersatzschaltbild des gesamten Demodulators mit Streukapazité-
ten und Hochspannungskabel.

angeschrieben werden

C”' Cdm,l 0 0 R 0 0

Vel (Cdm,l + Ce,l) 7Cdm,2 0 R 0 0

C == _06,2 06,2 (Cdm,Q + Ce,Q) _Cdm,S N 0 0
—Clq Clg Clg Cig v Cly (Cig+ Camn)

(3.20)

mit Cl,g = Cl + Ce,N-
Die Modellgleichungen des gesamten VLF Priifgenerators ergeben sich schlief3-
lich durch Kombination von (3.11) mit (3.15) und (3.19). Die Zusténde des mathe-

matischen Modells sind mit xT = [ir ipl lp2 Ur Udmi--- Udm, N] gegeben und
fiir die spétere Regelung stehen die Stelleinginge u® = {X R;m,l Rima

R:{m N Ram N] zur Verfiigung.

3.2 Reduziertes Modell

Aufbauend auf dem vollstdndigen Modell des vorherigen Abschnitts wird nun
ein reduziertes Modell des Priifgenerators hergeleitet. Die dazu vorgenommenen
Vereinfachungen betreffen im Wesentlichen die mathematische Modellierung des
Demodulators. Der modulare Aufbau des Demodulators sowie die durch den Auf-
bau bedingten parasitaren Streukapazitaten und der Einfluss der Energiegewin-
nungsschaltung auf den effektiven Entladewiderstand des Demodulators werden
vernachlédssigt. Folglich wird im Modell lediglich eine zum Entladewiderstand
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parallele Demodulatorkapazitit Cg, verwendet.! Der ohmsche Teil des Demodu-
lators wird durch einen kontinuierlich verstellbaren Widerstand R, modelliert,
siehe Abbildung 3.7. Der hochgestellte Index ,,4, bezeichnet wiederum den po-

) C4dm
G
” I
. +
Rp Ram Rdm
. —— |
—
Upl L
P i P Udm
Ip1
Ry — | Ur Ry g i| Cr = |
LJ
up2 i Lp
Ip2

Abbildung 3.7: Reduziertes elektrisches Ersatzschaltbild des VLF Priifgenerators
mit kontinuierlich verstellbaren Demodulatorwiderstinden R und einer paral-
lelen Demodulatorkapazitéit C,,.

sitiven Zweig des Demodulators und der negative Thyristorzweig wird mit ,,—*
gekennzeichnet. Durch eine gezielte Ansteuerung der Thyristoren im Demodu-
lator kann der Wert der Demodulatorwiderstinde Rj  und Ry, kontinuierlich
zwischen R,, und Rysf, mit R,, = Zf;[:l Roppn und Rypp = ZnNzl R, fn, verstellt
werden. Diese Vereinfachung in der Modellierung des Demodulators ist &uflerst
vorteilhaft fir den spateren Entwurf der Regelung. Der Strom g, durch den
ohmschen Teil des Demodulators kann édquivalent zu (3.15) berechnet werden
und es folgt

. 1 1 1\ . 1 1\
B = R \RL, T Ror )Y T\ R Rupr)? 321

mit R, € [Ron, R,y f} und den nichtlinearen Termen

+ Udm fir Udm Z 0 _ +
J {O fir wgm <0 g a g ( )

Auflerdem wird angenommen, dass der Erregertransformator symmetrisch
aufgebaut ist, d.h. L,y = Ly = Ly, Lyg = Ly = Ls, Ry = Ry = R, und

!Die Resonanzfrequenz des reduzierten Modells ergibt sich zu w, = 1/,/L,C,; mit C, ~
Cy + Cym. Der Wert von Cy,,, kann folglich direkt aus der Resonanzfrequenz des vollsténdigen
Modells w,- und den bekannten Werten von L, und C, bestimmt werden.
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Ry = Ry = R,, sieche Abbildung 3.7. Dadurch kann mithilfe einer reguléren
Zustandstransformation der Form

[iv g | = iy iy il (3.23)

mit dem Summenstrom ix = %, + iy und dem Differenzstrom in = 7,1 — ip2
eine vereinfachte Darstellung der Differentialgleichungen des Resonanzkreises in
(3.5)-(3.9) hergeleitet werden. Die Differentialgleichungen der neu eingefiithrten
Strome i,, iy, und ia resultieren schliefllich in

d ir _ ir Udm + Uy
Ly, — LJ = Ry, L.E] + [ o ] (3.24a)
d
Lp&iA = —RpiA + uA, (324b)

mit den neuen Eingangsspannungen us, = u,1 +Up2 und ua = Uy — Upye sowie den
reduzierten Induktivitats- und Widerstandsmatrizen Ly, und Ry,. Die beiden
Matrizen berechnen sich zu

2L, + L, Ly,

LZT:[ 5L (3.25)

] nd Rzr=[2RS+R” 0]

0 R,

mit den primaren und sekundéren Induktivitaten L, und L, des Erregertrans-

formators, der Kopplungsinduktivitit L,s = ky/L,Ls mit dem Kopplungsfaktor
k < 1 sowie den primaren und sekundaren Wicklungswiderstanden R, und R;.
Aus (3.24) erkennt man bereits, dass der Strom in vom restlichen System ent-
koppelt ist. Die Resonanzkreisspannung u, bzw. die Spannung am Demodulator
Ugm sowie die Ausgangsspannung u; werden lediglich vom Resonanzkreisstrom 1.,
dem Summenstrom iy, und der Spannung uy, beeinflusst.

Die Demodulatorspannung u4,, und die Ausgangsspannung u; werden von der
Zustandstransformation nicht beeinflusst und kénnen in der Form

Oy L [“dm] - [_if - iRdm] (3.26)

uy
_/L —_—
r R4

dargestellt werden. Dabei ist ip, ~der Strom durch den ohmschen Teil des De-
modulators und der ohmsche Widerstand R;, setzt sich, wie im vollstandigen
Modell in (3.19) gezeigt, aus dem Widerstandswert des ohmschen Teilers und den
ohmschen Verlusten des Hochspannungskabels zusammen. Die reduzierte Kapa-
zitatsmatrix Cy, berechnet sich zu

Com +C,.  C. ]

Cy, = [ ¢ cic (3.27)

Die Modellgleichungen des reduzierten Modells ergeben sich somit durch Kombi-
nation von (3.24) mit (3.26) mit den neuen Systemzustéinden xT = [ir iy ia

Udm ul} und den Eingingen u® = {X R} Rgm].
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3.3 Hiillkurvenmodell

Die Testspannung u; am Ausgang des Priifgenerators wird im Wesentlichen durch
eine Demodulation der amplitudenmodulierten Resonanzkreisspannung wu, er-
zeugt. Stark vereinfacht dargestellt wird die Form der Testspannung somit le-
diglich von der Amplitude U, beeinflusst, d.h. von der sich zeitlich langsam &n-
dernden Einhiillenden der Resonanzkreisspannung u,., und nicht von deren hoch-
frequenten Anteilen. Fiir eine mogliche Regelung der Ausgangsspannung u; be-
deutet das, dass die Dynamik des relevanten geschlossenen Regelkreises in dem
Frequenzband der Einhiillenden liegt und nicht im Frequenzbereich der hochfre-
quenten Anteile. In Anbetracht einer genauen Systemanalyse und eines anschlie-
Benden Reglerentwurfs motiviert dieser Umstand die Herleitung eines sogenann-
ten Hiillkurvenmodells, welches die zeitlichen Anderungen der Einhiillenden der
im System auftretenden Signale beschreibt.

Die grundlegende Idee der Hiillkurvenmodellierung ist, dass sich jedes im Sys-
tem auftretende Signal r(¢) als Kombination eines zeitlich langsam verénderlichen
Mittelwerts und einer Summe von Kosinus- und Sinuskomponenten beschreiben
lasst [10, 57], d.h.

N
r(t) = Ro(t) + Y Re;(t) cos(wit) + Ry ;i(t) sin(w;t). (3.28)
i=1
Darin bezeichnet Ry(t) den Mittelwert (Nullkomponente) von r(t) und R, ;(t)
sowie R ;(t) die Amplituden der Kosinus- und Sinuskomponenten mit der zu-
gehorigen Frequenz w;. Bei der Hillkurvenmodellierung wird folglich ein ma-
thematisches Modell des betrachteten Systems entworfen, welches die zeitlichen
Anderungen der Null-, Kosinus- und Sinuskomponenten in (3.28) beschreibt, d.h.
die Komponenten Ry und R, ;, Rs;,© = 1,..., N selbst stellen die Zustandsgrofien
des Hiillkurvenmodells dar.

In der Literatur sind verschiedene Anwendungen der Hiillkurvenmodellierung
zu finden. Beispielsweise wurde dieser Modellierungsansatz in [16, 17] verwendet,
um ein neues Regelungskonzept fiir mikro-elektromechanische Gyroskope zu ent-
wickeln. In [8, 9, 66, 67] wird die Hiillkurvenmodellierung zur Frequenzanalyse
von verschiedenen Resonanzkonverterstrukturen verwendet. Die Arbeiten [4, 57|
zeigen simulative Vergleiche klassischer Mittelwertmodelle fiir DC/DC Konver-
ter, wie sie etwa in [18] zu finden sind, mit Modellen der Konverter basierend auf
der Hiillkurvenmodellierung. In diesen Vergleichen zeigt sich, dass die spezielle
Modellstruktur der Hiillkurvenmodelle eine wesentlich effizientere und schnellere
Simulation transienter Vorgange ermoglicht, was einen wesentlichen Vorteil dieses
Modellierungsansatzes darstellt.

Im Folgenden wird nun das Prinzip der Hiillkurvenmodellierung auf das re-
duzierte Modell des Priifgenerators aus Abschnitt 3.2 angewendet.? Dazu werden

2Die Herleitung des Hiillkurvenmodells kann analog auf das vollstindige Modell aus Ab-
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in einem ersten Schritt die Systemzustinde xT = {2} Iy, IA Udgm ul] und die
Eingangsspannungen uy, sowie ua des reduzierten Modells gemifl (3.28) umfor-
muliert. Da im Priifgenerator lediglich zwei dominante Frequenzen auftreten, die
sehr langsame Frequenz wa der Testspannung w; sowie die dazu vergleichsweise
hohe Frequenz w, des Resonanzkreises, ergibt sich eine sehr einfache Darstellung
der Zustande und Eingangsspannungen. Um dies zu veranschaulichen, wird der
Strom i, im Resonanzkreis genauer betrachtet. Dieser kann mithilfe der Formu-
lierung nach (3.28) mit N = 1 in der Form

ir(t) = L o(t) + I (t) cos(wyt) + I, s(t) sin(w,t) (3.29)

mit dem sich langsam &ndernden Mittelwert I, ¢(t) und den Amplituden I, .(t)
und I, 4(¢) der Kosinus- und Sinuskomponente approximiert werden. Der Reso-
nanzkreisstrom in (3.29) wird fiir die weitere Herleitung des Hiillkurvenmodells
auf die dquivalente Form

iv(t) = L(t)wi(t) (3.30)

gebracht. Darin bezeichnet I,.(¢) den Zustandsvektor der Hiillkurvenkomponenten
des Resonanzkreisstroms, welcher sich wie folgt

Ir<t) = {Ir,ﬂ(ﬂ Ir,c(t) L‘,s(t)} = [Ir,O(t) ir(t)} (331>

anschreiben lasst. Der Vektor w(t) in (3.30) beinhaltet die fiir die Hillkurvenbe-
schreibung benotigten Frequenzkomponenten und ergibt sich zu

1
w(t) = |cos(w,t)]| . (3.32)
sin(w,t)

Die zeitliche Ableitung des Resonanzkreisstroms aus (3.29) ergibt sich unter Ver-
wendung von (3.30) zu

iir(t) — 1, (t)w(t) + 1, (6)w(2) (3.33)

mit

0 0 0 1 0 0 1
w(t)=10 0 —w,| |cos(w,t)| = [0 Q] cos(w,t)| = Qw(t). (3.34)
0 w. 0 sin(wyt) sin(w,t)

schnitt 3.1 angewendet werden. Da fiir den spateren Reglerentwurf ein einfaches Entwurfsmo-
dell von Interesse ist, erfolgt hier die Herleitung basierend auf dem reduzierten Modell aus
Abschnitt 3.2.
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Da das mathematische Modell des Priifgenerators abgesehen von der Beschrei-
bung des Demodulators linear ist, lassen sich die Modellgleichungen des Reso-
nanzkreises aus (3.24) direkt in die Hiillkurvendarstellung iiberfiihren.? Die Diffe-
rentialgleichungen der Strome I, Iy, und Ia ergeben sich nach kurzer Umformung
zZu

d [1, I, L] [Up+U
Ly, — |77 | ==Ly |7 | 2 — Ry, 3.35
d
Ly I == LIaQ = Rya + Ua (3.35D)

mit der reduzierten Induktivitatsmatrix Ls, und der Widerstandsmatrix Ry,
aus (3.25). Die Differentialgleichungen der Hiillkurvendarstellung der Spannungen
Ugm und u; unter Beriicksichtigung einer Demodulatorkapazitat Cy, ergibt sich
nach (3.26) zu

d Udm - Udm IT+IRdm 0 0 Udm
os o] =m0 (o [ - [T e

Rig
mit der Kapazitdtsmatrix Cy, aus (3.27). Betrachtet man (3.35) und (3.36) ge-
nauer, wird ersichtlich, dass die Dynamik der Kosinus- und Sinuskomponenten
aufgrund der 4w, Eintriage in © wesentlich schneller ist als die Dynamik der ent-
sprechenden Nullkomponenten. Beim spateren Entwurf des Regelungskonzepts
wird dieser Umstand genutzt, um eine analytische Riickrechnung von der ge-
wiinschten Ausgangsspannung u; auf die Eingangsgrofie v, d.h. auf die Pulsweite
der Leistungsmodulspannungen wu,; und w2, herleiten zu konnen.

Ausgehend von den Differentialgleichungen der Spannungen Uy, und U; in
(3.36) miissen die Hullkurvenkomponenten Ig, o, g, .und Ig,  des Demodu-
latorstroms ig, berechnet werden. Da der Demodulator die Nichtlinearitat des
Systems darstellt und durch die schaltende Funktion (3.21) und (3.22) im redu-
zierten Modell beschrieben wird, miissen diese Komponenten durch Auswertung
der entsprechenden Fourierintegrale ermittelt werden. Die Hiillkurvenformulie-
rung des Demodulatorstroms ergibt sich zu

1 1 1 1 1
I =—Un — = Gt — = G, 3.37
Rim = Ropp 0 T (Rim ROff> - (Rc?m ROff> (3.87)

mit G = {G(T G} G’ﬂ und G~ = [Ga G, Gs_}. Der erste Teil in (3.21)
ist linear in der Spannung wug, und kann direkt in die Hiillkurvendarstellung
iibergefithrt werden. Wesentlich umfangreicher gestaltet sich die Berechnung der
Hiillkurvenkomponenten Gt und G~ der nichtlinearen Funktionen g% und ¢~.
Diese miissen mithilfe der Fourier Transformation fiir periodische Signale [50] in

3Zur einfacheren Darstellung wird auf die explizite Kennzeichnung der Zeitabhéngigkeit der
Hiillkurvenkomponenten in der weiteren Herleitung der Modellgleichungen verzichtet.
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der Form
Gt = ;iﬂ [ grar (3.382)
GF = Do g~ cos(w,t)dt (3.38b)
T Jom
GE = Do e g~ sin(w,t)dt (3.38¢)
T .

mit g% aus (3.22) berechnet werden. Falls durch das Schalten der Thyristoren
im Demodulator keine hoheren Frequenzen als die Resonanzfrequenz w, in das
System eingeprégt werden und der Strom durch den ohmschen Teil des Demo-
dulators einen weitgehend sinusféormigen Verlauf aufweist, kann dieser durch die
Hiillkurvenkomponenten in (3.37) und (3.38) sehr gut approximiert werden. Zur
Auswertung der Fourierintegrale (3.38) muss die Umschaltbedingung ug, = 0
aus (3.22) durch die Hullkurvenkomponenten Ugp, o, Ugm.. und Uy, s dargestellt
werden. Dazu wird die Bedingung ug4,, = 0 mithilfe der Hiillkurvendarstellung
auf die Form

Udm = Udm,o + Udm,c €08 (wyt) + Ugpns sin (w,t) =0 (3.39)
gebracht bzw. in der dquivalenten Schreibweise
> Udm s
Udm = Udm.o + Udm cos | w,t — arctan i ’ =0 (3.40)
dm,c

dargestellt. Fir den Fall Uy, 0 > ﬁdm kann fiur Glei-
chung (3.40) keine Losung fiir ¢ gefunden werden und die nichtlinearen Terme g+
und ¢~ nehmen geméaB (3.22) die Werte g+ = ug,, und g~ = 0 an. Die zugehorigen
Hiillkurvenkomponenten errechnen sich zu

mit Uy, = /U3, .+ U3

dm,s

Gd = Udm.o, Gt = Uim.e, GT = Uin.s (3.41a)
G, =0, G, =0, G, =0. (3.41b)
Analog dazu ergeben sich die nichtlinearen Terme g™ und ¢~ fir den Fall Uy, 0 <
—Udm zu g7 = 0 und ¢~ = ug, und die Hiilllkurvenkomponenten resultieren in
Gd =0, GF =0, G =0 (3.42a)
Gy = Uim,o, G, = Uiy, Gy = Udm,s- (3.42D)

Fiir den Fall —U,,, < Uimo < Uy liefert das Lésen von (3.40) nach der Zeit ¢
zwei mogliche Losungen

1 U m.S U m
= — (arctan <d> + arccos < < ’0> - 7r> (3.43a)
Wy Udm,c Udm

1 U m.S U m
ty = — <arctan <d> — arccos ( < ’0> + 7T> . (3.43b)
Wy Udm,c Udm
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Fiir diesen Fall miissen die Fourierintegrale in (3.38) unter Berticksichtigung der
Zeitlosungen aus (3.43) ausgewertet werden. Bei der Auswertung der Fourierinte-
grale ist zu beriicksichtigen, dass die Demodulatorspannung 4, nach (3.40) im
Ze1t1nterval 11 <t < ty stets positiv ist und in den Intervallen — = < ¢ < t; und
ty <t < = gilt ugy, < 0. Im Folgenden wird lediglich die Berechnung der Null-
komponenten G% gezeigt. Die Berechnung der Kosinus- und Sinuskomponenten
von g+ erfolgt analog.

Durch Einsetzen von (3.22), (3.39) und (3.43) in (3.38a) erhdlt man die Inte-
grale

wy [t .
Gi=2f 1 (Udm,o 4 Usone €08(00,8) -+ Usms 51n(th))dt (3.44a)
w, [t .
Gy, = Py /_L <Udm,0 + Udm,c c0s(wrt) + Ugpm,s sm(w,nf))dt
= / o (Udmo + Uime c08(e0r8) + Usons sin(wrt))dt. (3.44b)

Zur Auswertung dieser Integrale wird vereinfachend angenommen, dass Ugp,
Udm,c und Uy, s Giber eine komplette Integrationsperiode konstant sind. Diese An-
nahme ist gerechtfertigt, da sich die Hillkurvenkomponenten im Fall des Priif-
generators zeitlich mit der sehr niedrigen Frequenz wa der Ausgangsspannung
andern, welche um ein Vielfaches kleiner ist als die Resonanzfrequenz w,. Der
nichtlineare Term G resultiert damit in

Udm,0 o 2
arccos | —=—— U o U o
Gt = (1 _ (Udm>> Udm.o + V Zdm  7dm0 (3.45)

m s
und G, berechnet sich gemé$ (3.22) zu
o = Uimo — G§. (3.46)

Die Kosinus- und Sinuskomponenten G} und G ergeben sich zu

(Uam,o \/ﬁ
arccos | —=—== Udm = Udm.o Uy N
G;,_ _ (1 _ E- Udm ) m m, m,0 Udm.c = ‘I/(Udm,Oa Udm)Udm,C

_l’_

m Ui,
(3.47a)
Udm,o \/Wi
arccos | =&m9 U U
G: _ (1_ ( Udgm ) + dm dm,0 UdmO) Udms —\I](UdmOaUdm)Udmsa
T T Udm
(3.47b)

und G, und G berechnen sich wiederum aus

G, = Ugme — GF, G, =Ugms — GT. (3.48)

Cc S
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Um die Hillkurvenmodellierung des VLF Priifgenerators abzuschliefen, erfolgt
noch die Beschreibung der transformierten Eingangsspannungen uy, und ua des
reduzierten Modells, welche sich aus den beiden Spannungen wu, und wu, des
Leistungsmoduls ergeben. Da das Leistungsmodul im Prifbetrieb auf zwei ver-
schiedene Arten angesteuert werden kann, werden im Folgenden die Hiillkurven-
komponenten fiir beide Varianten berechnet.

Die beiden Eingangsspannungen u,; und u, sind als pulsweitenmodulierte
Spannungen mit konstanter Amplitude u, und variabler Pulsweite x ausgefiihrt.
Das Frequenzspektrum dieser Spannungen ergibt sich folglich aus der jeweiligen
Grundfrequenz wy; bzw. w,, und Frequenzanteilen der hoheren Harmonischen
dieser Grundfrequenzen. Abhédngig von der Ansteuerungsvariante werden die Pe-
riodendauern der Eingangsspannungen zu (3.1) oder (3.3) gewéahlt. Die Grund-
frequenzen der beiden Eingangsspannungen w,; und wy, liegen damit sehr nahe
bzw. direkt an der Resonanzfrequenz w, des Serienresonanzkreises. Da der Se-
rienresonanzkreis eine hohe Giite aufweist, werden lediglich Frequenzen in der
Néhe der Resonanzfrequenz verstérkt und samtliche hoheren Frequenzanteile der
Eingangsspannungen stark unterdriickt. Dadurch ergibt sich fiir den Resonanz-
kreisstrom 4, und die Resonanzkreisspannung wu, ein hauptséchlich sinusférmiger
Verlauf mit der Resonanzfrequenz w, [18, 66]. Dieser Umstand rechtfertigt die
weitere Approximation, dass sich die beiden Eingangsspannungen w, und
mit der Formulierung nach (3.28) lediglich aus einer Nullkomponente und einer
Kosinus- und Sinuskomponente mit der jeweiligen Grundfrequenz w,; und wp
beschreiben lassen.

Betrachtet man zunéchst die erste Ansteuerungsvariante mit den Perioden-
dauern nach (3.1), ergeben sich die Hiillkurvenkomponenten der Spannung wu,,;
durch Anwendung der periodischen Fouriertransformation auf (3.2) mit (3.1) in
der Form

T
(JJp]_ Wpl

Upo = 22 7%1 Upydt = 0, (3.49a)
Wp1 WL101 2 .
Upre = — Upy cos(wpit)dt = —sin (x) up, (3.49b)
T Jo T
wp1
o wpl WLpl . o 2
Ups = — Upy Sin(wpit)dt = — (1 — cos (x)) up. (3.49¢)
T Jo T

Die Berechnung fiir u,, erfolgt analog und ergibt schlieflich

Up2,0 =0, (3.50a)

2
Upz,e = ——sin (x7) uy, (3.50b)
m

2
Up,s = —— (1 — cos (x)) u,. (3.50¢)
T
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Damit kann die Approximation der Eingangsspannungen nach (3.28) fiir die erste
Form der Ansteuerung mit w,; = w, —wa und wye = W, + wa zu

Upr = Up1.0 + Upre cos (wpit) + Upy s sin (wpit) (3.51a)
Upr = Upao + Upz.c €Os (wpat) + Upa s sint (wpat) (3.51b)

angeschrieben werden. Wie aus (3.49) und (3.50) ersichtlich wird, sind die Hiill-
kurvenkomponenten der beiden Eingangsspannungen bis auf das Vorzeichen iden-
tisch. Damit lassen sich die transformierten Eingangsspannungen uy, und ua des
reduzierten Modells sehr einfach in folgender Form darstellen

uy, = 2Up10 + 2Up1 ¢ sin (wyt) sin (wat) — 2Up s cos (w,t) sin (wat) (3.52a)
un = 2Up . cos (wyt) cos (wat) + 2U,; s sin (w,t) cos (wat) . (3.52b)

Die Hillkurvenkomponenten von Uy, und Ua berechnen sich somit aus (3.52)
unter Verwendung von (3.49) und (3.50) zu

ng =0 UA’() =0 (353&)
4 4
Us,.= - (1 —cos (xm))sin (wat)u, Un.= - sin (x7) cos (wat) u, (3.53b)
4 4
Us,s = —sin (xm) sin (wat) u, Unas = — (1 —cos(xm)) cos (wat) up.
T T
(3.53¢)

Fir die zweite Form der Ansteuerung nach (3.3)-(3.4) konnen die Hullkurven-
komponenten der transformierten Eingangsspannungen uy, und ua auf analoge
Art und Weise berechnet werden. Fiir die Summeneingangsspannung uy, ergeben
sich diese zu

4 4
Uso=0, Usg.=—sin(xm)u,, Uss=—(1—cos(xm))u,, (3.54)
T s

wahrend die Hillkurvenkomponenten von ua wegen u, = u,2 zu Null werden.
Wie in Abschnitt 3.1.1 bereits erwdhnt wurde, bietet die zweite Form der
Ansteuerung im Hinblick auf eine Regelung der Testspannung gewisse Vorteile
gegeniiber der ersten Ansteuerung. Werden die Periodendauern der Eingangs-
spannungen u,; und u, wie in der ersten Ansteuerungsvariante zu (3.1) gewdhlt,
steht im Bereich der Nulldurchgénge von U, o, mit U g = 17570 sin(wat), aufgrund
des sin (wat) Terms in (3.53) keine Eingangsspannung Uy, und somit keine Stell-
grofe zur Beeinflussung der Resonanzkreisspannung zur Verfiigung. Im Gegensatz
dazu kann bei der zweiten Form der Ansteuerung zu jedem beliebigen Zeitpunkt
eine Eingangsspannung Us, durch Anderung der Pulsweite y erzeugt werden.
Folglich kann bei dieser Ansteuerung die Testspannung U;, auch im Bereich
der Nulldurchginge durch die Regelung beeinflusst werden. Wie sich in spate-
ren Teilen der Arbeit noch zeigen wird ist diese Beeinflussung im Bereich der
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Nulldurchgénge notwendig um eine sinusférmige Testspannung am Ausgang des
Priifgenerators erzeugen zu konnen. Aus diesem Grund wird in der Umsetzung
des Regelungskonzepts in Kapitel 6 die zweite Ansteuerungsvariante verwendet
wird.

