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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.
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Kurzzusammenfassung

Diese Arbeit beschäftigt sich mit dem Entwurf eines nichtlinearen Regelungs-
und Beobachterkonzepts für einen very low frequency (VLF) Prüfgenerator zum
mobilen Prüfen von Hochspannungskabeln. Die Regelungsstrategie wird benö-
tigt, um die sehr hohen Anforderungen an die Qualität und Genauigkeit der VLF
Testspannungen erfüllen zu können. Zu Beginn dieser Arbeit wird ein detailliertes
mathematisches Modell des Prüfgenerators hergeleitet, welches die wesentlichen
nichtidealen Eigenschaften des Systems beschreibt. Ausgehend von diesem Mo-
dell werden ein reduziertes Modell des Prüfgenerators und ein Hüllkurvenmodell
erstellt. Diese vereinfachten Modelle bilden die wesentlichen Eigenschaften des
Prüfgenerators sehr gut ab und werden deshalb für eine Systemanalyse und den
anschließenden Reglerentwurf verwendet. In der Systemanalyse wird unter ande-
rem untersucht, wie die Stellgrößen gewählt werden müssen, damit die Verluste
während des Prüfbetriebs minimiert und gleichzeitig die hohen Anforderungen an
die Qualität der Testspannung erfüllt 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 Qualität
der Testspannung nur erfüllt werden können, wenn zusätzlich zum eigentlichen
nichtlinearen Reglerentwurf mehrerer Systemparameter optimiert werden. Da im
späteren Prüfbetrieb die Kapazität des Testkabels nicht genau bekannt ist, wird
die Regelung um einen Beobachter für die Kabelkapazität erweitert. Die erzielba-
re Regelgüte wird in Simulationen und Messungen an einem VLF Prüfgenerator
Prototyp für Testspannungen bis zu 200 kV rms validiert. Im Anschluss daran
wird eine Hardwareänderung des Prototyps vorgeschlagen, mit deren Hilfe eine
weitere Verbesserung der Spannungsqualität erzielt und zusätzlich der Wert der
maximal möglichen Kabelkapazität erhöht werden kann.
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KAPITEL 1

Einleitung

Eine der großen Herausforderungen in Hochspannungsnetzwerken ist das Testen
kompletter Netze bevor diese in Betrieb genommen werden. Auch wenn sämtliche
Komponenten eines Netzes direkt nach der Herstellung in der Fabrik überprüft
wurden, muss die endgültige Zusammenschaltung der Komponenten und vor al-
lem die verwendeten Hoch- und Höchstspannungskabel vor Ort getestet werden.
Dieses Kapitel gibt einen kurzen Einstieg in die Problematik der mobilen Prüfung
von Hochspannungskabeln und schafft einen Überblick über die derzeit vorhan-
denen Technologien zur Erzeugung der benötigten Testspannungen. In Abschnitt
1.1 wird dazu als Erstes auf die mobile Kabelprüfung und die verwendeten Test-
methoden näher eingegangen. Im Anschluss wird in Abschnitt 1.2 ein Überblick
über verschiedene Prüfgeneratoren 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 Kabelprüfung
Ursprünglich wurden Hoch- und Höchstspannungskabel durch Anlegen einer
Gleichspannung (HV-DC Test) getestet, siehe [14, 19]. Bei den heutzutage üb-
licherweise verwendeten Hochspannungskabeln mit Kunstoffisolation, wie etwa
XLPE (cross-linked polyethylen) oder PE (polyethylen), ist ein Testen mit Gleich-
spannung aus mehreren Gründen 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 erhöhten elektrischen Beanspruchung der Isola-
tion führen, siehe [1, 14, 62, 64]. Diese erhöhte Belastung der Kabelisolation kann
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2 1. Einleitung

im späteren Betrieb zu Störungen in der Versorgung oder im schlimmsten Fall
zu einem kompletten Ausfall des betroffenen Hochspannungskabels führen. 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 höherfrequenter Wechselspannung werden aufgrund
der großen Kabelkapazitäten der Hochspannungskabel sehr hohe Blindleistungen
benötigt. Um diese Leistungen zur Verfügung zu stellen, sind sehr große und da-
mit schwere Prüfgeneratoren notwendig, welche sich nur eingeschränkt für eine
Prüfung vor Ort eignen [7, 20, 44, 58]. Damit eine mobile Prüfung von Hoch-
und Höchstspannungskabeln mit Wechselspannung trotzdem möglich ist, wurde
in den letzten Jahrzehnten eine neue Testmethode mit sehr niedrigen Testfre-
quenzen (very low frequency (VLF)) im Bereich von 10 mHz bis zu 0.1 Hz ein-
geführt, siehe [13, 31, 49, 55, 56]. Diese starke Verringerung der Testfrequenz im
Vergleich zur Netzfrequenz führt zu einer deutlichen Reduktion der benötigten
Blindleistung [47]. Dies wiederum erlaubt den Bau von wesentlich kompakteren
und leichteren Prüfgeneratoren, welche einfacher zu transportieren und damit für
eine mobile Prüfung vor Ort geeignet sind.

Bei mobilen Kabelprüfungen werden verschiedene Prüfmethoden eingesetzt,
welche es ermöglichen, eine Aussage über den Alterungszustand und damit die
Qualität eines getesteten Hochspannungskabels zu treffen. Die einfachste dieser
Prüfmethoden stellt die Stehspannungsprüfung (withstand test) dar [25, 36]. Sie
erlaubt lediglich eine einfache „ja-nein-Aussage“ über die Funktionstüchtigkeit
des getesteten Kabels und gibt keine genaue Auskunft über etwaige Beschädigun-
gen des Kabels. Außerdem kann diese Prüfmethode zu einer Beschädigung des
Testkabels führen. Eine bereits deutlich bessere Prüfmethode ist die sogenann-
te tan δ Messung bzw. Verlustfaktormessung [22, 51]. Der Verlustfaktor tan δ ist
als Verhältnis von ohmschen zu kapazitiven Verlusten eines Kabels definiert [32].
Mit dieser Prüfmethode können Isolationsfehler, wie etwa durch Wassereinschlüs-
se hervorgerufene „water trees“, identifiziert werden, wodurch der Alterungszu-
stands des getesteten Kabels grob klassifiziert werden kann. Eine dritte VLF
Prüfmethode ist die Teilentladungsmessung [47, 53, 55, 61]. Durch diese Messung
können Entladungskanäle, sogenannte „electrical trees“, in der Kabelisolation de-
tektiert werden. Diese Entladungskanäle werden durch Störstellen in der Isolation
wie etwa Hohlräume, Fremdeinschlüsse im Kunststoff, mechanische Unregelmä-
ßigkeiten an der Grenzschicht oder Verunreinigungen in den Leitschichten her-
vorgerufen. Entlang dieser Entladungskanäle kommt es beim Anlegen einer VLF
Testspannung zu elektrischen Teildurchschlägen in der Isolation. Diese Teilent-
ladungen werden gemessen und durch eine entsprechende Auswertung kann der
Alterungszustand des Hochspannungskabels sehr gut bewertet werden. Außerdem
erlaubt diese Methode eine zerstörungsfreie Prüfung von Hochspannungskabeln
und ermöglicht sogar eine örtliche Detektion der Isolationsfehler. Dadurch kön-
nen gezielte Wartungs- und Reparaturmaßnahmen geplant und wichtige Kosten
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gespart werden.
Für die soeben genannten VLF Kabelprüfungen sind im Wesentlichen zwei

Formen von Testspannungen gebräuchlich [24]. Die erste Form ist eine sogenann-
te Cosinus-Rechteckspannung, welche durch eine Rechteckspannung erzeugt wird,
deren Übergänge mithilfe von Cosinus-Funktionen verschliffen werden. Die Fre-
quenz der Rechteckspannung entspricht dabei der gewünschten niedrigen Fre-
quenz, während die Übergänge mit Cosinus-Funktionen so gewählt werden, dass
die Übergangszeit 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 gebräuchliche
Form von Testspannungen ist eine niederfrequente sinusförmige Spannung. Für
diese Form der Testspannung ergeben sich gewisse Vorteile bezüglich der Dia-
gnose und der Beurteilung der Qualität von Hochspannungskabeln, siehe [24].
Sinusförmige Testspannungen sind jedoch schwieriger zu erzeugen als Cosinus-
Rechteckspannungen. Dies liegt daran, dass die üblicherweise für AC-Prüfsysteme
eingesetzten Hochspannungstransformatoren für die betrachteten sehr niedrigen
VLF Frequenzen nicht geeignet sind [43, 47]. An die Signalqualität der VLF Test-
spannungen werden sehr hohe Anforderungen gestellt, wobei die Signalqualität
meist über den THDWert (total harmonic distortion value) bewertet wird. Dieser
Wert gibt im Wesentlichen die Verzerrung eines Signals durch höhere Harmoni-
sche an. Die genaue Definition des THD Werts und dessen Berechnung kann
im Anhang A gefunden werden. Für sinusförmige Spannungen muss der THD
Wert der generierten Testspannung gemäß IEEE Standard [24] weniger als 5 %
betragen.

1.2 Stand der Technik von VLF Prüfgenerato-
ren

Dieser Abschnitt gibt einen Überblick über derzeit verfügbare VLF Prüfgenera-
toren, welche zur Erzeugung von VLF Testspannungen verwendet werden. Dazu
werden die verschiedenen Schaltungskonzepte der Prüfgeneratoren kurz erläutert
und deren Vor- und Nachteile zusammengefasst.

In der Patentschrift [48] wird ein VLF Prüfgenerator vorgeschlagen, welcher
zur Erzeugung der VLF Hochspannung einen Niederspannungsstelltransformator
verwendet. In Abbildung 1.1 ist der prinzipielle Aufbau dieses Prüfgenerators
dargestellt. Der Stelltransformator (a) wird primärseitig mit der Netzspannung
uin (z.B. 230 V, 50 Hz) versorgt. Durch eine gezielte Verschiebung des sekundär-
seitigen Abgriffs mithilfe eines elektrischen Positionierantriebs wird die Ampli-
tude der Wechselspannung mit der gewünschten niederfrequenten VLF Testfre-
quenz (10 mHz - 0.1 Hz) moduliert. Diese amplitudenmodulierte Spannung wird
anschließend mithilfe eines Hochspannungstransformators (b) auf die benötigte
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hohe VLF Testspannung gebracht und über den nachfolgenden Demodulator (c)
gleichgerichtet. Der Demodulator kann je nach Halbwelle der Testspannung über
einen Schalter umgeschaltet werden. Betrachtet man die positive Halbwelle der
Testspannung, erfolgt in der ersten Hälfte zunächst ein Laden der Kabelkapazität
entlang des gewünschten sinusförmigen Verlaufs. Da in diesem Prüfgenerator kei-

uin
ul

M

(a) (b)

(c)

(d)

(e)

(f)

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

ne Netzrückspeisung möglich ist, kann die Kabelkapazität in der zweiten Hälfte
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 näherungsweise sinusför-
migen Verlauf der Testspannung zu erzielen, erfolgt schließlich eine Entladung
über den Entladewiderstand und ein gleichzeitiges Nachladen der Kabelkapazi-
tät über den Gleichrichter. Der in Abbildung 1.1 dargestellte VLF Prüfgenerator
besitzt einen sehr einfachen und robusten Aufbau, weist jedoch eine Reihe von
Nachteilen auf. Zunächst begrenzt der Stelltransformator die maximal verfügbare
Leistung, wodurch der Prüfgenerator für Tests von sehr langen Hochspannungs-
kabeln nicht geeignet ist. Außerdem verursacht die Verwendung eines festen Ent-
ladewiderstands mehrere Probleme. Für große Kabelkapazitäten muss der Entla-
dewiderstand klein genug dimensioniert sein, damit diese schnell genug entladen
und eine sinusförmige Testspannung erzeugt werden kann. Wird der Entladewi-
derstand jedoch zu klein gewählt, führt dies zu einer zu schnellen Entladung von
kleineren Kabelkapazitäten, womit ein ständiges Nachladen über den Demodu-
lator notwendig ist. Dies führt in Summe zu einer sehr schlechten energetischen
Effizienz des Prüfgenerators. Zusätzlich ist für die Zuschaltung des Entladewider-
stands in der vorgeschlagenen Schaltungsvariante ein Hochspannungsschalter (e)
notwendig, welcher für große Testspannungen aufwändig und teuer ist.

Ein sehr ähnliches Prinzip eines VLF Prüfgenerators wird in der Patentschrift
[52] dargestellt. Bei diesem Prüfgenerator erfolgt erneut eine Amplitudenmodula-
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uin ul
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(f)

(g)

Abbildung 1.2: Funktionsprinzip des Prüfgenerators nach [52] mit (a) Leis-
tungstransformator mit mehreren Abgriffen, (b) Hochspannungstransformator,
(c) Brückengleichrichter, (d) Polarisationsschalter, (e) Hochspannungsschalter,
(f) Entladewiderstände, (g) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

tion der Netzspannung. Im Gegensatz zu [48] wird hier jedoch ein Transformator
mit mehreren Sekundärabgriffen vorgeschlagen (a), wobei die Wicklungen derart
dimensioniert sind, dass die entsprechenden Ausgangsspannungen an den Abgrif-
fen näherungsweise einen sinusförmigen Verlauf ergeben. Durch ein gezieltes me-
chanisches Umschalten zwischen den Abgriffen kann die gewünschte Modulation
der Amplitude mit der VLF Testfrequenz erzielt werden. Der Hochspannungs-
teil besteht im Wesentlichen aus einem Hochspannungstransformator (b), einem
Brückengleichrichter (c) und einem anschließenden Polarisationsschalter (d), wel-
cher zum Umschalten zwischen den Halbwellen der VLF Testspannung verwendet
wird. Anstatt eines einzelnen Entladewiderstands werden bei diesem Prüfgenera-
tor mehrere schaltbare Entladewiderstände (f) verwendet [56]. Die Entladewider-
stände werden nun derart zugeschaltet, dass in der zweiten Hälfte der positiven
und negativen Halbwelle der Testspannung der Entladewiderstand immer wei-
ter reduziert wird. Durch diese Verringerung des Entladewiderstands kann der
gewünschte sinusförmige Verlauf der Testspannung mithilfe von exponentiellen
Entladekurven approximiert werden. Da hier im Vergleich zu [48] kein ständiges
Nachladen der Kabelkapazität erfolgen muss, kann eine wesentlich bessere energe-
tische Effizienz im Prüfbetrieb erzielt werden. Der Prüfgenerator in Abbildung 1.2
weist jedoch mehrere Nachteile auf. Zum Schalten der Entladewiderstände wird
ein komplexer mechanischer und teurer Aufbau mit mehreren Hochspannungs-
schaltern (e) benötigt. Außerdem erfolgt das Schalten der Widerstände (wie in
[52] beschrieben) lediglich auf Basis der Phasenlage der gewünschten sinusförmi-
gen Testspannung. Somit ist die Schaltstrategie nur für einen Wert der Kabelka-
pazität optimal und ergibt für andere Werte eine schlechtere Approximation des
gewünschten sinusförmigen Verlaufs. Da im späteren Testbetrieb die Länge der
Testkabel und damit der Wert der Kabelkapazität sehr stark variiert, ist somit
fraglich, ob mit diesem Prüfgenerator die hohen Anforderungen an die Qualität
der Testspannung erzielt werden können.

Ein sehr einfacher Prüfgenerator für die Erzeugung einer sinusförmigen VLF



6 1. Einleitung

uin,1

uin,2

ul
(a)

(b)
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Abbildung 1.3: Funktionsprinzip des Prüfgenerators nach [65] mit (a) Hochspan-
nungstransformator, (b) Brückengleichrichter, (c) Entladewiderstände, (d) Glät-
tungskondensatoren, (e) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

Hochspannung ohne mechanische Bauteile ist in [65] beschrieben. Der prinzipi-
elle Aufbau dieses Prüfgenerators ist in Abbildung 1.3 dargestellt. Bei diesem
VLF Prüfgenerator wird die niederfrequente Testspannung im Wesentlichen mit
einem Hochspannungstransformator (a), einem Brückengleichrichter (b) und ei-
nem nachgeschalteten RC-Glied (c)-(d) erzeugt, wobei für die positive und die
negative Halbwelle der Testspannung jeweils ein Zweig vorgesehen ist. Um die ge-
wünschte sinusförmige VLF Testspannung am Testkabel zu erhalten, werden die
Spannungen an der Primärseite in der Form uin,1 = up

2 (1 + sin(2πf0t)) sin(2πf1t)
und uin,2 = up

2 (1 − sin(2πf0t)) sin(2πf1t) gewählt. Darin bezeichnet up die Am-
plitude der Eingangsspannungen, f0 entspricht der gewünschten niedrigen VLF
Testfrequenz und f1 ist die Netzfrequenz [65]. Durch die Gleichrichter und die
nachgeschalteten Glättungskondensatoren kann eine näherungsweise sinusförmi-
ge Spannung am Testkabel erzeugt werden. Der große Vorteil dieses Prüfgenera-
tors ist der extrem einfache Aufbau. Ein wesentlicher Nachteil dieser Schaltung
ist jedoch, dass die Qualität der generierten Testspannung sehr stark von der ex-
akten Abstimmung der Entladewiderstände und der Glättungskondensatoren mit
der Kabelkapazität abhängt, siehe [65]. Für die im Prüfbetrieb zu erwartenden
großen Variationen der Kabellängen und damit der Kabelkapazitäten können sehr
stark verzerrte Prüfspannungen entstehen und folglich die hohen Anforderungen
an die Qualität der VLF Testspannungen nicht erfüllt werden.

In [30, 59] wird ein Schaltungskonzept vorgestellt, bei dem die VLF Testspan-
nung durch eine Kaskadierung von mehreren H-Brückenschaltungen erzeugt wird,
siehe Abbildung 1.4. Die Netzspannung uin wird zuerst über einen Hochspan-
nungstransformator (a) und einen Brückengleichrichter (b) auf eine DC Span-
nung mit der Amplitude der gewünschten sinusförmigen VLF Testspannung ge-
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Abbildung 1.4: Funktionsprinzip des Prüfgenerators nach [59] mit (a) Hochspan-
nungstransformator, (b) Brückengleichrichter, (c) Zwischenkreiskondensator, (d)
H-Brücken, (e) RC-Tiefpassfilter, (f) kapazitive Last (Hochspannungstestkabel).

bracht. Die IGBTs in den H-Brücken (d) werden über PWM Signale mit einer
Frequenz von 10 kHz angesteuert, wobei deren Pulsweite mit der gewünschten
niedrigen VLF Frequenz moduliert wird. Durch eine RC-Tiefpassfilterung (e) am
Ausgang des Prüfgenerators kann schließlich die gewünschte sinusförmige VLF
Testspannung gewonnen werden. In verschiedenen Messungen wurde die prinzipi-
elle Funktion dieses Prüfgenerators für Testspannungen mit Amplituden von we-
nigen kV bereits gezeigt. Da für eine Prüfung von Hoch- und Höchstspannungska-
beln jedoch wesentlich größere Spannungsamplituden benötigt werden, muss die
Realisierbarkeit dieses Prüfgenerators für höhere Spannungen noch nachgewiesen
werden.

Eine wesentlich aufwändigere 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 Prüfgenerator 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 uin 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 gewünschten niedrigen VLF Testfre-
quenz moduliert. Im nächsten Schritt werden diese amplitudenmodulierten Span-
nungen über Hochspannungstransformatoren (c) auf die gewünschten hohen Am-
plituden transformiert und anschließend über Gleichrichterkaskaden (d) [35, 68]
demoduliert und nochmals verstärkt. An den Ausgängen der Kaskaden steht dann
jeweils eine niederfrequente Hochspannung zur Verfügung, wobei deren Amplitu-
de und Frequenz durch eine gezielte Ansteuerung der LCC-Resonanzkonverter
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Abbildung 1.5: Funktionsprinzip des Prüfgenerators nach [2] mit (a) Gleichrich-
ter, (b) LCC-Resonanzkonverter, (c) Hochspannungstransformator, (d) Gleich-
richterkaskaden, (e) Entladewiderstand, (f) Hochspannungsschalter, (g) kapazi-
tive Last (Hochspannungstestkabel), (h) Veränderbare Entladewiderstände.

verändert werden kann. Die Erzeugung der positiven und negativen Halbwelle
der Testspannung erfolgt dabei über jeweils einen eigenen Zweig. Die Entladung
der Kabelkapazität wird bei diesem Prüfgenerator ebenfalls mit entsprechenden
Entladewiderständen realisiert, wobei hierzu zwei verschiedene Varianten vor-
geschlagen werden. In einer ersten Variante wird ein fixer Entladewiderstand (e)
über einen Hochspannungsschalter (f) zugeschaltet. Durch gezieltes schnelles Ein-
und Ausschalten des Schalters ist es möglich, 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 Entladewiderstände für die positive und negative
Halbwelle getrennt auszuführen, wodurch ein Hochspannungsschalter eingespart
werden kann. Diese veränderbaren Widerstände sind jeweils aus einer Serienschal-
tung von Widerständen ausgeführt, welche über eine gezielte Ansteuerung von
Halbleiterschaltern kurzgeschlossen werden können. Beide Varianten erlauben ein
gezieltes Entladen der Kabelkapazität, wobei im Fall der positiven Halbwelle der
Entladewiderstand für die negative Halbwelle zum beschleunigten Entladen ver-
wendet werden kann [2]. Ein wesentlicher Vorteil dieses Aufbaus ist die sehr große
Freiheit bei der Vorgabe der Form der Testspannung. Außerdem ermöglicht dieser
Prüfgenerator ein sehr genaues Entladen der Kabelkapazität, ohne Verwendung
von mechanischen Bauteilen. Der große Nachteil dieses VLF Prüfgenerators ist
der sehr hohe Schaltungsaufwand, da die wesentlichen Baugruppen jeweils für po-
sitive und negative Spannungen und damit doppelt ausgeführt werden müssen.
Eine weitere Schwierigkeit stellen die sehr hohen Leistungsanforderungen bei der
Prüfung von Hoch- und Höchstspannungskabeln dar, welche mit den Gleichrich-
terkaskaden nur schwer erzielt werden können.

Die bisher beschriebenen VLF Prüfgeneratoren sind aufgrund ihrer schal-
tungstechnischen Realisierung nicht einfach für die Erzeugung von VLF Testspan-
nungen von mehreren 100 kV nutzbar und ermöglichen damit keine VLF Tests
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von Hoch- bzw. Höchstspannungskabeln. Außerdem weisen die vorgeschlagenen
Steuerungs- bzw. Regelungskonzepte Schwächen auf, insbesondere im Hinblick
auf einen energetisch effizienten Prüfbetrieb sowie die erzielbare Qualität der
VLF Testspannung.

In der Patentschrift [41, 42] und den Artikeln [40, 43] wurde ein von der Firma
Mohaupt high voltage entwickelter Prüfgenerator vorgestellt, welcher das Potenti-
al besitzt, sehr hohe VLF Testspannungen zu erzeugen. Mithilfe einer geeigneten
Regelung kann außerdem gewährleistet werden, dass die hohen Anforderungen
an die Qualität der Testspannung erfüllt werden und ein energetisch effizienter
Prüfbetrieb möglich ist. Das Schaltungskonzept dieses Prüfgenerators ist in Ab-
bildung 1.6 schematisch dargestellt. Die Primärseite des Erregertransformators

uin,1

uin,2

ul
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(d)

(e)

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

(a) wird durch zwei hochfrequente Spannungen gespeist, deren Frequenz sich um
das Doppelte der gewünschten niedrigen VLF Testfrequenz unterscheidet. Die-
se spezielle Wahl der Eingangsspannungen führt zu einer amplitudenmodulierten
Spannung an der Resonanzkreiskapazität. Die benötigte hohe Amplitude der VLF
Testspannung wird dabei durch die sehr hohe Güte des Resonanzkreises (b) er-
zeugt. Mithilfe des Demodulators (c) wird die Einhüllende der hochfrequenten
Resonanzkreisspannung rekonstruiert und an der Kabelkapazität resultiert eine
sinusförmige, niederfrequente VLF Spannung mit der gewünschten hohen Am-
plitude. Da auch bei diesem Prüfgenerator keine Rückspeisung möglich ist, wird
zur Entladung der Kabelkapazität in den Patentschriften [41, 42] eine zum De-
modulator parallele Anordnung der Entladewiderstände (d) vorgeschlagen. Der
Demodulator ist außerdem modular aufgebaut, wodurch der Entladewiderstand
gezielt an die benötigten Kabelkapazitäten angepasst werden kann und eine ein-
fache Adaption des Prüfgenerators an höhere Spannungsklassen möglich ist. Vor
allem durch die zweite Eigenschaft können neue, bis jetzt nicht durch andere Prüf-
generatoren abgedeckte Einsatzgebiete erschlossen werden. So werden heutzutage
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kurze Hochspannungskabel (bis zu einigen 100 m) für 110 kV-220 kV normalerwei-
se nicht getestet, da die Tests mit den vorhandenen Prüfgeneratoren zu aufwändig
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 verfügbare
Prüfgeneratoren abgedeckt.

Für den vorgeschlagenen Prüfgenerator der Firma Mohaupt high voltage in
Abbildung 1.6 wurde bereits ein Mittelspannungs(MV)-Prototyp für sinusförmi-
gen Testspannungen bis zu 25 kV erfolgreich umgesetzt und dessen Funktions-
tüchtigkeit in verschiedenen Messungen nachgewiesen. Für diesen Prototyp wur-
de außerdem ein einfaches mathematisches Simulationsmodell entwickelt und eine
erste Analyse des Prüfgenerators hinsichtlich energetischer Effizienz durchgeführt,
siehe dazu [28, 54]. Aufgrund der erfolgreichen Tests am MV-Prototyp wurde an-
schließend ein Hochspannungs(HV)-Prototyp entwickelt, welcher für VLF Tests
mit sinusförmigen Testspannungen bis zu 200 kV rms eingesetzt werden kann.

1.3 Ziele und Gliederung der Arbeit
Um die geforderte hohe Qualität der Testspannung zu erreichen und zusätzlich
eine optimale energetische Effizienz im Testbetrieb zu gewährleisten, ist eine Re-
gelung des HV-Prüfgenerator Prototyps gemäß Abbildung 1.6 unumgänglich. Ziel
der vorliegenden Arbeit ist daher die Entwicklung eines Regelungs- und Beob-
achterkonzepts für diesen Prüfgenerator, wobei folgende Anforderungen berück-
sichtigt werden müssen:

1. Die primäre Aufgabe des Regelungskonzepts ist es, ein möglichst exaktes
Folgen eines gewünschten zeitlichen Verlaufs der Testspannung zu gewähr-
leisten. Dabei sollen in erster Linie sinusförmige Spannungsverläufe mit ver-
änderlicher Amplitude und Frequenz betrachtet werden. Bei der Erzeugung
der Testspannung muss auf eine hohe Spannungsqualität geachtet werden,
d.h. bei sinusförmigen Spannungen muss der THD Wert der Testspannung
gemäß IEEE Standard [24] unter 5 % liegen.

2. Ein wesentlicher Punkt bei der Entwicklung eines mobilen Prüfgenerators
ist eine möglichst hohe energetische Effizienz während des Testbetriebs. Da-
durch kann eine einfache Energieversorgung vor Ort gewährleistet und der
Kühlaufwand sowie die Baugröße des Systems minimiert werden. Daher soll
im Rahmen dieser Arbeit untersucht werden, ob und in welcher Form die
Stelleingänge zur Erhöhung der energetischen Effizienz des Prüfgenerators
genutzt werden können. Diese Untersuchung stützten sich in erster Linie auf
bereits erzielte Ergebnisse am MV-Prototyp [28, 54]. Außerdem soll unter-
sucht werden, ob die schaltungstechnische Realisierung des MV-Prototyps
direkt übernommen werden kann oder ob für die deutlich höheren Test-
spannungen Änderungen vorgenommen werden müssen.
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3. Eine wesentliche Problematik beim Regelungs- und Beobachterentwurf ist
die im Allgemeinen nur ungenau bekannte Last, d.h. die Kapazität des
Kabels. Abhängig von der Länge und vom Aufbau des Kabels kann diese
im Bereich von wenigen nF bis zu einigen µF variieren. In der praktischen
Anwendung ist zwar meist eine grobe Schätzung der nominellen Kabel-
kapazität bekannt. Um jedoch robust gegenüber Abweichungen der realen
Kapazität von dieser Schätzung zu sein, soll sich der Prüfgenerator (d.h. im
Wesentlichen die Regelungsstrategie) selbstständig an die Last adaptieren.

4. Um die Anforderungen hinsichtlich der Testspannung für unterschiedliche
Kabelsysteme abzudecken, ist in der späteren Produktion der Bau von un-
terschiedlichen Baugrößen des Prüfgenerators geplant. Aus diesem Grund
soll bereits im Entwurf der Regelungs- und Beobachterkonzepte für den
HV-Prototyp darauf geachtet werden, dass eine einfache Anpassung an un-
terschiedliche Baugrößen des Prüfgenerators möglich 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 Prüfgenerators. Dazu wird zuerst das Funktions-
prinzip des Prüfgenerators detailliert beschrieben und anschließend näher auf den
Aufbau der wichtigsten Systemkomponenten und des Gesamtsystems eingegan-
gen.

Kapitel 3 beschäftigt sich mit der mathematischen Modellierung des VLF
Prüfgenerators. Es werden mehrere Modelle unterschiedlicher Komplexität vor-
gestellt, welche in späteren Teilen dieser Arbeit als Grundlage für eine detaillierte
Systemanalyse, sowie zur Optimierung und zur Auslegung verschiedener System-
parameter verwendet werden. Außerdem 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-
ständiges Modell des Prüfgenerators hergeleitet, welches alle wesentlichen nicht
idealen Eigenschaften des Systems erfasst und in den späteren Simulationsstu-
dien als Referenzmodell verwendet wird. Ausgehend von den Modellgleichungen
des vollständigen Modells wird ein reduziertes Modell des Prüfgenerators abge-
leitet. Dieses Modell bildet die grundsätzliche Funktion des Prüfgenerators sehr
gut nach, enthält jedoch eine wesentliche Systemvereinfachung. Am Ende dieses
Kapitels wird ein sogenanntes Hüllkurvenmodell des Prüfgenerators hergeleitet.

Das vollständige mathematische Modell wird in Kapitel 4 mit Messungen
des VLF Prüfgenerator Prototyps abgeglichen. Neben dem Modellabgleich wird
in diesem Kapitel ein simulativer Vergleich des vollständigen Modells mit dem
reduzierten Modell und dem Hüllkurvenmodell gezeigt.

Kapitel 5 beschäftigt sich mit der Systemanalyse des VLF Prüfgenerators.
Zu Beginn dieses Kapitels wird der Einfluss parasitärer Streukapazitäten sowie
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der Kapazität des Testkabels auf das Systemverhalten untersucht. Im Anschluss
daran wird die einfachste Form der Demodulation genauer analysiert und deren
Grenzen im Prüfbetrieb aufgezeigt. Im letzten Teil dieses Kapitels wird analy-
siert, wie eine optimale Steuerung des Demodulators aussehen muss, damit am
Ausgang des Prüfgenerators eine möglichst genaue sinusförmige Testspannung
erzeugt werden kann und gleichzeitig der THD Wert der Testspannung sowie die
Verluste im Prüfgenerator minimiert werden.

In Kapitel 6 wird ein Regelungskonzept für den VLF Prüfgenerator vorge-
stellt, welches die Erzeugung einer VLF Testspannung mit gemäß IEEE Standard
[24] zulässigen THD Werten ermöglicht. Beim Entwurf des Regelungskonzepts
wird zusätzlich darauf geachtet, dass die benötigte Eingangsleistung während des
Prüfbetriebs so gering wie möglich ausfällt und eine einfache Anpassung an un-
terschiedliche Baugrößen des Prüfgenerators möglich 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 gegenüber Änderungen der Kabelkapazität 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. Anschließend werden verschiedene Messergebnisse ge-
zeigt, welche für eine erste Beurteilung der Qualität der erzeugten Testspannung
herangezogen werden.

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

Schließlich erfolgt in Kapitel 9 eine Zusammenfassung der durchgeführten
Arbeiten und eine Diskussion der in dieser Arbeit erzielten Ergebnisse. Außerdem
wird ein Ausblick auf zukünftig noch durchzuführende Tätigkeiten gegeben.



KAPITEL 2

Systembeschreibung des VLF Prüfgenerators

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

2.1 Funktionsprinzip
In Abbildung 2.1 sind die zur Beschreibung des Funktionsprinzips notwendigen
Systemkomponenten des Prüfgenerators sowie alle wichtigen Spannungen und
Ströme noch einmal detailliert dargestellt. Zur Erzeugung der benötigten hohen
niederfrequenten Testspannung ul am Ausgang des Generators werden an der
Primärseite des Erregertransformators mithilfe eines Leistungsmoduls zwei hoch-
frequente Spannungen up1 und up2 eingeprägt. Die Frequenzen ωp1 und ωp2 der
beiden Eingangsspannungen werden dabei wie bereits in Abschnitt 1.2 beschrie-
ben um das Doppelte der gewünschten niedrigen Frequenz ω∆ der Testspannung
zueinander verschoben, d.h. ωp1 = ωr − ω∆ und ωp2 = ωr + ω∆. In der rea-
len Anlage werden die Eingangsspannungen in Form von pulsweitenmodulierten
Rechtecksignalen erzeugt. Zur Erklärung des Funktionsprinzips wird hier der Ein-
fachheit halber vorerst von sinusförmigen Größen ausgegangen. In diesem Fall
können die beiden Eingangsspannungen in der Form up1 = ûp cos((ωr − ω∆)t)
und up2 = ûp cos((ωr + ω∆)t+ π) ausgedrückt werden, wobei ûp die gemeinsame
Amplitude der Spannungen darstellt.1Durch Aufschalten der beiden Spannun-
gen up1 und up2 auf den Erregertransformator ergibt sich auf der Sekundärseite
näherungsweise die Spannung us = 2kuûp sin(ω∆t) sin(ωrt), wobei ku das Über-
setzungsverhältnis des Erregertransformators darstellt. Die Spannung auf der Se-

1Die Kreisfrequenz ω wird in weiterer Folge vereinfacht als Frequenz bezeichnet.

13
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Abbildung 2.1: Zum Funktionsprinzip des betrachteten VLF Prüfgenerators.

kundärseite ist folglich eine amplitudenmodulierte (AM) Hochspannung mit der
Trägerfrequenz ωr. Die Änderung in der Amplitude wird dabei von der niedrigen
Frequenz ω∆ der Testspannung bestimmt. Um die notwendigen hohen Spannungs-
amplituden zum Testen der verschiedenen Hoch- und Höchstspannungskabel zu
erhalten, muss die Spannung us durch den Resonanzkreis nochmals wesentlich
erhöht werden. Dazu wird die Trägerfrequenz auf die Resonanzfrequenz ωr gelegt
und die Sekundärspannung us wird durch die hohe Güte des Resonanzkreises auf
die gewünschte sehr hohe Resonanzkreisspannung ur an der Resonanzkreiskapa-
zität verstärkt.

Da das benötigte niederfrequente Testsignal im Wesentlichen durch die Ein-
hüllende der Resonanzkreisspannung beschrieben wird, muss dieses anschließend
durch eine entsprechende Demodulation aus ur 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 während der positiven Halbwelle der Test-
spannung ul sämtliche Thyristoren im positiven Demodulatorzweig und in der
negativen Halbwelle von ul alle Thyristoren des negativen Zweiges gezündet wer-
den. Dadurch können die hochfrequenten Anteile der Resonanzkreisspannung ur
unterdrückt werden und am Ausgang des Prüfgenerators folgt eine sinusförmige,
niederfrequente Spannung mit der gewünschten 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 Prüfgenerators und deren Aufbau genauer betrach-
tet. Abbildung 2.2 zeigt den Aufbau des Leistungsmoduls als vereinfachtes
Blockschaltbild. Das Leistungsmodul kann vereinfacht in einen Sicherheitskreis

3 ∼

=
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dt
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Sicherheitskreis
Hauptkreis

Gleichrichter Wechselrichter
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Abbildung 2.2: Prinzipbild des Leistungsmoduls.

und einen Hauptkreis unterteilt werden. Der Sicherheitskreis besteht im Wesent-
lichen aus einer Netzsicherung mit anschließendem Netzschalter und einer Hoch-
spannungsdrossel zur Unterdrückung von netzgebundenen Störungen. Der Haupt-
kreis beinhaltet die eigentliche Funktion des Leistungsmoduls und ist folgender-
maßen aufgebaut: Der erste Teil des Hauptkreises besteht aus einem Gleichrichter
mit nachgeschalteter Zwischenkreiskapazität, welche die dreiphasige 400 V Netz-
spannung in eine positive Gleichspannung uzk von 540 V umwandelt. Der Zwi-
schenkreiskondensator kann über einen zusätzlichen Vor-/Entladekreis entladen
werden. Im zweiten Teil befinden sich zwei Wechselrichter, welche aus jeweils zwei
synchron laufenden Halbbrücken 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 durchgeführt.

Durch eine gezielte Ansteuerung der IGBTs in den Halbbrücken werden am
Ausgang des Leistungsmoduls die gewünschten pulsweitenmodulierten Ausgangs-
spannungen up1 und up2 erzeugt. Beide Spannungen haben eine konstante Am-
plitude up von 540V und eine variable Pulsweite χ, wobei ihre Periodendau-
ern von der gewünschten Ausgangsfrequenz ω∆ und der Resonanzfrequenz des
Schwingkreises ωr abhängen. Das Leistungsmodul ist derart ausgelegt, dass Test-
spannungen mit Testfrequenzen im Bereich von 0.01 Hz bis zu 10 Hz generiert
werden können. Wie in Abbildung 2.2 schematisch dargestellt, sind an den bei-
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den Wechselrichterausgängen sogenannte du/dt- Ausgangsfilter angebracht. Die-
se Ausgangsfilter werden benötigt um die durch Teilentladungen (TE) in den
Wechselrichtern hervorgerufenen Spannungsüberhöhungen am Anschlusskabel zu
unterdrücken. Andernfalls würden diese Spannungsüberhöhungen zu einer ver-
stärkten Belastung der Wicklungsisolation im Erregertransformator führen und
im schlechtesten Fall einen frühzeitigen Systemausfall hervorrufen.

Zum Schutz der einzelnen Komponenten des Leistungsmoduls sind in der
Steuerungseinheit auch eine Vielzahl an Überwachungsfunktionen integriert. Da-
zu gehören unter anderem eine Überstromdetektion in den Ausgangsströmen der
Wechselrichter sowie eine Temperaturüberwachung der Entladewiderstände im
Entladekreis des Zwischenkreiskondensators. Die Kommunikation mit einer ex-
ternen Steuerungseinheit erfolgt über eine serielle CAN Bus 2.0 Schnittstelle.

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

neg. Thyristorzweig
pos. Thyristorzweig

Ladewiderstand Rla,1

Entladewiderstand Rent,1

Energiegewinnungs-
schaltung

Steuerkapazität Cst,1

1 2 5

Modul 1 Modul 2 Modul N

Demodulator

optische SteuerleitungenOptischer Verteiler

Serielle Schnittstelle

Abbildung 2.3: Prinzipbild des Demodulators

aus einer Serienschaltung von N Modulen, siehe Abbildung 2.3, die ihrerseits
stark vereinfacht aus verschiedenen Widerständen, Kapazitäten und Thyristoren
aufgebaut sind. Die Anzahl N an Modulen wird durch die Spannungsfestigkeit
der Thyristoren und die maximal gewünschte Amplitude der Ausgangsspannung
ul bestimmt.2 Jedes einzelne Modul besteht aus fünf Demodulatorplatinen. Jede
dieser Platinen verfügt über einen positiven und einen negativen Thyristorzweig
bestehend aus jeweils fünf in Serie geschalteten Thyristoren. In Serie zu den

2Der aktuelle VLF Prototyp ist für die Erzeugung von Testspannungen bis zu 200kV rms
ausgelegt. Um diese Spannungspegel erreichen zu können, werden N = 20 Demodulatormodule
eingesetzt.
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Thyristoren befindet sich jeweils ein Ladewiderstand Rla. Dieser zusätzliche Wi-
derstand wird eingesetzt, um die sehr starke Streuung in den On-Widerständen
der eingeschalteten Thyristoren auszugleichen und eine bessere Symmetrie der
Thyristorzweige zu erhalten.

Parallel zu den Thyristorzweigen und dem Ladewiderstand ist ein Entladewi-
derstand Rent vorgesehen, welcher zum Entladen der Kapazität des zu testenden
Hochspannungskabels verwendet wird.3 Ebenfalls parallel sind auf jeder Plati-
ne sogenannte Steuerkapazitäten Cst angebracht. Diese zusätzlichen Kapazitäten
werden benötigt um eine möglichst homogene Spannungsverteilung über die Thy-
ristorzweige zu gewährleisten.

Die zum Zünden der Thyristoren benötigte Energie wird für 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 Brückengleichrichter und einem speziell
entworfenen Schaltregler zum Laden des anschließenden Superkondensators. Der
Superkondensator wird benötigt um eine möglichst konstante Spannung für die
nachfolgende Zündschaltung zum Zünden der Hochspannungsthyristoren zu ge-
währleisten.