Die Modellgleichungen des gesamten Hiillkurvenmodells ergeben sich folglich
durch Kombination von (3.35), (3.36) mit (3.37) und (3.53). Die Systemzustéande
des Hiillkurvenmodells sind durch X = [I, Ty In Ugn U] definiert und

die Stelleingéinge des Systems lauten u™ = {X R} Rgm].






KAPITEL 4

Modellparametrierung, -validierung und Modellvergleich

Dieses Kapitel zeigt den Abgleich des vollstdndigen mathematischen Modells aus
Kapitel 3 mit Messungen des VLF Priifgenerator Prototyps. Die Ergebnisse dieses
Abgleichs und die durchgefiihrten Messungen sind in Abschnitt 4.1 zusammenge-
fasst. Neben dem Modellabgleich wird in diesem Kapitel eine Modellvalidierung
und ein simulativer Vergleich des vollstandigen Modells mit dem reduzierten Mo-
dell aus Abschnitt 3.2 und dem Hiillkurvenmodell aus Abschnitt 3.3 gezeigt.
Die Simulationsergebnisse sind in Abschnitt 4.2 zu finden. Die mathematischen
Modelle wurden fiir die durchgefiihrten Simulationen als C-code S-functions in
MATLAB/SIMULINK implementiert. Die in den Simulationen verwendeten Mo-
dellparameter sind im Anhang D in Tabelle D.1 zusammengefasst.

4.1 Parametrierung und Validierung des voll-
standigen Modells

Um das vollstindige mathematische Modell aus Abschnitt 3.1 zu parametrie-
ren, wurden verschiedene Messungen am VLFE Priifgenerator durchgefithrt. Der
fir die Messungen verwendete Messaufbau wird in Abschnitt 4.1.1 beschrieben.
In Abschnitt 4.1.2 werden detaillierte Messungen zur Parametrierung des Leis-
tungsmoduls gezeigt. Ein Abgleich des mathematischen Modells mit den Reso-
nanzkreiskomponenten und dem Erregertransformator erfolgt in Abschnitt 4.1.3.
Abschnitt 4.1.4 zeigt die Messungen zur Parametrierung der parasitaren Streuka-
pazititen im Demodulator. Das Eingangs-Ausgangsverhalten des Gesamtsystems
wird in Abschnitt 4.1.5 gemessen und mit Simulationen des vollstandigen para-
metrierten Modells verglichen.

41
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4.1.1 Messaufbau

Abbildung 4.1 zeigt den fiir die Messungen verwendeten Messaufbau. Dieser be-
steht im Wesentlichen aus dem VLF Priifgenerator, einem Hochspannungsan-
schlusskabel mit anschliefendem Koppelkondensator und einer Reihe von Hoch-
spannungskondensatoren, welche zum Emulieren der unterschiedlichen Hochspan-
nungstestkabel verwendet werden. Abbildung 4.2 zeigt das schematische Schalt-

Abbildung 4.1: Messaufbau zur Parametrierung des vollstdndigen mathemati-
schen Modells des VLF Priifgenerators: (a) Leistungsmodul, (b) Hochspannungs-
kessel, (¢) Hochspannungsanschlusskabel, (d) Koppelkapazitit, (e) Hochspan-
nungskondensatoren.

bild des gesamten Messaufbaus. Fir den Modellabgleich werden die beiden Ein-
gangsstrome ¢,; und 7,9, die Eingangsspannung u,,; des ersten Wechselrichters, die
Zwischenkreisspannung des Leistungsmoduls u,, ., der Resonanzkreisstrom 4,, die
Resonanzkreisspannung u, sowie die Ausgangsspannung u; gemessen. Die Aus-
gangsspannung kann durch einen ohmschen Teiler, bestehend aus einem Hoch-
spannungswiderstand im Hochspannungskessel des Priifgenerators und einem ex-
ternen Teilerwiderstand, sowie einen kapazitiven Teiler gemessen werden. Der
kapazitive Teiler befindet sich am Ende des Hochspannungsanschlusskabels und
ist aus dem Koppelkondensator und einer zusétzlichen Teilerkapazitat aufgebaut.
Um Stérungen in den Messsignalen, welche beispielsweise durch das Schalten der
IGBTs in den Wechselrichtern verursacht werden, moglichst gut unterdriicken zu
kénnen, wurden zusétzlich Differenzverstarkerschaltungen verwendet. Die damit
verstarkten Messgroflen wurden anschliefend mithilfe des DSPACE MICROAU-
TOBOX II Echtzeitsystems bei einer Abtastrate von 20kS/s aufgenommen. Um
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Abbildung 4.2: Schematische Darstellung des Messaufbaus zur Parametrierung
des vollsténdigen mathematischen Modells des VLF Prifgenerators: (a) Leis-
tungsmodul, (b) Hochspannungskessel, (¢) Hochspannungsanschlusskabel, (d)
Koppelkapazitét, (e) Hochspannungskondensatoren, (f) Stromzange, (g) Hoch-
spannungstastkopf, (h) Mess-Shunt, (i) Differenzverstérker, (j) ohmscher Teiler,
(k) externer kapazitiver Teiler.

netzgebundene Storungen in den Messungen zu vermeiden, wurde das DSPACE
Systems durch eine 12V Batterie versorgt. Da die genaue Messung der pulswei-
tenmodulierten Eingangsspannung u,; eine héhere zeitliche Auflésung benétigt,
wurde diese separat mit einem TECTRONIX Oszilloskop bei einer Abtastrate von
2.5 GS/s aufgezeichnet.

4.1.2 Parametrierung des Leistungsmoduls

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Uberpriifung der Spannungsform sowie
der Genauigkeit der Pulsweite der beiden Leistungsmodulspannungen wu,; und
Up2. Dazu wurden die Spannungen u,, .1, u,; und u;jl mithilfe von drei TECTRO-
NIX Hochspannungstastkopfen potentialfrei gemessen (sieche Abbildung 4.2). Da
die beiden Wechselrichter im Leistungsmodul symmetrisch aufgebaut sind, wurde
die Messung lediglich fiir den ersten Wechselrichter, d.h. fiir die Ausgangsspan-
nung u,1, durchgefithrt. Auflerdem wurde der Demodulator wahrend der Messung
deaktiviert und vom Resonanzkreis abgetrennt. Im oberen Teil von Abbildung 4.3
sind die gemessenen Leistungsmodulspannungen ugl, Uy und uy, . fiir eine Puls-
weite von xy = 0.166 dargestellt. Die Resonanzkreisfrequenz w, wurde in diesen
Messungen zu w, = 2711195 rad/s gewihlt und die Frequenz der Testspannung auf
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Abbildung 4.3: Gemessene Ausgangsspannung u,; des Leistungsmoduls.

wa = 270.1rad/s gesetzt. Wie aus dieser Messung ersichtlich wird, schwankt die
Zwischenkreisspannung u,, . relativ stark mit Bezug auf Masse, was sich direkt in
den Ausgangsspannungen u;,rl und u,,; abbildet. Allerdings wird diese Schwankung
durch die Differenzbildung u,, = uzfl — u,,; eliminiert und die Ausgangsspannung
up besitzt eine weitgehend konstante Amplitude von 540V, siche den unteren
Teil von Abbildung 4.3. Mit dieser Messung kann damit gezeigt werden, dass
die Annahme einer konstanten Amplitude von v, = 540V im mathematischen
Modell gerechtfertigt ist.

In einer weiteren Messung wurde das Verhalten des Leistungsmoduls bei sehr
kleinen Pulsweiten untersucht. Dazu wurden die beiden Wechselrichter im Leis-
tungsmodul in der Form (3.3)-(3.4) angesteuert, d.h. u, = uye und wy = wpy =
w,. AnschlieBend wurde die Pulsweite x von Null beginnend rampenférmig erhéht
und die Amplitude i, der Resonanzkreisspannung gemessen. Bei dieser Messung
zeigte sich, dass erst ab einer Pulsweite von xy = 0.0085 eine messbare Spannung
im Resonanzkreis resultiert, sieche Abbildung 4.4, und dass das Leistungsmodul
unterhalb dieser kritischen Pulsweite einen toten Bereich aufweist. Dieser to-
te Bereich resultiert aus der softwaretechnischen Realisierung im Leistungmodul
und muss bei der spateren Umsetzung des Regelungskonzepts am Prototypen
entsprechend beriicksichtigt werden.
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Abbildung 4.4: Messung zur Darstellung des toten Bereichs des Leistungsmoduls.

4.1.3 Parametrierung des Resonanzkreises und des Erre-
gertransformators

In diesem Abschnitt wird das mathematische Modell des Resonanzkreises und
des Erregertransformators parametriert. Um eine genaue Parametrierung dieser
Komponenten gewahrleisten zu konnen, ist es wichtig, den Einfluss des Demo-
dulators auf das System so gut wie moglich zu unterdriicken. Aus diesem Grund
wurde bei diesen Messungen der Demodulator deaktiviert und zusétzlich die Ver-
bindung zum Resonanzkreis mechanisch aufgetrennt, d.h. die Messungen erfolg-
ten ohne Erzeugung einer Testspannung am Ausgang des Priifgenerators. Bei
den Messungen wurden die Eingangsstrome 4,; und ,,, der Resonanzkreisstrom
i, sowie die Spannung u, an der Resonanzkreiskapazitéit fiir verschiedene Puls-
weiten der Leistungsmodulspannungen u,; und wu,; aufgezeichnet. Da fiir den
spateren Reglerentwurf lediglich der Verlauf der Hillkurven der Resonanzkreis-
groffen von Interesse ist und nicht der exakte Verlauf der hochfrequenten Anteile,
werden im Folgenden nur die positiven Hiillkurven der gemessenen und simu-
lierten Systemgrofien miteinander verglichen. Die beiden Eingangspannungen
und u,e des mathematischen Modells werden in der Simulation durch die Be-
schreibung in (3.51) approximiert. Ein Vergleich der Simulationsergebnisse mit
approximierten Eingangsspannungen nach (3.51) und den exakten Verlaufen nach
(3.2) zeigt, dass die resultierenden Fehler in den Resonanzkreisgréfen i, und w,
vernachlassigbar klein sind, sieche Abbildung 4.5. In den Hillkurven des Stromes
ip1 entsteht aufgrund der Approximation eine geringe zeitliche Verschiebung zwi-
schen dem exakten und dem approximierten Verlauf. Dies liegt daran, dass es
durch die realen rechteckférmigen Eingangsspannungen zu einer leichten Verzer-
rung des sinusformigen Verlaufs der Eingangsstrome kommt. Unter Verwendung
der Approximation (3.51) erfolgt nun die Parametrierung des mathematischen
Modells des Resonanzkreises und des Erregertransformators.
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Abbildung 4.5: Vergleich der simulierten Einhiillenden der Resonanzkreisgréfien
u, und ¢, sowie des Stroms i, des Leistungsmoduls fiir den Fall exakter Ein-
gangsspannungen u,; und u,, nach (3.2) und deren Approximation durch (3.51).

Dazu muss als Erstes die Resonanzfrequenz des Serienresonanzkreises ermit-
telt werden. Beim betrachteten Priifgenerator wird eine Extremum-Seeking Me-
thode [70] vorgeschlagen. Bei dieser Methode wird die Eingangsfrequenz der bei-
den Leistungsmodulspannungen kontinuierlich erhoht bis ein Maximum in der
Amplitude der Resonanzkreisspannung detektiert wird. Alternativ konnte die Re-
sonanzfrequenz mithilfe einer sogenannten Phase-Locked-Loop (PLL) bestimmt
werden [6]. Diese Methode hat jedoch den Nachteil, dass dazu eine genaue Pha-
senbestimmung der Leistungsmodulstrome sowie der Resonanzkreisgrofien beno-
tigt wird. Da diese Phasenbestimmung mit einem erhohten Messaufwand verbun-
den ist, wurde diese Methode hier nicht verwendet. Die mithilfe der Extremum-
Seeking Methode bestimmte Resonanzfrequenz betrigt w, = 271200rad/s und
liegt damit sehr nahe an dem Wert von 271203 rad/s, welcher sich aus den
nominellen Werten der Resonanzkreiskapazitiat und -induktivitdt geméfl Tabel-
le D.1 errechnet. Fiir die Parametrierung des Modells wurden die Frequenzen
der Leistungsmodulspannungen in der Simulation und am Priifstand folglich auf
wpr = 2m1199.9rad/s und wye = 271200.1rad/s gesetzt. Die positiven Einhiillen-
den der gemessenen und simulierten SystemgréBen @, und iz, sind in den Abbil-
dungen 4.6 und 4.7 fiir zwei verschiedene Pulsweiten y = 0.074 und y = 0.166
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dargestellt. Mit den Modellparametern in Tabelle D.1 im Anhang D kann fiir bei-
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Abbildung 4.6: Vergleich der gemessenen mit den simulierten Einhiillenden der
Resonanzkreisspannung u,, des Resonanzkreisstroms i, sowie der beiden Leis-
tungsmodulstrome 4,; und 4,y fir eine Pulsweite von y = 0.074.

de Pulsweiten eine sehr gute Ubereinstimmung mit den Messungen von u,., 4, und
iy gefunden werden. Im Strom i, kommt es im Gegensatz zum Eingangsstrom
ip1 zu einer merkbaren Abweichung zwischen der Messung und den simulierten
Werten. Dies ldsst darauf schlieflen, dass die beiden Erregerwicklungen nicht kom-
plett symmetrisch aufgebaut sind oder ein Defekt in der zweiten Erregerwicklung
vorliegt. Da die Resonanzkreisgrofen ¢, und w, sehr gut vom mathematischen
Modell abgebildet werden und die exakten Verlaufe der Eingangsstrome fiir den
Entwurf des Regelungskonzepts nicht relevant sind, wurden die Parameter der
zweiten Erregerwicklung im Modell nicht angepasst.
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Abbildung 4.7: Vergleich der gemessenen mit den simulierten Einhiillenden der
Resonanzkreisspannung w,, des Resonanzkreisstroms i, sowie der beiden Leis-
tungsmodulstrome 4,; und 4,y fir eine Pulsweite von y = 0.166.

4.1.4 Parametrierung der Streukapazitiaten

Um eine Abschitzung der parasitéren Streukapazitéten C.,,n = 1,..., N des
mathematischen Modells nach (3.19) zu erhalten, wurde die Feldsimulationssoft-
ware ELECTRO 2D/RS verwendet. Fiir die Module in der Ndhe der Kessel-
wande, d.h. die Module 1 bis 5 und 16 bis 20, ergab die Simulation in ELEC-
TRO 2D/RS einen Wert von 70 pF und fiir die restlichen Module einen Wert
von 50 pF. Zur Uberpriifung dieser Werte, wurden Messungen der Spannungs-
verteilung an den Demodulatormodulen durchgefiihrt. Abbildung 4.8 zeigt die
gemessene und simulierte Spannungsverteilung iiber die N = 20 Demodulator-
module des verwendeten VLF Prototyps. Zur Durchfithrung der Messung wurde
der Demodulator deaktiviert, d.h. R} = Ry, = Rogfn mitn=1,..., N, und
eine Resonanzkreisspannung u, mit einer konstanten Amplitude von @, = 30kV
und einer Frequenz von w, = 271200rad/s eingepréigt. Mithilfe von differen-
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Abbildung 4.8: Einfluss der Streukapazititen auf die Spannungsverteilung der
Demodulatormodule fiir nominelle Demodulatorkapazitaten Cyy, , = 88 pF.

tiellen Messaufnehmern wurden anschlieend die Spannungen an den einzelnen
Modulen abgegriffen. In den Simulationen wurden die Demodulatorkapazititen
Cimmn,n =1,..., N auf den nominellen Wert 88 pF gesetzt'. Das Simulationser-
gebnis in Abbildung 4.8 zeigt eine gute Ubereinstimmung zwischen dem mathe-
matischen Modell und den Messungen. An den ersten fiinf Demodulatormodulen
fallt die Spannung wesentlich starker ab als an den restlichen 15 Modulen. Dies
hat zur Folge, dass es an den ersten fiinf Modulen zu einer Erhohung der Modul-
Spannung Ugm, , kommt. Wie in Abschnitt 2.2 erwahnt, besitzen die verwendeten
Thyristoren eine maximal zuldssige Spannung von 1.2kV. Uberschreitet die Mo-
dulspannung 4y, , den Maximalwert wgy, maz, dann ziinden die Hochspannungs-
ableiter und das Modul verhélt sich wie ein Kurzschluss. In weiterer Folge erhoht
sich die Spannung an den restlichen Modulen und es kommt zu einer kettenartigen
Zindung der Hochspannungsableiter und damit zu einem kritischen Fehlverhal-
ten des Priifgenerators. Somit ist klar, dass eine inhomogene Spannungsverteilung
wie in Abbildung 4.8 die maximal mogliche Ausgangsspannung des Priifgenera-
tors stark einschrankt. Fir einen storungsfreien Betrieb und zum Erreichen der
gewlinschten sehr hohen Ausgangsspannung ist es daher unumgénglich, eine mog-
lichst homogene Spannungsverteilung iiber die Module zu gewahrleisten, wie sie
durch die strichlierte Linie in Abbildung 4.8 dargestellt ist. Bei genauerer Be-
trachtung des elektrischen Ersatzschaltbildes in Abbildung 3.6 zeigt sich, dass
die parasitaren Streukapazitaten C.; bis C, y mit den Kapazititen Cgy, 1 bis
Cam,n einen kapazitiven Spannungsteiler formen, was der Grund fiir die inhomo-

I'Der Wert von 88 pF fiir die Demodulatorkapazititen entspricht einer Steuerkapazitit Cstn
von 440 pF pro Demodulatorplatine.
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gene Spannungsaufteilung ist. Fine offensichtliche Losung zur Verbesserung der
Homogenitédt der Spannungsaufteilung ist die Erhohung der Werte der Steuerka-
pazitaten Cy; pro Demodulatorplatine und damit verbunden eine Erhohung der
Modulkapazitaten Cyy,, . Abbildung 4.9 zeigt das Messergebnis der Spannungs-
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Abbildung 4.9: Einfluss der Streukapazititen auf die Spannungsverteilung der

Demodulatormodule fiir gednderte Werte der Demodulatorkapazitédten Cyy,,, =
8.8nF.

verteilung nach einer Erhéhung der Demodulatorkapazitiaten auf Cyyy,,, =8.8nF
mit n = 1,..., N, was einer Erhéhung um den Faktor 100 entspricht. Wenn-
gleich dies zu einer wesentlichen Verbesserung der Spannungsverteilung fiihrt,
sind die ersten Module jedoch immer noch stérker belastet. Somit ist eine weitere
Erhohung von Cyy,,, flir n = 1,...,5 naheliegend. Das Simulationsergebnis fir
Campn =17.60nF, n=1,...,5 und Cyp,, =8.8nF, n =6,...,20 in Abbildung 4.9
bestatigt, dass mit dieser Mafinahme die gewiinschte homogene Spannungsauftei-
lung tiber die Demodulatormodule sehr gut eingestellt werden kann. Aus diesem
Grund wurden die Demodulatorkapazitaten im aktuellen Prototyp auf die Werte
Cimn =17.60nF, n=1,...,5 und Cy,,, =8.8nF, n =6, ..., 20 umgebaut.

4.1.5 Validierung des Gesamtmodells anhand von Mes-
sungen mit kapazitiver Last

In diesem Abschnitt wird das Eingangs-Ausgangsverhalten des Priifgenerators
untersucht und mit dem vollstandigen mathematischen Modell verglichen. Dazu



4.1. Parametrierung und Validierung des vollstdndigen Modells 51

wurde eine Messung mit aktivem und angeschlossenem Demodulator durchge-
fithrt. Die in der Simulation verwendeten Modellparameter sind in Tabelle D.1
zusammengefasst. Als kapazitive Last wurde bei dieser Messung lediglich der
Hochspannungskoppelkondensator verwendet. Gemeinsam mit dem Anschluss-
kabel ergibt dies eine kapazitive Last von ca. C; = 14nF. Zur Erzeugung der
Ausgangsspannung wurde die einfachste Demodulationsstrategie nach (3.17) am
Versuchsaufbau und in der Simulation implementiert. Die Messung wurde bei
einer Pulsweite von x = 0.148, einer Frequenz von w, = 271100rad/s und einer
Testfrequenz von wa = 2m0.097 rad /s durchgefiihrt. Die Anderung in der Reso-
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Abbildung 4.10: Vergleich der gemessenen mit den simulierten Systemgrofen fiir
C; = 14nF, R, = 300MQ und x; = x2 = 0.148.

nanzfrequenz im Vergleich zu den vorherigen Messungen ohne Ausgangsspannung
resultiert aus den zuséatzlichen Kapazitiaten in den Demodulatormodulen, welche
fiir diese Messung an den Resonanzkreis angeschlossen wurden.? Abbildung 4.10

2Der Einfluss der Demodulatorkapazititen und der Kabelkapazitit C; auf die Resonanzfre-
quenz wird in Kapitel 5 im Detail analysiert.
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zeigt die gemessenen und simulierten Werte der positiven Einhiillenden der Ein-
gangsstrome 4,; und 7,;, der Resonanzkreisspannung u, sowie die Verlaufe der
gemessenen und simulierten Ausgangsspannung u;. Das Verhalten des Resonanz-
kreises und des Erregertransformators kann auch im Fall des aktiven Demodu-
lators vom mathematischen Modell sehr gut abgebildet werden. Lediglich in den
Einhiillenden der gemessenen und simulierten Eingangsstrome 4,; und 4, kommt
es aufgrund von erhéhten Storungen in der Strommessung zu deutlichen Abwei-
chungen im Bereich der Nulldurchginge von w;. Die Ausgangsspannung u; wird
ebenfalls sehr gut abgebildet. Die durchgefiithrte Messung zeigt, dass das vollstan-
dige Modell das Systemverhalten des VLF Priifgenerators sehr gut abbildet und
damit als Referenzmodell fiir eine spétere Systemanalyse sowie zum Testen des
in dieser Arbeit prasentierten Regelungskonzepts geeignet ist.?

4.2 Modellvergleich

Fiir die spétere Systemanalyse und den Reglerentwurf werden das reduzierte Mo-
dell aus Abschnitt 3.2 bzw. das davon abgeleitete Hiillkurvenmodell aus Abschnitt
3.3 verwendet. Um den Einfluss der Vereinfachungen auf die Genauigkeit dieser
Modelle zu tiberpriifen, erfolgt in diesem Abschnitt ein Vergleich mit dem voll-
stdndigen Modell aus Abschnitt 3.1. In Abschnitt 4.2.1 sind die Ergebnisse des
simulativen Vergleichs des durch Messungen parametrierten vollstandigen Mo-
dells mit dem entsprechend parametrierten reduzierten Modell aus Abschnitt 3.2
dargestellt. Im Anschluss wird in Abschnitt 4.2.2 das reduzierte Modell mit dem
Hillkurvenmodell aus Abschnitt 3.3 verglichen.

4.2.1 Vergleich des vollstandigen mit dem reduzierten
Modell

Abbildung 4.11 zeigt die Simulationsergebnisse des vollstandigen Modells und des
reduzierten Modells fiir eine kleine kapazitive Last von C; = 50 nF. Fiir die Simu-
lation wurde die erste Ansteuerungsvariante des Leistungsmodul nach (3.1)-(3.2)
mit einer Pulsweite der beiden Leistungsmodulspannungen von xy = 0.28 und
einer gewiinschten Testfrequenz von wa = 27w0.1rad/s gewahlt. Zur Erzeugung
der Testspannung wurde im Demodulator die einfachste Demodulationsstrategie
(3.17) verwendet. Da die Vereinfachungen im reduzierten Modell im Wesentlichen
den Demodulator betreffen, werden in den Simulationen lediglich die Einhiillen-
den der Resonanzkreisspannung u, und die Verlaufe der Ausgangsspannung v,
miteinander verglichen. In Kapitel 5 wird in der Systemanalyse die Demodula-
torkapazitat Cy,, im reduzierten Modell vernachlassigt. Um den Einfluss dieser
Kapazitit auf das Systemverhalten zu zeigen, wurde das reduzierte Modell einmal

3Die Parameter ap und a1 aus (3.18) wurden bei dieser Messung mitidentifiziert.
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mit und einmal ohne Demodulatorkapazitat Cy, simuliert.
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Abbildung 4.11: Vergleich des vollstandigen Modells mit dem reduzierten Modell
fir C; = 50nF, R, = 300 M2 und x = 0.28.

Zum besseren Vergleich sind aulerdem die mittleren Fehler in der Ausgangs-
spannung € .q, und ¢ fiir den Fall mit und ohne Demodulatorkapazitat darge-
stellt. In beiden Fallen kommt es zu einer geringen Abweichung in der maximalen
Amplitude von wu;, da das reduzierte Modell den Einfluss der Streukapazitaten
und die damit verbundenen kapazitiven Lade- und Entladestréme nicht abbildet.
Das reduzierte Modell mit Demodulatorkapazitét liefert eine bessere Uberein-
stimmung mit dem vollstdndigen Modell, da durch Hinzunahme der zuséatzlichen
Kapazitat Cy,, zumindest der Einfluss der Steuerkapazitaten berticksichtigt wer-
den kann. Im Bereich der Nulldurchgénge zeigt das reduzierte Modell fiir beide
Falle annédhernd identisch eine groflere Abweichung vom vollstédndigen Modell.
Dies liegt daran, dass das reduzierte Modell den Einfluss der Energiegewinnungs-
schaltung auf den effektiven Entladewiderstand R,ss nicht beriicksichtigt.

Um diesen Einfluss deutlicher zu machen, wurde eine weitere Simulation mit
einer reduzierten Pulsweite von y = 0.11 durchgefiithrt. Das Ergebnis dieser Si-
mulation ist in Abbildung 4.12 dargestellt. Bei dieser geringen Pulsweite kommt
es beim vollstandigen Modell im Vergleich zum reduzierten Modell zu einer deut-
lichen Reduktion in der Amplitude der Resonanzkreisspannung u, und der Aus-
gangsspannung u;. Dies liegt daran, dass bei geringen Pulsweiten die Spannung
Ugdm,n a1 den einzelnen Demodulatormodulen weniger als ca. 15 % der maximal zu-
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red. Modell (Cgy,) ---- vollst. Modell
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Abbildung 4.12: Vergleich vollsténdiges Modell mit reduzierten Modellen fiir C; =
50nF, Ry, = 300 MQ und x = 0.11.

lassigen Spannung gy, mae = 30kV betragt und der effektive Entladewiderstand
Rof 7n nach Abbildung 3.5 stark verringert wird. Diese Verringerung im Entlade-
widerstand fiithrt zu einer starkeren Belastung des Resonanzkreises, welche sich
direkt in der kleineren Amplitude @, der Resonanzkreisspannung widerspiegelt.
Folglich kommt es im Bereich von kleinen Pulsweiten bezogen auf die Amplitude
der Ausgangsspannung zu einer grofferen relativen Abweichung zwischen redu-

ziertem und vollstandigem Modell.