Durch gezieltes Zünden der Thyristoren kann der gesamte effektiv wirksa-
me Widerstand des Demodulators beeinflusst und die Ausgangsspannung des
Prüfgenerators, wie in Abbildung 2.1 dargestellt, aus der Einhüllenden der Reso-
nanzkreisspannung gewonnen werden. Die Ansteuerung der Thyristoren erfolgt
im VLF Prototyp modulweise, d.h. es können lediglich sämtliche Thyristoren ent-
weder im positiven oder im negativen Thyristorzweig eines betrachteten Moduls
gezündet 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 benötigten
2N Steuersignale werden von einem optischen Verteiler über Lichtwellenleiter
an die Zündschaltungen der jeweiligen Platinen weitergeleitet. Zum Schutz der
Thyristoren vor Überspannungen befinden sich auf jeder Platine eine Reihe von
Hochspannungsableitern, welche bei Überschreiten der definierten Schutzpegel
gezündet werden.

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

3Es sei hier anzumerken, dass zur einfacheren Darstellung des Demodulators im Folgenden
die Thyristoren sowie die Ladewiderstände pro Platine zu jeweils einem Bauelement zusam-
mengefasst werden.
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achtet werden. Um die Spannungsfestigkeit der Anordnung zu erhöhen, wurden
sämtliche Hochspannungskomponenten in einen mit Isolieröl gefüllten Stahlkes-
sel eingelassen. Abbildung 2.4 zeigt den Aufbau des in dieser Arbeit betrachteten
VLF Prüfgenerator Prototyps der Firma Mohaupt high voltage. Das dazugehöri-
ge Leistungsmodul ist gemeinsam mit der Steuerungseinheit in einem separaten
Gehäuse untergebracht.

Hochspannungskessel

Leistungsmodul

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



KAPITEL 3

Mathematische Modellierung

Dieses Kapitel beschäftigt sich mit der mathematischen Modellierung des in Ka-
pitel 2 beschriebenen VLF Prüfgenerators. Es werden mehrere Modelle unter-
schiedlicher Komplexität vorgestellt, welche in den Kapiteln 5 und 6 als Grund-
lage für eine detaillierte Systemanalyse sowie zur Optimierung und zur Auslegung
verschiedener Systemparameter verwendet werden. Außerdem 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 vollständiges Modell des Prüfgenerators hergeleitet,
welches alle wesentlichen nicht idealen Eigenschaften des Systems erfasst und
in den späteren Simulationsstudien als Referenzmodell verwendet wird. Ausge-
hend von den Modellgleichungen des vollständigen Modells wird in Abschnitt 3.2
ein reduziertes Modell des Prüfgenerators vorgestellt. Dieses Modell bildet die
grundsätzliche Funktion des Prüfgenerators sehr gut nach, enthält jedoch eine
wesentliche Systemvereinfachung. Am Ende dieses Kapitels wird ein sogenanntes
Hüllkurvenmodell des Prüfgenerators hergeleitet. Dieses Modell wird auf Basis
des reduzierten Modells entworfen und bildet im späteren Verlauf dieser Arbeit
die Basis für den Reglerentwurf.

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

3.1 Vollständiges Modell
In diesem Abschnitt erfolgt eine detaillierte Modellierung des VLF Prüfgenera-
tors. Zunächst wird das Leistungsmodul und der Serienresonanzkreis modelliert,
danach wird näher auf die Modellierung des Hochspannungskabels und des De-

19
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modulators eingegangen.

3.1.1 Leistungsmodul

Als Erstes erfolgt die mathematische Beschreibung des Leistungsmoduls bzw. der
beiden Spannungen up1 und up2, welche die primärseitigen 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 up und eine variable Pulsweite χ, welche zwischen
0 ≤ χ ≤ 1 variiert werden kann, siehe dazu Abbildung 3.1. Durch die Wahl der

up1

up2

t

t

Tp1

Tp2

up

up

up

up

Tp1
2

Tp2
2

χ
Tp1

2

χ
Tp2

2

Abbildung 3.1: Ausgangsspannungen up1 und up2 des Leistungsmoduls.

Periodendauern Tp1 und Tp2 der beiden Leistungsmodulspannungen

Tp1 = 2π
ωp1

= 2π
ωr − ω∆

(3.1a)

Tp2 = 2π
ωp2

= 2π
ωr + ω∆

, (3.1b)

kann die gewünschte Amplitudenmodulation der Resonanzkreisspannung ur er-
reicht werden. Unter Berücksichtigung von (3.1) und unter der Annahme, dass
die IGBTs in den Wechselrichtern als ideale Schalter arbeiten, können die beiden
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Spannungen up1 und up2 aus Abbildung 3.1 wie folgt angeschrieben werden

up1 =





up für 0 < t ≤ χTp12
0 für χTp12 < t ≤ Tp1

2
−up für Tp1

2 < t ≤ Tp1
2 + χTp12

0 für Tp1
2 + χTp12 < t ≤ Tp1

(3.2a)

up2 =





−up für 0 < t ≤ χTp22
0 für χTp22 < t ≤ Tp2

2
up für Tp2

2 < t ≤ Tp2
2 + χTp22

0 für Tp2
2 + χTp22 < t ≤ Tp2.

(3.2b)

Für den späteren Prüfbetrieb kann im Leistungsmodul eine weitere Form der
Ansteuerung gewählt werden. Dabei werden die Periodendauern der Leistungs-
modulspannungen identisch zu

Tp1 = Tp2 = T = 2π
ωr

(3.3)

gewählt. Die Ausgangsspannungen up1 und up2 ergeben sich damit zu

up1 = up2 =





up für 0 < t ≤ χT2
0 für χT2 < t ≤ T

2
−up für T

2 < t ≤ T
2 + χT2

0 für T
2 + χT2 < t ≤ T .

(3.4)

Die Amplitudenmodulation in der Resonanzkreisspannung ur wird in dieser Form
der Ansteuerung im Gegensatz zur Ansteuerung nach (3.1)-(3.2) durch eine ge-
zielte Modulation der Pulsweite χ erzeugt. Wie sich im späteren Verlauf dieser
Arbeit noch zeigen wird, bietet die Ansteuerung nach (3.3)-(3.4) vor allem für
den Entwurf der Regelung gewisse Vorteile gegenüber der Ansteuerung mit un-
terschiedlich gewählten Periodendauern Tp1 und Tp2 gemäß (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 Lp1 und Ls1
sowie Lp2 und Ls2 mit den Kopplungsfaktoren k1 und k2 beschrieben.

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

Lp1
dip1
dt + Lps1

dis1
dt = −Rp1ip1 + up1 (3.5a)

Lps1
dip1
dt + Ls1

dis1
dt = −Rs1is1 + us1 (3.5b)
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up1

up2

us1

us2

ur

ip1

ip2

is1

is2

ir

Rp1

Rp2

Lp1

Lp2

Ls1

Ls2

Rs1

Rs2

Lr Rr

Cr

Abbildung 3.2: Schematische Darstellung des Resonanzkreises mit Erregertrans-
formator und den beiden Leistungsmodulspannungen.

mit der Induktivität Lp1, dem Strom ip1 und dem Wicklungswiderstand Rp1 der
Primärseite sowie dem Strom is1, dem Wicklungswiderstand Rs1 und der Induk-
tivität Ls1 der Sekundärseite des Erregertransformators. Die Induktivität Lps1 in
(3.5) beschreibt die Kopplung der primären und sekundären Wicklung der ersten
Erregerwicklung und kann durch

Lps1 = k1
√
Lp1Ls1 (3.6)

mit dem Kopplungsfaktor 0 < k1 < 1 berechnet werden.
Neben den im Modell berücksichtigten Wicklungswiderständen Rp1 und Rs1

treten beim Erregertransformator aufgrund des Eisenkerns grundsätzlich noch
Hysterese- und Wirbelstromverluste auf [18, 63]. Da diese Verluste durch entspre-
chende Maßnahmen in der Auslegung des Transformators jedoch stark verringert
wurden, sind sie im Vergleich zu den restlichen Verlusten vernachlässigbar klein
und werden im mathematischen Modell nicht weiter berücksichtigt.

Die Modellgleichungen der Ströme ip2 und is2 können äquivalent zur ersten
Wicklung des Erregertransformators hergeleitet werden und ergeben sich zu

Lp2
dip2
dt + Lps2

dis2
dt = −Rp2ip2 + up2 (3.7a)

Lps2
dip2
dt + Ls2

dis2
dt = −Rs2is2 + us2 (3.7b)

mit der Koppelinduktivität

Lps2 = k2
√
Lp2Ls2, 0 < k2 < 1. (3.8)

Aufgrund der elektrischen Zusammenschaltung der beiden Erregerwicklungen,
siehe Abbildung 3.2, müssen die beiden Sekundärströme is1 und is2 und der Strom
ir durch die Resonanzkreisinduktivtät Lr die Bedingung is1 = is2 = ir erfüllen.
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Aus diesem Zusammenhang kann die Differentialgleichung des Resonanzkreis-
stromes ir abgeleitet werden und ergibt sich zu

Lps1
dip1
dt + Lps2

dip2
dt + (Ls1 + Ls2 + Lr)

dir
dt = − (Rs1 +Rs2 +Rr) ir + ur. (3.9)

Darin beschreibt Rr den Verlustwiderstand der Resonanzkreisinduktivität und ur
bezeichnet die Resonanzkreisspannung an der Resonanzkreiskapazität Cr. Durch
Einführung der Induktivitätsmatrix

L =



LΣ Lps1 Lps2
Lps1 Lp1 0
Lps2 0 Lp2


 , (3.10)

mit LΣ = Ls1 + Ls2 + Lr, können die Differentialgleichungen der Ströme ir, ip1
und ip2 aus (3.5), (3.7) und (3.9) in die kompakte Form

L d
dt



ir
ip1
ip2


 = −R



ir
ip1
ip2


+



ur
up1
up2


 , (3.11)

mit R = diag
[
RΣ, Rp1, Rp2

]
und RΣ = Rs1 +Rs2 +Rr, gebracht werden.

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

ul Rl Cl

Abbildung 3.3: Ersatzschaltbild des Hochspannungskabels.

eine Parallelschaltung bestehend aus einem ohmschen Widerstand Rl und einer
Kabelkapazität Cl modelliert [29, 32, 33]. Mit dieser einfachen Ersatzschaltung
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können nicht alle Zusammenhänge im Kabel abgebildet werden. So wird zum
Beispiel die Frequenzabhängigkeit des Anteils tan δP des Verlustfaktors

tan δ = tan δL + tan δP (3.12)

nicht ausreichend beschrieben. Dieser durch Polarisationsverluste entstehende
Term tan δP ist für kleine Frequenzen vernachlässigbar klein im Vergleich zu
den Leitfähigkeitsverlusten tan δL, da die Dipole im Dielektrikum des Kabels
den Feldänderungen praktisch unverzögert folgen können. Somit beschreibt das
einfache Modell aus Abbildung 3.3 im Fall der niedrigen Testfrequenzen ω∆ das
Kabel ausreichend genau.

Anmerkung 1 Der Verlustfaktor eines Hochspannungskabels ist eine Materi-
algröße und dient als Maß für die Alterung und Beschädigung des betrachte-
ten Kabels. Er beschreibt das Verhältnis zwischen dielektrischer Verlustleistung
und kapazitiver Blindleistung und setzt sich aus der Summe der sogenannten
Leitfähigkeits- und Polarisationsverluste zusammen. Die Leitfähigkeitsverluste be-
schreiben die aufgrund der Trägerleitung (vorwiegend Ionen- und Elektronenlei-
tung) entstehenden Verluste. Polarisationsverluste entstehen durch Umpolarisa-
tion von Molekülen im Isoliermaterial (Dielektrikum) des Kabels, wobei je nach
Frequenzbereich zwischen verschiedenen Polarisationseffekten zu unterscheiden
ist. Ein möglicher dritter Anteil im Verlustfaktor sind die durch Ionisation im
Dielektrikum hervorgerufenen Ionisationsverluste tan δI . Diese werden bei Kabel-
dielektrika im Allgemeinen jedoch vernachlässigt.

Der Verlustfaktor aus (3.12) kann somit durch Verwendung der Kabelparameter
des Parallelersatzschaltbildes folgendermaßen ausgedrückt werden

tan δ ≈ tan δL = Pδ
QC

≈
u2
l

Rl

ω∆Clu2
l

= 1
ω∆ClRl

. (3.13)

Dabei ist Pδ die dielektrische Verlustleistung, QC die kapazitive Blindleistung
und ω∆ die am Kabel anliegende Prüffrequenz. Für die korrekte Parametrierung
der Ersatzschaltbildgrößen Rl und Cl muss berücksichtigt werden, dass der Ver-
lustfaktor im Allgemeinen von der am Kabel anliegenden Frequenz abhängt. Der
Wert der Kabelkapazität Cl kann aus dem Datenblatt des Hochspannungskabels
entnommen werden bzw. wird durch einen entsprechend entworfenen Schätzal-
gorithmus geschätzt, vgl. Kapitel 6. Für den im VLF Prüfbetrieb verwendeten
Frequenzbereich kann eine grobe Abschätzung des Verlustfaktors nach [21, 51]
erfolgen und der Wert des Verlustwiderstands Rl 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 gewünschten niederfrequenten Testspannung
die Anzahl der in Serie geschalteten Module bestimmt. Jedes dieser Module be-
steht aus fünf in Serie geschalteten Demodulatorplatinen. Da der Demodulator im
aktuellen Prototyp modulweise angesteuert wird, ist eine Zusammenfassung der
fünf Demodulatorplatinen zu einer Ersatzschaltung naheliegend. Dies ist in Abbil-
dung 3.4 für das n-te Demodulatormodul dargestellt. Die Steuerkapazitäten der
einzelnen Platinen werden folglich zu einer Serienersatzkapazität Cdm,n = Cst,n

5
pro Modul zusammengefasst. Die positiven und negativen Thyristorzweige und
deren Lade- und Entladewiderstände werden durch wirksame Gesamtwiderstände
R±
dm,n beschrieben. Die Hochspannungsthyristoren werden in erster Näherung als

neg. Thyristorzweig
pos. Thyristorzweig

Ladewiderstand Rla,n

Entladewiderstand Rent,n

Energiegewinnungs-
schaltung

Steuerkapazität Cst,n

1 i 5 Modul n

Cdm,n

R±
dm,n

udm,n

Abbildung 3.4: Ersatzschaltbild des n-ten Demodulatormoduls.

ideale Dioden mit vernachlässigbarer Schwellspannung uth = 0 und vernachläs-
sigbarem On-Widerstand beschrieben. Unter diesen Annahmen kann der Strom
iRdm,n durch den ohmschen Teil des n-ten Moduls in folgender Form dargestellt
werden

iRdm,n =





udm,n
R+
dm,n

für udm,n ≥ 0

udm,n
R−
dm,n

für udm,n < 0.
(3.14)

Die beiden Widerstände R+
dm,n und R−

dm,n können abhängig von der Ansteuerung
der Thyristoren und je nach Vorzeichen der Spannung udm,n die beiden diskreten
Werte Ron,n und Roff,n des n-ten Demodulatormoduls annehmen. Der Wider-
standswertRon,n stellt sich ein, wenn alle Thyristoren des positiven oder negativen
Thyristorzweigs gezündet werden und entspricht somit dem gesamten Ladewi-
derstand des betrachteten Moduls, d.h. Ron,n = ∑5

i=1Rla,n||Rent,n ≈ 5Rla,n. Diese
Approximation ist gerechtfertigt, da die Werte der Entladewiderstände Rent,n

mehr als das 200-fache der Werte der Ladewiderstände Rla,n sind. Falls sämtli-
che Thyristoren deaktiviert sind, ergibt sich als effektiv wirksamer Widerstand
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Roff,n. In diesem Zustand fließt der Strom iRdm,n durch den Entladewiderstand
des entsprechenden Moduls mit Roff,n = 5Rent,n. Zur Beschreibung einer beliebi-
gen Demodulationsstrategie kann der Demodulatorstrom nach (3.14) in folgende
äquivalente Form

iRdm,n = 1
Roff,n

udm,n +
(

1
R+
dm,n

− 1
Roff,n

)
g+
n +

(
1

R−
dm,n

− 1
Roff,n

)
g−
n , (3.15)

mit

g+
n =




udm,n für udm,n ≥ 0
0 für udm,n < 0

, g−
n = udm,n − g+

n (3.16)

gebracht werden. Wird im Modell die einfachste Demodulationsstrategie imple-
mentiert, d.h. in der positiven Halbwelle von ul werden alle Thyristoren der posi-
tiven Thyristorzweige und in der negativen Halbwelle sämtliche Thyristoren der
negativen Zweige gezündet, ergeben sich die positiven und negativen Demodula-
torwiderstände zu

R+
dm,n =




Ron,n pos. HW von ul
Roff,n neg. HW von ul

(3.17a)

R−
dm,n =




Roff,n pos. HW von ul
Ron,n neg. HW von ul.

(3.17b)

Bislang wurden die Thyristoren in den Demodulatormodulen als ideal angesehen
und die einzelnen Module mithilfe von variablenWiderständenR±

dm,n beschrieben,
welche jeweils nur die zwei diskreten Werte Ron,n und Roff,n annehmen können.
Im realen System können diese Widerstandswerte jedoch von verschiedenen Ef-
fekten beeinflusst werden. Erstens besitzen die Thyristoren, die zur Veränderung
des effektiven Demodulatorwiderstands genutzt werden, nicht ideale Eigenschaf-
ten wie etwa den On-Widerstand oder die Schwellspannung uth, welche durch
den pn-Übergang im Thyristor gegeben ist [38, 69]. Zweitens wird zur Gewin-
nung der zum Schalten benötigten Energie, wie in Abbildung 3.4 dargestellt, eine
sogenannte Energiegewinnungsschaltung benötigt, welche ebenfalls einen nicht zu
vernachlässigenden Effekt auf den effektiven Widerstand des betrachteten Moduls
besitzt.

Der On-Widerstand der verwendeten Hochspannungsthyristoren beträgt nä-
herungsweise 12 mΩ und ist vernachlässigbar klein im Vergleich zu dem in Se-
rie geschalteten Ladewiderstand von 50 Ω. Die Schwellspannung der Thyristoren
kann sehr einfach im Modell berücksichtigt werden, indem in der Berechnung der
nichtlinearen Terme g+

n und g−
n in (3.16) die Schwelle für udm,n von 0V auf 25V

gesetzt wird. Dieser Einfluss ist jedoch wie beim On-Widerstand vernachlässigbar
klein und wird nicht weiter berücksichtigt.

Der stärkste Einfluss auf die Demodulatormodule bzw. deren effektive Wider-
stände ist durch die Energiegewinnungsschaltung gegeben. Wie bereits in Kapitel
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2 erwähnt, besteht dieser Schaltkreis vereinfacht dargestellt aus einem Transfor-
mator und einem Schaltwandler, welcher in weiterer Folge einen Superkonden-
sator lädt. Der Superkondensator wird benötigt, um eine möglichst konstante
Versorgungsspannung für die nachfolgende Zündschaltung der Thyristoren zu ge-
währleisten. Die Energiegewinnungsschaltung wurde derart entworfen, dass die
Energieaufnahme der Schaltung für einen konstanten Ladezustand Q des Su-
perkondensators über den kompletten Spannungsbereich annähernd konstant ist,
d.h. kleinere Spannungen bewirken größere Ströme in die Energiegewinnungs-
schaltung.

Um den Einfluss der Energiegewinnungsschaltung im Modell berücksichtigen
zu können, wurden Messungen an einer Demodulatorplatine durchgeführt. Da-
zu wurde eine sinusförmige Spannung mit einer konstanten Frequenz von 1 kHz
und variabler Amplitude angelegt, sämtliche 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 äquivalenten wirksamen
Entladewiderstand R̃off,n approximiert werden kann, welcher von der anliegen-
den Spannung udm,n abhängt. Das Ergebnis dieser Messungen ist in Abbildung
3.5 dargestellt. In den Messungen konnte außerdem festgestellt werden, dass der
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Abbildung 3.5: Effektiver Entladewiderstand während aktiver Ansteuerung der
Thyristoren.

wirksame Entladewiderstand neben der Spannung udm,n auch vom Ladezustand
Q des Superkondensators abhängt. Um den Einfluss des Ladezustands zu ver-
anschaulichen, wurden an zwei Spannungspunkten mehrere Messungen für un-
terschiedliche Ladezustände durchgeführt. 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 während
des Testbetriebs messtechnisch nicht erfasst werden kann und damit nicht be-
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kannt ist, ist eine exakte Modellierung dieses Einflusses nicht möglich. Unter der
Annahme eines konstanten Ladezustands Q kann der wesentliche Einfluss der
Energiegewinnungsschaltung auf den Entladewiderstand in der Form

R̃off,n (udm,n)
∣∣∣
Q=konst

= Roff,n tanh
(
a0

(
|udm,n|
udm,max

+ a1

))
(3.18)

mit der nominellen, maximal erlaubten Spannung udm,max des n-ten Moduls mo-
delliert werden. Die Modellparameter a0 und a1 werden dabei durch eine nicht-
lineare Least Squares Identifikation für 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 gegenüber diesem nicht idealen Verhalten zu untersuchen. Der Strom iRdm,n
durch das n-te Demodulatormodul kann in weiterer Folge durch (3.15)-(3.16) be-
schrieben werden, wobei Roff,n durch R̃off,n(udm,n) gemäß (3.18) ersetzt werden
muss.

Der Demodulator ist gemeinsam mit den restlichen Hochspannungskompo-
nenten, dem Erregertransformator, der Resonanzkreisdrossel und der Resonanz-
kreiskapazität, in einen mit Isolieröl gefüllten Stahlkessel eingebaut, siehe Abbil-
dung 2.4. Aufgrund der geometrischen Anordnung der Komponenten im Kessel
ergeben sich parasitäre Streukapazitäten zwischen den einzelnen Demodulator-
platinen sowie zwischen den Platinen und den angrenzenden Kesselwänden [32].
Da diese Kapazitäten einen nicht zu vernachlässigenden Einfluss auf das Sys-
temverhalten haben, müssen sie im Modell berücksichtigt werden. Dies erfolgt,
indem im Modell zwischen den einzelnen Demodulatormodulen zusätzliche Ka-
pazitäten Ce,n, n = 1, . . . , N zum Erdpotential hinzugefügt werden. Das dadurch
resultierende Ersatzschaltbild des gesamten Demodulators ist in Abbildung 3.6
dargestellt. Die Modellgleichungen der N Demodulatormodule ergeben sich folg-
lich zu

C




u̇r
u̇dm,1
u̇dm,2
...

u̇dm,N




=




−ir − iRdm,1
−iRdm,1 + iRdm,2
−iRdm,2 + iRdm,3...

ur
Rl,g
− udm,1

Rl,g
− . . .− udm,N

Rl,g
− iRdm,N



. (3.19)

Der ohmsche Widerstand Rl,g setzt sich aus dem Widerstandswert des internen
ohmschen Spannungsteilers, siehe Abbildung 3.6, und dem ohmschen Widerstand
des Kabelersatzschaltbildes in der Form Rl,g = Rt||Rl zusammen. Die Kapazitäts-
matrix C beinhaltet sämtliche Kapazitäten des Modells und kann folgendermaßen
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ur ulRl Cl

R±
dm,1

Cdm,1

udm,1

Ce,1 ue,1

R±
dm,n

Cdm,n

udm,n

Ce,n ue,n

R±
dm,N

Cdm,N

udm,N

Ce,N
Rt
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Widerstands-
teiler

Hochspannungskabel

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

angeschrieben werden

C =




Cr Cdm,1 0 0 · · · 0 0
−Ce,1 (Cdm,1 + Ce,1) −Cdm,2 0 · · · 0 0
−Ce,2 Ce,2 (Cdm,2 + Ce,2) −Cdm,3 · · · 0 0

...
...

...
... . . . ...

...
−Cl,g Cl,g Cl,g Cl,g · · · Cl,g (Cl,g + Cdm,N )




(3.20)
mit Cl,g = Cl + Ce,N .

Die Modellgleichungen des gesamten VLF Prüfgenerators ergeben sich schließ-
lich durch Kombination von (3.11) mit (3.15) und (3.19). Die Zustände des mathe-
matischen Modells sind mit xT =

[
ir ip1 ip2 ur udm,1 . . . udm,N

]
gegeben und

für die spätere Regelung stehen die Stelleingänge uT =
[
χ R+

dm,1 R−
dm,1 . . .

R+
dm,N R−

dm,N

]
zur Verfügung.

3.2 Reduziertes Modell
Aufbauend auf dem vollständigen Modell des vorherigen Abschnitts wird nun
ein reduziertes Modell des Prüfgenerators 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 parasitären Streukapazitäten und der Einfluss der Energiegewin-
nungsschaltung auf den effektiven Entladewiderstand des Demodulators werden
vernachlässigt. Folglich wird im Modell lediglich eine zum Entladewiderstand
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parallele Demodulatorkapazität Cdm verwendet.1 Der ohmsche Teil des Demodu-
lators wird durch einen kontinuierlich verstellbaren Widerstand R±

dm modelliert,
siehe Abbildung 3.7. Der hochgestellte Index „+„ bezeichnet wiederum den po-

R±
dm

up1

up2

us1

us2

ur

udm

ul

ip1

ip2

ir

iRdm

iCdm

Rp

Rp

Lp

Lp

Ls

Ls

Rs

Rs

Lr Rr

Cr Rl,g Cl

Cdm

Abbildung 3.7: Reduziertes elektrisches Ersatzschaltbild des VLF Prüfgenerators
mit kontinuierlich verstellbaren Demodulatorwiderständen R±

dm und einer paral-
lelen Demodulatorkapazität Cdm.

sitiven Zweig des Demodulators und der negative Thyristorzweig wird mit „−“
gekennzeichnet. Durch eine gezielte Ansteuerung der Thyristoren im Demodu-
lator kann der Wert der Demodulatorwiderstände R+

dm und R−
dm kontinuierlich

zwischen Ron und Roff , mit Ron = ∑N
n=1Ron,n und Roff = ∑N

n=1Roff,n, verstellt
werden. Diese Vereinfachung in der Modellierung des Demodulators ist äußerst
vorteilhaft für den späteren Entwurf der Regelung. Der Strom iRdm durch den
ohmschen Teil des Demodulators kann äquivalent zu (3.15) berechnet werden
und es folgt

iRdm = 1
Roff

udm +
(

1
R+
dm

− 1
Roff

)
g+ +

(
1

R−
dm

− 1
Roff

)
g− (3.21)

mit R±
dm ∈

[
Ron, Roff

]
und den nichtlinearen Termen

g+ =



udm für udm ≥ 0
0 für udm < 0

, g− = udm − g+. (3.22)

Außerdem wird angenommen, dass der Erregertransformator symmetrisch
aufgebaut ist, d.h. Lp1 = Lp2 = Lp, Ls1 = Ls2 = Ls, Rp1 = Rp2 = Rp und

1Die Resonanzfrequenz des reduzierten Modells ergibt sich zu ωr = 1/
√
LrCg mit Cg ≈

Cr +Cdm. Der Wert von Cdm kann folglich direkt aus der Resonanzfrequenz des vollständigen
Modells ωr und den bekannten Werten von Lr und Cr bestimmt werden.
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Rs1 = Rs2 = Rs, siehe Abbildung 3.7. Dadurch kann mithilfe einer regulären
Zustandstransformation der Form

[
ir ip1 ip2

]
→
[
ir iΣ i∆

]
(3.23)

mit dem Summenstrom iΣ = ip1 + ip2 und dem Differenzstrom i∆ = ip1 − ip2
eine vereinfachte Darstellung der Differentialgleichungen des Resonanzkreises in
(3.5)-(3.9) hergeleitet werden. Die Differentialgleichungen der neu eingeführten
Ströme ir, iΣ und i∆ resultieren schließlich in

LΣr
d
dt

[
ir
iΣ

]
= −RΣr

[
ir
iΣ

]
+
[
udm + ul
uΣ

]
(3.24a)

Lp
d
dti∆ = −Rpi∆ + u∆, (3.24b)

mit den neuen Eingangsspannungen uΣ = up1 +up2 und u∆ = up1−up2 sowie den
reduzierten Induktivitäts- und Widerstandsmatrizen LΣr und RΣr. Die beiden
Matrizen berechnen sich zu

LΣr =
[
2Ls + Lr Lps

2Lps Lp

]
und RΣr =

[
2Rs +Rr 0

0 Rp

]
(3.25)

mit den primären und sekundären Induktivitäten Lp und Ls des Erregertrans-
formators, der Kopplungsinduktivität Lps = k

√
LpLs mit dem Kopplungsfaktor

k < 1 sowie den primären und sekundären Wicklungswiderständen Rp und Rs.
Aus (3.24) erkennt man bereits, dass der Strom i∆ vom restlichen System ent-
koppelt ist. Die Resonanzkreisspannung ur bzw. die Spannung am Demodulator
udm sowie die Ausgangsspannung ul werden lediglich vom Resonanzkreisstrom ir,
dem Summenstrom iΣ und der Spannung uΣ beeinflusst.

Die Demodulatorspannung udm und die Ausgangsspannung ul werden von der
Zustandstransformation nicht beeinflusst und können in der Form

CΣr
d
dt

[
udm
ul

]
=
[−ir − iRdm
−ir − ul

Rl,g

]
(3.26)

dargestellt werden. Dabei ist iRdm der Strom durch den ohmschen Teil des De-
modulators und der ohmsche Widerstand Rl,g setzt sich, wie im vollständigen
Modell in (3.19) gezeigt, aus dem Widerstandswert des ohmschen Teilers und den
ohmschen Verlusten des Hochspannungskabels zusammen. Die reduzierte Kapa-
zitätsmatrix CΣr berechnet sich zu

CΣr =
[
Cdm + Cr Cr

Cr Cl + Cr

]
. (3.27)

Die Modellgleichungen des reduzierten Modells ergeben sich somit durch Kombi-
nation von (3.24) mit (3.26) mit den neuen Systemzuständen xT =

[
ir iΣ i∆

udm ul
]
und den Eingängen uT =

[
χ R+

dm R−
dm

]
.
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3.3 Hüllkurvenmodell
Die Testspannung ul am Ausgang des Prüfgenerators wird im Wesentlichen durch
eine Demodulation der amplitudenmodulierten Resonanzkreisspannung ur er-
zeugt. Stark vereinfacht dargestellt wird die Form der Testspannung somit le-
diglich von der Amplitude Ûr beeinflusst, d.h. von der sich zeitlich langsam än-
dernden Einhüllenden der Resonanzkreisspannung ur, und nicht von deren hoch-
frequenten Anteilen. Für eine mögliche Regelung der Ausgangsspannung ul be-
deutet das, dass die Dynamik des relevanten geschlossenen Regelkreises in dem
Frequenzband der Einhüllenden liegt und nicht im Frequenzbereich der hochfre-
quenten Anteile. In Anbetracht einer genauen Systemanalyse und eines anschlie-
ßenden Reglerentwurfs motiviert dieser Umstand die Herleitung eines sogenann-
ten Hüllkurvenmodells, welches die zeitlichen Änderungen der Einhüllenden der
im System auftretenden Signale beschreibt.

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

r(t) = R0(t) +
N∑

i=1
Rc,i(t) cos(ωit) +Rs,i(t) sin(ωit). (3.28)

Darin bezeichnet R0(t) den Mittelwert (Nullkomponente) von r(t) und Rc,i(t)
sowie Rs,i(t) die Amplituden der Kosinus- und Sinuskomponenten mit der zu-
gehörigen Frequenz ωi. Bei der Hüllkurvenmodellierung wird folglich ein ma-
thematisches Modell des betrachteten Systems entworfen, welches die zeitlichen
Änderungen der Null-, Kosinus- und Sinuskomponenten in (3.28) beschreibt, d.h.
die Komponenten R0 und Rc,i, Rs,i, i = 1, . . . , N selbst stellen die Zustandsgrößen
des Hüllkurvenmodells dar.

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

Im Folgenden wird nun das Prinzip der Hüllkurvenmodellierung auf das re-
duzierte Modell des Prüfgenerators aus Abschnitt 3.2 angewendet.2 Dazu werden

2Die Herleitung des Hüllkurvenmodells kann analog auf das vollständige Modell aus Ab-
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in einem ersten Schritt die Systemzustände xT =
[
ir iΣ i∆ udm ul

]
und die

Eingangsspannungen uΣ sowie u∆ des reduzierten Modells gemäß (3.28) umfor-
muliert. Da im Prüfgenerator lediglich zwei dominante Frequenzen auftreten, die
sehr langsame Frequenz ω∆ der Testspannung ul sowie die dazu vergleichsweise
hohe Frequenz ωr des Resonanzkreises, ergibt sich eine sehr einfache Darstellung
der Zustände und Eingangsspannungen. Um dies zu veranschaulichen, wird der
Strom ir im Resonanzkreis genauer betrachtet. Dieser kann mithilfe der Formu-
lierung nach (3.28) mit N = 1 in der Form

ir(t) = Ir,0(t) + Ir,c(t) cos(ωrt) + Ir,s(t) sin(ωrt) (3.29)

mit dem sich langsam ändernden Mittelwert Ir,0(t) und den Amplituden Ir,c(t)
und Ir,s(t) der Kosinus- und Sinuskomponente approximiert werden. Der Reso-
nanzkreisstrom in (3.29) wird für die weitere Herleitung des Hüllkurvenmodells
auf die äquivalente Form

ir(t) = Ir(t)w(t) (3.30)

gebracht. Darin bezeichnet Ir(t) den Zustandsvektor der Hüllkurvenkomponenten
des Resonanzkreisstroms, welcher sich wie folgt

Ir(t) =
[
Ir,0(t) Ir,c(t) Ir,s(t)

]
=
[
Ir,0(t) Ĩr(t)

]
(3.31)

anschreiben lässt. Der Vektor w(t) in (3.30) beinhaltet die für die Hüllkurvenbe-
schreibung benötigten Frequenzkomponenten und ergibt sich zu

w(t) =




1
cos(ωrt)
sin(ωrt)


 . (3.32)

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

d
dtir(t) = İr(t)w(t) + Ir(t)ẇ(t) (3.33)

mit

ẇ(t) =




0 0 0
0 0 −ωr
0 ωr 0







1
cos(ωrt)
sin(ωrt)


 =

[
0 0
0 Ω̃

] 


1
cos(ωrt)
sin(ωrt)


 = Ωw(t). (3.34)

schnitt 3.1 angewendet werden. Da für den späteren 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 Prüfgenerators abgesehen von der Beschrei-
bung des Demodulators linear ist, lassen sich die Modellgleichungen des Reso-
nanzkreises aus (3.24) direkt in die Hüllkurvendarstellung überführen.3 Die Diffe-
rentialgleichungen der Ströme Ir, IΣ und I∆ ergeben sich nach kurzer Umformung
zu

LΣr
d
dt

[
Ir
IΣ

]
=− LΣr

[
Ir
IΣ

]
Ω−RΣr

[
Ir
IΣ

]
+
[
Udm + Ul

UΣ

]
(3.35a)

Lp
d
dtI∆ =− LpI∆Ω−RpI∆ + U∆ (3.35b)

mit der reduzierten Induktivitätsmatrix LΣr und der Widerstandsmatrix RΣr
aus (3.25). Die Differentialgleichungen der Hüllkurvendarstellung der Spannungen
udm und ul unter Berücksichtigung einer Demodulatorkapazität Cdm ergibt sich
nach (3.26) zu

CΣr
d
dt

[
Udm

Ul

]
=−CΣr

[
Udm

Ul

]
Ω−

[
Ir + IRdm

Ir

]
−
[
0 0
0 1

Rl,g

] [
Udm

Ul

]
(3.36)

mit der Kapazitätsmatrix CΣr aus (3.27). Betrachtet man (3.35) und (3.36) ge-
nauer, wird ersichtlich, dass die Dynamik der Kosinus- und Sinuskomponenten
aufgrund der ±ωr Einträge in Ω̃ wesentlich schneller ist als die Dynamik der ent-
sprechenden Nullkomponenten. Beim späteren Entwurf des Regelungskonzepts
wird dieser Umstand genutzt, um eine analytische Rückrechnung von der ge-
wünschten Ausgangsspannung ul auf die Eingangsgröße χ, d.h. auf die Pulsweite
der Leistungsmodulspannungen up1 und up2, herleiten zu können.

Ausgehend von den Differentialgleichungen der Spannungen Udm und Ul in
(3.36) müssen die Hüllkurvenkomponenten IRdm,0, IRdm,c und IRdm,s des Demodu-
latorstroms iRdm berechnet werden. Da der Demodulator die Nichtlinearität des
Systems darstellt und durch die schaltende Funktion (3.21) und (3.22) im redu-
zierten Modell beschrieben wird, müssen diese Komponenten durch Auswertung
der entsprechenden Fourierintegrale ermittelt werden. Die Hüllkurvenformulie-
rung des Demodulatorstroms ergibt sich zu

IRdm = 1
Roff

Udm +
(

1
R+
dm

− 1
Roff

)
G+ +

(
1

R−
dm

− 1
Roff

)
G−, (3.37)

mit G+ =
[
G+

0 G+
c G+

s

]
und G− =

[
G−

0 G−
c G−

s

]
. Der erste Teil in (3.21)

ist linear in der Spannung udm und kann direkt in die Hüllkurvendarstellung
übergeführt werden. Wesentlich umfangreicher gestaltet sich die Berechnung der
Hüllkurvenkomponenten G+ und G− der nichtlinearen Funktionen g+ und g−.
Diese müssen mithilfe der Fourier Transformation für periodische Signale [50] in

3Zur einfacheren Darstellung wird auf die explizite Kennzeichnung der Zeitabhängigkeit der
Hüllkurvenkomponenten in der weiteren Herleitung der Modellgleichungen verzichtet.
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der Form

G±
0 = ωr

2π

∫ π
ωr

− π
ωr

g±dt (3.38a)

G±
c = ωr

π

∫ π
ωr

− π
ωr

g± cos(ωrt)dt (3.38b)

G±
s = ωr

π

∫ π
ωr

− π
ωr

g± sin(ωrt)dt (3.38c)

mit g± aus (3.22) berechnet werden. Falls durch das Schalten der Thyristoren
im Demodulator keine höheren Frequenzen als die Resonanzfrequenz ωr in das
System eingeprägt werden und der Strom durch den ohmschen Teil des Demo-
dulators einen weitgehend sinusförmigen Verlauf aufweist, kann dieser durch die
Hüllkurvenkomponenten in (3.37) und (3.38) sehr gut approximiert werden. Zur
Auswertung der Fourierintegrale (3.38) muss die Umschaltbedingung udm = 0
aus (3.22) durch die Hüllkurvenkomponenten Udm,0, Udm,c und Udm,s dargestellt
werden. Dazu wird die Bedingung udm = 0 mithilfe der Hüllkurvendarstellung
auf die Form

udm = Udm,0 + Udm,c cos (ωrt) + Udm,s sin (ωrt) = 0 (3.39)
gebracht bzw. in der äquivalenten Schreibweise

udm = Udm,0 + Ûdm cos
(
ωrt− arctan

(
Udm,s
Udm,c

))
= 0 (3.40)

mit Ûdm =
√
U2
dm,c + U2

dm,s dargestellt. Für den Fall Udm,0 > Ûdm kann für Glei-
chung (3.40) keine Lösung für t gefunden werden und die nichtlinearen Terme g+

und g− nehmen gemäß (3.22) die Werte g+ = udm und g− = 0 an. Die zugehörigen
Hüllkurvenkomponenten errechnen sich zu

G+
0 = Udm,0, G+

c = Udm,c, G+
s = Udm,s (3.41a)

G−
0 = 0, G−

c = 0, G−
s = 0. (3.41b)

Analog dazu ergeben sich die nichtlinearen Terme g+ und g− für den Fall Udm,0 <
−Ûdm zu g+ = 0 und g− = udm und die Hüllkurvenkomponenten resultieren in

G+
0 = 0, G+

c = 0, G+
s = 0 (3.42a)

G−
0 = Udm,0, G−

c = Udm,c, G−
s = Udm,s. (3.42b)

Für den Fall −Ûdm ≤ Udm,0 ≤ Ûdm liefert das Lösen von (3.40) nach der Zeit t
zwei mögliche Lösungen

t1 = 1
ωr

(
arctan

(
Udm,s
Udm,c

)
+ arccos

(
Udm,0

Ûdm

)
− π

)
(3.43a)

t2 = 1
ωr

(
arctan

(
Udm,s
Udm,c

)
− arccos

(
Udm,0

Ûdm

)
+ π

)
. (3.43b)
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Für diesen Fall müssen die Fourierintegrale in (3.38) unter Berücksichtigung der
Zeitlösungen aus (3.43) ausgewertet werden. Bei der Auswertung der Fourierinte-
grale ist zu berücksichtigen, dass die Demodulatorspannung udm nach (3.40) im
Zeitinterval t1 < t < t2 stets positiv ist und in den Intervallen − π

ωr
< t < t1 und

t2 < t < π
ωr

gilt udm < 0. Im Folgenden wird lediglich die Berechnung der Null-
komponenten G±

0 gezeigt. Die Berechnung der Kosinus- und Sinuskomponenten
von g± erfolgt analog.