Da der betrachtete VLF Priifgenerator im spéteren Betrieb fiir Kabeltests
mit Testspannungen grofler 200kV eingesetzt werden soll, stellt das zweite Si-
mulationsszenario einen wenig relevanten Betriebsbereich dar. Die relative Ab-
weichung in der Ausgangsspannung ist fiir den relevanten Spannungsbereich, wie
in Abbildung 4.11 gezeigt, vernachlassigbar klein. Da das reduzierte Modell die
generelle Funktionsweise des Priifgenerators im relevanten Betriebsbereich sehr
gut abbildet, ist die Verwendung dieses Modells fiir eine Systemanalyse und fiir
den Reglerentwurf gerechtfertigt. Der Einfluss der Demodulatorkapazitéit auf den
Verlauf der Testspannung w; ist relativ gering, weshalb diese im reduzierten Mo-
dell prinzipiell vernachléssigt werden konnte. Durch diese zusatzliche Kapazitét
kann jedoch auch der Einfluss der parasitdren Kapazitdten des Demodulators auf
die Resonanzfrequenz des Priifgenerators berticksichtigt werden (dieser Einfluss
wird im Detail in Kapitel 5 untersucht).
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4.2.2 Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hiillkur-
venmodell
Die spéter in Kapitel 5 gezeigte Analyse des VLF Priifgenerators sowie der dar-

auf aufbauende Reglerentwurf in Kapitel 6 basieren auf dem in Abschnitt 3.3
gezeigten Hiillkurvenmodell. Da das Hillkurvenmodell eine Approximation des
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Abbildung 4.13: Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hillkurvenmodell
ohne Demodulatorkapazitat Cy, fir C; = 50nF, R;, = 300 MQ und zwei Puls-
weiten y = 0.11 und y = 0.28.

reduzierten Modells aus Abschnitt 3.2 darstellt, erfolgt in diesem Abschnitt ein
simulativer Vergleich der beiden Modelle. Die Simulationen wurden fiir dieselben
Pulsweiten und dieselbe kapazitive Last wie in Abschnitt 4.2.1 durchgefiihrt. Zur
Erzeugung der Leistungsmodulspannungen wurde ebenfalls die erste Ansteue-
rungsvariante nach (3.1)-(3.2) gewéhlt und die Testspannung wurde mithilfe der
einfachsten Demodulationsstrategie nach (3.17) generiert.

In Abbildung 4.13 sind die Simulationsergebnisse fiir den Fall mit Berticksich-
tigung der Demodulatorkapazitat Cy, und fir verschiedene Pulsweiten x darge-
stellt. Abbildung 4.14 zeigt den Vergleich der beiden Modelle ohne Demodulator-
kapazitat. Wie aus den Simulationsergebnissen ersichtlich wird, bildet das Hill-
kurvenmodell das reduzierte Modell in samtlichen Fallen sehr gut ab. Der kleine
mittlere Fehler ¢; = u; — U in der Ausgangsspannung ist damit zu begriinden,
dass die Nichtlinearitaten im Demodulator, d.h. die schaltenden Funktionen g*
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und g~ , durch das Hiillkurvenmodell lediglich approximiert werden. Dieser Fehler
ist jedoch vernachlissigbar klein und die Verwendung des Hiillkurvenmodells fiir
eine spitere Analyse und den Reglerentwurf ist gerechtfertigt.

red. Modell (Cgy,) =*-+- Hiillkurvenmodell (Cyyy,), x = 0.11
red. Modell (Cyy,) ---- Hiillkurvenmodell (Cgy,), x = 0.28
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Abbildung 4.14: Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hiillkurvenmodell mit
Demodulatorkapazitat Cg, fir C; = 50nF, R;, = 300 MQ und zwei Pulsweiten
x = 0.11 und x = 0.28.

Zu Beginn von Abschnitt 3.3 wurde erwéihnt, dass die spezielle Struktur des
Hillkurvenmodells eine sehr effiziente Simulation von transienten Vorgéngen er-
moglicht. Fiir DC/DC Konverter wurde dies in den Arbeiten [4, 57] bereits ge-
zeigt. Um dies fiir den in dieser Arbeit betrachteten Priifgenerator zu zeigen,
wurden die Rechenzeiten, welche die Simulation einer gesamten Periode der Aus-
gangsspannung u; fiir das reduzierte und das Hiillkurvenmodell bendtigt, aufge-
zeichnet und miteinander verglichen. Die Ergebnisse sind in Tabelle 4.1 zusam-
mengefasst. Die Hiillkurvenbeschreibung ermoglicht in beiden Fallen eine um fast
das Dreifache schnellere Simulation des Modells. Dieser deutliche Unterschied in
der Rechenzeit erweist sich speziell bei der Validierung des Regelungskonzepts
oder der Systemanalyse als wesentlicher Vorteil gegentiber dem reduzierten Mo-
dell.
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Modell Rechenzeit
reduziertes Modell ohne Cy,, 136.99s
reduziertes Modell mit Cy,, 190.68 s
Hillkurvenmodell ohne Cy,, 46.01s
Hillkurvenmodell mit Cy,, 73.72s

Tabelle 4.1: Vergleich der Rechenzeiten des reduzierten Modells und des Hiillkur-
venmodells fiir eine gesamte Periode der Ausgangsspannung.






KAPITEL b

Systemanalyse

Dieses Kapitel beschaftigt sich mit der Systemanalyse des VLF Priifgenerators
mithilfe der mathematischen Modelle aus Kapitel 3. Die Ergebnisse dieser Analyse
sind die Basis fiir einen optimalen Betrieb des Priifgenerators und werden fiir den
spateren Entwurf des Regelungskonzepts verwendet.

In Abschnitt 5.1 wird zundchst der Einfluss der parasitdren Streukapazitidten
sowie der Kapazitit des Testkabels auf das Systemverhalten untersucht. Im An-
schluss daran wird in Abschnitt 5.2 die einfachste Demodulationsstrategie, bei
der in der positiven Halbwelle von wu; alle Thyristoren des positiven Demodula-
torzweigs und in der negativen Halbwelle sdmtliche Thyristoren des negativen
Zweigs geziindet werden, genauer untersucht. Bei Verwendung dieser Demodu-
lationsstrategie ergibt sich bei groflen Kabelkapazitiaten ab einem bestimmten
Zeitpunkt eine deutlichen Abweichung zwischen der generierten Testspannung
und dem gewtinschten sinusférmigen Verlauf. In Abschnitt 5.2 wird eine analyti-
sche Berechnung dieses Zeitpunkts mithilfe des Hiillkurvenmodells aus Abschnitt
3.3 dargestellt.

Fiir einen mobilen Einsatz des VLF Priifgenerators wird neben einer kom-
pakten Bauform auch eine sehr hohe energetische Effizienz wahrend des Priifbe-
triebs gefordert. Um diese hohe energetische Effizienz erreichen zu koénnen, ist
eine komplexere Ansteuerung des Demodulators notwendig. Dazu wird im letz-
ten Teil dieses Kapitels analysiert, wie eine optimale Steuerung des Demodulators
aussehen muss, damit die Testspannung u; am Ausgang des Priifgenerators einer
gewiinschten sinusformigen Solltrajektorie exakt folgt und gleichzeitig der THD
Wert (siehe dazu Anhang A) der Testspannung sowie die Verluste im Demodu-
lator minimiert werden.

Die in diesem Kapitel gezeigten Ergebnisse wurden in [15, 26, 28, 45] verof-
fentlicht. Die optimierungsbasierte Ansteuerung des Demodulators in Abschnitt

29



60 5. Systemanalyse

5.3 wurde auch in [54] betrachtet. Da die Ergebnisse dieser Steuerung fiir den in
dieser Arbeit gezeigten Reglerentwurf und die folgenden Betrachtungen wichtig
sind, werden die Grundidee sowie die Ergebnisse in Kapitel 5.3 kurz zusammen-
gefasst.

5.1 Einfluss der Streukapazititen und der Ka-
belkapazitat

Die grundlegende Idee des betrachteten VLF Priifgenerators ist die gezielte An-
regung des Serienresonanzkreises in seiner Resonanzfrequenz w,. Aufgrund der
hohen Giite des Resonanzkreises ist eine genaue Kenntnis der Resonanzfrequenz
fiir einen optimalen Betrieb des Priifgenerators unumgéanglich. Der Wert der Re-
sonanzfrequenz ist durch die im System wirksamen Kapazititen, die Resonanz-
kreiskapazitat und die Resonanzkreisinduktivitat definiert. Nimmt man nun an,
dass die Werte der Resonanzkreiskapazitat und -induktivitdat bekannt und kon-
stant sind, kann die Resonanzfrequenz folglich nur durch Anderungen der Streu-
kapazitaten oder der Kabelkapazitat variieren. Wie bereits erwahnt, héngt die
Kabelkapazitat von der geometrischen Beschaffenheit des Testkabels ab und kann
daher sehr stark variieren. Die Werte der Streukapazititen sind von der Grofle
und Anordnung der Komponenten im Hochspannungskessel abhangig und kon-
nen sich mit der Baugréfie und Bauform des Priifgenerators &ndern, sind aber fiir
einen speziellen Aufbau konstant.

Aus diesem Grund wird in diesem Abschnitt der Einfluss dieser Kapazitdten
auf die Resonanzfrequenz des Serienresonanzkreises genauer untersucht. Dazu
wird der Demodulator deaktiviert, d.h. die effektiven Demodulatorwiderstiande
werden auf R:{mm = Rypn = Rogrn mit n=1,...,20 gesetzt, wodurch das voll-
stdndige mathematische Modell aus Abschnitt 3.1 in ein lineares Modell tiber-
geht. Damit kann die Ubertragungsfunktion vom Spannungseingang u,; zur Re-
sonanzkreisspannung u, berechnet und deren Amplitudenfrequenzgang analysiert
werden. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus des Priifgenerators ist die Uber-
tragungsfunktion vom Spannungseingang u,; zur Resonanzkreisspannung iden-
tisch. Fir nominelle Werte der Streu- und Demodulatorkapazitéiten, C, ,, = 70 pF,
n=1...,5und n = 16,...,20, C.,, = 50pF, n =6,...,15, Cypn = 17.61F,
n=1...,5 Cinn, = 88nF, n =6,...,20, ist der resultierende Frequenzgang
in Abbildung 5.1a dargestellt. Da die genaue Bestimmung der Streukapazitdten
aulerst schwierig und mit hohem Messaufwand verbunden ist, wird eine grofle
Streuung der Kapazititen angenommen. Als Extremale wird die Ubertragungs-
funktion fiir halbierte Werte der nominellen Streukapazitdten berechnet und mit
dem nominellen Verlauf verglichen, sieche Abbildung 5.1a. Die Verringerung in
den Streukapazitaten fithrt zu einer deutlichen Erhéhung der Resonanzfrequenz
des Priifgenerators von 1106 Hz auf 1125 Hz.
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Abbildung 5.1: Abhéngigkeit der Resonanzfrequenz von der Kabelkapazitat C
und den parasitaren Streukapazitaten C,, im Demodulator.

Die Kabelkapazitét ist in der praktischen Anwendung ebenfalls nur ungenau
bekannt. Hier zeigt sich jedoch, dass eine grofie Anderung in der Kabelkapazitét
von C; = 50 nF auf C; = 1 pF keine merkbare Anderung in der Resonanzfrequenz
bewirkt, siche Abbildung 5.1b. Dieses Ergebnis bringt den groflen Vorteil mit
sich, dass die Resonanzfrequenz des Priifgenerators lediglich einmalig nach dem
Zusammenbau des Priifgenerators ermittelt werden muss, um den Einfluss der
Streukapazitaten auf die Resonanzfrequenz abzubilden. Da die Resonanzfrequenz
nahezu unabhéngig von der Kabelkapazitat C; und damit den geometrischen Ab-
messungen des Testkabels ist, kann sie fiir simtliche Kabeltests konstant gehalten
werden.

5.2 Grenzen der einfachen Demodulationsstra-
tegie

Die Messung zur Validierung des Gesamtmodells in Abbildung 4.10 wurde mit ei-
ner sehr kleinen kapazitiven Last von 14 nF durchgefiihrt. Fiir den realen Testbe-
trieb sind allerdings Kapazitaten bis zu 1 nF und grofier von Interesse. Bei grofien
Kabelkapazitaten versagt jedoch die einfache Demodulationsstrategie nach (3.17),
siehe Abbildung 5.2. Es kann keine sinusféormige Testspannung mehr eingestellt
werden. Vor allem in der Entladephase weicht die Testspannung deutlich vom
sinusformigen Verlauf ab, da die Kabelkapazitat ab einem bestimmten Zeitpunkt
nicht mehr schnell genug entladen wird. Dadurch entstehen sehr hohen Restspan-
nungen im Bereich der Nulldurchgédnge von w;, welche in der realen Anlage beim
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Umschalten zwischen den Halbwellen zu einer Beschéadigung der Demodulatormo-
dule fiihren wiirden. Um diese hohen Restspannungen zu vermeiden, miissen die
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Abbildung 5.2: Simulationsergebnis der einfachen Demodulationsstrategie (3.17)
fir eine ohmsch-kapazitive Last von R;, = 300 M2, C; = 400nF, eine Testfre-
quenz von wa = 270.1rad/s und y = 0.15.

effektiven Widerstinde R des Demodulators durch eine gezielte Ansteuerung
der Thyristoren verédndert werden. Da dazu unter anderem die genaue Kennt-
nis des Zeitpunkts notwendig ist, ab dem der gewiinschten Testspannung nicht
mehr gefolgt werden kann, werden in diesem Abschnitt folgende Fragen genauer
untersucht:

1. Wie muss die Resonanzkreisspannung w, bzw. ihre Amplitude U, vorge-
geben werden, damit der Fehler zwischen der Testspannung wu; und einer
gewiinschten sinusférmigen Solltrajektorie uf minimal wird?

2. Bis zu welchem Zeitpunkt ist eine Steuerung der Testspannung u; nur durch
Vorgabe der Resonanzkreisspannung u, (einfache Demodulationsstrategie)
moglich? Kann dieser Zeitpunkt analytisch bestimmt werden?

Zur Beantwortung dieser beiden Fragen wird das Hiillkurvenmodell des Prif-
generators aus Abschnitt 3.3 herangezogen. Der Einfachheit halber und aufgrund
des symmetrischen Aufbaus des Demodulators wird lediglich die positive Halb-
welle der Testspannung u; betrachtet. Zuséatzlich werden folgende Annahmen ge-
troffen:

1. Die Nullkomponente der Resonanzkreisspannung wu, ist vernachlédssigbar
klein, d.h. U, = 0, und es gilt Ugy, o = —U,o. Die Giiltigkeit dieser Annah-
me wird im Folgenden noch gezeigt.
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2. Die Spannungswelligkeit der Testspannung u; wird vernachléssigt, da diese
sehr klein im Vergleich zu den hochfrequenten Anteilen der Resonanzkreis-
spannung u, ist, d.h. U;. = U; s = 0 und damit Uy, = U,.

3. Die gewiinschte Testspannung ist sinusformig und kann durch uf(t) =
Ufy(t) = Ufy sin (wat) beschrieben werden.

4. Die Steuerkapazititen der Demodulatormodule werden vernachlassigt und
es gilt Cyy,, = 0.

Um die Giiltigkeit der ersten Annahme zu zeigen, sind in Abbildung 5.3 die
Nullkomponenten der Resonanzkreisspannung fiir die in Abschnitt 4.2.2 gezeig-
ten Simulationsszenarien dargestellt. Die Spannungsspitzen in U,, im Bereich
des Nulldurchgangs von U; o entstehen aufgrund des sprunghaften Wechsels der
Demodulatorwiderstédnde letm von R,, nach R,;; und umgekehrt. Bis auf diese
Spitzen ist der Wert von U, iiber die gesamte Periode der Testspannung sehr
gering. Mit steigender Amplitude der Testspannung sowie bei Erhohung der Ka-
belkapazitat steigt der Anteil der Nullkomponente in der Resonanzkreisspannung
zwar leicht an, bleibt jedoch weiterhin vernachlassigbar klein im Vergleich zu U, .
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Abbildung 5.3: Verlauf der Nullkomponente U, o der Resonanzkreisspannung fiir
die Simulationsergebnisse aus Abbildung 4.13 und 4.14.

Durch Verwendung dieser Annahmen lésst sich die Hillkurvenbeschreibung
der Testspannung u; nach (3.36) in der vereinfachten Form

d d 1 Uio
S = U= — I o— b 5.1
T a TG ( Ram,0 Rl,g> (5-1)

anschreiben. Betrachtet man die positive Halbwelle der Testspannung U, so
werden in der einfachsten Demodulationsstrategie die effektiven Demodulatorwi-
derstiande konstant zu R}, = R,, und R, = R, eingestellt. Der Verlauf der
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Testspannung wird im Wesentlichen durch die Nullkomponente I, o des De-
modulatorstroms, bzw. im Fall konstant gewahlter Demodulatorwiderstande le-
diglich durch die Amplitude U, der Resonanzkreisspannung, bestimmt. Die Null-
komponente I, ( des Demodulatorstroms ergibt sich fiir die positive Halbwelle
von Uy durch Verwendung von (3.37) zu

U, 1 1
Ip, o= Rdff + (R -5 ff) Gt (5.2)

Setzt man (5.2) in (5.1) ein, kann die resultierende Gleichung unter den Annah-
men 1 und 2 nach G{ gelést werden

: 1 1

(7 = )
Ron Roff

Mit der Beschreibung von G aus (3.45) kann aus (5.3) die Amplitude U, der
Resonanzkreisspannung numerisch berechnet werden, wobei eine Losung nur mog-
lich ist, solange die rechte Seite von (5.3) groBer Null ist.

Abbildung 5.4 zeigt die numerisch berechnete Amplitude U, fiir eine ge-
wiinschte sinusférmige Testspannung mit einer Amplitude von Uﬁo = 200 kVrms,
einer Testfrequenz von wa = 270.1rad/s und einer ohmsch-kapazitiven Last von
R4 = 300MSQ und C; = 500nF. Fiir die Berechnung wurde eine zeitliche Auf-
l6sung von 0.1s gewahlt. Aus den resultierenden Spannungsverlaufen wird er-
sichtlich, dass die Amplitude U, etwas groffer sein muss als die gewiinschte Test-
spannung U, ffo. Diese Spannungsdifferenz wird benotigt, um die durch die Ladewi-
derstédnde verursachten ohmschen Verluste im Demodulator zu kompensieren. Ab
einer Zeit von etwa t = 3 kann fiir U, keine Losung mehr gefunden werden, da ab
diesem Zeitpunkt die rechte Seite von (5.3) kleiner Null wird und Uf, > U, bzw.

Uim,o < —Uy, gilt. Fiir diesen Fall wird der nichtlineare Term G{ nach (3.42)
gleich Null und der Stromfluss durch den Demodulator kann nur noch durch
den negativen Demodulatorzweig oder die Entladewidersténde erfolgen. Damit
ist direkt ersichtlich, dass der Zeitpunkt, bis zu dem eine reine Steuerung der
Testspannung u; iber die Resonanzkreisspannung u, bzw. deren Amplitude U,
moglich ist, durch die Bedingung G¢ = 0 gekennzeichnet ist. Nach Einsetzen die-
ser Bedingung in (5.3) mit Uy = Uffo sin (wat) kann die resultierende Gleichung
analytisch nach der Zeit t gelost werden und es folgt

1 C
tmin = — | arctan —# +7]. (5.4)
wa Fory + Ry

Der Zeitpunkt t,,;, ist unabhéngig von der Amplitude UT der Resonanzkreisspan-
nung und der Amplitude der Ausgangsspannung Uffo. Er wird im Wesentlichen
von der Grole der Testfrequenz wa, den Parametern des Testkabels R;, und C;

GF (Uim: Uamo) = G (U, =Usp) = (5.3)
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Abbildung 5.4: Verlauf der benédtigten Amplitude U, fiir eine sinusformige Test-
spannung Ul‘fo mit einer Amplitude von 200 kVrms, eine Testfrequenz von wa =
2710.1rad/s und eine ohmsch-kapazitive Last von R; ; = 300 MQ und C; = 500 nF.

sowie dem gesamten Entladewiderstand des Demodulators R,¢; bestimmt. Der
zugehorige Spannungswert Uj g min = Upo(tmin) ergibt sich durch Einsetzen von
(5.4) in Uy = Ugysin (wat). Fiir die Parameter des Hiillkurvenmodells und die
Spannungsverldufe in Abbildung 5.4 ergibt sich Uj g i, = 265kV.

5.3 Leistungsoptimale Ansteuerung des Demo-
dulators

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, dass eine reine Steuerung der Testspan-
nung u; durch Anderung der Resonanzkreisspannung u, nicht moglich ist. Um
eine sinusformige Testspannung zu erhalten, missen zusétzlich zur Resonanz-
kreisspannung die effektiven Demodulatorwiderstinde R} und R durch eine
gezielte Ansteuerung der Thyristoren im Demodulator verandert werden.

Damit der Priifgenerator fiir einen mobilen Priifbetrieb erfolgreich eingesetzt
werden kann, muss bei der Ansteuerung der Thyristoren darauf geachtet werden,
dass die verbrauchte Leistung wahrend des Priifbetriebs so gering wie moglich
gehalten wird. Um eine hohe Qualitit in der Testspannung erzielen zu koénnen,
muss zusatzlich darauf geachtet werden, dass der THD Wert der Testspannung
minimiert wird. Diese Minimierung entspricht im Wesentlichen einer Minimie-
rung der hochfrequenten Kosinus- und Sinuskomponenten U;. und U s in der
Testspannung. In [54] wurde mithilfe einer numerischen Analyse gezeigt, dass die
Minimierung der hochfrequenten Komponenten der Testspannung dquivalent zur
Minimierung der mittleren Verluste pg,, im Demodulator ist.

Im Folgenden wird nun eine optimierungsbasierte Steuerung vorgestellt, wel-
che gewéhrleistet, dass die Testspannung u; einer gewiinschten sinusféormigen Tra-
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jektorie uf folgt und gleichzeitig die mittleren Verluste pg,, im Demodulator mini-
miert werden. Zur Herleitung dieser Steuerung wird vereinfachend angenommen,
dass die Demodulatorwiderstande R} und R, kontinuierlich zwischen R,, und
R, verstellt werden kénnen und die Amplitude der Resonanzkreisspannung di-
rekt als Stelleingang verwendet werden kann. Die Dynamik des Resonanzkreises
sowie die Ansteuerung des Leistungsmoduls werden also vorerst vernachléssigt.
Auflerdem werden zusétzlich die in Abschnitt 5.2 getroffenen Annahmen verwen-
det.

Dadurch kann fir die Formulierung der Optimalsteuerung das statische Op-
timierungsproblem

min Pam (u) (5.5)
angesetzt werden, vgl. [26]. Die Stelleingéinge sind dabei durch u® = [UT Ry

R;m} gegeben. Die Verlustleistung des Demodulators ist natiirlich wahrend einer

Periodendauer i—’: der Resonanzfrequenz nicht konstant. Da diese Periodendauer
jedoch viel kiirzer ausféllt als die Periodendauer der typischen Testspannungen,
ist eine Mittelung iiber eine Periodendauer der Resonanzfrequenz sinnvoll. Die
mittleren Verluste im Demodulator berechnen sich mit der Hiillkurvenformulie-
rung der Demodulatorspannung ug,, und des Demodulatorstroms ig, nach (3.29)
zZu

m — > mdt
Dd o / Pa 2
(Udm,o0 + Udm,c cos(wyt) + Udm,s sin(w,t)) dt (5.6)

24

" (Ig,, 0+ Ir,, cos(w.t) + Ig, sin(w,t))

1 1
= Udm,O-[Rdm,O + §Udm,c]Rdm,c + §Udm,sIRdm,s'

Unter Verwendung der Annahmen 1-4 aus Abschnitt 5.2 kann (5.6) zu

. 1 1
Pdm =~ _UlilOIRdnuO + §Ur7c[Rdm,c + iUﬁSIRdmﬁ (57)

umgeschrieben werden und mit der Hillkurvenbeschreibung des Demodulator-
stroms aus (3.37) sowie G~ = Uy,, — G lasst sich (5.7) in

-Ud 1 1 1 U 1 1
_ p~ _Ud 1,0 . G+ *Urc T,C . G+
b L0 ( Ron (R;?m R;m> °> o (R;m " (R;;m R;m> )
1 Ur.s 1 1
+ U, — GT
(5.8)

ausdriicken. Verwendet man die Hullkurvenkoeffizienten der nichtlinearen Terme
G, GF und G¥ aus (3.41) - (3.42) und setzt diese in (5.8) ein, ergibt sich die
mlttlere Verlustleistung fiir den Fall Ugy,, o > Udm bzw. —UZ 0> U zu

o 12(-UR)? + U2
pdm ~ 2 Rji

m

(5.9)
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und fiir Ugp, o < —ﬁdm bzw. —Uffo < —Ur erhalt man

- 1 2(_deo)2 + [:3
m = — 2 . 5.10
ba 2 R ( )

Fir den Fall —Udm < Ugmo < Udm bzw. —U < Ul0 < U berechnen sich
die mittleren Verluste im Demodulator unter Verwendung von (5.8), (3.45) und

(3.47)
D = l L — L arccos Ud + = L
Pm ™ ™ R(—ii_m Rz;m U Rdm
3 1 1 5 d
o (Rim o ) VU2 = U (-Uf). (5.11)

Um zu gewahrleisten, dass die Testspannung U, o der gewtinschten Solltrajektorie
Uz(,io exakt folgt, wird die Gleichungsnebenbedingung

1~
&%)+2W]+

. 1 1 1
CzUﬁOJr—Rl Uy + Rd —Uf - (Rj 7 )G*( ) =0
g m m m

(5.12)

aufgestellt. Die Beschrankungen der Stellgréfen werden mit den Ungleichungs-
bedingungen

0< U, < Urmas (5.13a)
Ron < R}, < Ross (5.13Db)
Ron S Rim S Roff (5.13C)

berticksichtigt.