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

G+
0 = ωr

2π

∫ t2

t1

(
Udm,0 + Udm,c cos(ωrt) + Udm,s sin(ωrt)

)
dt (3.44a)

G−
0 = ωr

2π

∫ t1

− π
ωr

(
Udm,0 + Udm,c cos(ωrt) + Udm,s sin(ωrt)

)
dt

+ ωr
2π

∫ π
ωr

t2

(
Udm,0 + Udm,c cos(ωrt) + Udm,s sin(ωrt)

)
dt. (3.44b)

Zur Auswertung dieser Integrale wird vereinfachend angenommen, dass Udm,0,
Udm,c und Udm,s über eine komplette Integrationsperiode konstant sind. Diese An-
nahme ist gerechtfertigt, da sich die Hüllkurvenkomponenten im Fall des Prüf-
generators zeitlich mit der sehr niedrigen Frequenz ω∆ der Ausgangsspannung
ändern, welche um ein Vielfaches kleiner ist als die Resonanzfrequenz ωr. Der
nichtlineare Term G+

0 resultiert damit in

G+
0 =


1−

arccos
(
Udm,0
Ûdm

)

π


Udm,0 +

√
Û2
dm − U2

dm,0
π

(3.45)

und G−
0 berechnet sich gemäß (3.22) zu

G−
0 = Udm,0 −G+

0 . (3.46)

Die Kosinus- und Sinuskomponenten G+
c und G+

s ergeben sich zu

G+
c =


1−

arccos
(
Udm,0
Ûdm

)

π
+

√
Û2
dm − U2

dm,0
π

Udm,0

Û2
dm


Udm,c = Ψ(Udm,0, Ûdm)Udm,c

(3.47a)

G+
s =


1−

arccos
(
Udm,0
Ûdm

)

π
+

√
Û2
dm − U2

dm,0
π

Udm,0

Û2
dm


Udm,s = Ψ(Udm,0, Ûdm)Udm,s,

(3.47b)

und G−
c und G−

s berechnen sich wiederum aus

G−
c = Udm,c −G+

c , G−
s = Udm,s −G+

s . (3.48)
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Um die Hüllkurvenmodellierung des VLF Prüfgenerators abzuschließen, erfolgt
noch die Beschreibung der transformierten Eingangsspannungen uΣ und u∆ des
reduzierten Modells, welche sich aus den beiden Spannungen up1 und up2 des
Leistungsmoduls ergeben. Da das Leistungsmodul im Prüfbetrieb auf zwei ver-
schiedene Arten angesteuert werden kann, werden im Folgenden die Hüllkurven-
komponenten für beide Varianten berechnet.

Die beiden Eingangsspannungen up1 und up2 sind als pulsweitenmodulierte
Spannungen mit konstanter Amplitude up und variabler Pulsweite χ ausgeführt.
Das Frequenzspektrum dieser Spannungen ergibt sich folglich aus der jeweiligen
Grundfrequenz ωp1 bzw. ωp2 und Frequenzanteilen der höheren Harmonischen
dieser Grundfrequenzen. Abhängig von der Ansteuerungsvariante werden die Pe-
riodendauern der Eingangsspannungen zu (3.1) oder (3.3) gewählt. Die Grund-
frequenzen der beiden Eingangsspannungen ωp1 und ωp2 liegen damit sehr nahe
bzw. direkt an der Resonanzfrequenz ωr des Serienresonanzkreises. Da der Se-
rienresonanzkreis eine hohe Güte aufweist, werden lediglich Frequenzen in der
Nähe der Resonanzfrequenz verstärkt und sämtliche höheren Frequenzanteile der
Eingangsspannungen stark unterdrückt. Dadurch ergibt sich für den Resonanz-
kreisstrom ir und die Resonanzkreisspannung ur ein hauptsächlich sinusförmiger
Verlauf mit der Resonanzfrequenz ωr [18, 66]. Dieser Umstand rechtfertigt die
weitere Approximation, dass sich die beiden Eingangsspannungen up1 und up2
mit der Formulierung nach (3.28) lediglich aus einer Nullkomponente und einer
Kosinus- und Sinuskomponente mit der jeweiligen Grundfrequenz ωp1 und ωp2
beschreiben lassen.

Betrachtet man zunächst die erste Ansteuerungsvariante mit den Perioden-
dauern nach (3.1), ergeben sich die Hüllkurvenkomponenten der Spannung up1
durch Anwendung der periodischen Fouriertransformation auf (3.2) mit (3.1) in
der Form

Up1,0 = ωp1
2π

∫ π
ωp1

− π
ωp1

up1dt = 0, (3.49a)

Up1,c = ωp1
π

∫ π
ωp1

− π
ωp1

up1 cos(ωp1t)dt = 2
π

sin (χπ)up, (3.49b)

Up1,s = ωp1
π

∫ π
ωp1

− π
ωp1

up1 sin(ωp1t)dt = 2
π

(1− cos (χπ))up. (3.49c)

Die Berechnung für up2 erfolgt analog und ergibt schließlich

Up2,0 = 0, (3.50a)

Up2,c = − 2
π

sin (χπ)up, (3.50b)

Up2,s = − 2
π

(1− cos (χπ))up. (3.50c)
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Damit kann die Approximation der Eingangsspannungen nach (3.28) für die erste
Form der Ansteuerung mit ωp1 = ωr − ω∆ und ωp2 = ωr + ω∆ zu

up1 = Up1,0 + Up1,c cos (ωp1t) + Up1,s sin (ωp1t) (3.51a)
up2 = Up2,0 + Up2,c cos (ωp2t) + Up2,s sin (ωp2t) (3.51b)

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

uΣ = 2Up1,0 + 2Up1,c sin (ωrt) sin (ω∆t)− 2Up1,s cos (ωrt) sin (ω∆t) (3.52a)
u∆ = 2Up1,c cos (ωrt) cos (ω∆t) + 2Up1,s sin (ωrt) cos (ω∆t) . (3.52b)

Die Hüllkurvenkomponenten von UΣ und U∆ berechnen sich somit aus (3.52)
unter Verwendung von (3.49) und (3.50) zu

UΣ,0 = 0 U∆,0 = 0 (3.53a)

UΣ,c = − 4
π

(1− cos (χπ)) sin (ω∆t)up U∆,c = 4
π

sin (χπ) cos (ω∆t)up (3.53b)

UΣ,s = 4
π

sin (χπ) sin (ω∆t)up U∆,s = 4
π

(1− cos (χπ)) cos (ω∆t)up.
(3.53c)

Für die zweite Form der Ansteuerung nach (3.3)-(3.4) können die Hüllkurven-
komponenten der transformierten Eingangsspannungen uΣ und u∆ auf analoge
Art und Weise berechnet werden. Für die Summeneingangsspannung uΣ ergeben
sich diese zu

UΣ,0 = 0, UΣ,c = 4
π

sin (χπ)up, UΣ,s = 4
π

(1− cos (χπ))up, (3.54)

während die Hüllkurvenkomponenten von u∆ wegen up1 = up2 zu Null werden.
Wie in Abschnitt 3.1.1 bereits erwähnt wurde, bietet die zweite Form der

Ansteuerung im Hinblick auf eine Regelung der Testspannung gewisse Vorteile
gegenüber der ersten Ansteuerung. Werden die Periodendauern der Eingangs-
spannungen up1 und up2 wie in der ersten Ansteuerungsvariante zu (3.1) gewählt,
steht im Bereich der Nulldurchgänge von Ul,0, mit Ul,0 = Ûl,0 sin(ω∆t), aufgrund
des sin (ω∆t) Terms in (3.53) keine Eingangsspannung UΣ und somit keine Stell-
größe zur Beeinflussung der Resonanzkreisspannung zur Verfügung. Im Gegensatz
dazu kann bei der zweiten Form der Ansteuerung zu jedem beliebigen Zeitpunkt
eine Eingangsspannung UΣ durch Änderung der Pulsweite χ erzeugt werden.
Folglich kann bei dieser Ansteuerung die Testspannung Ul,0 auch im Bereich
der Nulldurchgänge durch die Regelung beeinflusst werden. Wie sich in späte-
ren Teilen der Arbeit noch zeigen wird ist diese Beeinflussung im Bereich der
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Nulldurchgänge notwendig um eine sinusförmige Testspannung am Ausgang des
Prüfgenerators erzeugen zu können. Aus diesem Grund wird in der Umsetzung
des Regelungskonzepts in Kapitel 6 die zweite Ansteuerungsvariante verwendet
wird.

Die Modellgleichungen des gesamten Hüllkurvenmodells ergeben sich folglich
durch Kombination von (3.35), (3.36) mit (3.37) und (3.53). Die Systemzustände
des Hüllkurvenmodells sind durch XT =

[
Ir IΣ I∆ Udm Ul

]
definiert und

die Stelleingänge des Systems lauten uT =
[
χ R+

dm R−
dm

]
.





KAPITEL 4

Modellparametrierung, -validierung und Modellvergleich

Dieses Kapitel zeigt den Abgleich des vollständigen mathematischen Modells aus
Kapitel 3 mit Messungen des VLF Prüfgenerator Prototyps. Die Ergebnisse dieses
Abgleichs und die durchgeführten Messungen sind in Abschnitt 4.1 zusammenge-
fasst. Neben dem Modellabgleich wird in diesem Kapitel eine Modellvalidierung
und ein simulativer Vergleich des vollständigen Modells mit dem reduzierten Mo-
dell aus Abschnitt 3.2 und dem Hüllkurvenmodell aus Abschnitt 3.3 gezeigt.
Die Simulationsergebnisse sind in Abschnitt 4.2 zu finden. Die mathematischen
Modelle wurden für die durchgeführten 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-
ständigen Modells

Um das vollständige mathematische Modell aus Abschnitt 3.1 zu parametrie-
ren, wurden verschiedene Messungen am VLF Prüfgenerator durchgeführt. Der
für 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 parasitären Streuka-
pazitäten im Demodulator. Das Eingangs-Ausgangsverhalten des Gesamtsystems
wird in Abschnitt 4.1.5 gemessen und mit Simulationen des vollständigen para-
metrierten Modells verglichen.

41
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4.1.1 Messaufbau
Abbildung 4.1 zeigt den für die Messungen verwendeten Messaufbau. Dieser be-
steht im Wesentlichen aus dem VLF Prüfgenerator, einem Hochspannungsan-
schlusskabel mit anschließendem Koppelkondensator und einer Reihe von Hoch-
spannungskondensatoren, welche zum Emulieren der unterschiedlichen Hochspan-
nungstestkabel verwendet werden. Abbildung 4.2 zeigt das schematische Schalt-

(a)
(b)

(c)

(d)

(e)

Abbildung 4.1: Messaufbau zur Parametrierung des vollständigen mathemati-
schen Modells des VLF Prüfgenerators: (a) Leistungsmodul, (b) Hochspannungs-
kessel, (c) Hochspannungsanschlusskabel, (d) Koppelkapazität, (e) Hochspan-
nungskondensatoren.

bild des gesamten Messaufbaus. Für den Modellabgleich werden die beiden Ein-
gangsströme ip1 und ip2, die Eingangsspannung up1 des ersten Wechselrichters, die
Zwischenkreisspannung des Leistungsmoduls up,zk, der Resonanzkreisstrom ir, die
Resonanzkreisspannung ur sowie die Ausgangsspannung ul gemessen. Die Aus-
gangsspannung kann durch einen ohmschen Teiler, bestehend aus einem Hoch-
spannungswiderstand im Hochspannungskessel des Prüfgenerators 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 zusätzlichen Teilerkapazität aufgebaut.
Um Störungen in den Messsignalen, welche beispielsweise durch das Schalten der
IGBTs in den Wechselrichtern verursacht werden, möglichst gut unterdrücken zu
können, wurden zusätzlich Differenzverstärkerschaltungen verwendet. Die damit
verstärkten Messgrößen wurden anschließend mithilfe des dSPACE MicroAu-
tobox II Echtzeitsystems bei einer Abtastrate von 20 kS/s aufgenommen. Um
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(a)

(b)
(c)(d) (e)

(f)
(g)

(h)

(i) (j) (k)

u+
p1

u−
p1

up,zk

3 ∼

=

=
= ∼

∼

ip1 ip2

ir

ur

ul ul,cap

Abbildung 4.2: Schematische Darstellung des Messaufbaus zur Parametrierung
des vollständigen mathematischen Modells des VLF Prüfgenerators: (a) Leis-
tungsmodul, (b) Hochspannungskessel, (c) Hochspannungsanschlusskabel, (d)
Koppelkapazität, (e) Hochspannungskondensatoren, (f) Stromzange, (g) Hoch-
spannungstastkopf, (h) Mess-Shunt, (i) Differenzverstärker, (j) ohmscher Teiler,
(k) externer kapazitiver Teiler.

netzgebundene Störungen in den Messungen zu vermeiden, wurde das dSPACE
Systems durch eine 12 V Batterie versorgt. Da die genaue Messung der pulswei-
tenmodulierten Eingangsspannung up1 eine höhere zeitliche Auflösung benötigt,
wurde diese separat mit einem Tectronix Oszilloskop bei einer Abtastrate von
2.5 GS/s aufgezeichnet.

4.1.2 Parametrierung des Leistungsmoduls
Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der Überprüfung der Spannungsform sowie
der Genauigkeit der Pulsweite der beiden Leistungsmodulspannungen up1 und
up2. Dazu wurden die Spannungen up,zk, u−

p1 und u+
p1 mithilfe von drei Tectro-

nix Hochspannungstastköpfen potentialfrei gemessen (siehe Abbildung 4.2). Da
die beiden Wechselrichter im Leistungsmodul symmetrisch aufgebaut sind, wurde
die Messung lediglich für den ersten Wechselrichter, d.h. für die Ausgangsspan-
nung up1, durchgeführt. Außerdem wurde der Demodulator während der Messung
deaktiviert und vom Resonanzkreis abgetrennt. Im oberen Teil von Abbildung 4.3
sind die gemessenen Leistungsmodulspannungen u+

p1, u−
p1 und up,zk für eine Puls-

weite von χ = 0.166 dargestellt. Die Resonanzkreisfrequenz ωr wurde in diesen
Messungen zu ωr = 2π1195 rad/s gewählt und die Frequenz der Testspannung auf
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Abbildung 4.3: Gemessene Ausgangsspannung up1 des Leistungsmoduls.

ω∆ = 2π0.1 rad/s gesetzt. Wie aus dieser Messung ersichtlich wird, schwankt die
Zwischenkreisspannung up,zk relativ stark mit Bezug auf Masse, was sich direkt in
den Ausgangsspannungen u+

p1 und u−
p1 abbildet. Allerdings wird diese Schwankung

durch die Differenzbildung up1 = u+
p1− u−

p1 eliminiert und die Ausgangsspannung
up1 besitzt eine weitgehend konstante Amplitude von 540 V, siehe den unteren
Teil von Abbildung 4.3. Mit dieser Messung kann damit gezeigt werden, dass
die Annahme einer konstanten Amplitude von up = 540 V 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. up1 = up2 und ωp1 = ωp2 =
ωr. Anschließend wurde die Pulsweite χ von Null beginnend rampenförmig erhöht
und die Amplitude ûr der Resonanzkreisspannung gemessen. Bei dieser Messung
zeigte sich, dass erst ab einer Pulsweite von χ = 0.0085 eine messbare Spannung
im Resonanzkreis resultiert, siehe 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 späteren Umsetzung des Regelungskonzepts am Prototypen
entsprechend berücksichtigt 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 gewährleisten zu können, ist es wichtig, den Einfluss des Demo-
dulators auf das System so gut wie möglich zu unterdrücken. Aus diesem Grund
wurde bei diesen Messungen der Demodulator deaktiviert und zusätzlich die Ver-
bindung zum Resonanzkreis mechanisch aufgetrennt, d.h. die Messungen erfolg-
ten ohne Erzeugung einer Testspannung am Ausgang des Prüfgenerators. Bei
den Messungen wurden die Eingangsströme ip1 und ip2, der Resonanzkreisstrom
ir sowie die Spannung ur an der Resonanzkreiskapazität für verschiedene Puls-
weiten der Leistungsmodulspannungen up1 und up2 aufgezeichnet. Da für den
späteren Reglerentwurf lediglich der Verlauf der Hüllkurven der Resonanzkreis-
größen von Interesse ist und nicht der exakte Verlauf der hochfrequenten Anteile,
werden im Folgenden nur die positiven Hüllkurven der gemessenen und simu-
lierten Systemgrößen miteinander verglichen. Die beiden Eingangspannungen up1
und up2 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 Verläufen nach
(3.2) zeigt, dass die resultierenden Fehler in den Resonanzkreisgrößen ir und ur
vernachlässigbar klein sind, siehe Abbildung 4.5. In den Hüllkurven 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 rechteckförmigen Eingangsspannungen zu einer leichten Verzer-
rung des sinusförmigen Verlaufs der Eingangsströme 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 Einhüllenden der Resonanzkreisgrößen
ur und ir sowie des Stroms ip1 des Leistungsmoduls für den Fall exakter Ein-
gangsspannungen up1 und up2 nach (3.2) und deren Approximation durch (3.51).

Dazu muss als Erstes die Resonanzfrequenz des Serienresonanzkreises ermit-
telt werden. Beim betrachteten Prüfgenerator wird eine Extremum-Seeking Me-
thode [70] vorgeschlagen. Bei dieser Methode wird die Eingangsfrequenz der bei-
den Leistungsmodulspannungen kontinuierlich erhöht bis ein Maximum in der
Amplitude der Resonanzkreisspannung detektiert wird. Alternativ könnte 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 Leistungsmodulströme sowie der Resonanzkreisgrößen benö-
tigt wird. Da diese Phasenbestimmung mit einem erhöhten Messaufwand verbun-
den ist, wurde diese Methode hier nicht verwendet. Die mithilfe der Extremum-
Seeking Methode bestimmte Resonanzfrequenz beträgt ωr = 2π1200 rad/s und
liegt damit sehr nahe an dem Wert von 2π1203 rad/s, welcher sich aus den
nominellen Werten der Resonanzkreiskapazität und -induktivität gemäß Tabel-
le D.1 errechnet. Für die Parametrierung des Modells wurden die Frequenzen
der Leistungsmodulspannungen in der Simulation und am Prüfstand folglich auf
ωp1 = 2π1199.9 rad/s und ωp2 = 2π1200.1 rad/s gesetzt. Die positiven Einhüllen-
den der gemessenen und simulierten Systemgrößen ûr und îr sind in den Abbil-
dungen 4.6 und 4.7 für zwei verschiedene Pulsweiten χ = 0.074 und χ = 0.166
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dargestellt. Mit den Modellparametern in Tabelle D.1 im Anhang D kann für bei-
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û
r

(k
V

)

Abbildung 4.6: Vergleich der gemessenen mit den simulierten Einhüllenden der
Resonanzkreisspannung ur, des Resonanzkreisstroms ir sowie der beiden Leis-
tungsmodulströme ip1 und ip2 für eine Pulsweite von χ = 0.074.

de Pulsweiten eine sehr gute Übereinstimmung mit den Messungen von ur, ir und
ip1 gefunden werden. Im Strom ip2 kommt es im Gegensatz zum Eingangsstrom
ip1 zu einer merkbaren Abweichung zwischen der Messung und den simulierten
Werten. Dies lässt darauf schließen, dass die beiden Erregerwicklungen nicht kom-
plett symmetrisch aufgebaut sind oder ein Defekt in der zweiten Erregerwicklung
vorliegt. Da die Resonanzkreisgrößen ir und ur sehr gut vom mathematischen
Modell abgebildet werden und die exakten Verläufe der Eingangsströme für 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 Einhüllenden der
Resonanzkreisspannung ur, des Resonanzkreisstroms ir sowie der beiden Leis-
tungsmodulströme ip1 und ip2 für eine Pulsweite von χ = 0.166.