Das statische Optimierungsproblem (5.5)-(5.13) wurde mithilfe der MAT-
LAB Funktion fmincon und dem Interior-Point Algorithmus gelost [5]. Abbil-
dung 5.5 zeigt das numerische Ergebnis fiir eine ohmsch-kapazitive Last von
Ry 4 = 300 M2 und C; = 100nF, eine gewiinschte sinusférmige Testspannung mit
einer Amplitude von 200kV, eine Testfrequenz wa = 270.1rad/s, Ry, = 25k(2,
R,pr = 9.3 MQ und eine gewéhlte zeitliche Auflosung von T = 0.1s. Die optima-
len Stelleingdnge werden im Folgenden mit dem hochgestellten Index ,,** in der
Form (u*)T = TU: R R;ﬁ] gekennzeichnet.

Aus dem oberen Teil von Abbildung 5.5 wird ersichtlich, dass die Ampli-
tude U, der Resonanzkreisspannung in einer ersten Phase etwas groBer als die
gewiinschte sinusférmige Testspannung Uffo sein muss. In dieser Phase wird die
Kabelkapazitat C; des Testkabels geladen. Die Entladephase von Cj ist durch
U =0 gekennzeichnet. Das Nullsetzen der Resonanzkreisspannung in der Entla-
dephase bewirkt, dass die Kabelkapazitat nicht mehr nachgeladen wird und somit
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Abbildung 5.5: Numerische Losung des Optimierungsproblems fir eine sinusfor-
mige Testspannung Uy} = = U o sin (270.1¢) mit U ‘0 = 200 kVrms und eine ohmsch-
kapazitive Last von Rhg = 300 MS2, C; = 100 nF.

der Energieverbrauch bzw. die Verluste wahrend des Priifbetriebs minimiert wer-
den.

Im unteren Teil von Abbildung 5.5 sind die optimalen Werte der effektiven
Demodulatorwiderstinde R} = und Ry, dargestellt. Wihrend der Ladephase von
C; werden die Widerstdande auf ihre Grenzwerte [R,,, R,f¢] gesetzt. Dieses Er-
gebnis entspricht der einfachsten Demodulationsstrategie, welche in Abschnitt
5.2 bereits analysiert wurde. Um eine sinusférmige Testspannung mit geringem
THD Wert zu erhalten, muss wihrend der Entladephase von C) der entsprechen-
de Demodulatorwiderstand, d.h. R in der positiven Halbwelle von u; und R},
in der negativen Halbwelle, seinen Wert von R,¢; zu R,, andern. Der Wert des
entgegengesetzten Demodulatorwiderstands springt hingegen zu Beginn der Ent-
ladephase von R,, auf R,sy um die Verluste zu minimieren.

Abbildung 5.6 zeigt das numerische Ergebnis des Optimierungsproblems fiir
eine erhohte Kabelkapazitiat von C; = 1pF. Im Vergleich zu den Verlaufen aus
Abbildung 5.5 findet der Wechsel zwischen den Lade- und Entladephasen deut-
lich frither statt. Auflerdem ist die Spannungsdifferenz zwischen der optimalen
Amplitude U;‘ der Resonanzkreisspannung und der gewtinschten sinusférmigen
Testspannung Uffo deutlich groBer. Dies liegt daran, dass zum Laden dieser grofien
Kabelkapazitat wesentlich groflere Ladestrome benotigt werden, wodurch sich der
Spannungsabfall an den Ladewiderstanden und somit die ohmschen Verluste im
Demodulator erhéhen. In der Entladephase zeigt sich, dass die zum Entladen
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Abbildung 5.6: Numerische Losung des Optimierungsproblems fir eine sinusfor-
mige Testspannung Uy} = = U o sin (270.1¢) mit U ‘o = 200 kVrms und eine ohmsch-
kapazitive Last von Rl = 300 MQ, C;, = 1pF.

wirksamen Demodulatorwiderstdnde ihren Wert wesentlich schneller verringern
missen damit sich ein sinusformiger Verlauf der Testspannung ergibt.

Die Ergebnisse dieses Abschnitts geben fiir den spéteren Priifbetrieb einen
ersten Anhaltspunkt, wie die Resonanzkreisspannung gewahlt und die Ansteue-
rung des Demodulator erfolgen muss, damit eine sinusférmige Testspannung er-
zeugt wird und eine moglichst hohe energetische Effizienz gewéhrleistet ist. Da die
Losung des Optimierungsproblems jedoch sehr rechenintensiv ist und die Reso-
nanzkreisspannung im realen Priifgenerator nicht direkt als Stellgrofle verwendet
werden kann, muss fiir eine spatere Echtzeitimplementierung am Prototyp ein al-
ternatives Steuerungs- bzw. Regelungskonzept entwickelt werden. Die Herleitung
dieses Konzepts wird im folgenden Kapitel dargestellt.






KAPITEL 6

Optimales Regelungskonzept

In den Kapiteln 4 und 5 wurde gezeigt, dass die Verwendung der einfachsten
Demodulationsstrategie bei grofieren Kabelkapazitaten zu einer deutlichen Ab-
weichung der Testspannung u; vom gewiinschten sinusférmigen Verlauf fithrt. Um
den benoétigten Bereich an Kabelkapazitdten und Testspannungen abdecken zu
konnen, muss die Testspannung w; bzw. deren Nullkomponente U; o deshalb mit-
hilfe einer geeigneten Regelung eingestellt werden. Diese Regelung der Testspan-
nung kann dabei im Wesentlichen durch eine gezielte Vorgabe der Nullkomponen-
te Ir, o des Demodulatorstroms erfolgen. Der Wert von I, o wird wiederum
durch eine geeignete Wahl der Pulsweite x der Leistungsmodulspannungen u,,
und wu,e sowie der Werte der effektiven Demodulatorwiderstinde R} und Ry,
eingestellt.

Dieses Kapitel beschéaftigt sich nun mit dem Entwurf eines geeigneten Rege-
lungskonzepts fiir den VLF Priifgenerator, welches die Erzeugung einer sinusfor-
migen Testspannung u; mit geringem THD Wert ermoglicht. Dabei wird darauf
geachtet, dass die maximal zuldssigen THD Werte gemafli VLF Standard [24]
eingehalten werden. Da der Priifgenerator fiir mobile Kabelpriifungen eingesetzt
werden soll, wird beim Entwurf des Regelungskonzepts zuséatzlich berticksich-
tigt, dass die benotigte Eingangsleistung wahrend des Priifbetriebs so gering wie
moglich ausféillt. Um die Anforderungen hinsichtlich der Testspannung fir unter-
schiedliche Kabelsysteme abzudecken, ist in der spiateren Produktion der Bau von
unterschiedlichen Baugrdéfen des Priifgenerators geplant. Aus diesem Grund wird
das Regelungskonzept fiir den VLF Prototyp derart entworfen, dass eine einfache
Anpassung an unterschiedliche Baugrolen des Priifgenerators moglich ist. Bei der
Berechnung der Stellgrofen wird auflerdem auf eine moglichst effiziente Imple-
mentierbarkeit geachtet, damit das Regelungskonzept einfach auf einer geeigneten
Echtzeithardware implementiert und am Prototyp getestet werden kann.

71
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Der Entwurf des Regelungskonzepts basiert im Wesentlichen auf der in Ab-
schnitt 5.2 gezeigten Analyse der einfachen Demodulationsstrategie und den Er-
gebnissen des statischen Optimierungsproblems aus Abschnitt 5.3. Mithilfe des
Optimierungsproblems wurde ein optimaler virtueller Stelleingang (u*)T = {U;‘

R R } derart bestimmt, dass der THD Wert der erzeugten Testspannung
u; minimiert wird und gleichzeitig die Verluste im Demodulator so gering wie
moglich ausfallen. Zur Formulierung des Optimierungsproblems wurden zwei we-
sentliche Vereinfachungen getroffen: Erstens wurde angenommen, dass die Reso-
nanzkreisspannung u, bzw. deren Amplitude U, direkt als Stelleingang verwendet
werden kann. Zweitens wurde der Demodulator, wie im reduzierten Modell aus
Abschnitt 3.2 gezeigt, durch einen kontinuierlich verstellbaren Widerstand R3,,
beschrieben, wodurch der modulare Aufbau des Demodulators und die physika-
lischen Beschrankungen der Thyristoren vernachlassigt wurden.

Im realen Priifgenerator ist keine dieser Vereinfachungen giiltig. Der Verlauf
der Resonanzkreisspannung u, wird durch eine gezielte Wahl der Pulsweite x der
Leistungsmodulspannungen bestimmt und kann folglich nicht direkt als Stellgro-
Be verwendet werden. Auflerdem koénnen die effektiven Demodulatorwiderstéinde
R} und Ry, wegen dem modularen Aufbau des Demodulators nicht beliebig
eingestellt werden, sie konnen lediglich durch N + 1 mogliche diskrete Wider-
standswerte approximiert werden. Neben diesen beiden Beschrankungen miissen
bei der Herleitung des Regelungskonzepts zwei weitere Eigenschaften des Systems
beriicksichtigt werden: Erstens beeinflusst die Spannungsfestigkeit der Thyristo-
ren den moglichen Zeitpunkt des Schaltens der Thyristoren in den Modulen und
muss daher in der Berechnung der Stellgrofien Rfm berticksichtigt werden. Zwei-
tens ist der exakte Wert der Kabelkapazitiat vor dem Priifablauf nicht bekannt,
weshalb das Regelungskonzept um einen entsprechenden Schétzer fiir C; erweitert
werden muss.

Der Reglerentwurf kann nun in folgende Schritte unterteilt werden: Zuerst
wird in Abschnitt 6.1 der Strom Ig,_ ( als virtuelle Stellgrofle zur Formulierung ei-
nes Regelgesetzes, welches die Amplitude und die Form der Testspannung U  re-
gelt, eingefithrt. Dazu wird eine Zwei-Freiheitsgrad Regelkreisstruktur bestehend
aus einem Vorsteuerungsanteil If; ~, und einem Regelanteil If, ~, verwendet. Im
Anschluss daran werden in Abschnitt 6.2 ausgehend vom virtuellen Regelgesetz
die realen Stellgréfen x, R} und Ry, des Priifgenerators berechnet. Da das Re-
gelungskonzept sich in verschiedene Regelphasen unterteilt, wird in Abschnitt 6.3
die Ermittlung der exakten Umschaltzeitpunkte zwischen den einzelnen Phasen
genauer erlautert. In Abschnitt 6.4 wird ein geeigneter Schatzalgorithmus zur
Bestimmung der unbekannten Kabelkapazitat C; vorgestellt. Da die Werte der
Entladewiderstande die Qualitéit der erzeugten Testspannung und die erreichbare
energetische Effizienz des Priifgenerators beeinflussen, wird am Ende dieses Ka-
pitels in Abschnitt 6.5 eine Methode vorgestellt, mit deren Hilfe optimale Werte
der Entladewiderstande systematisch bestimmt werden konnen. Die in diesem
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Kapitel gezeigten Ergebnisse wurden in [27] veroffentlicht.

6.1 Virtuelles Regelgesetz

Zur Herleitung des virtuellen Regelgesetzes wird erneut die Differentialgleichung
der Testspannung u; bzw. dessen Nullkomponente betrachtet. Diese kann unter
der in Abschnitt 5.2 getroffenen Annahme, dass U, vernachlassigbar klein ist,
d.h. es gilt Ugn,o = —Ul, direkt aus (3.36) in der Form

d S

(Cam +C)=Uo=1Ir, o0— 7 Uo (6.1)
l,g

dt

hergeleitet werden. Aus (6.1) wird sofort ersichtlich, dass die Form von U o im We-
sentlichen durch die Nullkomponente I, o des Demodulatorstroms eingestellt
wird. Wird nun Ig, o als virtueller Stelleingang des Priifgenerators eingefiihrt,
kann die Vorsteuerung I direkt aus (6.1) zu

1

g

Ut (6.2)

bestimmt werden. Darin bezeichnet Uffo die gewiinschte sinusférmige Testspan-

nung am Ausgang des Priifgenerators und C, entspricht der geschatzten Kapazitat
des Hochspannungstestkabels. Der Ausgangsfehler zwischen gemessener und ge-
wiinschter Testspannung e; = Uyg — Uy kann schlieflich durch einen einfachen
PI-Regler der Form

t

~ 1 ~
TRy = <_Cl,EkP + B ) e — Cl,Ekl/t e/(T)dr (6.3)
0
——

l,g

eI

stabilisiert werden. Darin bezeichnen kp,k; > 0 die positiven Reglerparameter
und CA’LE ergibt sich aus der Summe der geschatzten Kapazitit des Kabels und
der Demodulatorkapazitit zu C*l,g = Cym + C’l. Der Wert des Demodulatorstroms
IR, o wird durch eine gezielte Anderung der StellgréBen x und Rj, eingestellt.
Da diese Groflen auf die Wertebereiche 0 < y < 1 und R,, < Rffm < Rogy
beschrankt sind, muss bei der Umsetzung des Regelungskonzepts fiir den Inte-
gralanteil in (6.3) eine entsprechende Anti-Windup Funktion implementiert wer-
den. Wird nun das Regelgesetz der Form

IRdmaO - de%dm,o + Ii?%dm,o (64>

definiert, ergibt sich das Fehlersystem des geschlossenen Kreises mit C; 5, = Cyy, +
(), dem Schétzfehler der Kabelkapazitét C,=C)— C’l und unter Verwendung von
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(6.2)-(6.4) zu

d

&6[7] = € (65&)
d Cix Ci g
—e = —= (—kpe, — k - — UL, .5b
dtel Oz,z ( P€ 161,1) OZ,E Uz,o (6 5] )

Die Dynamik des (linearen) Fehlersystems (6.5) kann durch geeignete Wahl der
Reglerparameter kp und k; frei vorgegeben werden. Es ist offensichtlich, dass bei
einer exakten Schitzung der Kabelkapazitit, d.h. fir C, = 0, der Ausgangsfehler
e; exponentiell gegen Null konvergiert. Fiir den Fall C; # 0 resultiert hingegen
eine Regelabweichung ungleich Null. Um eine Abschatzung dieser Abweichung
zu erhalten, kann die stationdre Losung des linearen Fehlersystems (6.5) fiir
eine gewiinschte sinusformige Testspannung und nominelle Werte von Cj; und
Cgam berechnet werden. Fiir typische Parameter C; = 500nF, Cy,, = 0.5nF,
kp = 50, kr = 500, einer sinusférmigen Testspannung Uy = Uf sin(270.1¢) mit
U ffy = 200kV rms und einem Schétzfehler in C; von 5% ergibt sich ein stationérer
Fehler e; von weniger als 4%o bezogen auf die Amplitude der sinusférmigen Test-
spannung. Wie sich in Kapitel 7 zeigen wird, ist der Schétzfehler in C; deutlich
geringer als 5% und damit der resultierende stationare Fehler vernachlassigbar
klein.

6.2 Berechnung der realen Stellgrof3en

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Berechnung der realen Stellgréfien
X, R4, und R . welche zur Erzeugung des Demodulatorstroms I, o in (6.4)
benotigt werden. Um den Einfluss von x, Ry, und Ry, auf I, o besser zu ver-
stehen, wird das Funktionsprinzip des Regelungskonzepts mithilfe von Abbildung
6.1 kurz erlautert.

Das Regelungskonzept wird in zwei Regelphasen unterteilt, eine Ladephase
A™ und eine Entladephase BT der Kabelkapazitit Cj, wobei sich der hochge-
stellte Index “ + “ auf die positive Halbwelle von u; bezieht. Die Wahl dieser
beiden Regelphasen wurde aus dem Ergebnis des Optimierungsproblems von Ab-
schnitt 5.3 abgeleitet. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus des Demodulators
werden im Folgenden die Regelphasen und die Berechnung der Stellgrofien in den
entsprechenden Phasen lediglich fiir die positive Halbwelle der Testspannung
erlautert.

o Phase A™: Die Kabelkapazitit C; wird mithilfe des Demodulatorstroms
Ir,, o geladen. U o wird lediglich durch Verandern der Pulsweite x der Leis-
tungsmodulspannungen geregelt. Die effektiven Demodulatorwiderstande
des positiven und des negativen Demodulatorzweigs werden in dieser Re-
gelphase zu R} = R,, (alle Thyristoren des positiven Demodulatorzweigs



6.2. Berechnung der realen Stellgréfen 75

Abbildung 6.1: Regelphasen A" und B™ fiir die positive Halbwelle von u; bzw.
von deren Nullkomponente U .

sind eingeschaltet) und R, = R, (alle Thyristoren des negativen Zweigs
sind gesperrt) gewéhlt. Diese Regelphase ist durch die Bedingung U, > U,
gekennzeichnet.

o Phase B": Um eine hohe Restspannung beim Umschalten von der positi-
ven auf die negative Halbwelle zu vermeiden, siehe Abbildung 5.2, wird die
Kabelkapazitiat C in dieser Regelphase gezielt entladen. Die Ausgangsspan-
nung U, o wird lediglich durch den effektiven Widerstand R, des negativen
Demodulatorzweigs geregelt, wihrend R}, zu R} = R,;; und die Reso-
nanzkreisspannung zu Null, bzw. xy = 0, gewéahlt werden. Durch das Null-
setzen der Resonanzkreisspannung wird die Kabelkapazitat in dieser Re-
gelphase nicht mehr geladen, wodurch die Verlustleistung im Priifgenerator
minimiert wird und damit ein energetisch effizienter Betrieb des Priifgene-
rators gewéhrleistet wird. In dieser Phase der Regelung muss der optimale
Wert von R, durch gezieltes Ansteuern der Thyristoren im Demodula-
tor approximiert werden. Dabei muss einerseits der modulare Aufbau des
Demodulators und andererseits die Spannungsfestigkeit der Thyristoren be-
riicksichtigt werden.

6.2.1 Berechnung von Yy in Phase A™

Die Berechnung der Pulsweite y in Phase A1 beinhaltet folgende Schritte. Zu-
erst wird die Amplitude Uy, der Demodulatorspannung mithilfe der virtuellen
StellgroBe Ig,, o berechnet. Dazu wird die Hiillkurvenformulierung der Ausgangs-
spannung U o in (3.36) nach dem nichtlinearen Term G§ mit der in Abschnitt 5.2
eingefithrten Annahme U,y = 0 gelost. Da die Kabelkapazitét in der positiven
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Halbwelle von U, tiber den positiven Demodulatorzweig geladen wird, ergeben
sich die effektiven Demodulatorwiderstinde R in dieser Phase zu R} = R,
und Ry, = R,ss. Die resultierende Gleichung fiir G folgt zu (siehe (5.2))

T + 22
A A Rgm,0 R,
G (Udm, Uam,o) = G (Uam, —Ufly) = T (6.6)
Ron Roff

Unter Verwendung von G aus (3.45) kann (6.6) fiir eine gewiinschte sinusfor-
mige Testspannung Uz(,io = Uziio sin(wat) und den Demodulatorstrom Ig, o aus

(6.4) numerisch nach Uqm gelost werden. Um die numerische Berechnung effi-
zienter zu gestalten und eine einfache Implementierung des Regelungskonzepts
auf einer Echtzeithardware zu ermoglichen, wird die Beschreibung des nichtlinea-
ren Terms G§ in (3.45) durch Polynomfunktionen approximiert. Die Herleitung
dieser Approximation kann in [54] gefunden werden.

Im néchsten Schritt wird die Losung von Ui verwendet, um die Amplitu-
de Uy, = ,/U%jC + U%,s der transformierten Leistungsmodulspannung, welche eine
Funktion der Stellgrofle y ist, zu berechnen. Eine genauere Analyse der Hiill-
kurvengleichungen (3.35a) und (3.36) zeigt, dass die Dynamik der Sinus- und
Kosinuskomponenten wesentlich schneller ist als die Dynamik der Nullkompo-
nenten. Aus diesem Grund kann fiir die weiteren Berechnungsschritte eine quasi-

stationdre Formulierung von (3.35a) und (3.36) mit dem Demodulatorstrom aus
(3.47a) in der Form (zur Notation siehe auch (3.31))

_ I | & - ir ﬁdm =+ t]l

0=—Ly, [121 Q- R, |1+ |5 (6.72)
. ﬁdm ~ ir + \Ifﬁdm 0 0 ﬁdm

0= CET [ .[~Jl ‘| Q ir ] 0 R}’g fjl (67b)

verwendet werden. Zur Losung des resultierenden Gleichungssystems (6.7) nach
der Amplitude Us, bzw. der Pulsweite y werden sdmtliche Kosinus- und Sinus-
komponenten in Amplitude und Phasenwinkel transformiert

Usc = Us. cos(¢) Us,s = Us. sin(¢)

Uam.c = Udgm €08(¢ + ¢am ) Uim.s = U S0 (6 + G

Upe = Uy cos(¢ + ) Ups = Upsin(¢ + ¢))

I, = I, cos(¢ + ¢) I = L sin(¢ + o)

Iy = Iy cos(¢ + ¢x) Iy = Iy sin(¢ + o). (6.8)

Werden zusatzlich die Differenzwinkel Aggni = @am — &1, Adr; = ¢ — ¢y und
Ay = ¢ — ¢ eingefithrt und der aus (6.6) numerisch berechnete Wert von Ui
in (6.8) eingesetzt, kann das resultierende Gleichungssystem (6.7) mit (6.8) nach
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den unbekannten Groéfien Ul, Abgm.1, fr, A¢y, fg, A¢sy, Ug und ¢; gelost werden.
Die Amplitude Us. der Summeneingangsspannung ergibt sich schlieBlich zu

UE = Rpfz COS(¢[ + A¢E,l) + wTLpr sin(@ + A¢Z,Z) + 2(/‘-)ersz sin(qﬁl + A¢r,l>~
(6.9)

Eine detaillierte Berechnung sémtlicher Unbekannten in (6.7) ist im Anhang B
zusammengefasst.

Da die Amplitude Uy, der transformierten Eingangsspannung uy, eine Funk-
tion der Pulsweite x ist (vgl. (3.53)-(3.54)), kann diese schlielich aus (6.9) be-
stimmt werden. Bevor die Pulsweite jedoch berechnet wird, muss ein weiterer
wichtiger Punkt in Hinblick auf die Wahl der Eingangsspannungen u,; und u,»
bzw. die Ansteuerung des Leistungsmoduls diskutiert werden. Wie in der Sys-
temanalyse in den Abschnitten 5.2 und 5.3 gezeigt wurde, muss die Amplitude
U, der Resonanzkreisspannung bei der Umschaltung zwischen den Halbwellen
von Up o etwas grofler sein als die Amplitude der Testspannung, um die ohmschen
Verluste im Demodulator zu kompensieren. Mit Erhohung der Kabelkapazitéat
steigt der bendtigte Ladestrom durch den Demodulator und es wird eine grofere
Spannungsdifferenz benotigt, um die erhohten Verluste weiterhin ausgleichen zu
konnen. Werden die Periodendauern der Eingangsspannungen wie in (3.1) ge-
wéhlt, steht im Bereich der Nulldurchgénge von U;( keine Amplitude Us, (vgl.
(3.53)) und somit keine Resonanzkreisspannung zur Verfigung. Folglich kénnen
die ohmschen Verluste im Demodulator nicht vollstandig kompensiert werden und
die Testspannung U, o weicht wéhrend der Ladephase der Kabelkapazitat, wie in
Abbildung 5.2 zu sehen ist, deutlich vom sinusférmigen Verlauf ab. Um diese
Abweichung in U,y zu vermeiden, wird fiir die Umsetzung des Regelungskonzepts
die zweite Form der Ansteuerung des Leistungsmoduls gemaf (3.3)-(3.4) gewéhlt.
Verwendet man die Hiillkurvenkomponenten Us; . und Uy, ; der Eingangsspannung
us, aus (3.54) und die Amplitude Uy, aus (6.9), kann die in Phase At benétigte
Pulsweite x schliellich in der Form

Y = arctan <\/ —miU2 + (8u,m)2, 32u2 — Ugﬁ) (6.10)

berechnet werden.

6.2.2 Berechnung von R, in Phase B*

In Phase B™ wird die Pulsweite x auf Null gesetzt und die Thyristoren des posi-
tiven Demodulatorzweigs werden deaktiviert, d.h. R}, = R,. Folglich kann in
dieser Phase der Regelung lediglich der Wert des negativen effektiven Demodu-
latorwiderstands R, als Stellgréfle genutzt werden.

Nimmt man vorerst an, dass R, kontinuierlich veréndert werden kann, lasst
sich dessen Wert direkt aus
Uty

Rdm = _I
Rdm70

(6.11)
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berechnen. Darin bezeichnet Uf,lo die gewiinschte sinusformige Testspannung und
I, o ergibt sich gemédB dem Regelgesetz (6.4). Wegen des modularen Aufbaus
des Demodulators kann der bendtigte Widerstand R, in (6.11) jedoch lediglich
durch eine gezielte Ansteuerung der Hochspannungsthyristoren approximiert wer-
den. Der derzeitige Aufbau des Demodulators erlaubt ein sequentielles Schalten
der Demodulatormodule, wobei jedes Modul lediglich einmal pro Entladephase
BT eingeschaltet werden kann. Diese Einschrankung fithrt zu N + 1 moglichen
Widerstandswerten fiir R, , welche sich zu

Z;ivzl Rorrk firz=0
Ry =% Ronp + SN Roppy firi=1,...,N—1 (6.12)
E}]gvzl Ron,k fur 1= N,
mit Ron,l = Ron,Z = ... = Ron,N und Roff,l 2 Roff72 2 Z Roff,Na berechnen

lassen, wobei ¢ die Anzahl der eingeschalteten Module beschreibt. Die Wahl der
Entladewiderstande R,f¢, beeinflusst die Qualitat der Regelung in den Entla-
dephasen wesentlich und wird deshalb in Abschnitt 6.5 noch genauer diskutiert.
Die wirksamen Ladewiderstande Ron,k berechnen sich zu Romk = Roni||Rofrx- Da
die Werte der Entladewiderstinde R,f¢, mehr als das 200-fache grofler als die
Werte der Ladewiderstande R,, ; sind, kann R(m,k in (6.12) durch Ron’k ~ Ronk
approximiert werden.

Neben dem modularen Aufbau des Demodulators muss beim Schalten der
Demodulatormodule die Spannungsfestigkeit der Hochspannungsthyristoren be-
riicksichtigt werden. Aus diesem Grund ist ein Schalten auf die Konfiguration @
nach (6.12) nur erlaubt, falls die Bedingung

Rogyi .
— o < Uimmae fir i =0,..., N —1

R dm1 (6.13)
Ui = —Upo < Ugmmae  fir =N
Rym

N
erfillt ist. Die Spannung Ugm ma. bezeichnet darin die maximal zulassige Be-
triebsspannung pro Demodulatormodul, welche sich aus der Spannungsfestigkeit
der Thyristoren ergibt.

Ausgehend von diesen Uberlegungen erfolgt das Schalten auf eine Konfigura-
tion ¢ nach den folgenden Schritten: (i) Der theoretisch bendtigte Wert von Ry, ,
wird mithilfe von (6.11) berechnet. (ii) Falls der Ausgangsfehler e; = Uy — Uf}
positiv ist, wird die Anzahl i der zu schaltenden Module derart berechnet, dass
der resultierende Widerstand R dem nichsten Wert entspricht, der kleiner als
R, ist. Falls die Bedingung (6.13) fiir die berechnete Modulanzahl i nicht erfiillt
ist, kann auf die entsprechende Konfiguration nicht geschaltet werden und der
effektive Demodulatorwiderstand R, wird auf seinem aktuellen Wert gehalten.
Die Schaltzeitpunkte der Demodulatormodule konnen auch mit Hilfe einer op-
timierungsbasierten Methode bestimmt werden, siehe dazu Abschnitt 6.5. Beim
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Entwurf des Regelungskonzepts wurde jedoch vor allem auf eine einfache Imple-
mentierbarkeit sowie Echtzeitfahigkeit geachtet, weshalb fiir die spédtere Umset-
zung die oben beschriebene Vorgehensweise zum Bestimmen der Schaltzeitpunkte
verwendet wurde.

6.3 Bestimmung der Umschaltzeitpunkte zwi-
schen den Regelphasen

Da fiir die erfolgreiche Umsetzung des Regelungskonzepts eine Umschaltung zwi-
schen den Regelphasen notwendig ist, wird im folgenden Abschnitt die Detektion
der Umschaltzeitpunkte im Detail erlautert. In Abschnitt 5.2 wurde im Zuge der
Systemanalyse bereits gezeigt, dass in der Regelphase A+ der Term G immer
positiv ist und folglich der negative Term Gy wegen Gy = Ugpno — G immer
Werte kleiner als Null annehmen muss. Hingegen gilt in Phase BT G§ < 0 und
Gy < 0'. Damit ist direkt ersichtlich, dass die Umschaltung zwischen den Regel-
phasen in der positiven Halbwelle der Testspannung durch den Vorzeichenwechsel
des nichtlinearen Terms G{ detektiert werden kann. Fiir die negative Halbwelle
zeigt sich ein analoges Verhalten und der Wechsel zwischen Lade- und Entla-
dephase wird durch den Vorzeichenwechsel in G, gekennzeichnet. Die daraus
resultierenden Umschaltbedingungen sind fiir sémtliche Regelphasen in Tabelle
6.1 zusammengefasst. Zur Detektion der Umschaltzeitpunkte werden die Terme
G aus (6.6) und (3.46) mit dem Demodulatorstrom I, o aus (6.4) berechnet.
Um eine robustere Umschaltung von den Entladephasen B* auf die Ladepha-
sen AT zu erhalten, finden diese Umschaltungen an den Nulldurchgingen der
gewlinschten Testspannung U, ffo und nicht beim Vorzeichenwechsel von G statt.

Phase G§ Gj
AT >0 <0
B* <0 <0
A~ <0 >0
B~ >0 >0

Tabelle 6.1: Umschaltbedingungen fiir die Regelphasen.

Anmerkung 2 Fiir eine sinusférmige Testspannung Uy = Ul,() sin(wat) und be-
kannte Kabelparameter Ry und C; kénnte der Umschaltzeitpunkt t '} zwischen der

'Durch Einsetzen der nominellen Parameterwerte fiir Ron, Ry und Ry 4 in (5.3) wird
ersichtlich, dass GS‘ immer Werte im Bereich *ﬁltfo < Ga' < (Afﬁo annimmt. Folglich gilt in
Phase BT bei G§ < 0 immer G < 0.
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Ladephase AT und der Entladephase BT alternativ aus der Bedingung G§ = 0

in der Form
1 C
thg=— (arctan (—lwAll) + 77) , (6.14)
wa Roj; T Ry

mit R, = Ry||R; erfolgen. Dies entspricht dem Zeitpunkt t,;,, gemafs (5.4) bis zu
welchem eine reine Steuerung der Testspannung mithilfe der Resonanzkreisspan-
nung maoglich ist. Da die Kabelparameter R; und C; mit einer gewissen Ungenau-
igkeit behaftet sind, ist (6.14) fir die praktische Umsetzung des Regelungskonzepts
am Prototyp jedoch nicht geeignet.

6.4 Schiatzung der Kabelkapazitat ()

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit dem Entwurf eines Schétzers fiir die unbe-
kannte Kapazitiat C) des Testkabels, welche fiir die Implementierung des Rege-
lungskonzepts (6.4) benétigt wird.

Zur Herleitung des Schétzers werden zwei Vereinfachungen getroffen: (i) Es
wird angenommen, dass der Widerstand R; ;, der ohmsch-kapazitiven Last (R; 4 ist
durch den Wert des Kabelverlustwiderstands parallel zum Widerstandswert des
ohmschen Ausgangsteilers gegeben) bekannt ist. Diese Annahme ist sinnvoll, da
der Wert Verlustwiderstands bei einem kaum gealterten Kabel wesentlich hoher
ist als der Widerstandswert des ohmschen Teilers am Ausgang des Priifgenera-
tors. Somit kann R; ;, auf den Wert des ohmschen Teilers gesetzt werden, welcher
konstant und genau bekannt ist. (ii) Es wird angenommen, dass sich der Wert
der Kabelkapazitiat C; wiahrend des Priifbetriebs nicht signifikant andert.

b
[

wy

Abbildung 6.2: Funktionsprinzip der Schatzung von C;.

Aufgrund der zweiten Vereinfachung ist es ausreichend, die Kabelkapazitét
C; lediglich einmalig vor Beginn der jeweiligen Kabelpriifung zu schétzen. Das
Prinzip dieser Schatzung ist in Abbildung 6.2 schematisch dargestellt. Das Hoch-
spannungstestkabel wird darin zundchst auf einen definierten Spannungspegel
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geladen, um anschliefend iiber einen konstanten Entladewiderstand entladen zu
werden. Die Resonanzkreisspannung u, wird wihrend der Entladung von C; auf
Null gesetzt, d.h. yx = 0. Dadurch kénnen Stérungen in der Messung von wy,
welche durch das Schalten der IGBTs in den Halbbriicken des Leistungsmoduls
verursacht werden, deutlich reduziert werden. Auflerdem gilt wegen u,, = 0 auch

Ugm = —uy und die Modellgleichung der Testspannung u; kann folglich direkt aus
Abbildung 3.7 in der vereinfachten Form
d 1 1 1
—U = — + U 6.15
at ' Oy (R;T;f Rl,g> : (6.15)

mit C) 5, = C;+Clyy, angeschrieben werden. Der konstante Entladewiderstand R,
ergibt sich fiir 0 < n < N nach (6.12) und (6.13). Bei der Wahl von n miissen
zwei Punkte berticksichtigt werden. Ein kleiner Wert fiir n (dies entspricht einem
groflen Wert fiir R;") fiihrt zu einer langsamen Entladung der Kabelkapazitat.
Dadurch kéonnen mehr Messpunkte aufgezeichnet werden, was sich positiv in der
Schétzung von C; auswirkt. Andererseits kann durch einen grolen Wert fiir n (ein
kleiner Wert fur R,") der Einfluss des Lastwiderstands R;, auf die Schétzgiite
gezielt verringert werden. Bei der spateren Umsetzung zeigte sich, dass die Wahl
N

n & 4 einen guten Kompromiss darstellt.

Zur Herleitung des Schétzers fir C; wird (6.15) tiber die Zeit ¢ integriert

1 (1 1\
t) = w(t,) — dt . 6.16
uld) = lts) Ciz <RJn’f i Rl,g> /t " (619

AQ

Um den Schéatzalgorithmus auf einer Echtzeithardware umsetzen zu konnen, muss
das Integral in (6.16) approximiert werden. Dazu wird eine einfache Euler-Regel
[60] der Form

0, fir k=n,
A =
Qk Tm ( L + L ) Ef;;s UZJ fllI' k= Ng + 1, oo, e

Rt " R

(6.17)

verwendet, wobei k den Index des Messvektors bezeichnet, T;,, ist die fiir die Span-
nungsmessung von u; gewahlte Abtastzeit und die Indizes n, und n. entsprechen
den Zeitpunkten ¢, und ¢, der Spannungsmessung (sieche Abbildung 6.2). Durch
Verwendung von AQ)y aus (6.17) kann die k-te Messung von u; geméaf (6.16) in
der Form

1
Uk = U, — @AQ;C, mit k=ng, ..., ne (6.18)

dargestellt werden. Aus Gleichung (6.18) liee sich schlielen, dass schon zwei Mes-
sungen von u; ausreichen, um die unbekannte Kabelkapazitiat C) zu bestimmen.
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Aufgrund von Stérungen in der Spannungsmessung von u; wiirde diese Methode
zu einem sehr ungenauen Ergebnis fithren und ist damit fiir die praktische Um-
setzung am Prototyp nicht sinnvoll. Eine bessere Vorgehensweise ist es n, —ns+1
Messungen der Testspannung u; zu verwenden, was in weiterer Folge zu einem
tiberbestimmten Gleichungssystem fiir v; in der Form

ul,ns 1 _AQnS
Ul nary 1 —AQ,,,
l,.s+ — | Q + UZ’nsil (619)
: (Cis)
ulvne 1 _AQne 1
—_———
y S

fiihrt. Darin bezeichnet y den Messvektor mit der Dimension R™~"*1 S ent-
spricht der Regressionsmatrix mit der Dimension R~ "s+1)*2 ynd p bezeichnet
den Parametervektor mit der Dimension 2. Mithilfe des Least Squares Verfah-
rens [37] wird nun jene Loésung p von (6.19) gefunden, welche den quadratischen
Fehler

mgn le|; mit e=y—Sp (6.20)

minimiert. Schliellich ergibt sich die beste Approximation von p im Sinne von
(6.20) zu

ég)fl
Der Wert der unbekannten Kabelkapazitit C; kann folglich aus (6.21) und dem
Wert der Demodulatorkapazitat Cg,, berechnet werden.

Die erzielte Schétzgiite hdngt natiirlich von der Genauigkeit von Cy,,, R,
und R;, ab. Im normalen Betrieb kann sich der Wert des Widerstands R,
welcher aus dem Wert des ohmschen Spannungsteilers und dem Widerstand des
Hochspannungstestkabels definiert ist, aufgrund des Zustands der Kabelisolati-
on leicht &ndern, siehe dazu [21, 51]. AuBerdem kann die vereinfachte Model-
lierung des Kapazitatsnetzwerks im Demodulator durch Verwendung einer ein-
zelnen Demodulatorkapazitidt zu einer weiteren Verschlechterung der Schétzge-
nauigkeit fithren. In den Simulationsergebnissen in Kapitel 7 wird sich jedoch
zeigen, dass das soeben vorgestellte Schéitzkonzept in Kombination mit dem Re-
gelkonzept sehr robuste Ergebnisse beziiglich dieser Parameterungenauigkeiten
liefert.

b [( B, ] _ (s7s) ' s7y. (6.21)

6.5 Optimale Wahl der Entladewiderstinde im
Demodulator

Die Wahl der Widerstandswerte der Entladewiderstinde im Demodulator hat
einen grofien Einfluss auf die erreichbare Regelgiite in den Entladephasen B¥.
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Wie in Abschnitt 6.2.2 gezeigt wurde, muss in der Entladephase BT der theore-
tisch bendtigte Entladewiderstand R, durch ein gezieltes Schalten der Thyris-
toren bzw. der Demodulatormodule approximiert werden. Aufgrund des aktuel-
len Aufbaus ist lediglich ein sequentielles Schalten der Module méglich, weshalb
entsprechend (6.12) N + 1 Widerstandskombinationen eingestellt werden kon-
nen. Da die Entladezweige mit den gleichen Widerstanden bestiickt sind und
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Abbildung 6.3: Unzureichende Abnahme des effektiven Entladewiderstands und
daraus resultierende Abweichung der Testspannung u; vom gewiinschten sinus-
formigen Verlauf.

sich somit fiir jedes Modul der gleiche Entladewiderstand R,sf, = 465 k() ergibt,
tritt das Problem auf, dass bei grofieren Kabelkapazitédten der Entladewiderstand
aufgrund der maximal zuldssigen Spannung pro Modul nicht schnell genug ver-
ringert werden kann. Dadurch wird die Kabelkapazitat iiber den Demodulator
zu langsam entladen und es entsteht eine deutliche Abweichung zwischen der
Testspannung u; und dem gewiinschten sinusformigen Verlauf. Fiir eine sinusfor-
mige Testspannung der Form u; = 4;sin(270.1¢) mit 4; = 200kVrms und eine
ohmsch-kapazitive Last von R;, = 300 M2, C; = 500nF ist diese Problematik
in Abbildung 6.3 dargestellt. Ab dem 13-ten Modul (dem Schaltzeitpunkt ¢;3)
kénnen sédmtliche weiteren Module nicht mehr rechtzeitig eingeschaltet werden,
da bei den entsprechenden Schaltzeitpunkten die maximal erlaubte Spannung pro
Modul @, mas berschritten wird und damit die Bedingung (6.13) nicht erfillt
ist. Somit ergibt sich ein wesentlich gréBerer effektiver Entladewiderstand Ry,
und folglich eine deutliche Abweichung zwischen der Testspannung wu; und dem
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gewiinschten sinusformigen Verlauf.

—=== Roy; = 9.3MQ —— R,s; = 5.7TM%
—— Rof; = 3.9MQ -o---- Ropp = 2.2M0)
= i
~ - : DR
Zo200f S e o]
g : : A I
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= 100F 27 L R Bt e
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Abbildung 6.4: Einfluss des gesamten Entladewiderstands R,s auf die benotigte
Pulsweite y fir eine sinusférmige Testspannung der Form w; = ;sin(270.1¢)
mit 4; = 200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von R;, = 300 M2, C; =
500 nF.

Um diese Abweichung zu vermeiden, konnten die Werte der Entladewider-
stande der Demodulatormodule verringert und damit der gesamte wirksame Ent-
ladewiderstand R,y des Demodulators kleiner gewahlt werden. Durch diese Ver-
ringerung des Entladewiderstands wird jedoch der Serienresonanzkreis starker
belastet, wodurch in den Ladephasen A* deutlich gréfiere Pulsweiten y benétigt
werden, um bei gleicher Lastkapazitit den selben Verlauf der Testspannung u; zu
erhalten. Um diese Problematik besser zu veranschaulichen, sind in Abbildung 6.4
die Verldufe der benétigten Pulsweite y sowie die daraus resultierende Amplitude
Ugm der Demodulatorspannung fiir die in Abbildung 6.3 gezeigte Testspannung,
die selbe ohmsch-kapazitive Last und verschiedene Entladewiderstande R,s¢ dar-
gestellt. Die Verldufe von y und 14, wurden dabei unter Verwendung von (6.6) -
(6.10) mit I, o = 0 und den Modellparametern aus Tabelle D.2 berechnet. Aus
Abbildung 6.4 kénnen zwei wesentliche Erkenntnisse gewonnen werden: Erstens
verschiebt sich der Zeitpunkt ¢}, bei dem zwischen Lade- und Entladephase
der Kabelkapazitat gewechselt wird, durch die Verringerung von R,s¢ deutlich
nach rechts. Dies lasst sich sehr einfach mit der in Abschnitt 5.2 hergeleiteten
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Gleichung (5.4) veranschaulichen. Durch Verringerung von R, ;s wird der Nenner
des arctan in (5.4) grofler, wodurch sich in weiterer Folge ein groflerer Wert fiir
timin DZW. tj p ergibt. Mit kleiner gewahltem Entladewiderstand R,y kann somit
der Verlauf der Testspannung u; deutlich linger nur durch Anderung der Reso-
nanzkreisspannung bzw. der Demodulatorspannung eingestellt werden. Zweitens
steigt bei zu starker Verringerung des Entladewiderstands die benotigte Pulsweite
x der Leistungsmodulspannungen deutlich an, wodurch ein erhéhter Energiever-
brauch entsteht. Da die Eingangsleistung des Priifgenerators limitiert ist und
der Energieverbrauch fiir einen mobilen Einsatz des Priifgenerators so gering wie
moglich gehalten werden soll, ist die Verringerung des Entladewiderstands keine
akzeptable Losung um den Bereich der zulédssigen Kabelkapazitaten zu erweitern.

Im Folgenden wird deshalb untersucht, ob durch eine unterschiedliche Wahl
der einzelnen Entladewiderstidnde der Wertebereich der maximalen Kabelkapa-
zitdt entsprechend erweitert werden kann. Im Speziellen muss eine optimale Be-
stiickung der Entladewiderstande derart berechnet werden, dass die benétigte
Eingangsleistung nicht weiter erhoht wird. Zur Berechnung dieser optimalen Be-
stiickung wird die Entladephase B™ erneut genauer betrachtet. Aufgrund des
sequentiellen Schaltens der Module ergeben sich N + 1 einzelne Entladeabschnit-
te mit den darin wirksamen Entladewidersténden geméaf (6.12), siche Abbildung
6.5. Das primére Ziel der Optimierung ist nun, den integralen quadratischen
Fehler zwischen der sinusférmigen Sollspannung u{ und der Istspannung u; in
jedem dieser Entladeabschnitte zu minimieren. Dies entspricht im Wesentlichen
einer Minimierung des THD Werts der Testspannung u;, welcher fiir sinusférmi-
ge Testspannungen geméaf [24] weniger als 5 % betragen muss. Ein weiteres Ziel
stellt die Minimierung der benétigten Eingangsleistung dar, welche aquivalent
zu einer Maximierung der Summe der Entladewiderstande ZnN:1 R,fpn ist (siehe
Abbildung 6.4). Um diese Ziele zu erreichen, konnen die Schaltzeitpunkte ¢; und
die Werte der in den Entladeabschnitten wirksamen Entladewidersténde Ry, fiir
1=0,..., N entsprechend verandert werden.

Ausgehend von diesen Zielen kann das Optimierungsproblem

Ta
. = /4 2 1
min / u —w) dt+o—x—F— 6.22
x ( th (v = ) Yo Roff,n) (0:22)
mit der dynamischen Gleichungsbeschrinkung (siehe (6.16))
d 1 (1 1 w
—u = — - R ——— 6.23
dt Cix (R% Rl,g) l Ry Cis ( )

mit C) 5, = C; + Cyy, formuliert werden. In (6.22) stellt a > 0 einen zusitzlichen
Gewichtungsfaktor dar und x beschreibt den Vektor der Optimierungsvariablen,
welcher sich aus den Schaltintervallen At,, = t,,1 —t, mit 0 <n < N —1 und
den Entladewidersténden R,¢f, der N Demodulatormodule zu

XT: Ato Atl AtN_l Roff,l Roff’g Rofﬁ]\[} (624)
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Abbildung 6.5: Darstellung der N + 1 Entladeabschnitte in der Entladephase B*

mit TA = %.

ergibt. Die Entladewiderstande R, konnen direkt als Optimierungsvariablen
verwendet werden, da die Ladewiderstanden R,,, bekannt und konstant sind
und die effektiven Entladewiderstinde R, geméafl (6.12) folglich nur noch durch
Anderung der Entladewiderstinde R, fn beeinflusst werden.

Unterteilt man die Entladephase gemafi Abbildung 6.5 in einzelne Entladeab-
schnitte und berticksichtigt, dass die jeweiligen Entladewiderstande Ry, in diesen
Abschnitten konstant sind, lésst sich die Spannung u; analytisch in der Form

t—th ..
Ul,min €XP | —2=05 firn=20
dm V1,2
ul n — n—1
’ —1 At; B+Z At; .
Ul min (H?zo exp <Rd,icl Z)) exp ( ( R Con ) firn=1,...,N
m Ol

(6.25)

berechnen. Die Spannung i, entspricht darin dem Spannungswert am Be-
ginn der Entladephase BT (siche Abbildung 6.5). Das Integral aus (6.22) kann
schlieBlich mit der Testspannung w;,, des n-ten Entladeabschnitts nach (6.25) zu

Ta +5°" A
/j (ufl — ul at = Z / Azt Luiny uf - ulm)Q dt (6.26)
t

n— 1
AB B+Zz —o Bt
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mit Aty = L& — ¢y angeschrieben werden. Setzt man (6.26) und (6.25) in (6.22)
ein, ergibt sich ein statisches Optimierungsproblem. Bei der Losung dieses sta-
tischen Optimierungsproblems miissen folgende Beschriankungen berticksichtigt
werden: Als Erstes muss bei der Losung gewahrleistet werden, dass sdmtliche

Module innerhalb der Entladephase, d.h. im Intervall ¢}, < t < TTA, eingeschal-
tet werden. Dies kann durch die Beschrankung
N-1
T
3 AL < 7A —thy (6.27)
=0

berticksichtigt werden. Fir die Werte der Entladewiderstande wird die Vorgabe
Roff,n Z Rofferl fir n= 1, c ,N -1 (628)

getroffen. Dadurch wird gewéhrleistet, dass sich beim Schalten der Demodulator-
module in den Entladephasen eine definierte Schaltreihenfolge abhédngig von den
Entladewiderstanden ergibt. Das Demodulatormodul mit dem gréfiten Entlade-
widerstand wird als erstes geschaltet und das Modul mit dem kleinsten Wider-
standswert wird am Ende der Entladephase eingeschaltet. Aulerdem darf beim
Schalten der Module die maximal zulédssige Modulspannung gy, ma, nicht iber-
schritten werden. Da die maximalen Spannungen an den Schaltzeitpunkten %,
auftreten und die Demodulatorwiderstiande in einer abfallenden Reihenfolge ge-
mafl (6.28) geordnet sind, kann diese Beschrénkung fiir den Schaltzeitpunkt ¢,
mit R aus (6.12) in der Form (siche auch (6.13))

Rogra
uhmm% < Udm,maz (629)

dm
angeschrieben werden. Fiir die restlichen Schaltzeitpunkte, d.h. t, mitn =1, ...,
N — 1, muss

e Atz Ro n
Wmin (H exp (— = >> LI s maa (6.30)
.Rd7 CLZ Rd;n

=0 m
gelten. Die Ungleichungsbeschrankung

N
Roff = Z Roff,n > Roff,mm (631)

n=1
gewihrleistet, dass der gesamte Entladewiderstand des Demodulators einen mi-
nimal zuldssigen Wert R, min, nicht unterschreitet.

Eine grofie Restspannung u;,.s; beim Umschalten zwischen den Halbwellen
der Testspannung v, fithrt zu erhohten Entladestromen und kann im schlimmsten
Fall zu einer Beschédigung des Demodulators fiihren. Um dies zu vermeiden, wird
eine weitere Beschrankung der Form

ul’N’t:TTA S U rest (632)
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mit w; v aus (6.25) eingefithrt. Durch die Beschrankungen

Roff,i,min < Roff,'i < Roff,i,max (633)

werden die Optimierungsvariablen schliefflich auf einen sinnvollen Wertebereich
beschréankt.

Das statische Optimierungsproblem (6.22) mit (6.25) in (6.26) und den Be-
schrénkungen (6.27)-(6.33) wurde schlieBlich mithilfe der MATLAB Funktion fmin-
con und dem Active-Set Algorithmus nach dem Vektor der unbekannten Optimie-
rungsvariablen x gelost [5]. Abbildung 6.6 zeigt das numerische Ergebnis der Ent-
ladewiderstande Ry, fiir eine kapazitive Last von C; = 500 nF, eine gewiinsch-
te sinusformige Testspannung mit einer Amplitude von 200 kVrms, eine Testfre-
quenz wa = 270.1rad/s, R,, = 25kQ, Roffmin = 9-3MQ, Ugmmae = 30KV,
Uprest < 1kV und o = 1. Der Gewichtungsfaktor o wurde hier zu 1 gewahlt, da
fiir diesen Fall die bestmogliche Spannungsqualitét erzielt wird. Der minimal giil-
tige Entladewiderstand R,ffmin des Demodulators wurde gezielt auf den Wert
der urspriinglichen Verteilung gesetzt, damit in den Ladephasen A* die selbe
maximale Eingangsleistung bzw. Pulsweite y benotigt wird.

1000 b @b Ry fn urspriingliche Verteilung

S . . . | === R,fs, optimale Verteilung
= SO0 twhwm g | — Ry ¢n aktuelle Verteilung
E \., —
% i B B E BB S S S S
S| ‘ o
g T
g ‘ ‘ B B B B E
E . .

0

01 2 3 4 5 6 7 8 9 1011 12 13 14 15 16 17 18 19 20

Modulnummer n

Abbildung 6.6: Vergleich der optimalen Entladewiderstéinde mit den urspriinglich
gewahlten Werten und den im Prototyp aktuell umgesetzten Entladewiderstan-
den.

Die mithilfe des Optimierungsproblems bestimmten Entladewiderstinde wei-
sen eine abfallende Verteilung auf. Im Gegensatz zur urspriinglich gewéhlten
Verteilung ermoglicht diese optimale Verteilung die Erzeugung einer sinusférmi-
gen Testspannung ohne Verringerung des gesamten Entladewiderstands R,¢ im
Demodulator. Die aus der optimalen Widerstandsverteilung resultierende Test-
spannung und die im Entladeabschnitt B+ wirksamen Entladewiderstéinde R,
sind in Abbildung 6.7 dargestellt. Im Vergleich mit Abbildung 6.3 kann bei der
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Abbildung 6.7: Approximation des Entladewiderstands sowie Ist- und Sollverlauf

der Testspannung mit optimal berechneter Widerstandsverteilung und der fir die

Optimierung gewéhlten Testspannung sowie Lastkapazitét.
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Abbildung 6.8: Vergleich der Schaltzeitpunkte ¢; der optimal berechneten Wider-
standsverteilung mit den Schaltzeitpunkten der urspriinglichen Verteilung.