4.1.4 Parametrierung der Streukapazitäten
Um eine Abschätzung der parasitären Streukapazitäten Ce,n, n = 1, . . . , N des
mathematischen Modells nach (3.19) zu erhalten, wurde die Feldsimulationssoft-
ware ELECTRO 2D/RS verwendet. Für die Module in der Nähe der Kessel-
wände, 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 für die restlichen Module einen Wert
von 50 pF. Zur Überprüfung dieser Werte, wurden Messungen der Spannungs-
verteilung an den Demodulatormodulen durchgeführt. Abbildung 4.8 zeigt die
gemessene und simulierte Spannungsverteilung über die N = 20 Demodulator-
module des verwendeten VLF Prototyps. Zur Durchführung der Messung wurde
der Demodulator deaktiviert, d.h. R+

dm,n = R−
dm,n = Roff,n mit n = 1, . . . , N , und

eine Resonanzkreisspannung ur mit einer konstanten Amplitude von ûr = 30 kV
und einer Frequenz von ωr = 2π1200 rad/s eingeprägt. Mithilfe von differen-
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Abbildung 4.8: Einfluss der Streukapazitäten auf die Spannungsverteilung der
Demodulatormodule für nominelle Demodulatorkapazitäten Cdm,n = 88 pF.

tiellen Messaufnehmern wurden anschließend die Spannungen an den einzelnen
Modulen abgegriffen. In den Simulationen wurden die Demodulatorkapazitäten
Cdm,n, n = 1, . . . , N auf den nominellen Wert 88 pF gesetzt1. Das Simulationser-
gebnis in Abbildung 4.8 zeigt eine gute Übereinstimmung zwischen dem mathe-
matischen Modell und den Messungen. An den ersten fünf Demodulatormodulen
fällt die Spannung wesentlich stärker ab als an den restlichen 15 Modulen. Dies
hat zur Folge, dass es an den ersten fünf Modulen zu einer Erhöhung der Modul-
spannung udm,n kommt. Wie in Abschnitt 2.2 erwähnt, besitzen die verwendeten
Thyristoren eine maximal zulässige Spannung von 1.2 kV. Überschreitet die Mo-
dulspannung udm,n den Maximalwert udm,max, dann zünden die Hochspannungs-
ableiter und das Modul verhält sich wie ein Kurzschluss. In weiterer Folge erhöht
sich die Spannung an den restlichen Modulen und es kommt zu einer kettenartigen
Zündung der Hochspannungsableiter und damit zu einem kritischen Fehlverhal-
ten des Prüfgenerators. Somit ist klar, dass eine inhomogene Spannungsverteilung
wie in Abbildung 4.8 die maximal mögliche Ausgangsspannung des Prüfgenera-
tors stark einschränkt. Für einen störungsfreien Betrieb und zum Erreichen der
gewünschten sehr hohen Ausgangsspannung ist es daher unumgänglich, eine mög-
lichst homogene Spannungsverteilung über die Module zu gewährleisten, 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 parasitären Streukapazitäten Ce,1 bis Ce,N mit den Kapazitäten Cdm,1 bis
Cdm,N einen kapazitiven Spannungsteiler formen, was der Grund für die inhomo-

1Der Wert von 88 pF für die Demodulatorkapazitäten entspricht einer Steuerkapazität Cst,n

von 440 pF pro Demodulatorplatine.
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gene Spannungsaufteilung ist. Eine offensichtliche Lösung zur Verbesserung der
Homogenität der Spannungsaufteilung ist die Erhöhung der Werte der Steuerka-
pazitäten Cst pro Demodulatorplatine und damit verbunden eine Erhöhung der
Modulkapazitäten Cdm,n. Abbildung 4.9 zeigt das Messergebnis der Spannungs-
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û
e
,n

/
û
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Abbildung 4.9: Einfluss der Streukapazitäten auf die Spannungsverteilung der
Demodulatormodule für geänderte Werte der Demodulatorkapazitäten Cdm,n =
8.8 nF.

verteilung nach einer Erhöhung der Demodulatorkapazitäten auf Cdm,n =8.8 nF
mit n = 1, . . . , N , was einer Erhöhung um den Faktor 100 entspricht. Wenn-
gleich dies zu einer wesentlichen Verbesserung der Spannungsverteilung führt,
sind die ersten Module jedoch immer noch stärker belastet. Somit ist eine weitere
Erhöhung von Cdm,n für n = 1, . . . , 5 naheliegend. Das Simulationsergebnis für
Cdm,n =17.6 nF, n = 1, . . . , 5 und Cdm,n =8.8 nF, n = 6, . . . , 20 in Abbildung 4.9
bestätigt, dass mit dieser Maßnahme die gewünschte homogene Spannungsauftei-
lung über die Demodulatormodule sehr gut eingestellt werden kann. Aus diesem
Grund wurden die Demodulatorkapazitäten im aktuellen Prototyp auf die Werte
Cdm,n =17.6 nF, n = 1, . . . , 5 und Cdm,n =8.8 nF, 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 Prüfgenerators
untersucht und mit dem vollständigen mathematischen Modell verglichen. Dazu
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wurde eine Messung mit aktivem und angeschlossenem Demodulator durchge-
führt. 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. Cl = 14 nF. 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 χ = 0.148, einer Frequenz von ωr = 2π1100 rad/s und einer
Testfrequenz von ω∆ = 2π0.097 rad/s durchgeführt. Die Änderung in der Reso-
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Abbildung 4.10: Vergleich der gemessenen mit den simulierten Systemgrößen für
Cl = 14 nF, Rl,g = 300 MΩ und χ1 = χ2 = 0.148.

nanzfrequenz im Vergleich zu den vorherigen Messungen ohne Ausgangsspannung
resultiert aus den zusätzlichen Kapazitäten in den Demodulatormodulen, welche
für diese Messung an den Resonanzkreis angeschlossen wurden.2 Abbildung 4.10

2Der Einfluss der Demodulatorkapazitäten und der Kabelkapazität Cl auf die Resonanzfre-
quenz wird in Kapitel 5 im Detail analysiert.
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zeigt die gemessenen und simulierten Werte der positiven Einhüllenden der Ein-
gangsströme ip1 und ip2, der Resonanzkreisspannung ur sowie die Verläufe der
gemessenen und simulierten Ausgangsspannung ul. 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
Einhüllenden der gemessenen und simulierten Eingangsströme ip1 und ip2 kommt
es aufgrund von erhöhten Störungen in der Strommessung zu deutlichen Abwei-
chungen im Bereich der Nulldurchgänge von ul. Die Ausgangsspannung ul wird
ebenfalls sehr gut abgebildet. Die durchgeführte Messung zeigt, dass das vollstän-
dige Modell das Systemverhalten des VLF Prüfgenerators sehr gut abbildet und
damit als Referenzmodell für eine spätere Systemanalyse sowie zum Testen des
in dieser Arbeit präsentierten Regelungskonzepts geeignet ist.3

4.2 Modellvergleich
Für die spätere Systemanalyse und den Reglerentwurf werden das reduzierte Mo-
dell aus Abschnitt 3.2 bzw. das davon abgeleitete Hüllkurvenmodell aus Abschnitt
3.3 verwendet. Um den Einfluss der Vereinfachungen auf die Genauigkeit dieser
Modelle zu überprüfen, erfolgt in diesem Abschnitt ein Vergleich mit dem voll-
ständigen Modell aus Abschnitt 3.1. In Abschnitt 4.2.1 sind die Ergebnisse des
simulativen Vergleichs des durch Messungen parametrierten vollständigen 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
Hüllkurvenmodell aus Abschnitt 3.3 verglichen.

4.2.1 Vergleich des vollständigen mit dem reduzierten
Modell

Abbildung 4.11 zeigt die Simulationsergebnisse des vollständigen Modells und des
reduzierten Modells für eine kleine kapazitive Last von Cl = 50 nF. Für die Simu-
lation wurde die erste Ansteuerungsvariante des Leistungsmodul nach (3.1)-(3.2)
mit einer Pulsweite der beiden Leistungsmodulspannungen von χ = 0.28 und
einer gewünschten Testfrequenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s gewählt. 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 Einhüllen-
den der Resonanzkreisspannung ur und die Verläufe der Ausgangsspannung ul
miteinander verglichen. In Kapitel 5 wird in der Systemanalyse die Demodula-
torkapazität Cdm im reduzierten Modell vernachlässigt. Um den Einfluss dieser
Kapazität auf das Systemverhalten zu zeigen, wurde das reduzierte Modell einmal

3Die Parameter a0 und a1 aus (3.18) wurden bei dieser Messung mitidentifiziert.
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mit und einmal ohne Demodulatorkapazität Cdm simuliert.

100

200

300

0

û
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Abbildung 4.11: Vergleich des vollständigen Modells mit dem reduzierten Modell
für Cl = 50 nF, Rl,g = 300 MΩ und χ = 0.28.

Zum besseren Vergleich sind außerdem die mittleren Fehler in der Ausgangs-
spannung ēl,cdm und ēl für den Fall mit und ohne Demodulatorkapazität darge-
stellt. In beiden Fällen kommt es zu einer geringen Abweichung in der maximalen
Amplitude von ul, da das reduzierte Modell den Einfluss der Streukapazitäten
und die damit verbundenen kapazitiven Lade- und Entladeströme nicht abbildet.
Das reduzierte Modell mit Demodulatorkapazität liefert eine bessere Überein-
stimmung mit dem vollständigen Modell, da durch Hinzunahme der zusätzlichen
Kapazität Cdm zumindest der Einfluss der Steuerkapazitäten berücksichtigt wer-
den kann. Im Bereich der Nulldurchgänge zeigt das reduzierte Modell für beide
Fälle annähernd identisch eine größere Abweichung vom vollständigen Modell.
Dies liegt daran, dass das reduzierte Modell den Einfluss der Energiegewinnungs-
schaltung auf den effektiven Entladewiderstand Roff nicht berücksichtigt.

Um diesen Einfluss deutlicher zu machen, wurde eine weitere Simulation mit
einer reduzierten Pulsweite von χ = 0.11 durchgeführt. Das Ergebnis dieser Si-
mulation ist in Abbildung 4.12 dargestellt. Bei dieser geringen Pulsweite kommt
es beim vollständigen Modell im Vergleich zum reduzierten Modell zu einer deut-
lichen Reduktion in der Amplitude der Resonanzkreisspannung ur und der Aus-
gangsspannung ul. Dies liegt daran, dass bei geringen Pulsweiten die Spannung
udm,n an den einzelnen Demodulatormodulen weniger als ca. 15 % der maximal zu-
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Abbildung 4.12: Vergleich vollständiges Modell mit reduzierten Modellen für Cl =
50 nF, Rl,g = 300 MΩ und χ = 0.11.

lässigen Spannung udm,max = 30 kV beträgt und der effektive Entladewiderstand
R̃off,n nach Abbildung 3.5 stark verringert wird. Diese Verringerung im Entlade-
widerstand führt zu einer stärkeren Belastung des Resonanzkreises, welche sich
direkt in der kleineren Amplitude ûr der Resonanzkreisspannung widerspiegelt.
Folglich kommt es im Bereich von kleinen Pulsweiten bezogen auf die Amplitude
der Ausgangsspannung zu einer größeren relativen Abweichung zwischen redu-
ziertem und vollständigem Modell.

Da der betrachtete VLF Prüfgenerator im späteren Betrieb für Kabeltests
mit Testspannungen größer 200 kV eingesetzt werden soll, stellt das zweite Si-
mulationsszenario einen wenig relevanten Betriebsbereich dar. Die relative Ab-
weichung in der Ausgangsspannung ist für den relevanten Spannungsbereich, wie
in Abbildung 4.11 gezeigt, vernachlässigbar klein. Da das reduzierte Modell die
generelle Funktionsweise des Prüfgenerators im relevanten Betriebsbereich sehr
gut abbildet, ist die Verwendung dieses Modells für eine Systemanalyse und für
den Reglerentwurf gerechtfertigt. Der Einfluss der Demodulatorkapazität auf den
Verlauf der Testspannung ul ist relativ gering, weshalb diese im reduzierten Mo-
dell prinzipiell vernachlässigt werden könnte. Durch diese zusätzliche Kapazität
kann jedoch auch der Einfluss der parasitären Kapazitäten des Demodulators auf
die Resonanzfrequenz des Prüfgenerators berücksichtigt werden (dieser Einfluss
wird im Detail in Kapitel 5 untersucht).
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4.2.2 Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hüllkur-
venmodell

Die später in Kapitel 5 gezeigte Analyse des VLF Prüfgenerators sowie der dar-
auf aufbauende Reglerentwurf in Kapitel 6 basieren auf dem in Abschnitt 3.3
gezeigten Hüllkurvenmodell. Da das Hüllkurvenmodell eine Approximation des
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Abbildung 4.13: Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hüllkurvenmodell
ohne Demodulatorkapazität Cdm für Cl = 50 nF, Rl,g = 300 MΩ und zwei Puls-
weiten χ = 0.11 und χ = 0.28.

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

In Abbildung 4.13 sind die Simulationsergebnisse für den Fall mit Berücksich-
tigung der Demodulatorkapazität Cdm und für verschiedene Pulsweiten χ darge-
stellt. Abbildung 4.14 zeigt den Vergleich der beiden Modelle ohne Demodulator-
kapazität. Wie aus den Simulationsergebnissen ersichtlich wird, bildet das Hüll-
kurvenmodell das reduzierte Modell in sämtlichen Fällen sehr gut ab. Der kleine
mittlere Fehler ēl = ūl − Ul,0 in der Ausgangsspannung ist damit zu begründen,
dass die Nichtlinearitäten im Demodulator, d.h. die schaltenden Funktionen g+
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und g−, durch das Hüllkurvenmodell lediglich approximiert werden. Dieser Fehler
ist jedoch vernachlässigbar klein und die Verwendung des Hüllkurvenmodells für
eine spätere Analyse und den Reglerentwurf ist gerechtfertigt.
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Abbildung 4.14: Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hüllkurvenmodell mit
Demodulatorkapazität Cdm für Cl = 50 nF, Rl,g = 300 MΩ und zwei Pulsweiten
χ = 0.11 und χ = 0.28.

Zu Beginn von Abschnitt 3.3 wurde erwähnt, dass die spezielle Struktur des
Hüllkurvenmodells eine sehr effiziente Simulation von transienten Vorgängen er-
möglicht. Für DC/DC Konverter wurde dies in den Arbeiten [4, 57] bereits ge-
zeigt. Um dies für den in dieser Arbeit betrachteten Prüfgenerator zu zeigen,
wurden die Rechenzeiten, welche die Simulation einer gesamten Periode der Aus-
gangsspannung ul für das reduzierte und das Hüllkurvenmodell benötigt, aufge-
zeichnet und miteinander verglichen. Die Ergebnisse sind in Tabelle 4.1 zusam-
mengefasst. Die Hüllkurvenbeschreibung ermöglicht in beiden Fällen 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 gegenüber dem reduzierten Mo-
dell.
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Modell Rechenzeit
reduziertes Modell ohne Cdm 136.99 s
reduziertes Modell mit Cdm 190.68 s
Hüllkurvenmodell ohne Cdm 46.01 s
Hüllkurvenmodell mit Cdm 73.72 s

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





KAPITEL 5

Systemanalyse

Dieses Kapitel beschäftigt sich mit der Systemanalyse des VLF Prüfgenerators
mithilfe der mathematischen Modelle aus Kapitel 3. Die Ergebnisse dieser Analyse
sind die Basis für einen optimalen Betrieb des Prüfgenerators und werden für den
späteren Entwurf des Regelungskonzepts verwendet.

In Abschnitt 5.1 wird zunächst der Einfluss der parasitären Streukapazitäten
sowie der Kapazität 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 ul alle Thyristoren des positiven Demodula-
torzweigs und in der negativen Halbwelle sämtliche Thyristoren des negativen
Zweigs gezündet werden, genauer untersucht. Bei Verwendung dieser Demodu-
lationsstrategie ergibt sich bei großen Kabelkapazitäten ab einem bestimmten
Zeitpunkt eine deutlichen Abweichung zwischen der generierten Testspannung
und dem gewünschten sinusförmigen Verlauf. In Abschnitt 5.2 wird eine analyti-
sche Berechnung dieses Zeitpunkts mithilfe des Hüllkurvenmodells aus Abschnitt
3.3 dargestellt.

Für einen mobilen Einsatz des VLF Prüfgenerators wird neben einer kom-
pakten Bauform auch eine sehr hohe energetische Effizienz während des Prüfbe-
triebs gefordert. Um diese hohe energetische Effizienz erreichen zu können, 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 ul am Ausgang des Prüfgenerators einer
gewünschten sinusförmigen 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] veröf-
fentlicht. Die optimierungsbasierte Ansteuerung des Demodulators in Abschnitt

59
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5.3 wurde auch in [54] betrachtet. Da die Ergebnisse dieser Steuerung für 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 Streukapazitäten und der Ka-
belkapazität

Die grundlegende Idee des betrachteten VLF Prüfgenerators ist die gezielte An-
regung des Serienresonanzkreises in seiner Resonanzfrequenz ωr. Aufgrund der
hohen Güte des Resonanzkreises ist eine genaue Kenntnis der Resonanzfrequenz
für einen optimalen Betrieb des Prüfgenerators unumgänglich. Der Wert der Re-
sonanzfrequenz ist durch die im System wirksamen Kapazitäten, die Resonanz-
kreiskapazität und die Resonanzkreisinduktivität definiert. Nimmt man nun an,
dass die Werte der Resonanzkreiskapazität und -induktivität bekannt und kon-
stant sind, kann die Resonanzfrequenz folglich nur durch Änderungen der Streu-
kapazitäten oder der Kabelkapazität variieren. Wie bereits erwähnt, hängt die
Kabelkapazität von der geometrischen Beschaffenheit des Testkabels ab und kann
daher sehr stark variieren. Die Werte der Streukapazitäten sind von der Größe
und Anordnung der Komponenten im Hochspannungskessel abhängig und kön-
nen sich mit der Baugröße und Bauform des Prüfgenerators ändern, sind aber für
einen speziellen Aufbau konstant.

Aus diesem Grund wird in diesem Abschnitt der Einfluss dieser Kapazitäten
auf die Resonanzfrequenz des Serienresonanzkreises genauer untersucht. Dazu
wird der Demodulator deaktiviert, d.h. die effektiven Demodulatorwiderstände
werden auf R+

dm,n = R−
dm,n = Roff,n mit n = 1, . . . , 20 gesetzt, wodurch das voll-

ständige mathematische Modell aus Abschnitt 3.1 in ein lineares Modell über-
geht. Damit kann die Übertragungsfunktion vom Spannungseingang up1 zur Re-
sonanzkreisspannung ur berechnet und deren Amplitudenfrequenzgang analysiert
werden. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus des Prüfgenerators ist die Über-
tragungsfunktion vom Spannungseingang up2 zur Resonanzkreisspannung iden-
tisch. Für nominelle Werte der Streu- und Demodulatorkapazitäten, Ce,n = 70 pF,
n = 1, . . . , 5 und n = 16, . . . , 20, Ce,n = 50 pF, n = 6, . . . , 15, Cdm,n = 17.6 nF,
n = 1, . . . , 5, Cdm,n = 8.8 nF, n = 6, . . . , 20, ist der resultierende Frequenzgang
in Abbildung 5.1a dargestellt. Da die genaue Bestimmung der Streukapazitäten
äußerst schwierig und mit hohem Messaufwand verbunden ist, wird eine große
Streuung der Kapazitäten angenommen. Als Extremale wird die Übertragungs-
funktion für halbierte Werte der nominellen Streukapazitäten berechnet und mit
dem nominellen Verlauf verglichen, siehe Abbildung 5.1a. Die Verringerung in
den Streukapazitäten führt zu einer deutlichen Erhöhung der Resonanzfrequenz
des Prüfgenerators von 1106 Hz auf 1125 Hz.



5.2. Grenzen der einfachen Demodulationsstrategie 61

900 1100 1300700
Frequenz (Hz)

35

45

55

25

A
m

pl
itu

de
(d

B
)

Ce,n = 70 pF/50 pF
Ce,n = 35 pF/25 pF

(a)

900 1100 1300700
Frequenz (Hz)

35

45

55

25

A
m

pl
itu

de
(d

B
)

Cl = 50 nF
Cl = 1 µF

(b)

Abbildung 5.1: Abhängigkeit der Resonanzfrequenz von der Kabelkapazität Cl
und den parasitären Streukapazitäten Ce,n im Demodulator.

Die Kabelkapazität ist in der praktischen Anwendung ebenfalls nur ungenau
bekannt. Hier zeigt sich jedoch, dass eine große Änderung in der Kabelkapazität
von Cl = 50 nF auf Cl = 1 µF keine merkbare Änderung in der Resonanzfrequenz
bewirkt, siehe Abbildung 5.1b. Dieses Ergebnis bringt den großen Vorteil mit
sich, dass die Resonanzfrequenz des Prüfgenerators lediglich einmalig nach dem
Zusammenbau des Prüfgenerators ermittelt werden muss, um den Einfluss der
Streukapazitäten auf die Resonanzfrequenz abzubilden. Da die Resonanzfrequenz
nahezu unabhängig von der Kabelkapazität Cl und damit den geometrischen Ab-
messungen des Testkabels ist, kann sie für sämtliche 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 durchgeführt. Für den realen Testbe-
trieb sind allerdings Kapazitäten bis zu 1 µF und größer von Interesse. Bei großen
Kabelkapazitäten versagt jedoch die einfache Demodulationsstrategie nach (3.17),
siehe Abbildung 5.2. Es kann keine sinusförmige Testspannung mehr eingestellt
werden. Vor allem in der Entladephase weicht die Testspannung deutlich vom
sinusförmigen Verlauf ab, da die Kabelkapazität ab einem bestimmten Zeitpunkt
nicht mehr schnell genug entladen wird. Dadurch entstehen sehr hohen Restspan-
nungen im Bereich der Nulldurchgänge von ul, welche in der realen Anlage beim
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Umschalten zwischen den Halbwellen zu einer Beschädigung der Demodulatormo-
dule führen würden. Um diese hohen Restspannungen zu vermeiden, müssen die
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Abbildung 5.2: Simulationsergebnis der einfachen Demodulationsstrategie (3.17)
für eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ, Cl = 400 nF, eine Testfre-
quenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s und χ = 0.15.

effektiven Widerstände R±
dm des Demodulators durch eine gezielte Ansteuerung

der Thyristoren verändert werden. Da dazu unter anderem die genaue Kennt-
nis des Zeitpunkts notwendig ist, ab dem der gewünschten Testspannung nicht
mehr gefolgt werden kann, werden in diesem Abschnitt folgende Fragen genauer
untersucht:

1. Wie muss die Resonanzkreisspannung ur bzw. ihre Amplitude Ûr vorge-
geben werden, damit der Fehler zwischen der Testspannung ul und einer
gewünschten sinusförmigen Solltrajektorie udl minimal wird?