90 6. Optimales Regelungskonzept

optimalen Verteilung eine deutlich bessere Approximation des benétigten Entla-
dewiderstands R, erzielt werden. Dies liegt unter anderem daran, dass bei der
optimal berechneten Widerstandsverteilung samtliche Module rechtzeitig in der
Entladephase geziindet werden konnen. Um dies besser zu veranschaulichen, sind
die resultierenden Schaltzeitpunkte ¢; der urspriinglichen Widerstandsverteilung
und die Zeitpunkte der optimalen Verteilung in Abbildung 6.8 gegentibergestellt.
Darin zeigt sich deutlich, dass bei der urspriinglichen Verteilung die letzten beiden
Module, d.h. Modul 19 und Modul 20, in der Entladephase nicht mehr eingeschal-
tet werden konnen. Dies liegt daran, dass samtliche Module ab dem Schaltzeit-
punkt t13 aufgrund der maximal zuléssigen Spannungsfestigkeit nicht rechtzeitig
eingeschaltet werden konnen und die Kabelkapazitiat iber den Demodulator zu
langsam entladen wird (vgl. Abbildung 6.3).

Das in diesem Abschnitt vorgestellte statische Optimierungsproblem ermog-
licht eine systematische Berechnung der Entladewiderstande unter Berticksich-
tigung sdmtlicher im System auftretender physikalischer Beschrankungen. Fiir
den aktuellen Prototyp wurde eine Widerstandsverteilung fiir sinusférmige Test-
spannungen mit maximalen Amplituden bis zu 200kV rms und einer maxima-
len Kabelkapazitat von 500 nF berechnet. Die daraus gewonnenen theoretischen
Widerstandswerte mussten schlief8lich fiir die Umsetzung am Prototyp durch ent-
sprechende Normreihen-Widersténde approximiert werden. Da fiir die Entladewi-
derstdnde aufgrund der geforderten Leistung lediglich die E-6 Normreihe verwen-
det werden konnte, ergab sich fiir den Prototyp eine von der optimalen Losung
leicht abweichende Verteilung (siehe Abbildung 6.6). In Kapitel 7 wird sich in
den Simulations- und Messergebnissen jedoch zeigen, dass trotz dieser Abwei-
chung von den optimalen Entladewidersténden eine sehr gute Regelgiite erzielt
werden kann.



KAPITEL [

Validierung des Regelungskonzepts

In diesem Kapitel wird das in Kapitel 6 vorgestellte Regelungskonzept mithilfe
von Simulationen und Messungen am VLF Prototyp validiert. In Abschnitt 7.1
wird das Regelungskonzept zunéchst in verschiedenen Simulationen am vollstan-
digen Modell aus Abschnitt 3.1 getestet. Dabei wird der Einfluss von Parameter-
schwankungen auf das Schéatzergebnis von C) analysiert und die Robustheit des
Regelungskonzepts gegeniiber Anderungen der Kabelkapazitét oder der Testspan-
nung gezeigt. Neben sinusformigen Testspannungen werden auch Spannungen mit
anderen Spannungsformen untersucht. Obwohl fiir die spateren Kabeltests be-
vorzugt sinusformige Spannungen verwendet werden, sollen diese Simulationen
die Robustheit des Regelungskonzepts gegeniiber der Wahl der Spannungsform
zeigen. Im Anschluss daran wird in Abschnitt 7.2 die Umsetzung des Regelungs-
konzepts am Prototyp gezeigt. Dabei wird zu Beginn kurz auf den Messaufbau
und die Implementierung des Regelungskonzepts auf der Echtzeithardware einge-
gangen. Am Ende dieses Abschnitts werden verschiedene Messergebnisse gezeigt,
welche fiir eine erste Beurteilung der Qualitit der erzeugten Testspannung her-
angezogen werden.

7.1 Validierung durch Simulationsstudien

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Validierung des Regelungskonzepts mit-
hilfe von verschiedenen Simulationsszenarien. Dazu wurde das Regelungskonzept
inklusive des Schétzers fiir die Kabelkapazitidt in MATLAB/SIMULINK implemen-
tiert und am vollsténdigen Modell aus Abschnitt 3.1 getestet. Die verwendeten
Reglerparameter und die Parameter des vollstindigen Modells kénnen den Ta-
bellen D.3 und D.1 im Anhang D entnommen werden.
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7.1.1 Validierung des Schatzalgorithmus

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Analyse des Schéatzers fiir die unbekann-
te Kabelkapazitiat C). Fir die Messung der Testspannung u; wurde im Schétzer
eine Abtastzeit von T, = 6 ms gewahlt. Der Schiatzer wurde fiir zwei verschiedene
Kapazitaten C; = 1000 nF und C; = 250 nF getestet. Zur Herleitung des Schéatzers
in Abschnitt 6.4 wurden die ohmschen Verluste des Testkabels vernachlassigt und
der Lastwiderstand R;, auf den Widerstandswert 1, des ohmschen Ausgangstei-
lers gesetzt. Da sich der Wert des Lastwiderstands R;, aufgrund des Zustands
der Kabelisolation im Betrieb jedoch leicht a&ndern kann, wurde in der Simulation
fir beide Kapazitédten neben dem nominellen Lastwiderstand mit R; , = 300 MS2
auch eine Verringerung auf R;, = 100 MQ untersucht. Durch diese Verringerung
in ;4 kann ein Defekt in der Kabelisolation simuliert werden, d.h. eine Erho-
hung des tan d Werts des betrachteten Testkabels. Im Schéatzalgorithmus wurde
jedoch weiterhin angenommen, dass der ohmsche Verlustwiderstand des Kabels
wesentlich grofer als der Widerstand des ohmschen Ausgangsteilers ist und folg-
lich vernachlassigt werden kann. Der Lastwiderstand 1?; ;, wurde im Schatzer des-
halb konstant zu R; , = R; = 300 M{2 gewahlt. AuSerdem wurde der gemessenen
Testspannung u; in den Simulationen ein bandlimitiertes weifles Rauschen mit
einer Rauschintensitiat von (17%)—10)2 iiberlagert. Eine entsprechende Quantisierung
der Testspannung mit 16 Bit durch die ADC Wandlung im Echtzeitsystem wurde
ebenfalls beriicksichtigt.

Die Ergebnisse der Schétzung sind in Tabelle 7.1 zusammengefasst. Darin
zeigt sich, dass die relativ groe Anderung in R;, lediglich zu einer geringen Ab-
weichung im Schéatzwert C’l fiihrt. Der Schatzfehler C; wird hauptséchlich durch
die Vereinfachung des Kapazitatsnetzwerks im Demodulator verursacht und steigt
bei Verringerung der Kabelkapazitiat C; an. Dennoch bleibt die maximale Abwei-
chung der geschatzten Kapazitdt vom nominellen Wert in beiden Fallen unter
1.5%. Die Schiatzung der Kabelkapazitiat wird im Regelungskonzept nicht zu
Diagnosezwecken verwendet, sondern fiir die Berechnung der Vorsteuerungskom-
ponente ]gzdm,o nach (6.2) bendtigt. Die erzielte Genauigkeit der Schatzung ist
deshalb vollkommen ausreichend.

C C Rl,g C
1000nF  999.6nF 300 MS2 0.39nF
1000nF 999.3nF 100M2 —-0.68nF
C C Ry C
250nF 252.6nF 300MQ —2.55nF
250 nF 252.5nF 100MQ —2.47nF

Tabelle 7.1: Einfluss des Widerstands R;, auf die Genauigkeit der Kapazitéts-
schatzung.
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7.1.2 Validierung der Regelung fiir sinusformige Testspan-
nungen

In diesem Abschnitt wird das Regelungskonzept fiir verschiedene sinusférmige
Testspannungen und Kabelkapazitiaten in Simulationen getestet. Mithilfe der
durchgefiithrten Simulationen soll die Robustheit des Regelungskonzepts gegen-
iiber Parameterschwankungen, Anderungen in der Amplitude und Frequenz der
Testspannung sowie Anderungen der Kabelkapazitit gezeigt werden. Die Mes-
sung der Testspannung u; wurde in den Simulationen mit dem selben weiflen
Rauschen wie in Abschnitt 7.1.1 beaufschlagt. Anschlielend wurde u; durch einen
Tiefpass mit der Grenzfrequenz f;, = 20 Hz gefiltert, um eine moglichst glatte
Messung fiir die Regelung zu erhalten.
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Abbildung 7.1: Simulationsergebnis fiir eine sinusférmige Testspannung uf =

@ sin (270.1¢) mit 4 = 200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von R;, =
300 M€ und C; = 500 nF.

In der ersten Simulation wurde das Regelungskonzept fiir die maximal zulés-
sige sinusférmige Testspannung mit einer Amplitude von 200 kV rms, einer Test-
frequenz von wa = 2m0.1rad/s und einer ohmsch-kapazitiven Last von R;, =
300 M2 und C; = 500 nF getestet. Die resultierenden Verlaufe der Testspannung
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und die benotigten StellgroBen sind in Abbildung 7.1 dargestellt. Betrachtet man
den Verlauf der Testspannung u; und den zugehorigen Ausgangsfehler e;, zeigt
sich, dass durch die Regelung ein sehr gutes Fiihrungsverhalten erzielt werden
kann. Da die hochfrequenten Anteile der Resonanzkreisspannung iiber das Kapa-
zitdtsnetzwerk und die Ladezweige im Demodulator auf den Ausgang des Priifge-
nerators gekoppelt werden, weist die Testspannung u; eine leichte Spannungswel-
ligkeit auf. Die Grofe dieser Welligkeit héngt von den Werten der Demodulator-
kapazitaten, den parasitaren Streukapazitiaten im Demodulator sowie der Grofle
der Kabelkapazitit ab. Da auf den Verlauf der Nullkomponente U, o der Testspan-
nung wu; geregelt wird, ist neben dem Ausgangsfehler e; noch der tiber eine Periode
von w, gemittelte Ausgangsfehler e; dargestellt. Der Steuerungsanteil [%dm,o der
virtuellen Stellgrole Ir, o weist wie zu erwarten einen kosinusférmigen Verlauf
auf. In den Ladephasen A¥ stellt sich neben I%dm,o auch ein geringer Regelungs-
anteil I3~ ein. Dieser wird benétigt, um den Einfluss des Kapazitatsnetzwerks
und der Energiegewinnungsschaltung auf den effektiven Entladewiderstand des
Demodulators zu kompensieren. In den Entladephasen ergibt sich wegen des se-
quentiellen Schaltens der Demodulatormodule ein gréflerer Ausgangsfehler e; als
in den Ladephasen, weshalb der Regler in diesen Phasen auch mehr Regelungsan-
teil I, ~, liefert. Im unteren Teil von Abbildung 7.1 sind die Stellgréfien x, R
und R, des Priifgenerators dargestellt. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus
des Priifgenerators sind die Verliufe der effektiven Demodulatorwiderstande R
und Ry’ in den Entladephasen B* identisch. Die Amplitudenmodulation der Re-
sonanzkreisspannung 1, in den Ladephasen A* wird, wie in Abbildung 7.1 schén
zu sehen ist, durch eine gezielte Modulation der Pulsweite x erzeugt.

Um den Einfluss der Energiegewinnungsschaltung auf den effektiven Entla-
dewiderstand des Demodulators nach (3.18) und folglich auf die Regelung der
Testspannung deutlicher darzustellen, wurde eine zweite Simulation mit einer
reduzierten Amplitude von 35kVrms, der selben Testfrequenz und der selben
ohmsch-kapazitiven Last durchgefithrt. Das Ergebnis dieser Simulation ist in Ab-
bildung 7.2 dargestellt. Aufgrund der reduzierten Amplitude wird in dieser Simu-
lation deutlich weniger Stellgrofie 1 flzdm,o zum Laden der Kabelkapazitat benotigt.
AuBerdem verschieben sich die Umschaltzeitpunkte ¢, zwischen den Lade- und
Entladephasen im Vergleich zur ersten Simulation mit maximaler Spannungsam-
plitude jeweils um etwa 0.2s nach rechts. Dies liegt daran, dass durch die Ener-
giegewinnungsschaltung der effektive Entladewiderstand geméaf (3.18) reduziert
wird und die Testspannung u; damit linger nur durch Anderung der Pulsweite
X, ohne aktive Ansteuerung der Demodulatormodule, geregelt werden kann. Die-
se zeitliche Verschiebung der Umschaltpunkte zwischen den Regelphasen wurde
bereits in Abschnitt 6.5 im Detail diskutiert (siehe dazu Abbildung 6.4).

Um den Einfluss ungenauer Systemparameter auf die Regelung der Testspan-
nung untersuchen zu konnen, wurden zwei weitere Simulationen durchgefiihrt.
Die Amplitude der Testspannung sowie die Testfrequenz wurden dabei wie in der
ersten Simulation in Abbildung 7.1 gewéhlt, jedoch wurden dem Regler einmal
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Abbildung 7.2: Simulationsergebnis fiir eine sinusformige Testspannung uf =
@ sin (270.1¢) mit 4 = 35kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von R;, =
300 M€ und C; = 500 nF.

ein zu hoher Wert des Lastwiderstands R;, und einmal ein zu niedriger Wert
der Kabelkapazitéit C) iibergeben. Das Simulationsergebnis mit zu hohem Wider-
standswert ist in Abbildung 7.3 dargestellt. Dabei wurde im Regler der nominelle
Wert des Lastwiderstands mit /2, , = 300 MQ2 angenommen, wahrend im Simu-
lationsmodell ein Wert von R;, = 200 M verwendet wurde. Vergleicht man
die resultierenden Verldufe mit den Ergebnissen der ersten Simulation in Abbil-
dung 7.1 ist kein wesentlicher Unterschied zu erkennen. Dies liegt daran, dass
der reduzierte Wert von 200 M2 noch immer deutlich groler ist als der Wert des
gesamten Entladewiderstands R,y des Demodulators. Somit ist der Strom durch
R; 4 weiterhin vernachlassigbar klein im Vergleich zum Strom Ip, o durch den
ohmschen Teil des Demodulators und hat daher kaum Einfluss auf die Regelung
der Testspannung.

In einer weiteren Simulation wurde untersucht, wie sich ein durch den Schét-
zer falsch bestimmter Kapazitatswert auf die Regelung und folglich die Qualitéat
der Testspannung u; auswirkt. Dazu wurde dem Regler eine Kabelkapazitat von
C; = 400 nF tbergeben und im Simulationsmodell eine um 100 nF grofere Kapa-
zitat von C) = 500 nF verwendet. Wie in Abschnitt 7.1.1 gezeigt wurde, liefert der
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Abbildung 7.3: Einfluss eines zu hohen Werts von R, , auf die Regelung der Test-
spannung.

Schéatzalgorithmus wesentlich genauere Schéatzergebnisse, weshalb die simulierte
Abweichung von 100 nF keinen fiir den spateren Betrieb relevanten Fall darstellt.
Es soll jedoch trotzdem untersucht werden, ob die Regelung eine derart hohe Ab-
weichung von der realen Kabelkapazitat ausgleichen kann. Die Amplitude und
Frequenz der Testspannung wurden wie in der vorherigen Simulation gewéhlt
und der Lastwiderstand R;, wurde auf den nominellen Wert von R; , = 300 MS2
gesetzt. Die resultierenden Verldufe der Testspannung und die bendtigten Stell-
groflen sind in Abbildung 7.4 dargestellt. Da der Regler eine kleinere Kabelka-
pazitat erwartet, wird durch die Vorsteuerung ein entsprechend geringerer Strom
If, o berechnet (vergleiche dazu If , in Abbildung 7.1). Folglich wird in den
Ladephasen A* deutlich mehr Regelanteil I, o benotigt, um die gewtinschte
sinusformige Testspannung am Ausgang des Priifgenerators zu erhalten. Auch in
den Verlaufen der effektiven Entladewiderstédnde ist im Vergleich mit Abbildung
7.1 eine merkbare Abweichung in den Schaltzeitpunkten zu erkennen. Dies liegt
daran, dass sich die groflere Kabelkapazitat langsamer iiber den Demodulator
entlddt, weshalb die Regelung entsprechend mehr virtuelle Stellgrofe I, lie-
fert und folglich die Schaltzeitpunkte der Demodulatormodule korrigiert werden.
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Abbildung 7.4: Einfluss eines falschen Werts von C; auf die Regelung der Test-
spannung.

Das Ergebnis dieser Simulation zeigt, dass auch relativ grofle Abweichungen in
der Kabelkapazitat durch die Regelung sehr gut kompensiert werden und da-
mit auch in diesem Fall ein sinusférmiger Verlauf der Testspannung gewahrleistet
wird.

In den bisherigen Simulationen wurde die Testfrequenz konstant auf wa =
270.1 Hz gehalten. Um die Robustheit des Regelungskonzepts gegeniiber Ande-
rungen in der Testfrequenz analysieren zu konnen, wurden weitere Simulatio-
nen fiir unterschiedliche Testfrequenzen durchgefiihrt. Neben einer Anderung der
Testfrequenz wurden in diesen Simulationen zuséatzlich die Amplitude der Test-
spannung sowie die Werte der Kabelkapazititen variiert. Die Simulationsergeb-
nisse sind in Abbildung 7.5 zusammengefasst. Mithilfe der Regelung kann in
samtlichen Testféllen ein sehr gutes Fithrungsverhalten realisiert werden. Durch
das sequentielle Schalten der Demodulatormodule kommt es in den Entladepha-
sen zwar zu einer geringen Abweichung vom gewtinschten sinusférmigen Verlauf.
Der dadurch resultierende Ausgangsfehler ¢; ist jedoch in allen Féllen vernach-
lassigbar klein im Vergleich zur Amplitude der Testspannung.

Am Ende dieses Abschnitts wird noch der Fall untersucht, dass das Test-
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Abbildung 7.5: Simulationsergebnisse: (a) 4¢ = 100kVrms, wa = 270.2rad/s,
R;, = 300MQ, C; = 1250F, (b) @f = 150kVrms, wa = 270.05rad/s, R, =
300MQ, C; = 1251F, (c) 4f = 200kVrms, wa = 270.075rad/s, R, = 300 MQ,
C; = 650nF.

kabel, d.h. die Kabelkapazitat Cj, in den Entladephasen nicht schnell genug
entladen wird. Dazu wurde eine weitere Simulation mit einer Kabelkapazitat
von C; = 760nF und einer sinusférmigen Testspannung uf = 4f sin (270.1¢) mit
4j = 180kVrms durchgefithrt. Das Ergebnis dieser Simulation ist in Abbildung
7.6 dargestellt. Die Testspannung wu; weist beim Umschalten von der positiven auf
die negative Halbwelle eine Restspannung von ca. 8kV auf. Diese Restspannung
entsteht, da der effektive Entladewiderstand R in der Entladephase Bt auf-
grund der maximal erlaubten Modulspannung @, mae, (6.13) nicht schnell genug
verringert werden kann. Dies wird deutlich bei direktem Vergleich des theore-
tisch benétigten Entladewiderstands Ry, und des approximierten Werts R}, in
Abbildung 7.6. Beim Umschalten von der Regelung iiber den Demodulatorwider-
stand in Phase B* auf die Regelung mit der Pulsweite x des Leistungsmoduls
fihrt diese hohe Restspannung zu grofien Werten (Spitzen) von x und folglich
zu sehr groflen Stromen in den Halbbriicken des Leistungsmoduls. Um das Leis-
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Abbildung 7.6: Simulationsergebnis fiir eine sinusférmige Testspannung uf =
@ sin (270.1¢) mit 4¢ = 180kVrms, eine ohmsch-kapazitive Last von R;, =

300 MQ2, ¢} = 760nF und Ka = 25000.

tungsmodul vor moglichen Defekten zu schiitzen, wird deshalb im Prototyp eine
automatische Abschaltung des Systems durchgefiihrt. Da eine derartige Abschal-
tung im normalen Priifbetrieb inakzeptabel ist, miissen diese hohen Spitzen in
der Pulsweite vermieden werden. Fine mogliche Losung ware, die Werte der Reg-
lerparamter k; und kp zu verringern und damit den Regler langsamer zu machen.
Da diese Losung jedoch auch die Storunterdriickung des Reglers verschlechtert,
wird im Folgenden eine alternative empirische Losung vorgestellt. Der Ausgangs-
fehler e; des Regelkreises wird beim Umschalten zwischen den Halbwellen der
Testspannung zu

€A =€ — Ael (71)

abgedndert. Wird beim Umschalten zwischen den Halbwellen der Fehler Ae; auf
Ae; = e; gesetzt, so wird gewéahrleistet, dass die Pulsweite x entsprechend glatt
verlauft. Ausgehend von diesem Wert wird Ae; durch

A — KAT, si , fi A > KAT,
A€l7k+1:{ €Lk A Slgn(ez,k) ur ! el,k:| A (7.2)

0 sonst,
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langsam gegen Null gefiihrt. Darin bezeichnet T, die Abtastzeit des Reglers und
der Parameter Kao kann abhéangig von der Hohe der Restspannung und der ge-
wiinschten Testfrequenz wa gewidhlt werden. Das Simulationsergebnis der Rege-
lung mit modifiziertem Ausgangsfehler gemafl (7.1) ist ebenfalls in Abbildung
7.6 dargestellt, wobei der Index ,,A* die resultierenden Verlaufe mit dieser Mo-
difikation kennzeichnet. Durch diese Mafinahme wird die Spitze in der Pulsweite
x vollstindig entfernt. Fiir die Umsetzung des Regelungskonzepts am Prototyp
wird deshalb der modifizierte Ausgangsfehler nach (7.1) verwendet.

7.1.3 Nicht-sinusformige Testspannungen

Obwohl fiir den spéateren Priifbetrieb sinusformige Testspannungen bevorzugt ein-
gesetzt werden, soll das Regelungskonzept in diesem Abschnitt flir eine nicht-
sinusformige Spannung simulativ getestet werden. Die mathematische Beschrei-
bung der verwendeten Spannungsform kann im Anhang C nachgelesen werden.
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Abbildung 7.7: Simulationsergebnis fiir eine nicht-sinusférmige Testspannung
nach Anhang C mit einer maximalen Amplitude von 4 = 140kV, einer Testfre-

quenz von wa = 2m0.1rad/s und eine ohmsch-kapazitive Last von R;, = 300 MQ
und C; = 250nkF.
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Abbildung 7.7 zeigt das Simulationsergebnis fiir eine derartige Spannungs-
form mit einer maximalen Amplitude von 140kV, einer Testfrequenz von wa =
270.1rad/s und einer ohmsch-kapazitiven Last von R;, = 300M und C; =
250nF. Auch bei dieser Form der Testspannung kann eine sehr gute Regelgii-
te erzielt werden. Aufgrund des sequentiellen Schaltens der Demodulatormodule
entsteht in den Entladephasen der Kabelkapazitit eine geringe Abweichung vom
gewiinschten Sollverlauf. Diese Abweichung ist jedoch vernachlassigbar klein im
Vergleich zur maximalen Amplitude der gewiinschten Testspannung. Die Bestim-
mung der Umschaltpunkte zwischen den Regelphasen liefert auch fiir diese nicht-
sinusformige Testspannung ein sehr robustes Ergebnis. Auflerdem kann durch
diese Simulation gezeigt werden, dass die Berechnung des Vorsteuerungsanteils
1 gldm,ﬂ und folglich die Bestimmung der Pulsweite y in den Regelphasen A* eben-
falls nicht an eine bestimmte Form der Testspannung gebunden ist. Dies ermdog-
licht einen sehr flexiblen Einsatz des betrachteten Priifgenerators in verschiedenen
Kabeldiagnosetests wie etwa Stehspannungs- oder Teilentladungspriifungen.

7.2 Validierung des Regelungskonzepts am Pro-
totyp

Dieser Abschnitt beschaftigt sich mit der Validierung des Regelungskonzepts am
VLEF Prifgenerator Prototyp. Als Erstes wird dazu in Abschnitt 7.2.1 kurz auf
den Messaufbau und die Implementierung der Regelung auf dem Echtzeitsystem
eingegangen. Anschliefend werden in Abschnitt 7.2.2 verschiedene am Prototyp
durchgefiithrte Messungen gezeigt, welche eine Beurteilung der praktischen Rea-
lisierbarkeit des Regelungskonzepts ermoglichen.

7.2.1 Messaufbau und Implementierung

Zur Validierung des Regelungskonzepts am VLF Prototyp wurden die Regler-
und Schéatzalgorithmen auf einem DSPACE MICROAUTOBOX II Echtzeitsys-
tem implementiert. Die Abtastzeit des Reglers wurde dabei mit T, = 3 ms fest-
gelegt und die Schéatzung der Kabelkapazitit wurde mit einer Abtastzeit von
T,, = 6ms implementiert. Zur Durchfiithrung der Messungen wurde wiederum
der in Abbildung 4.1 dargestellte Messaufbau verwendet, welcher bereits zur Pa-
rametrierung des vollstandigen mathematischen Modells eingesetzt wurde. Zur
Unterdriickung von Storungen in den Messsignalen wurden erneut Differenzver-
starkerschaltungen verwendet. Fir die Umsetzung des Regelungskonzepts muss
lediglich die Testspannung am Ausgang des Priifgenerators gemessen werden. Die
zusétzliche Messung der Resonanzkreisspannung wird lediglich dazu verwendet,
um mogliche Fehlerfille im Priifbetrieb detektieren zu konnen. Die Testspannung
u; wurde mithilfe des internen ohmschen Widerstandsteilers und des externen
kapazitiven Teilers gemessen. Da im spateren Priifbetrieb lediglich der interne
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Messteiler zur Verfiigung steht, wurde diese Messgrofle fiir die Regelung her-
angezogen. Die zusédtzliche Messung mit dem externen Teiler wird verwendet,
um die Qualitat der Regelung bzw. der generierten Testspannung besser beur-
teilen zu konnen. Um Storungen in der Messung von wu; bestmoglich zu unter-
driicken, wurde das Messsignal noch mit einem Tiefpass mit der Grenzfrequenz
von f, = 20Hz gefiltert. Zum Emulieren der verschiedenen Kabelkapazitaten
wurden die in Abbildung 4.1 gezeigten Hochspannungskondensatoren eingesetzt.
Die Kommunikation zwischen dem DSPACE System und dem VLF Prototyp
wurde mithilfe von zwei seriellen Schnittstellen realisiert. Die Daten zwischen
dem DSPACE System und dem Leistungsmodul wurden tiber einen CAN Bus
2.0 bei einer Datenrate von 250 kBd tibertragen. Das zum Schalten der Thyris-
toren bendtigte Steuersignal wurde von der Regelung iiber eine SPI Schnittstelle
mit einer Datenrate von 115kBd an einen optischen Verteiler gesendet, welcher
die Steuersignale iiber Lichtwellenleiter an die Ziindschaltungen der jeweiligen
Demodulatorplatinen weiterleitete.