2. Bis zu welchem Zeitpunkt ist eine Steuerung der Testspannung ul nur durch
Vorgabe der Resonanzkreisspannung ur (einfache Demodulationsstrategie)
möglich? Kann dieser Zeitpunkt analytisch bestimmt werden?

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

1. Die Nullkomponente der Resonanzkreisspannung ur ist vernachlässigbar
klein, d.h. Ur,0 ≈ 0, und es gilt Udm,0 ≈ −Ul,0. Die Gültigkeit dieser Annah-
me wird im Folgenden noch gezeigt.
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2. Die Spannungswelligkeit der Testspannung ul wird vernachlässigt, da diese
sehr klein im Vergleich zu den hochfrequenten Anteilen der Resonanzkreis-
spannung ur ist, d.h. Ul,c = Ul,s ≈ 0 und damit Ûdm ≈ Ûr.

3. Die gewünschte Testspannung ist sinusförmig und kann durch udl (t) =
Ud
l,0(t) = Ûd

l,0 sin (ω∆t) beschrieben werden.

4. Die Steuerkapazitäten der Demodulatormodule werden vernachlässigt und
es gilt Cdm = 0.

Um die Gültigkeit der ersten Annahme zu zeigen, sind in Abbildung 5.3 die
Nullkomponenten der Resonanzkreisspannung für die in Abschnitt 4.2.2 gezeig-
ten Simulationsszenarien dargestellt. Die Spannungsspitzen in Ur,0 im Bereich
des Nulldurchgangs von Ul,0 entstehen aufgrund des sprunghaften Wechsels der
Demodulatorwiderstände R±

dm von Ron nach Roff und umgekehrt. Bis auf diese
Spitzen ist der Wert von Ur,0 über die gesamte Periode der Testspannung sehr
gering. Mit steigender Amplitude der Testspannung sowie bei Erhöhung der Ka-
belkapazität steigt der Anteil der Nullkomponente in der Resonanzkreisspannung
zwar leicht an, bleibt jedoch weiterhin vernachlässigbar klein im Vergleich zu Ul,0.
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Abbildung 5.3: Verlauf der Nullkomponente Ur,0 der Resonanzkreisspannung für
die Simulationsergebnisse aus Abbildung 4.13 und 4.14.

Durch Verwendung dieser Annahmen lässt sich die Hüllkurvenbeschreibung
der Testspannung ul nach (3.36) in der vereinfachten Form

d
dtul = d

dtUl,0 = 1
Cl

(
IRdm,0 −

Ul,0
Rl,g

)
(5.1)

anschreiben. Betrachtet man die positive Halbwelle der Testspannung Ul,0, so
werden in der einfachsten Demodulationsstrategie die effektiven Demodulatorwi-
derstände konstant zu R+

dm = Ron und R−
dm = Roff eingestellt. Der Verlauf der
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Testspannung wird im Wesentlichen durch die Nullkomponente IRdm,0 des De-
modulatorstroms, bzw. im Fall konstant gewählter Demodulatorwiderstände le-
diglich durch die Amplitude Ûr der Resonanzkreisspannung, bestimmt. Die Null-
komponente IRdm,0 des Demodulatorstroms ergibt sich für die positive Halbwelle
von Ul,0 durch Verwendung von (3.37) zu

IRdm,0 = Udm,0
Roff

+
(

1
Ron

− 1
Roff

)
G+

0 . (5.2)

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

0 gelöst werden

G+
0

(
Ûdm, Udm,0

)
≈ G+

0

(
Ûr,−Ul,0

)
=
ClU̇l,0 +

(
1

Rl,g
+ 1

Roff

)
Ul,0

(
1
Ron
− 1

Roff

) . (5.3)

Mit der Beschreibung von G+
0 aus (3.45) kann aus (5.3) die Amplitude Ûr der

Resonanzkreisspannung numerisch berechnet werden, wobei eine Lösung nur mög-
lich ist, solange die rechte Seite von (5.3) größer Null ist.

Abbildung 5.4 zeigt die numerisch berechnete Amplitude Ûr für eine ge-
wünschte sinusförmige Testspannung mit einer Amplitude von Ûd

l,0 = 200 kVrms,
einer Testfrequenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s und einer ohmsch-kapazitiven Last von
Rl,g = 300 MΩ und Cl = 500 nF. Für die Berechnung wurde eine zeitliche Auf-
lösung von 0.1 s gewählt. Aus den resultierenden Spannungsverläufen wird er-
sichtlich, dass die Amplitude Ûr etwas größer sein muss als die gewünschte Test-
spannung Ud

l,0. Diese Spannungsdifferenz wird benötigt, um die durch die Ladewi-
derstände verursachten ohmschen Verluste im Demodulator zu kompensieren. Ab
einer Zeit von etwa t = 3 s kann für Ûr keine Lösung mehr gefunden werden, da ab
diesem Zeitpunkt die rechte Seite von (5.3) kleiner Null wird und Ud

l,0 > Ûr bzw.
Udm,0 < −Ûdm gilt. Für diesen Fall wird der nichtlineare Term G+

0 nach (3.42)
gleich Null und der Stromfluss durch den Demodulator kann nur noch durch
den negativen Demodulatorzweig oder die Entladewiderstände erfolgen. Damit
ist direkt ersichtlich, dass der Zeitpunkt, bis zu dem eine reine Steuerung der
Testspannung ul über die Resonanzkreisspannung ur bzw. deren Amplitude Ûr
möglich ist, durch die Bedingung G+

0 = 0 gekennzeichnet ist. Nach Einsetzen die-
ser Bedingung in (5.3) mit Ul,0 = Ûd

l,0 sin (ω∆t) kann die resultierende Gleichung
analytisch nach der Zeit t gelöst werden und es folgt

tmin = 1
ω∆


arctan


− ω∆Cl

1
Roff

+ 1
Rl,g


+ π


 . (5.4)

Der Zeitpunkt tmin ist unabhängig von der Amplitude Ûr der Resonanzkreisspan-
nung und der Amplitude der Ausgangsspannung Ûd

l,0. Er wird im Wesentlichen
von der Größe der Testfrequenz ω∆, den Parametern des Testkabels Rl,g und Cl
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Abbildung 5.4: Verlauf der benötigten Amplitude Ûr für eine sinusförmige Test-
spannung Ud

l,0 mit einer Amplitude von 200 kVrms, eine Testfrequenz von ω∆ =
2π0.1 rad/s und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ und Cl = 500 nF.

sowie dem gesamten Entladewiderstand des Demodulators Roff bestimmt. Der
zugehörige Spannungswert Ul,0,min = Ul,0(tmin) ergibt sich durch Einsetzen von
(5.4) in Ud

l,0 = Ûd
l,0 sin (ω∆t). Für die Parameter des Hüllkurvenmodells und die

Spannungsverläufe in Abbildung 5.4 ergibt sich Ul,0,min = 265 kV.

5.3 Leistungsoptimale Ansteuerung des Demo-
dulators

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, dass eine reine Steuerung der Testspan-
nung ul durch Änderung der Resonanzkreisspannung ur nicht möglich ist. Um
eine sinusförmige Testspannung zu erhalten, müssen zusätzlich zur Resonanz-
kreisspannung die effektiven Demodulatorwiderstände R+

dm und R−
dm durch eine

gezielte Ansteuerung der Thyristoren im Demodulator verändert werden.
Damit der Prüfgenerator für einen mobilen Prüfbetrieb erfolgreich eingesetzt

werden kann, muss bei der Ansteuerung der Thyristoren darauf geachtet werden,
dass die verbrauchte Leistung während des Prüfbetriebs so gering wie möglich
gehalten wird. Um eine hohe Qualität in der Testspannung erzielen zu können,
muss zusätzlich darauf geachtet werden, dass der THD Wert der Testspannung
minimiert wird. Diese Minimierung entspricht im Wesentlichen einer Minimie-
rung der hochfrequenten Kosinus- und Sinuskomponenten Ul,c und Ul,s in der
Testspannung. In [54] wurde mithilfe einer numerischen Analyse gezeigt, dass die
Minimierung der hochfrequenten Komponenten der Testspannung äquivalent zur
Minimierung der mittleren Verluste p̄dm im Demodulator ist.

Im Folgenden wird nun eine optimierungsbasierte Steuerung vorgestellt, wel-
che gewährleistet, dass die Testspannung ul einer gewünschten sinusförmigen Tra-
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jektorie udl folgt und gleichzeitig die mittleren Verluste p̄dm im Demodulator mini-
miert werden. Zur Herleitung dieser Steuerung wird vereinfachend angenommen,
dass die Demodulatorwiderstände R+

dm und R−
dm kontinuierlich zwischen Ron und

Roff verstellt werden können und die Amplitude der Resonanzkreisspannung di-
rekt als Stelleingang verwendet werden kann. Die Dynamik des Resonanzkreises
sowie die Ansteuerung des Leistungsmoduls werden also vorerst vernachlässigt.
Außerdem werden zusätzlich die in Abschnitt 5.2 getroffenen Annahmen verwen-
det.

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

min
u
p̄dm (u) (5.5)

angesetzt werden, vgl. [26]. Die Stelleingänge sind dabei durch uT =
[
Ûr R+

dm

R−
dm

]
gegeben. Die Verlustleistung des Demodulators ist natürlich während einer

Periodendauer 2π
ωr

der Resonanzfrequenz nicht konstant. Da diese Periodendauer
jedoch viel kürzer ausfällt als die Periodendauer der typischen Testspannungen,
ist eine Mittelung über eine Periodendauer der Resonanzfrequenz sinnvoll. Die
mittleren Verluste im Demodulator berechnen sich mit der Hüllkurvenformulie-
rung der Demodulatorspannung udm und des Demodulatorstroms iRdm nach (3.29)
zu

p̄dm = ωr
2π

∫ 2π
ωr

0
pdmdt = ωr

2π

∫ 2π
ωr

0
(IRdm,0 + IRdm,c cos(ωrt) + IRdm,s sin(ωrt))

(Udm,0 + Udm,c cos(ωrt) + Udm,s sin(ωrt)) dt

= Udm,0IRdm,0 + 1
2Udm,cIRdm,c + 1

2Udm,sIRdm,s.

(5.6)

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

p̄dm ≈ −Ud
l,0IRdm,0 + 1

2Ur,cIRdm,c + 1
2Ur,sIRdm,s (5.7)

umgeschrieben werden und mit der Hüllkurvenbeschreibung des Demodulator-
stroms aus (3.37) sowie G− = Udm −G+ lässt sich (5.7) in

p̄dm ≈ −Ud
l,0

(−Ud
l,0

R−
dm

+
(

1
R+
dm

− 1
R−
dm

)
G+

0

)
+ 1

2Ur,c
(
Ur,c
R−
dm

+
(

1
R+
dm

− 1
R−
dm

)
G+
c

)

+ 1
2Ur,s

(
Ur,s
R−
dm

+
(

1
R+
dm

− 1
R−
dm

)
G+
s

)

(5.8)
ausdrücken. Verwendet man die Hüllkurvenkoeffizienten der nichtlinearen Terme
G+

0 , G+
c und G+

s aus (3.41) - (3.42) und setzt diese in (5.8) ein, ergibt sich die
mittlere Verlustleistung für den Fall Udm,0 > Ûdm bzw. −Ud

l,0 > Ûr zu

p̄dm ≈
1
2

2(−Ud
l,0)2 + Û2

r

R+
dm

(5.9)



5.3. Leistungsoptimale Ansteuerung des Demodulators 67

und für Udm,0 < −Ûdm bzw. −Ud
l,0 < −Ûr erhält man

p̄dm = 1
2

2(−Ud
l,0)2 + Û2

r

R−
dm

. (5.10)

Für den Fall −Ûdm ≤ Udm,0 ≤ Ûdm bzw. −Ûr ≤ −Ud
l,0 ≤ Ûr berechnen sich

die mittleren Verluste im Demodulator unter Verwendung von (5.8), (3.45) und
(3.47) zu

p̄dm ≈
[

1
π

(
1

R+
dm

− 1
R−
dm

)
arccos

(
Ud
l,0

Ûr

)
+ 1
R+
dm

] [
(Ud

l,0)2 + 1
2 Û

2
r

]
+

3
2π

(
1

R+
dm

− 1
R−
dm

)√
Û2
r − U2

r,0

(
−Ud

l,0

)
. (5.11)

Um zu gewährleisten, dass die Testspannung Ul,0 der gewünschten Solltrajektorie
Ud
l,0 exakt folgt, wird die Gleichungsnebenbedingung

ClU̇
d
l,0 + 1

Rl,g

Ud
l,0 + 1

R−
dm

Ud
l,0 −

(
1

R+
dm

− 1
R−
dm

)
G+

0 (u) = 0

(5.12)

aufgestellt. Die Beschränkungen der Stellgrößen werden mit den Ungleichungs-
bedingungen

0 ≤ Ûr ≤ Ûr,max (5.13a)
Ron ≤ R+

dm ≤ Roff (5.13b)
Ron ≤ R−

dm ≤ Roff (5.13c)

berücksichtigt.
Das statische Optimierungsproblem (5.5)-(5.13) wurde mithilfe der Mat-

lab Funktion fmincon und dem Interior-Point Algorithmus gelöst [5]. Abbil-
dung 5.5 zeigt das numerische Ergebnis für eine ohmsch-kapazitive Last von
Rl,g = 300 MΩ und Cl = 100 nF, eine gewünschte sinusförmige Testspannung mit
einer Amplitude von 200 kV, eine Testfrequenz ω∆ = 2π0.1 rad/s, Ron = 25 kΩ,
Roff = 9.3 MΩ und eine gewählte zeitliche Auflösung von Ts = 0.1 s. Die optima-
len Stelleingänge werden im Folgenden mit dem hochgestellten Index „*“ in der
Form (u∗)T =

[
Û∗
r R+,∗

dm R−,∗
dm

]
gekennzeichnet.

Aus dem oberen Teil von Abbildung 5.5 wird ersichtlich, dass die Ampli-
tude Ûr der Resonanzkreisspannung in einer ersten Phase etwas größer als die
gewünschte sinusförmige Testspannung Ud

l,0 sein muss. In dieser Phase wird die
Kabelkapazität Cl des Testkabels geladen. Die Entladephase von Cl ist durch
Ûr = 0 gekennzeichnet. Das Nullsetzen der Resonanzkreisspannung in der Entla-
dephase bewirkt, dass die Kabelkapazität nicht mehr nachgeladen wird und somit
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r

Ud
l,0

1 2 3 4 5 6 7 8 9 100
Zeit(s)

2

4

6

8

10

0

R
d

m
(M

Ω
)

××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××

×××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××××

×

×

×

×

×

×

×

×

b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b

b

b

b

b

b

b

b

b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b

b b b b b b b b b

×× R+,∗
dm

bb R−,∗
dm

Abbildung 5.5: Numerische Lösung des Optimierungsproblems für eine sinusför-
mige Testspannung Ud

l,0 = Ûd
l,0 sin (2π0.1t) mit Ûd

l,0 = 200 kVrms und eine ohmsch-
kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ, Cl = 100 nF.

der Energieverbrauch bzw. die Verluste während des Prüfbetriebs minimiert wer-
den.

Im unteren Teil von Abbildung 5.5 sind die optimalen Werte der effektiven
Demodulatorwiderstände R+

dm und R−
dm dargestellt. Während der Ladephase von

Cl werden die Widerstände auf ihre Grenzwerte [Ron, Roff ] gesetzt. Dieses Er-
gebnis entspricht der einfachsten Demodulationsstrategie, welche in Abschnitt
5.2 bereits analysiert wurde. Um eine sinusförmige Testspannung mit geringem
THD Wert zu erhalten, muss während der Entladephase von Cl der entsprechen-
de Demodulatorwiderstand, d.h. R−

dm in der positiven Halbwelle von ul und R+
dm

in der negativen Halbwelle, seinen Wert von Roff zu Ron ändern. Der Wert des
entgegengesetzten Demodulatorwiderstands springt hingegen zu Beginn der Ent-
ladephase von Ron auf Roff um die Verluste zu minimieren.

Abbildung 5.6 zeigt das numerische Ergebnis des Optimierungsproblems für
eine erhöhte Kabelkapazität von Cl = 1 µF. Im Vergleich zu den Verläufen aus
Abbildung 5.5 findet der Wechsel zwischen den Lade- und Entladephasen deut-
lich früher statt. Außerdem ist die Spannungsdifferenz zwischen der optimalen
Amplitude Û∗

r der Resonanzkreisspannung und der gewünschten sinusförmigen
Testspannung Ud

l,0 deutlich größer. Dies liegt daran, dass zum Laden dieser großen
Kabelkapazität wesentlich größere Ladeströme benötigt werden, wodurch sich der
Spannungsabfall an den Ladewiderständen und somit die ohmschen Verluste im
Demodulator erhöhen. In der Entladephase zeigt sich, dass die zum Entladen
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Abbildung 5.6: Numerische Lösung des Optimierungsproblems für eine sinusför-
mige Testspannung Ud

l,0 = Ûd
l,0 sin (2π0.1t) mit Ûd

l,0 = 200 kVrms und eine ohmsch-
kapazitive Last von Rl = 300 MΩ, Cl = 1 µF.

wirksamen Demodulatorwiderstände ihren Wert wesentlich schneller verringern
müssen damit sich ein sinusförmiger Verlauf der Testspannung ergibt.

Die Ergebnisse dieses Abschnitts geben für den späteren Prüfbetrieb einen
ersten Anhaltspunkt, wie die Resonanzkreisspannung gewählt und die Ansteue-
rung des Demodulator erfolgen muss, damit eine sinusförmige Testspannung er-
zeugt wird und eine möglichst hohe energetische Effizienz gewährleistet ist. Da die
Lösung des Optimierungsproblems jedoch sehr rechenintensiv ist und die Reso-
nanzkreisspannung im realen Prüfgenerator nicht direkt als Stellgröße verwendet
werden kann, muss für eine spätere 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 größeren Kabelkapazitäten zu einer deutlichen Ab-
weichung der Testspannung ul vom gewünschten sinusförmigen Verlauf führt. Um
den benötigten Bereich an Kabelkapazitäten und Testspannungen abdecken zu
können, muss die Testspannung ul bzw. deren Nullkomponente Ul,0 deshalb mit-
hilfe einer geeigneten Regelung eingestellt werden. Diese Regelung der Testspan-
nung kann dabei im Wesentlichen durch eine gezielte Vorgabe der Nullkomponen-
te IRdm,0 des Demodulatorstroms erfolgen. Der Wert von IRdm,0 wird wiederum
durch eine geeignete Wahl der Pulsweite χ der Leistungsmodulspannungen up1
und up2 sowie der Werte der effektiven Demodulatorwiderstände R+

dm und R−
dm

eingestellt.
Dieses Kapitel beschäftigt sich nun mit dem Entwurf eines geeigneten Rege-

lungskonzepts für den VLF Prüfgenerator, welches die Erzeugung einer sinusför-
migen Testspannung ul mit geringem THD Wert ermöglicht. Dabei wird darauf
geachtet, dass die maximal zulässigen THD Werte gemäß VLF Standard [24]
eingehalten werden. Da der Prüfgenerator für mobile Kabelprüfungen eingesetzt
werden soll, wird beim Entwurf des Regelungskonzepts zusätzlich berücksich-
tigt, dass die benötigte Eingangsleistung während des Prüfbetriebs so gering wie
möglich ausfällt. Um die Anforderungen hinsichtlich der Testspannung für unter-
schiedliche Kabelsysteme abzudecken, ist in der späteren Produktion der Bau von
unterschiedlichen Baugrößen des Prüfgenerators geplant. Aus diesem Grund wird
das Regelungskonzept für den VLF Prototyp derart entworfen, dass eine einfache
Anpassung an unterschiedliche Baugrößen des Prüfgenerators möglich ist. Bei der
Berechnung der Stellgrößen wird außerdem auf eine möglichst 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 =

[
Û∗
r

R+,∗
dm R−,∗

dm

]
derart bestimmt, dass der THD Wert der erzeugten Testspannung

ul minimiert wird und gleichzeitig die Verluste im Demodulator so gering wie
möglich ausfallen. Zur Formulierung des Optimierungsproblems wurden zwei we-
sentliche Vereinfachungen getroffen: Erstens wurde angenommen, dass die Reso-
nanzkreisspannung ur bzw. deren Amplitude Ûr direkt als Stelleingang verwendet
werden kann. Zweitens wurde der Demodulator, wie im reduzierten Modell aus
Abschnitt 3.2 gezeigt, durch einen kontinuierlich verstellbaren Widerstand R±

dm

beschrieben, wodurch der modulare Aufbau des Demodulators und die physika-
lischen Beschränkungen der Thyristoren vernachlässigt wurden.