7.2.2 Messergebnisse

In diesem Abschnitt werden Messergebnisse des Regelungskonzepts am Prototyp
gezeigt. Die durchgefiihrten Messungen sollen die Robustheit des Regelungskon-
zepts gegeniiber Parameterschwankungen, Anderungen in der Amplitude und Fre-
quenz der Testspannung sowie Anderungen in der Kabelkapazitit zeigen. Da in
Kabeldiagnosetests bevorzugt sinusformige Testspannungen verwendet werden,
sind am Priifstand lediglich Messungen fiir diese Spannungsform durchgefiihrt
worden. Die in den Versuchen verwendeten Reglerparameter und Abtastzeiten
sind in Tabelle D.3 im Anhang D zusammengefasst.

Abbildung 7.8 zeigt das Ergebnis einer Messung mit reiner Vorsteuerung, d.h.
der Regelanteil I, o wurde dabei zu Null gesetzt. Die Testspannung wurde mit-
hilfe des internen ohmschen Teilers und dem externen kapazitiven Teiler gemes-
sen. Diese Messgrofien sind im Folgenden mit w; und k., gekennzeichnet. Die
Lastkapazitat wurde in dieser Messung zu C; = 125 nF gewéhlt und die gewiinsch-
te sinusformige Testspannung wurde zu uf = 4¢ sin(270.1t) mit 4¢ = 60 kVrms
vorgegeben. Aufgrund der reinen Vorsteuerung ergibt sich eine Abweichung der
Testspannung vom gewiinschten sinusférmigen Verlauf. Diese Abweichung ent-
steht, da die Vorsteuerung auf Basis des Hiillkurvenmodells entwickelt wurde
und dieses Modell nicht samtliche Eigenschaften des vollsténdigen mathemati-
schen Modells abbildet. Im Speziellen wird der Einfluss des Kapazitatsnetzwerks
im Demodulator sowie der Einfluss der Energiegewinnungsschaltung auf den ef-
fektiven Entladewiderstand in diesem Modell nicht erfasst. Aulerdem weisen die
Verlaufe der Testspannung u; sowie der Einhiillenden der Resonanzkreisspannung
eine geringe Welligkeit auf. Diese Welligkeit wird von den Energiegewinnungs-
schaltungen der einzelnen Demodulatorplatinen verursacht und ist bei kleinen
Lastkapazitdten und Spannungsamplituden stiarker ausgepriagt. Trotzdem zeigt
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Abbildung 7.8: Messergebnis bei reiner Vorsteuerung fiir eine sinusférmige Test-
spannung uf = 4¢sin (270.1¢) mit 4¢ = 60kVrms und eine geschitzte Kabelka-
pazitat von C; = 120.5nF.

dieses Messergebnis, dass mithilfe der Vorsteuerung bereits ein gutes Ergebnis
erzielt werden kann.

In einer zweiten Messung wurde das Regelungskonzept fiir dieselbe Lastkapa-
zitat von C) = 125 nF wie im Fall mit reiner Vorsteuerung getestet. Die Testfre-
quenz wurde dabei erneut zu wa = 270.1rad /s vorgegeben und die Amplitude der
sinusformigen Testspannung wurde zu 4 = 65kVrms gewihlt. Das Ergebnis die-
ser Messung ist in Abbildung 7.9 dargestellt. Aufgrund der Tiefpasscharakteristik
des Hochspannungsanschlusskabels, welches den Ausgang des Priifgenerators mit
den Hochspannungskapazitédten verbindet, ist u; x4, Wesentlich glatter als ;. Der
relativ grofle hochfrequente Anteil in der Messgrofie u; entsteht durch eine kapa-
zitive Kopplung der Resonanzkreisspannung w, iiber parasitare Kapazitaten im
ohmschen Widerstandsteiler. Da diese Kopplung durch den derzeitigen Aufbau
des Priifgenerators bedingt ist und die Grofie dieses hochfrequenten Spannungs-
anteils in uv; durch die Regelung nicht beeinflusst werden kann, wird im Folgenden
Uy kap zUr Beurteilung der Spannungsqualitit verwendet. Der Vorsteuerungsanteil
If, o der virtuellen StellgréBe Ir,, o weist, wie zu erwarten, einen kosinusférmi-
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gen Verlauf auf. Der Regelanteil I, o wird ben6tigt, um Modellungenauigkeiten
und den Einfluss der Energiegewinnungsschaltung auf den effektiven Entlade-
widerstand zu kompensieren. Durch die spate Umschaltung zwischen den Lade-
und Entladephasen und die hohen Spannungsamplituden werden die Demodula-
tormodule in dieser Messung ausreichend mit Energie versorgt, wodurch in den
Entladephasen sdmtliche Demodulatormodule eingeschaltet werden konnen. Dies
zeigt sich in der sehr geringen Restspannung in den Nulldurchgangen der Test-
spannung u;. Im Gegensatz zum Fall mit reiner Vorsteuerung kann bei dieser
Messung mit Hilfe der Regelung ein sehr gutes Fithrungsverhalten und ein THD
Wert der Testspannung von unter 1 % erzielt werden. Die Berechnung des THD
Werts kann im Anhang A gefunden werden. Die derart bestimmten Werte werden
in dieser Arbeit lediglich als erste Abschitzung der erzeugten Spannungsqualitéit
verwendet. Fiir eine exakte Beurteilung der Qualitdt der Testspannung u; miisste
eine genormte Messeinrichtung, wie etwa in [3] gezeigt, verwendet werden. Die
Kabelkapazitat wurde in dieser Messung auf C; = 120.5nF geschatzt.
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Abbildung 7.9: Messergebnis fiir eine sinusformige Testspannung uf =
A sin (270.1¢) mit a¢ = 65kVrms und eine geschiitzte Kabelkapazitit von
C; = 120.5nF.

In einer weiteren Messung wurde das Regelungskonzept fiir eine sinusférmige
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Testspannung mit einer Amplitude von 4 = 35kVrms, eine gewiinschte Testfre-
quenz von wa = 2mw0.1rad/s und eine Kabelkapazitat von C; = 500 nF getestet.
Der Lastwiderstand R;, wurde auf den Wert des internen ohmschen Teilers ge-
setzt. Die Schatzung der Kabelkapazitit ergab in dieser Messung einen Wert von
C, = 504.8 nF. Die resultierenden Verliufe der Testspannung u; und die positive
Einhiillende der Resonanzkreisspannung wu, sind in Abbildung 7.10 dargestellt.
Aus den Verldufen von w; und v 1qp und den zugehorigen Ausgangsfehlern e; und
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Abbildung 7.10: Messergebnis fiir eine sinusformige Testspannung uf =
4 sin (270.1¢) mit 4¢ = 35kVrms und eine geschitzte Kabelkapazitit von
C; = 504.8 nF.

€1 kap z€igt sich, dass mithilfe des Regelungskonzepts ein sehr gutes Fiithrungs-
verhalten iiber anndhernd die gesamte Periode der gewiinschten Testspannung
ufl erzeugt werden kann. Der Fehler in der Testspannung wird im Wesentlichen
durch den hochfrequenten Spannungsanteil in der Ladephase der Kabelkapazitét
C; bestimmt. Die Grofle dieses hochfrequenten Anteils ist, wie bereits erwéhnt,
durch den derzeitigen Hardwareaufbau des Prototyps bestimmt und kann nur
durch entsprechende Umbaumafinahmen wie etwa zusétzliche Abschirmungen im
internen Widerstandsteiler verringert werden. Bei dieser Messung werden in den
Entladephasen die letzten Demodulatormodule nicht vollstandig eingeschaltet.
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Dadurch kann die Kabelkapazitat iiber den Demodulator nicht schnell genug
entladen werden und es entsteht eine geringe Restspannung beim Umschalten
zwischen den Halbwellen. Dieses unerwiinschte Schaltverhalten tritt auf, da die
Energiegewinnungsschaltung nicht genug Energie zum Schalten der Thyristoren
gewinnen kann. Dies liegt an den geringen Amplituden der Resonanzkreisspan-
nung und am Umstand, dass durch die Regelung die Resonanzkreisspannung in
den Entladephasen auf Null gesetzt wird und folglich in diesen Phasen keine wei-
tere Energie zum Schalten der Thyristoren gewonnen wird.! Dieses Problem zeigt
sich vor allem bei geringeren Amplituden der Resonanzkreisspannung bzw. der
Testspannung u; und tritt bei entsprechend groferen Amplituden nicht weiter auf.
Trotz der erhohten Restspannung in den Nulldurchgingen kann in dieser Mes-
sung eine sinusformige Testspannung mit einem THD Wert von ca. 3.7 % erzeugt
werden. Damit wird der vorgeschriebene Maximalwert von 5 % fiir sinusférmige
Testspannungen klar unterschritten.

In Abbildung 7.11 sind die Ergebnisse von drei weiteren Messungen darge-
stellt. In diesen Messungen wurden neben der Lastkapazitit C; und der Am-
plitude 4; der sinusféormigen Testspannung auch die Testfrequenz wa deutlich
verdndert. Auch in diesen Fallen wird eine sehr gute Qualitat der Testspannung
mit THD Werten unter 2% erzielt. Dieses Ergebnis unterstreicht die Robust-
heit des Regelungskonzepts gegeniiber Anderungen der Lastkapazitit, d.h. des
zu testenden Hochspannungskabels, und gegeniiber Anderungen der Parameter
der gewtinschten sinusférmigen Testspannung.

Zusammenfassend zeigen die Messergebnisse, dass durch das Regelungskon-
zept eine sehr gute Regelgiite fiir einen relativ groflen kapazitiven Lastbereich
erzielt werden kann. Der Einfluss der Energiegewinnungsschaltung in den Lade-
phasen der Kabelkapazitiat wird durch die Regelung sehr gut kompensiert. Aufler-
dem wird in sdmtlichen Testféllen eine sehr hohe Qualitdt der Testspannung mit
THD Werten unter den geforderten 5% fur sinusformige VLF Testspannungen
[24] erzielt. Der derzeitige Hardwareaufbau des Demodulators begrenzt jedoch
die erzielbare Genauigkeit bzw. Qualitdt der Testspannung sowie die maximal
mogliche Lastkapazitdt. Aus diesem Grund wird in Kapitel 8 ein verbessertes
Hardwarekonzept des Demodulators vorgestellt, welches die Qualitat der erzeug-
ten Testspannung erhoht und gleichzeitig ein Testen von deutlich langeren Hoch-
spannungskabeln, d.h. grofleren Kabelkapazitdten, ermoglicht.

! Aufgrund der limitierten Spannungsfestigkeit der verwendeten Hochspannungskondensato-
ren konnte die Amplitude der Testspannung in den Messungen nicht weiter erhéht werden.
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Abbildung 7.11: Messergebnisse: (a) ¢ = 35kVrms, wa = 270.05rad/s, C; =
500nkF, C; = 504nkF, (b) 4¢ = 50kVrms, wa = 270.157ad/s, Cp = 125nF,
Cy = 12010F, (c) @ = 65kVrms, wa = 270.25rad/s, C; = 125nF, C; = 120nF.






KAPITEL 8

Verbesserte Demodulatorvariante

In Kapitel 7 wurde in Simulationen und Messungen am Prototyp gezeigt, dass
durch das in dieser Arbeit entwickelte Regelungskonzept eine sehr gute Qualitét
der erzeugten Testspannung erzielt werden kann. Mithilfe einer detaillierten Ana-
lyse des Priifgenerators konnte jedoch festgestellt werden, dass der aktuelle Auf-
bau des Prototyps, vor allem der Aufbau des Demodulators, gewisse Einschran-
kungen im Testbetrieb zur Folge hat. Der modulare Aufbau ermoglicht zwar auf
der einen Seite eine sehr einfache Anpassung des Priifgenerators an groere Test-
spannungen, da lediglich die Modulanzahl erh6ht werden muss. Auf der anderen
Seite beschrankt dieser modulare Aufbau und die aktuelle schaltungstechnische
Realisierung der Lade- und Entladezweige des Demodulators die maximal mogli-
chen Kabelkapazitdten. Mithilfe einer optimierten Verteilung der Entladewider-
stdnde aus Abschnitt 6.5 kann zwar der Bereich der moglichen Kabelkapazitédten
deutlich erweitert werden. Um aber Kapazitaten grofler 1 pF testen zu konnen,
ist es im aktuellen Prototyp unumgéanglich, die Werte der Entladewidersténde im
Demodulator stark zu verringern. Diese Verringerung der Widerstandswerte fiihrt
jedoch in weiterer Folge zu einem erhohten Leistungsverbrauch des Priifgenera-
tors und stellt damit fiir einen erfolgreichen mobilen Einsatz des Priifgenerators
keine akzeptable Losung dar. Eine weitere Einschrankung ergibt sich in Hinblick
auf die erreichbare Qualitdt der Testspannung in den Entladephasen der Kabel-
kapazitdat. Der Grund dafiir liegt in den verwendeten Schaltelementen im Demo-
dulator und die dadurch stark eingeschrankten Schaltmoglichkeiten der Modu-
le. Da als Schaltelemente einfache Hochspannungsthyristoren verwendet werden,
konnen diese lediglich durch Anlegen einer negativen Spannung am Gate gezielt
gesperrt werden. Dies fithrt dazu, dass im aktuellen Prototyp lediglich ein sequen-
tielles Schalten der Demodulatormodule méglich ist und auflerdem jedes Modul
nur einmal pro Entladephase eingeschaltet werden kann. Bei den aktuell N = 20
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verbauten Modulen konnen daher nur 21 verschiedene Entladewidersténde zum
Entladen der Kabelkapazitaten eingestellt und damit nur eine beschrankte Ge-
nauigkeit in der Testspannung erreicht werden. In den verschiedenen Messungen
am Prototyp zeigte sich aulerdem, dass die durch die Energiegewinnungsschal-
tung gewonnene Energie, welche zum Schalten der Thyristoren bend6tigt wird, bei
zu geringen Testspannungen und grofleren Kabelkapazitédten nicht ausreicht, um
samtliche Module in den Entladephasen vollstandig einzuschalten.

In diesem Kapitel wird deshalb eine verbesserte Demodulatorvariante vorge-
schlagen, welche die Einschrankungen des aktuellen Prototyps behebt und gleich-
zeitig die Qualitat der Testspannung verbessert. In Abschnitt 8.1 wird der Aufbau
dieser verbesserten Variante genauer beschrieben und auf die Dimensionierung
und die Wahl der verwendeten Bauteile ndher eingegangen. Anschliefend werden
in Abschnitt 8.2 mehrere Simulationsergebnisse gezeigt, welche einen direkten
Vergleich zwischen dem aktuellen Prototyp und dem Priifgenerator mit verbes-
sertem Demodulator ermoglichen.

8.1 Demodulator mit schaltbaren Entladewider-
standen

Der modulare Aufbau des aktuell verwendeten Demodulators wird in der verbes-
serten Variante weiterhin beibehalten, jedoch wird jedes Demodulatormodul um
zwei schaltbare Entladewiderstande (Entladezweige) erweitert, siehe Abbildung
8.1. Die Werte der Entladewiderstdnde werden fiir alle N Demodulatormodule
identisch gewéhlt und es gilt Rofri1n > Rofron > Roppan > Ronn. Statt der

negativer Zweig

Modul 1 Modul n Modul N

positiver Zweig Ropan

Abbildung 8.1: Prinzipieller Aufbau der verbesserten Demodulatorvariante mit
schaltbaren Entladewiderstanden.

aktuell verwendeten Hochspannungsthyristoren werden in dieser Demodulator-
variante Hochspannungs-IGBTs oder MOSFETs als Schaltelemente eingesetzt,
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wodurch ein beliebiges Ein- und Ausschalten der Demodulatormodule bzw. der
jeweiligen Lade- und Entladezweige moglich ist. Wenn samtliche Module identisch
geschaltet werden, miissen die Beschrdnkungen (6.13) aufgrund der maximal zu-
lassigen Modulspannung gy, mq, an den Schaltpunkten nicht berticksichtigt wer-
den, da dann die effektiven Entladewiderstidnde der einzelnen Module die selben
Werte annehmen und sich damit die Spannung tiber den Modulen gleichmafig
aufteilt. Im vorgeschlagenen Aufbau nach Abbildung 8.1 ergeben sich durch die-
ses identische Schalten der Module lediglich 5 praktische Entladewiderstands-
werte zum Entladen der Kabelkapazitiat. Dies liegt daran, dass der Wert des
Ladewiderstands R, , wesentlich kleiner ist als die Werte der Entladewiderstéan-
de Roffim, Roffon und Rypf3,. Somit nehmen die Widerstandskombinationen
Rograml| Roggaml| Bonms BopsanlRogrsmllRonny Roggaml|Bogs2nl[Ropssmll Ronn
und Roy 10|/ Ronn ungefahr den Wert von R,, ,, an, wenn der Ladezweig mit R,, ,
eingeschaltet wird. Da der effektive Entladewiderstand jedoch in jedem Zeitpunkt
beliebig verandert werden kann (im Speziellen ist es moglich, von einem niedri-
gen Widerstandswert auf einen hoheren zuriickzuschalten), kann sogar mit die-
ser einfachen Ansteuerung der Module und dem neuen Aufbau nach Abbildung
8.1 bereits eine deutliche Verbesserung in der Qualitat der Testspannung erzielt
werden. Eine weitere Verbesserung in der Approximation des benétigten Entla-
dewiderstands wird durch eine individuelle Ansteuerung der Demodulatormodule
erreicht. Aufgrund der maximal zuldssigen Spannung g, mqe. pro Demodulator-
modul ist es natiirlich nicht moglich, auf jede Widerstandskombination zu jedem
beliebigen Wert der Testspannung wu; zu schalten. Trotzdem koénnen bei einer
individuellen Ansteuerung der Module im verbesserten Demodulator wesentlich
mehr Widerstandskombinationen geschaltet werden als im aktuellen Aufbau oder
bei identischem Schalten der Demodulatormodule.

Die optimalen Widerstandswerte von Roffi1n, Roffon und Rofss, konnen
fiir eine gegebene Testspannung und eine gewiinschte maximale Kabelkapazitét
mithilfe des Optimierungsproblems aus Abschnitt 6.5 bestimmt werden. Dazu
wird vereinfacht angenommen, dass die Demodulatormodule identisch geschal-
tet werden, wodurch die Beschrankungen (6.29) und (6.30) aufgrund der maxi-
mal erlaubten Modulspannung g, ma, im Optimierungsproblem vernachlassigt
werden konnen. In der vorliegenden Arbeit wurden die Widerstandswerte exem-
plarisch fiir eine sinusférmige Testspannung der Form uf = 4 sin (270.1¢) mit
4y = 200kVrms und eine maximale kapazitive Last von C; = 2nF berechnet.
Im Vergleich zum aktuellen Prototyp entspricht dies einer Erhéhung der ma-
ximal moglichen Lastkapazitdt um den Faktor 4. Der gesamte Ladewiderstand
R,, des Demodulators wurde fiir diese Berechnung auf den Wert R,, = 25k}
des aktuellen Prototyps gesetzt. Der minimal erlaubte Entladewiderstand wur-
de zu Rofmin = 9.3 MQ gewahlt, gy, mar wurde wie im aktuellen Prototyp auf
Udm,maz = S0KkV gesetzt und die Restspannung u;,.s bei den Nulldurchgangen
der Testspannung darf maximal 1kV betragen. Das Optimierungsproblem wurde
schlieflich mithilfe der MATLAB Funktion fmincon und des Active-Set Algorith-
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mus gelost. Die daraus resultierenden Widerstandswerte sind Rof1., = 465 k€2,
Roppon = 146 kQ und Ryrp3, = 35k(2. In Tabelle 8.1 sind die damit pro Modul
schaltbaren Widerstandskombinationen zusammengefasst.

Widerstand Wert
Rorim 465 kO
RopranllRofsam 111k
Rogpanl|Rogsan 32.5kQ

Rogrinl|Rofpom||Rofgan 26.6kQ
RoffylynHRon,n ~ Ron,n 125 kQ

Tabelle 8.1: Effektive Widerstandswerte pro Demodulatormodul durch Parallel-
schaltung der Modulwiderstande.

8.2 Simulativer Vergleich der Demodulatorvari-
anten

Um die Regelgiite der in Abschnitt 8.1 vorgestellten Demodulatorvariante zu
zeigen, wurden das Regelungskonzept aus Kapitel 6 und das vollstandige ma-
thematische Modell aus Abschnitt 3.1 an die gednderte Form des Demodulators
angepasst und in Simulationen getestet.

In einer ersten Simulation wurde das Regelungskonzept mit der verbesserten
Demodulatorvariante und individuell schaltbaren Modulen fiir die beim aktuellen
Prototyp maximal zuléssige sinusformige Testspannung mit einer Amplitude von
200 kVrms, einer Testfrequenz von wa = 270.1rad/s und die in der Optimierung
gewahlte ohmsch-kapazitive Last von R; , = 300 MS2 und Cj = 2 pF getestet. Die
resultierenden Verlaufe der Testspannung und die benoétigten StellgroBen sind
in Abbildung 8.2 fiir die positive Halbwelle von u; dargestellt.! Betrachtet man
den Verlauf der Testspannung wu; und den zugehorigen Ausgangsfehler e;, zeigt
sich, dass durch die Regelung fiir diese deutlich erhohte Lastkapazitdt ein sehr
gutes Fithrungsverhalten erzielt werden kann. Die Amplitude U, der Resonanz-
kreisspannung weist in der Entladephase BT eine geringe Spannungswelligkeit
auf. Diese Welligkeit entsteht aufgrund der kapazitiven Strome im Demodulator
(Erd- und Steuerkapazitiaten), welche durch das stidndige Schalten der Demodu-
latormodule gehéuft auftreten. Die Grofle dieser Spannungswelligkeit ist jedoch
sehr klein im Vergleich zur Amplitude der Testspannung und kann folglich ver-
nachlassigt werden. Der bendtigte Entladewiderstand R, in der Entladephase
B™ kann in der verbesserten Demodulatorvariante tiber annahernd den gesamten

'Um die Lastkapazitit von C; = 2pF auf die gewiinschten Spannungsamplituden aufzula-
den, musste in der Simulation die Eingangsleistung des Priifgenerator Prototyps entsprechend
erhoht werden.
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Wertebereich sehr gut approximiert werden. Lediglich im Bereich von etwa 3 s ist
es aufgrund der maximal erlaubten Modulspannung gy, mae, nicht moglich, den
theoretisch benotigten Entladewiderstand einzustellen, wodurch sich eine etwas
groflere Abweichung der Testspannung vom gewiinschten sinusférmigen Verlauf
ergibt. In der Nahe der Nulldurchgédnge von u;, d.h. am Ende der Entladephase
B, ergibt sich ebenfalls eine merkbare Abweichung vom Sollverlauf. Dies liegt
daran, dass der minimale Wert von R, auf den gesamten Ladewiderstand des
Demodulators R,, = 25k(2 beschrankt ist und damit nicht beliebig klein gewahlt
werden kann. Trotzdem zeigt dieses Simulationsergebnis, dass durch den Umbau
des Demodulators eine sehr gute Regelgiite fiir deutlich grofiere Kabelkapazitéaten
erzielt werden kann.
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Abbildung 8.2: Simulationsergebnis der Regelung mit verbesserter Demodula-
torvariante fiir eine sinusformige Testspannung w; = 4;sin(270.1¢) mit 4; =
200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von R; , = 300 M2, C; = 2 pF.

In einer zweiten Simulation wurde die aktuelle Demodulatorvariante mit der

verbesserten Variante nach Abbildung 8.1 verglichen. Dazu wurde in beiden Si-

mulationen die Regelung fiir eine sinusférmige Testspannung der Form uf =

@ sin (270.1¢) mit 4f = 200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von R;, =
300 MQ und C; = 500nF getestet. Da die Hardwareanderung im Demodulator

lediglich die Approximation des benétigten Entladewiderstands in den Entlade-
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phasen der Kabelkapazitat beeinflusst, sind in Abbildung 8.3 nur die resultie-
renden Ausgangsfehler ¢; in der Entladephase BT dargestellt. Mit der verbesser-
ten Demodulatorvariante kann eine deutlich bessere Regelgiite erzielt werden, da
die individuelle Ansteuerung der Module eine wesentlich bessere Approximation
des theoretisch benotigten Entladewiderstands ermoglicht. Dadurch ergeben sich
im Vergleich zum aktuellen Prototyp deutlich kiirzere Entladeabschnitte in der
Entladephase Bt und folglich eine viel geringere Abweichung vom gewiinschten
sinusformigen Verlauf.

5.0 aktuell verbessert I ........ I ........ I ........ I ........ I ....... i
% 2.5 _ ........ ...... ........ ........ ........ ........ ........ .........
Y 00F
725 L L ! L ! ! ! ! i
3.0 3.2 3.4 3.6 3.8 4.0 4.2 4.4 4.6 4.8 5.0

Zeit (s)

Abbildung 8.3: Simulativer Vergleich des Ausgangsfehlers e; der aktuellen und
der verbesserten Demodulatorvariante fiir eine sinusformige Testspannung u; =
@ sin(270.1¢) mit 4; = 200kV rms und eine ohmsch-kapazitive Last von R;, =
300 M€ und C; = 500 nF.

Die in diesem Abschnitt gezeigten Simulationsergebnisse zeigen, dass durch
die vorgeschlagene Demodulatorvariante eine deutlich bessere Qualitat der Test-
spannung erzielt wird und deshalb ein Umbau des Demodulators im aktuellen
Prototyp sinnvoll ist. Aulerdem kann durch den verbesserten Aufbau mit zu-
sitzlichen Entladewidersténden ein weitaus groflerer kapazitiver Lastbereich von
wenigen nF bis zu mehreren pF abgedeckt werden. Der gesamte Entladewider-
stand R,¢s des Demodulators kann in der verbesserten Variante sehr hochohmig
gewihlt werden, wodurch die benotigte Eingangsleistung des Priifgenerators bei
grofieren Lastkapazitiaten so gering wie moglich bleibt (vergleiche dazu die Ver-
ldufe von y in Abbildung 6.4). Da der Umbau des Demodulators lediglich die
Approximation des Entladewiderstands in den Entladephasen beeinflusst, kann
das fiir den aktuellen Prototyp entwickelte Regelungskonzept sehr einfach an die
verbesserte Demodulatorvariante angepasst werden. Fiir den Umbau des Pro-
totyps und die anschlieende Umsetzung des Regelungskonzepts miissen jedoch
noch folgende Punkte im Detail behandelt werden:

1. Durch die individuelle Ansteuerung der Demodulatormodule wird im Pro-
totyp eine aufwandigere Ansteuerungshardware benotigt. Die individuelle
Ansteuerung der Module kénnte beispielsweise durch parallele Lichtwellen-
leiter und eine bindre Adressierung der einzelnen Lade- und Entladezweige
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erfolgen. Bei der Realisierung miissen jedoch geometrische Beschrankungen
durch die Grofle des Hochspannungskessels und der Hochspannungskompo-
nenten berticksichtigt werden. Auflerdem muss darauf geachtet werden, dass
durch die Verdnderung in der Ansteuerung der modulare Aufbau des De-
modulators nicht beeinflusst wird und weiterhin eine einfache Adaption des
Prifgenerators an hohere Testspannungen, d.h. eine beliebige Erweiterung
der Modulanzahl, méglich ist.

2. Die Messergebnisse am aktuellen Prototyp zeigten, dass die Energie zum
Schalten der Demodulatormodule fiir geringe Spannungsamplituden und
grofle Kabelkapazititen teilweise nicht ausreicht, um sdmtliche Module in
der Entladephase zu schalten. In der verbesserten Demodulatorvariante
werden statt der aktuell verbauten Thyristoren Hochspannungs-IGBTs oder
MOSFETs eingesetzt. Da diese Schaltelemente deutlich weniger Energie
zum Schalten benotigen, sollte diese Schaltproblematik nach dem Umbau
deutlich weniger bzw. gar nicht mehr auftreten. Trotzdem sollte beim Um-
bau des Demodulators die aktuelle Problematik in der Energiegewinnung
beriicksichtigt und entsprechende Anderungen vorgenommen werden.






KAPITEL 9

Zusammenfassung und Ausblick

Die vorliegende Arbeit beschéftigte sich mit dem Entwurf eines Regelungs- und
Beobachterkonzepts fiir einen VLF Priifgenerator Prototyp der Firma Mohaupt
high voltage. Aufgrund seines speziellen Aufbaus ermoglicht dieser Priifgenera-
tor ein Testen von Hochspannungskabeln mit Testspannungen im Bereich von
200kV rms und hoéher. Damit ein mobiler Einsatz des Priifgenerators gewahr-
leistet werden kann, musste beim Entwurf der Regelung darauf geachtet werden,
dass der Leistungsverbrauch wahrend des Priifbetriebs so gering wie moglich aus-
fallt. AuBerdem muss sichergestellt werden, dass der THD Wert der generierten
Testspannung den maximal erlaubten Wert von 5 % nicht tiberschreitet.

Zu Beginn dieser Arbeit wurde ein vollstdndiges mathematisches Modell des
Priifgenerators hergeleitet, welches samtliche nicht idealen Eigenschaften des Sys-
tems beschreibt. Ausgehend von den Gleichungen des vollstandigen Modells wur-
den ein reduziertes Modell des Priifgenerators und ein sogenanntes Hiillkurven-
modell erstellt. Das vollstdndige mathematische Modell wurde schliellich mit
Messungen des VLF Prototyps abgeglichen. In den durchgefithrten Messungen
stellte sich heraus, dass die urspriingliche Auslegung des Prototyps, im Speziellen
die Wahl der Stiitzkondensatoren im Demodulator, zu einem unerwiinschten Fehl-
verhalten fithrte. Mithilfe des vollstandigen Modells konnte dieses Fehlverhalten
in Simulationen nachgebildet und eine Losung ausgearbeitet werden. Neben dem
Modellabgleich wurde auch ein simulativer Vergleich des vollstandigen Modells
mit dem reduzierten Modell und dem Hiillkurvenmodell durchgefiihrt. Hier zeigte
sich, dass sowohl das reduzierte Modell als auch das Hillkurvenmodell die we-
sentlichen Eigenschaften des Priifgenerators sehr gut abbilden und somit fiir eine
Systemanalyse und den nachfolgenden Reglerentwurf eingesetzt werden kénnen.

Im Zuge der Systemanalyse wurde als Erstes der Einfluss parasitarer Streu-
kapazitdten sowie der Kapazitidt des Testkabels auf die Resonanzfrequenz des
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Serienresonanzkreises untersucht. Es stellte sich heraus, dass die Resonanzfre-
quenz von der Kabelkapazitiat nicht wesentlich beeinflusst wird. Dieses Ergebnis
bringt den grofien Vorteil mit sich, dass die Resonanzfrequenz des Priifgenerators
lediglich einmalig nach dem Zusammenbau des Priifgenerators ermittelt werden
muss und fiir simtliche Kabeltests konstant gehalten werden kann. Anschlieffend
wurde die einfachste Form der Demodulation genauer analysiert. Dabei konn-
te gezeigt werden, dass diese Form der Demodulation lediglich bei sehr kleinen
Kabelkapazitdten zu einem sinusféormigen Verlauf der Testspannung fiihrt und
deshalb fiir den spéteren Prifbetrieb nicht geeignet ist. Ausgehend von diesem
Ergebnis wurde in einem weiteren Schritt eine optimale Steuerung des Demo-
dulators derart bestimmt, dass am Ausgang des Priifgenerators eine moglichst
exakte sinusformige Testspannung erzeugt wird und gleichzeitig der THD Wert
der Testspannung sowie die Verluste im Priifgenerator minimiert werden. Fiir
die Herleitung dieser Optimalsteuerung mussten mehrere Systemvereinfachungen
getroffen werden. Trotzdem lieferten die daraus gewonnenen Ergebnisse einen ers-
ten Anhaltspunkt, wie die Resonanzkreisspannung gewéhlt und die Ansteuerung
des Demodulators erfolgen muss, damit beim betrachteten Priifgenerator eine
moglichst hohe energetische Effizienz im Priifbetrieb erreicht wird. Neben diesen
Ergebnissen konnte mithilfe des vollstdndigen Modells in Simulationen gezeigt
werden, dass im Hinblick auf eine Regelung der Testspannung die urspriinglich
vorgesehene Ansteuerung des Leistungsmoduls Schwéchen aufweist. Im Bereich
der Nulldurchgiange der Testspannung kann mit dieser Ansteuerung keine Stell-
grofle generiert werden und folglich die Testspannung durch die Regelung nicht
beeinflusst werden. Aus diesem Grund wurde fiir die Umsetzung des Regelungs-
konzepts eine alternative Ansteuerung des Leistungsmoduls verwendet.
Ausgehend von den Ergebnissen der Systemanalyse wurde schliellich das
Regelungs- und Beobachterkonzept derart entwickelt, dass sémtliche Anforde-
rungen im Hinblick auf einen energetisch effizienten Priifbetrieb sowie an die
Qualitat der Testspannung erfillt werden. Fiir die in den Ladephasen der Ka-
belkapazitat benotigte Pulsweite der Leistungsmodulspannungen konnte mithilfe
des nichtlinearen Hiillkurvenmodells eine analytische Losung hergeleitet werden.
In den Entladephasen der Kabelkapazitat findet kein Nachladen tiber den De-
modulator statt, wodurch der Leistungsverbrauch dieses Priifgenerators deutlich
minimiert wird. Auflerdem wurde der zum Entladen notwendige Entladewider-
stand abhangig von der gewiinschten Testspannung und der Kapazitat des Test-
kabels bestimmt. Dadurch kann mithilfe der Regelung eine gleichmafBige Qualitat
der Testspannung fiir einen groflen kapazitiven Lastbereich sichergestellt werden.
Bei der Ansteuerung des Demodulators musste der modulare Aufbau und die
physikalischen Beschrénkungen der Thyristoren im Demodulator berticksichtigt
werden. Hier zeigte sich, dass die Beschrankungen der Thyristoren, d.h. deren
maximal zulassige Spannung, und die urspriingliche Wahl der Entladewiderstan-
de im Demodulator den Bereich der maximal moglichen Kabelkapazitaten stark
einschranken. Mithilfe eines statischen Optimierungsproblems konnte schliefllich
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eine optimale Verteilung der Entladewiderstande derart berechnet werden, dass
der Wertebereich der maximalen Kabelkapazitat ohne Verschlechterung der ener-
getischen Effizienz oder der Qualitat der Testspannung deutlich erweitert werden
konnte. Da der exakte Wert der Kabelkapazitat vor dem Priifablauf generell
nicht bekannt ist, wurde das Regelungskonzept um einen entsprechenden Schat-
zer erweitert. Mithilfe eines Schétzers basierend auf dem Least Squares Verfahren
konnten hier sehr gute Ergebnisse erzielt werden.

Das entwickelte Regelungskonzept wurde schliellich in Simulationen am voll-
standigen mathematischen Modell validiert. Es konnte gezeigt werden, dass das
um einen Schitzer erweiterte Regelungskonzept duflerst robust gegeniiber Ande-
rungen in den Kabelparametern, der gewiinschten Testfrequenz und der Form der
Testspannung ist. AnschlieBend wurde das Regelungskonzept auf einem Rapid-
Prototyping System der Firma DSPACE implementiert und mit verdnderter Wi-
derstandsverteilung in verschiedenen Messungen am Prototyp validiert. In samt-
lichen Testfallen konnte eine sehr hohe Qualitat der Testspannung mit THD Wer-
ten unter den geforderten 5 % fiir sinusféormige VLF Testspannungen erzielt wer-
den.

In den Messungen und Simulationen zeigte sich jedoch, dass die derzeitige
schaltungstechnische Realisierung des Demodulators die erzielbare Genauigkeit
bzw. Qualitat der Testspannung sowie die maximal mogliche Kabelkapazitat be-
grenzt. Aus diesem Grund wurde ein verbesserter Aufbau des Demodulators erar-
beitet. Das vollstandige mathematische Modell und das Regelungskonzept wur-
den schliellich an die gednderte Form des Demodulators angepasst und in Simu-
lationen getestet. Ein direkter Vergleich der Demodulatorvarianten zeigte, dass
durch die vorgeschlagenen Anderungen im Demodulator eine deutliche Verbesse-
rung in der Qualitdt der Testspannung erzielt werden kann und gleichzeitig we-
sentlich groflere Kabelkapazitdten getestet werden kéonnen. Mit diesem Ergebnis
konnte gezeigt werden, dass ein Umbau des Demodulators im aktuellen Prototyp
fiir einen spéateren Einsatz des Priifgenerators sinnvoll ist.

Zusammenfassend lasst sich sagen, dass in dieser Arbeit mithilfe einer detail-
lierten mathematischen Modellierung des betrachteten Priifgenerators ein syste-
matischer Entwurf eines geeigneten Regelungs- und Beobachterkonzepts ermog-
licht wurde. Das Systemverhalten des Priifgenerators konnte mit den Modellen
gezielt analysiert werden und neben der Herleitung einer energetisch optima-
len Ansteuerung des Priifgenerators konnte auch eine Optimierung verschiedener
Systemparameter durchgefithrt werden. Wesentlich beim Entwurf des Regelungs-
konzepts war die Verwendung eines sogenannten Hiillkurvenmodells des Priif-
generators. Aufgrund der speziellen Struktur dieses Modells konnte im Fall des
Priifgenerators eine analytische Berechnung der Pulsweite der Leistungsmodul-
spannungen hergeleitet werden. Die Verwendung dieses Modellansatzes ist jedoch
nicht nur auf den betrachteten Priifgenerator beschrankt, sondern kann generell
fiir Systeme mit Resonanzkreisstrukturen eingesetzt werden. Ein interessantes
Einsatzgebiet stellen beispielsweise in der Leistungselektronik weit verbreitete
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Resonanzkreiskonverter dar.



ANHANG A

Berechnung des THD Werts der Testspannung u;

Der Total Harmonic Distortion value (THD Wert) ist ein Maf}; um die Gro-
Be der Signalanteile, die durch nichtlineare Verzerrungen eines elektrischen oder
akustischen Signals entstehen, zu quantifizieren. Der THD Wert kann somit als
sinnvolles Maf3 zur Validierung der Qualitdat der VLF Priifspannung herangezogen
werden. Geméafl IEEE Standard fir VLF Kabeltests [24] muss bei sinusférmigen
Spannungen der RMS Wert der Testspannung um den Faktor 1/ V2 geringer als
der zugehorige Spannungsspitzenwert sein. Dies ist gewéhrleistet, falls der THD
Wert der Testspannung geringer als 5 % ist. Bei Cosinus-Rechteckspannungen
wird hingegen angenommen, dass der RMS Wert und der Spitzenwert der Test-
spannung identisch sind, siehe [24].

Der THD Wert einer sinusformigen VLFE Testspannung kann geméfl [23] tiber

n 2
=2 Ul,z’

THD =
Ut

(A.1)

berechnet werden. Darin bezeichnet U; ; den Effektivwert der i-ten Harmonischen
und U ; ist der Effektivwert der Grundwelle der betrachteten VLF Testspannung.
Der THD Wert nach (A.1) wird in der vorliegenden Arbeit verwendet, um eine
Abschétzung der Signalqualitit der erzeugten VLF Testspannung u; am Ausgang
des Priifgenerators zu erhalten.
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ANHANG B

Berechnung von Us, in Regelphase A ™

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Berechnung der Amplitude Us, der trans-
formierten Summeneingangsspannung us; = u,1 + U2, welche in dem in Kapitel 6
vorgestellten Regelungskonzept zur Bestimmung der Pulsweite y der Leistungs-
modulspannungen benétigt wird. Es wird dazu eine quasi-stationare Formulie-
rung der Hiillkurvengleichungen (3.35a) und (3.36) mit dem Demodulatorstrom
aus (3.47a) in der Form (zur Notation siehe auch (3.31))

_ ir A ir fjdm + I"Jl

0 = _LET‘ [iz] Q — RET‘ [iz] + [ .['j_E (Bla)
_ I~J.dm o ir + ‘ljﬁdm _ 0 0 ﬁdm

0 —Cs, [ s ] a [ v ] o [ (B.1b)

eingefiihrt. Zur Losung des resultierenden Gleichungssystems (B.1) nach der Am-
plitude Us, werden samtliche Kosinus- und Sinuskomponenten in Amplitude und
Phasenwinkel transformiert

Us,c= UZ cos(¢) Uss = UE sin(¢)
Udm,c = Ui cos(® + Pam) Udm,s = Ui sin(¢ + Gam)
U= U, cos(¢ + ¢) U, = U, sin(¢ + ¢)
I =1, cos(¢ + ¢) I,s = I, sin(¢ + &r)
I = Is cos(¢ + ¢x) Iy = Ixsin(¢ + ¢x). (B.2)
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124 B. Berechnung von Us, in Regelphase A™

Durch Einsetzen von (B.2) in (B.1a) konnen die Gleichungen der Stréme zu

0= —Rylx cos(¢ + ) + Us cos(¢) — (Lylusin(é + ¢x) + 2Lyl sin(é + 6,) ) wy

(B.3a)
0= —Rpfg sin(¢ + ¢x) + Us sin(¢) + (Lpfg cos(p + ox) + 2LpSfT cos(¢ + ng)) w
(B.3b)
0=—(2R, + R.)1, cos(¢ + ¢,) + Uy cos(é + &) + U cos(¢ + dam)
— (LysIssin(¢ + ¢x) + (2Ly + L,) ], sin(¢ + ¢,))w, (B.3¢)
0= —(2Rs + R,) I, sin(¢ + ¢,) + Uysin(¢ + ¢1) + Uy Sin(6 + Grm)
+ (Lpsfz sin(¢ + ¢x) + (2L + L,,)[Ar cos(¢ + &) )ws- (B.3d)

umformuliert werden. Einsetzen von (B.2) in (B.1b) liefert die quasi-stationéren
Gleichungen der Spannungen zu

0= —1I,cos(¢p+ ¢) — WU co8(d + dam) — ((Cam + C) Ui SN () + P

+ C.U;sin(¢ + ¢;))w, (B.4a)
0= _fr Sin(gb + gb’/‘) - \I/ﬁdm Sin(¢ + ¢dm) + ((Odm + Cr)Udm COS(Cb + gbdm)
+ C, U cos(¢ + 1) )w, (B.4b)
0=—1, cos(¢p + &) — W — (C’T(A]dm sin(¢ + Gam)
l.g
+ (G, + C)U;sin(¢ + ¢)))w, (B.4c)
0= —1Isin(¢p+ ¢,) — (W — (CUgr cOS( + bam)
9
+ (G + C)U; cos(d + ) ). (B.4d)

Werden zusatzlich die Differenzwinkel Aggyi = ¢am — &1, Adr; = ¢ — ¢ und
A¢s; = ¢x — ¢ eingefihrt und der aus (6.6) numerisch berechnete Wert von Ui
in (B.4) eingesetzt, kann das resultierende Gleichungssystem (B.3)-(B.4) nach den
unbekannten Groéfien Ul, A¢dml, Ir, A¢y, IE, Apsy, Ug und ¢; gelost werden.

Durch Eliminieren von /, in (B.4) und Ersetzen des Demodulatorwinkels ¢y,
durch ¢gm = @1 + Adgm, berechnen sich die Amplitude Ul der Testspannung und
der Differenzwinkel A¢g,,; zu

ﬁl = (werm SiH(Aqbdm,l) + v COS(Aqbde)) ﬁdle,g (B5a)

Wy (Cdm - Rhgél\lf)
v+ ngl,gélCdm ‘

A¢am, = arctan ( (B.5b)

Die Amplitude I, des Resonanzkreisstroms und der zugehorige Differenzwinkel
A¢,,; konnen in einem néchsten Schritt aus (B.4c) und (B.4d) mit ¢gn = & +
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A@gm, und ¢, = ¢ + A, zu

P _wrCrUdm SIn(A@gm,i) Rig + U,

.= B.6a

cos(A¢r1)Rig ( )

A¢,; = — arctan (erl’g(UlClAjL qudm c05(2Pam.) j_ Uic. ) (B.6Db)
wTCrUdm SlH(Aqbdm’l)Rl’g + Ul

bestimmt werden. Durch Verwendung von (B.3c) und (B.3d), und Einsetzen der
Differenzwinkel A¢gy, 1, Ap,; und A¢s;, ergeben sich die Amplitude Iy, des trans-
formierten Eingangsstroms und der zugehorige Differenzwinkel A¢y,; zu

A 1 . . .
Iz =~ 0+ wp Ly sin(Adyy) + 2w, 1, Ly sin(Ag,
. Wy Lps sin(A¢s ) ( Ui+w sin(Agy,) + 2w sin(Agy)
+er7’ COS(A¢T,1> + 2er5 COS(AQSTJ) — ﬁdm COS(Agbdm,l)) (B7a)
A
Ay = arctan (B> ‘ (B.7h)

Die Terme A und B berechnen sich darin in der Form

A=-U, - Uy, cos(Apam,) + w, I, L, sin(Agy,) + 2w, I, L, sin(Ag,)

+ IR, cos(Ag,,) + 21 R, cos(A¢yry) (B.8a)
B=uwl.L, cos(A¢yy) + 2w, 1, L cos(Aor) + Ui sin(A@dm,i)
— IR, sin(Aéy;) — 21, R, sin(A¢,,). (B.8b)

SchlieBlich kénnen aus (B.3a) und (B.3b) die restlichen zwei Unbekannten Us,
und ¢; zu

[72 = Rpjg COS(¢1 + A(bE,l) —+ WTLPIAE sin(@ + A(bg’l) -+ 2erpS[AT SiIl((m -+ A¢r,l)

(B.9a)
(bl = _A¢r,l

— arctan <

QWTLPS[AT + erij COS(A(bT’l — Agﬁz}’l) + Rpfg SiH(A¢nl — A¢Z,l)>
fg(wTLp sin(AngJ - AQZSEJ) - Rp COS(AQZST,Z - Agbgyl)
(B.9b)

berechnet werden.






ANHANG C

Trajektoriengenerator fiir eine nicht-sinusformige

Testspannung u;

Im Folgenden wird die Berechnung der Trajektorie fiir die Testspannung u; be-
schrieben, welche in Abschnitt 7.1.3 zur simulativen Validierung des Regelungs-
konzepts verwendet wird. Aufgrund der Symmetrie der Testspannung wird die
Berechnung der Trajektorie lediglich fiir die positive Halbwelle von u; dargestellt.
Die Trajektorie wird in 5 Teilintervalle pro Halbwelle unterteilt, siehe Abbildung
C.1. Fiir die Berechnung der Trajektorie werden die Umschaltzeitpunkte ¢; mit
1 =1,...,4 zwischen den Intervallen, sowie die Amplitude 4; und die gewiinschte
Testfrequenz wa der Testspannung vorgegeben.

150
Sinusformige Testspannung
100 Trajektorie u;
?, BO b f e i N
e : : : : i : : : :
= O ....... .I ........ | ...... | ........ ........ ........ ........ ........
é ¢ I | f If | : : : :
g —50 |01 1 lo.... :344 1/45]. .\ - - R PR ERRRRREE e
wn o [ S . | . . .
: | o S :
—100 | -- ..... ]It ........ :t:tl .........
150 L1 Y. WA .
4 5 6 7 8 9 10
t

Abbildung C.1: Verlauf einer sinusférmigen Testspannung w; und einer nicht-

sinusférmigen Trajektorie.
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128 C. Trajektoriengenerator fiir eine nicht-sinusférmige Testspannung u

Im Zeitintervall 0 < t < t; ist die Trajektorie fiir u; durch

fOl - k’ (t - to) ; (Cl)
mit der konstanten Steigung
1y
k=+—7—— C.2
tl-gtg o t() ( )

definiert. Fir das Zeitintervall ¢t; < t < ty wird der Verlauf von w; durch ein
Polynom der Form

=& + &P+ &L+ & (C.3)
beschrieben und fir ¢, <t < t3 gilt
faz = 1. (C4)

Die zweite Héalfte der positiven Halbwelle ist symmetrisch zur ersten Halfte und
die Trajektorie ergibt sich folglich fiir t3 <t <ty zu

fas = Gt? + Gt® + Gt + G, (C.5)
und fur ¢, <t < % ist der Verlauf von u; durch
fais=—k(t—ts) +d (C.6)
mit
d = fz(ta) (C.7)

und k aus (C.2) vorgegeben. Bei den Umschaltzeitpunkten ¢; und ¢, miissen die
Bedingungen

fi2 (t1) = for (t1) (C.8a)
fi2 (ta) = faz (t2) (C.8b)
dfiz|  _ dfm
a - TS ) (C.8¢)
dfiz|  _ dfes
au . TS » (C.8d)

erfullt sein und fiir die zweite Hélfte der positiven Halbwelle muss an den Zeit-
punkten t3 und t4

f31(t3) = foz (t3) (C.9a)
f3a (ta) = fus (ta) (C.9Db)
dfsa| dfes
“at - T - (C.9¢)
A dfi
T . T . (C.9d)
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gelten. Die Gleichungen (C.8) und (C.9) werden schlielich zur Berechnung der
Koeffizienten der Ubergangspolynome in (C.3) und (C.5) verwendet. Die Ampli-
tude 4; und die Testfrequenz wa der Trajektorie in den Abbildungen C.1 und
7.7 wurden zu @; = 100kVrms und wa = 270.1rad/s gewahlt. Die Umschalt-
zeitpunkte t; mit ¢ = 1,...,4 zwischen den Intervallen wurden zu t; = O.2ﬁ,
ty = 0.375&, t3 = ﬁ —tyund t4 = ﬁ — t1; angenomimen.






ANHANG D

Parameter

Beschreibung Symbol Wert  Einheit
Induktivitdt Primérwicklungen Lyi, Ly 20 mH
Induktivitdt Sekundarwicklungen L, Lo 3.38 H
Priméare Wicklungswiderstande Ry1, Rpo 3 mS)
Sekundéire Wicklungswiderstiande Rs1, Rso 0.3 Q
Kopplungskoeffizienten k1, ko 0.99997
Resonanzfrequenz Wy 271106  rad/s
Resonanzkreiskapazitét C, 5 nF
Resonanzkreisinduktivitat L, 3.5 H
Verlustwiderstand Resonanzkreis R, 520 Q
Demodulatorkapazitéat Cimmn.n=1,...,5 17.6 nF
Demodulatorkapazitét Cimm,n=06,...,20 8.8 nkF
Streukapazitét Cen,n=1,...,5 70 pF
Streukapazitat Cen,n=6,...,15 50 pF
Streukapazitét Cen,n=16,...,20 70 pF
Entladewiderstand Demodulator Rofrn,m=1,...,4 850 k2
Entladewiderstand Demodulator Roffm,m=5,...,9 550 kQ
Entladewiderstand Demodulator Rofpn,m=10,...,13 375 k)
Entladewiderstand Demodulator Rofrm,m=14,...,20 250 kQ
Ladewiderstand Demodulator Ronn,n=1,...,20 1.25 k2
Amplitude Spannungen Leistungsmodul 540 A%

Tabelle D.1: Parameter des vollsténdigen Modells aus Abschnitt 3.1.
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D. Parameter

Beschreibung Symbol  Wert  Einheit
Induktivitdt Primarwicklungenen L, 20 mH
Induktivitdt Sekundarwicklungen Ly 3.38 H
Primérer Wicklungswiderstand R, 3 m{)
Sekundéarer Wicklungswiderstand R 0.3 Q
Kopplungskoeffizient k 0.99997
Resonanzfrequenz Wy 271106 rad/s
Resonanzkreiskapazitét C, 5 nkF
Resonanzkreisinduktivitat L, 3.5 H
Verlustwiderstand Resonanzkreis R, 520 Q
Demodulatorkapazitét Cam 0.91 nF
gesamter Entladewiderstand Demodulator R,z 9.3 MQ
gesamter Ladewiderstand Demodulator Ron 25 kO
Amplitude Spannungen Leistungsmodul Uy 540 A%

Tabelle D.2: Parameter des reduzierten Modells aus Abschnitt 3.2.

Beschreibung Symbol Wert Einheit
Abtastzeit Regler T, 3 ms
Abtastzeit Schéatzer Ton 6 ms
Reglerparameter (Phase AT)  k;y 500 -
Reglerparameter (Phase AT) kp 50 -
Reglerparameter (Phase B)  k; 50 -
Reglerparameter (Phase B¥) kp ) -
Reglerparameter Ka 8000 -

Tabelle D.3: In den Simulationen und Messungen verwendete Reglerparameter.
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