Im realen Prüfgenerator ist keine dieser Vereinfachungen gültig. Der Verlauf
der Resonanzkreisspannung ur wird durch eine gezielte Wahl der Pulsweite χ der
Leistungsmodulspannungen bestimmt und kann folglich nicht direkt als Stellgrö-
ße verwendet werden. Außerdem können die effektiven Demodulatorwiderstände
R+
dm und R−

dm wegen dem modularen Aufbau des Demodulators nicht beliebig
eingestellt werden, sie können lediglich durch N + 1 mögliche diskrete Wider-
standswerte approximiert werden. Neben diesen beiden Beschränkungen müssen
bei der Herleitung des Regelungskonzepts zwei weitere Eigenschaften des Systems
berücksichtigt werden: Erstens beeinflusst die Spannungsfestigkeit der Thyristo-
ren den möglichen Zeitpunkt des Schaltens der Thyristoren in den Modulen und
muss daher in der Berechnung der Stellgrößen R±

dm berücksichtigt werden. Zwei-
tens ist der exakte Wert der Kabelkapazität vor dem Prüfablauf nicht bekannt,
weshalb das Regelungskonzept um einen entsprechenden Schätzer für Cl erweitert
werden muss.

Der Reglerentwurf kann nun in folgende Schritte unterteilt werden: Zuerst
wird in Abschnitt 6.1 der Strom IRdm,0 als virtuelle Stellgröße zur Formulierung ei-
nes Regelgesetzes, welches die Amplitude und die Form der Testspannung Ul,0 re-
gelt, eingeführt. Dazu wird eine Zwei-Freiheitsgrad Regelkreisstruktur bestehend
aus einem Vorsteuerungsanteil IdRdm,0 und einem Regelanteil IcRdm,0 verwendet. Im
Anschluss daran werden in Abschnitt 6.2 ausgehend vom virtuellen Regelgesetz
die realen Stellgrößen χ,R+

dm und R−
dm des Prüfgenerators 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 erläutert. In Abschnitt 6.4 wird ein geeigneter Schätzalgorithmus zur
Bestimmung der unbekannten Kabelkapazität Cl vorgestellt. Da die Werte der
Entladewiderstände die Qualität der erzeugten Testspannung und die erreichbare
energetische Effizienz des Prüfgenerators beeinflussen, wird am Ende dieses Ka-
pitels in Abschnitt 6.5 eine Methode vorgestellt, mit deren Hilfe optimale Werte
der Entladewiderstände systematisch bestimmt werden können. Die in diesem
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Kapitel gezeigten Ergebnisse wurden in [27] veröffentlicht.

6.1 Virtuelles Regelgesetz
Zur Herleitung des virtuellen Regelgesetzes wird erneut die Differentialgleichung
der Testspannung ul bzw. dessen Nullkomponente betrachtet. Diese kann unter
der in Abschnitt 5.2 getroffenen Annahme, dass Ur,0 vernachlässigbar klein ist,
d.h. es gilt Udm,0 = −Ul,0, direkt aus (3.36) in der Form

(Cdm + Cl)
d
dtUl,0 = IRdm,0 −

1
Rl,g

Ul,0 (6.1)

hergeleitet werden. Aus (6.1) wird sofort ersichtlich, dass die Form von Ul,0 imWe-
sentlichen durch die Nullkomponente IRdm,0 des Demodulatorstroms eingestellt
wird. Wird nun IRdm,0 als virtueller Stelleingang des Prüfgenerators eingeführt,
kann die Vorsteuerung IdRdm,0 direkt aus (6.1) zu

IdRdm,0 = (Cdm + Ĉl)U̇d
l,0 + 1

Rl,g

Ud
l,0 (6.2)

bestimmt werden. Darin bezeichnet Ud
l,0 die gewünschte sinusförmige Testspan-

nung am Ausgang des Prüfgenerators und Ĉl entspricht der geschätzten Kapazität
des Hochspannungstestkabels. Der Ausgangsfehler zwischen gemessener und ge-
wünschter Testspannung el = Ul,0 − Ud

l,0 kann schließlich durch einen einfachen
PI-Regler der Form

IcRdm,0 =
(
−Ĉl,ΣkP + 1

Rl,g

)
el − Ĉl,ΣkI

∫ t

t0
el(τ)dτ

︸ ︷︷ ︸
el,I

(6.3)

stabilisiert werden. Darin bezeichnen kP , kI > 0 die positiven Reglerparameter
und Ĉl,Σ ergibt sich aus der Summe der geschätzten Kapazität des Kabels und
der Demodulatorkapazität zu Ĉl,Σ = Cdm + Ĉl. Der Wert des Demodulatorstroms
IRdm,0 wird durch eine gezielte Änderung der Stellgrößen χ und R±

dm eingestellt.
Da diese Größen auf die Wertebereiche 0 ≤ χ ≤ 1 und Ron ≤ R±

dm ≤ Roff

beschränkt sind, muss bei der Umsetzung des Regelungskonzepts für den Inte-
gralanteil in (6.3) eine entsprechende Anti-Windup Funktion implementiert wer-
den. Wird nun das Regelgesetz der Form

IRdm,0 = IdRdm,0 + IcRdm,0 (6.4)

definiert, ergibt sich das Fehlersystem des geschlossenen Kreises mit Cl,Σ = Cdm+
Cl, dem Schätzfehler der Kabelkapazität C̃l = Cl−Ĉl und unter Verwendung von
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(6.2)-(6.4) zu

d
dtel,I = el (6.5a)

d
dtel = Ĉl,Σ

Cl,Σ
(−kP el − kIel,I)−

C̃l
Cl,Σ

U̇d
l,0. (6.5b)

Die Dynamik des (linearen) Fehlersystems (6.5) kann durch geeignete Wahl der
Reglerparameter kP und kI frei vorgegeben werden. Es ist offensichtlich, dass bei
einer exakten Schätzung der Kabelkapazität, d.h. für C̃l = 0, der Ausgangsfehler
el exponentiell gegen Null konvergiert. Für den Fall C̃l 6= 0 resultiert hingegen
eine Regelabweichung ungleich Null. Um eine Abschätzung dieser Abweichung
zu erhalten, kann die stationäre Lösung des linearen Fehlersystems (6.5) für
eine gewünschte sinusförmige Testspannung und nominelle Werte von Cl und
Cdm berechnet werden. Für typische Parameter Cl = 500 nF, Cdm = 0.5 nF,
kP = 50, kI = 500, einer sinusförmigen Testspannung Ud

l,0 = Ûd
l,0 sin(2π0.1t) mit

Ûd
l,0 = 200 kV rms und einem Schätzfehler in Cl von 5% ergibt sich ein stationärer

Fehler el von weniger als 4‰ bezogen auf die Amplitude der sinusförmigen Test-
spannung. Wie sich in Kapitel 7 zeigen wird, ist der Schätzfehler in Cl deutlich
geringer als 5% und damit der resultierende stationäre Fehler vernachlässigbar
klein.

6.2 Berechnung der realen Stellgrößen
Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der Berechnung der realen Stellgrößen
χ,R+

dm und R−
dm, welche zur Erzeugung des Demodulatorstroms IRdm,0 in (6.4)

benötigt werden. Um den Einfluss von χ, R+
dm und R−

dm auf IRdm,0 besser zu ver-
stehen, wird das Funktionsprinzip des Regelungskonzepts mithilfe von Abbildung
6.1 kurz erläutert.

Das Regelungskonzept wird in zwei Regelphasen unterteilt, eine Ladephase
A+ und eine Entladephase B+ der Kabelkapazität Cl, wobei sich der hochge-
stellte Index “ + “ auf die positive Halbwelle von ul 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 Stellgrößen in den
entsprechenden Phasen lediglich für die positive Halbwelle der Testspannung ul
erläutert.

• Phase A+: Die Kabelkapazität Cl wird mithilfe des Demodulatorstroms
IRdm,0 geladen. Ul,0 wird lediglich durch Verändern der Pulsweite χ der Leis-
tungsmodulspannungen geregelt. Die effektiven Demodulatorwiderstände
des positiven und des negativen Demodulatorzweigs werden in dieser Re-
gelphase zu R+

dm = Ron (alle Thyristoren des positiven Demodulatorzweigs
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Ûr

t+
AB

Ul,0

R−
dm

R+
dm

Roff

Ron

t

t

A+
B+

Abbildung 6.1: Regelphasen A+ und B+ für die positive Halbwelle von ul bzw.
von deren Nullkomponente Ul,0.

sind eingeschaltet) und R−
dm = Roff (alle Thyristoren des negativen Zweigs

sind gesperrt) gewählt. Diese Regelphase ist durch die Bedingung Ûr ≥ Ul,0
gekennzeichnet.

• Phase B+: Um eine hohe Restspannung beim Umschalten von der positi-
ven auf die negative Halbwelle zu vermeiden, siehe Abbildung 5.2, wird die
Kabelkapazität Cl in dieser Regelphase gezielt entladen. Die Ausgangsspan-
nung Ul,0 wird lediglich durch den effektiven Widerstand R−

dm des negativen
Demodulatorzweigs geregelt, während R+

dm zu R+
dm = Roff und die Reso-

nanzkreisspannung zu Null, bzw. χ = 0, gewählt werden. Durch das Null-
setzen der Resonanzkreisspannung wird die Kabelkapazität in dieser Re-
gelphase nicht mehr geladen, wodurch die Verlustleistung im Prüfgenerator
minimiert wird und damit ein energetisch effizienter Betrieb des Prüfgene-
rators gewährleistet wird. In dieser Phase der Regelung muss der optimale
Wert von R−

dm 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-
rücksichtigt werden.

6.2.1 Berechnung von χ in Phase A+

Die Berechnung der Pulsweite χ in Phase A+ beinhaltet folgende Schritte. Zu-
erst wird die Amplitude Ûdm der Demodulatorspannung mithilfe der virtuellen
Stellgröße IRdm,0 berechnet. Dazu wird die Hüllkurvenformulierung der Ausgangs-
spannung Ul,0 in (3.36) nach dem nichtlinearen Term G+

0 mit der in Abschnitt 5.2
eingeführten Annahme Ur,0 = 0 gelöst. Da die Kabelkapazität in der positiven
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Halbwelle von Ul,0 über den positiven Demodulatorzweig geladen wird, ergeben
sich die effektiven Demodulatorwiderstände R±

dm in dieser Phase zu R+
dm = Ron

und R−
dm = Roff . Die resultierende Gleichung für G+

0 folgt zu (siehe (5.2))

G+
0 (Ûdm, Udm,0) ≈ G+

0 (Ûdm,−Ud
l,0) =

IRdm,0 + Udl,0
Roff

1
Ron
− 1

Roff

. (6.6)

Unter Verwendung von G+
0 aus (3.45) kann (6.6) für eine gewünschte sinusför-

mige Testspannung Ud
l,0 = Ûd

l,0 sin(ω∆t) und den Demodulatorstrom IRdm,0 aus
(6.4) numerisch nach Ûdm gelöst werden. Um die numerische Berechnung effi-
zienter zu gestalten und eine einfache Implementierung des Regelungskonzepts
auf einer Echtzeithardware zu ermöglichen, wird die Beschreibung des nichtlinea-
ren Terms G+

0 in (3.45) durch Polynomfunktionen approximiert. Die Herleitung
dieser Approximation kann in [54] gefunden werden.

Im nächsten Schritt wird die Lösung von Ûdm verwendet, um die Amplitu-
de ÛΣ =

√
U2

Σ,c + U2
Σ,s der transformierten Leistungsmodulspannung, welche eine

Funktion der Stellgröße χ ist, zu berechnen. Eine genauere Analyse der Hüll-
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 für die weiteren Berechnungsschritte eine quasi-
stationäre Formulierung von (3.35a) und (3.36) mit dem Demodulatorstrom aus
(3.47a) in der Form (zur Notation siehe auch (3.31))

0 = −LΣr

[
Ĩr
ĨΣ

]
Ω̃−RΣr

[
Ĩr
ĨΣ

]
+
[
Ũdm + Ũl

ŨΣ

]
(6.7a)

0 = −CΣr

[
Ũdm

Ũl

]
Ω̃−

[
Ĩr + ΨŨdm

Ĩr

]
−
[
0 0
0 1

Rl,g

] [
Ũdm

Ũl

]
(6.7b)

verwendet werden. Zur Lösung des resultierenden Gleichungssystems (6.7) nach
der Amplitude ÛΣ bzw. der Pulsweite χ werden sämtliche Kosinus- und Sinus-
komponenten in Amplitude und Phasenwinkel transformiert

UΣ,c = ÛΣ cos(φ) UΣ,s = ÛΣ sin(φ)
Udm,c = Ûdm cos(φ+ φdm) Udm,s = Ûdm sin(φ+ φdm)
Ul,c = Ûl cos(φ+ φl) Ul,s = Ûl sin(φ+ φl)
Ir,c = Îr cos(φ+ φr) Ir,s = Îr sin(φ+ φr)
IΣ,c = ÎΣ cos(φ+ φΣ) IΣ,s = ÎΣ sin(φ+ φΣ). (6.8)

Werden zusätzlich die Differenzwinkel ∆φdm,l = φdm − φl,∆φr,l = φr − φl und
∆φΣ,l = φΣ−φl eingeführt und der aus (6.6) numerisch berechnete Wert von Ûdm
in (6.8) eingesetzt, kann das resultierende Gleichungssystem (6.7) mit (6.8) nach
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den unbekannten Größen Ûl,∆φdm,l, Îr,∆φr,l, ÎΣ,∆φΣ,l, ÛΣ und φl gelöst werden.
Die Amplitude ÛΣ der Summeneingangsspannung ergibt sich schließlich zu
ÛΣ = RpÎΣ cos(φl + ∆φΣ,l) + ωrLpÎΣ sin(φl + ∆φΣ,l) + 2ωrLpsÎr sin(φl + ∆φr,l).

(6.9)
Eine detaillierte Berechnung sämtlicher Unbekannten in (6.7) ist im Anhang B
zusammengefasst.

Da die Amplitude ÛΣ der transformierten Eingangsspannung uΣ eine Funk-
tion der Pulsweite χ ist (vgl. (3.53)-(3.54)), kann diese schließlich aus (6.9) be-
stimmt werden. Bevor die Pulsweite jedoch berechnet wird, muss ein weiterer
wichtiger Punkt in Hinblick auf die Wahl der Eingangsspannungen up1 und up2
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
Ûr der Resonanzkreisspannung bei der Umschaltung zwischen den Halbwellen
von Ul,0 etwas größer sein als die Amplitude der Testspannung, um die ohmschen
Verluste im Demodulator zu kompensieren. Mit Erhöhung der Kabelkapazität
steigt der benötigte Ladestrom durch den Demodulator und es wird eine größere
Spannungsdifferenz benötigt, um die erhöhten Verluste weiterhin ausgleichen zu
können. Werden die Periodendauern der Eingangsspannungen wie in (3.1) ge-
wählt, steht im Bereich der Nulldurchgänge von Ul,0 keine Amplitude ÛΣ (vgl.
(3.53)) und somit keine Resonanzkreisspannung zur Verfügung. Folglich können
die ohmschen Verluste im Demodulator nicht vollständig kompensiert werden und
die Testspannung Ul,0 weicht während der Ladephase der Kabelkapazität, wie in
Abbildung 5.2 zu sehen ist, deutlich vom sinusförmigen Verlauf ab. Um diese
Abweichung in Ul,0 zu vermeiden, wird für die Umsetzung des Regelungskonzepts
die zweite Form der Ansteuerung des Leistungsmoduls gemäß (3.3)-(3.4) gewählt.
Verwendet man die Hüllkurvenkomponenten UΣ,c und UΣ,s der Eingangsspannung
uΣ aus (3.54) und die Amplitude ÛΣ aus (6.9), kann die in Phase A+ benötigte
Pulsweite χ schließlich in der Form

χ = arctan
(√
−π4Û2

Σ + (8upπ)2, 32u2
p − Û2

Σπ
2
)

(6.10)

berechnet werden.

6.2.2 Berechnung von R−dm in Phase B+

In Phase B+ wird die Pulsweite χ auf Null gesetzt und die Thyristoren des posi-
tiven Demodulatorzweigs werden deaktiviert, d.h. R+

dm = Roff . Folglich kann in
dieser Phase der Regelung lediglich der Wert des negativen effektiven Demodu-
latorwiderstands R−

dm als Stellgröße genutzt werden.
Nimmt man vorerst an, dass R−

dm kontinuierlich verändert werden kann, lässt
sich dessen Wert direkt aus

R−
dm = − Ud

l,0

IRdm,0
(6.11)
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berechnen. Darin bezeichnet Ud
l,0 die gewünschte sinusförmige Testspannung und

IRdm,0 ergibt sich gemäß dem Regelgesetz (6.4). Wegen des modularen Aufbaus
des Demodulators kann der benötigte Widerstand R−

dm 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
B+ eingeschaltet werden kann. Diese Einschränkung führt zu N + 1 möglichen
Widerstandswerten für R−

dm, welche sich zu

R−,i
dm =





∑N
k=1Roff,k für i = 0

∑i
k=1 R̃on,k +∑N

l=i+1Roff,l für i = 1, . . . , N − 1
∑N
k=1 R̃on,k für i = N,

(6.12)

mit R̃on,1 = R̃on,2 = . . . = R̃on,N und Roff,1 ≥ Roff,2 ≥ . . . ≥ Roff,N , berechnen
lassen, wobei i die Anzahl der eingeschalteten Module beschreibt. Die Wahl der
Entladewiderstände Roff,n beeinflusst die Qualität der Regelung in den Entla-
dephasen wesentlich und wird deshalb in Abschnitt 6.5 noch genauer diskutiert.
Die wirksamen Ladewiderstände R̃on,k berechnen sich zu R̃on,k = Ron,k||Roff,k. Da
die Werte der Entladewiderstände Roff,k mehr als das 200-fache größer als die
Werte der Ladewiderstände Ron,k sind, kann R̃on,k in (6.12) durch R̃on,k ≈ Ron,k

approximiert werden.
Neben dem modularen Aufbau des Demodulators muss beim Schalten der

Demodulatormodule die Spannungsfestigkeit der Hochspannungsthyristoren be-
rücksichtigt werden. Aus diesem Grund ist ein Schalten auf die Konfiguration i
nach (6.12) nur erlaubt, falls die Bedingung

Roff,i+1

R−,i
dm

Ul,0 ≤ udm,max für i = 0, . . . , N − 1

R̃on,i

R−,i
dm

Ul,0 = 1
N
Ul,0 ≤ udm,max für i = N

(6.13)

erfüllt ist. Die Spannung udm,max bezeichnet darin die maximal zulässige Be-
triebsspannung pro Demodulatormodul, welche sich aus der Spannungsfestigkeit
der Thyristoren ergibt.

Ausgehend von diesen Überlegungen erfolgt das Schalten auf eine Konfigura-
tion i nach den folgenden Schritten: (i) Der theoretisch benötigte Wert von R−

dm

wird mithilfe von (6.11) berechnet. (ii) Falls der Ausgangsfehler el = Ul,0 − Ud
l,0

positiv ist, wird die Anzahl i der zu schaltenden Module derart berechnet, dass
der resultierende Widerstand R−,i

dm dem nächsten Wert entspricht, der kleiner als
R−
dm ist. Falls die Bedingung (6.13) für die berechnete Modulanzahl i nicht erfüllt

ist, kann auf die entsprechende Konfiguration nicht geschaltet werden und der
effektive Demodulatorwiderstand R−

dm wird auf seinem aktuellen Wert gehalten.
Die Schaltzeitpunkte der Demodulatormodule können 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 Echtzeitfähigkeit geachtet, weshalb für die spätere Umset-
zung die oben beschriebene Vorgehensweise zum Bestimmen der Schaltzeitpunkte
verwendet wurde.

6.3 Bestimmung der Umschaltzeitpunkte zwi-
schen den Regelphasen

Da für die erfolgreiche Umsetzung des Regelungskonzepts eine Umschaltung zwi-
schen den Regelphasen notwendig ist, wird im folgenden Abschnitt die Detektion
der Umschaltzeitpunkte im Detail erläutert. In Abschnitt 5.2 wurde im Zuge der
Systemanalyse bereits gezeigt, dass in der Regelphase A+ der Term G+

0 immer
positiv ist und folglich der negative Term G−

0 wegen G−
0 = Udm,0 − G+

0 immer
Werte kleiner als Null annehmen muss. Hingegen gilt in Phase B+ G+

0 < 0 und
G−

0 < 01. Damit ist direkt ersichtlich, dass die Umschaltung zwischen den Regel-
phasen in der positiven Halbwelle der Testspannung durch den Vorzeichenwechsel
des nichtlinearen Terms G+

0 detektiert werden kann. Für die negative Halbwelle
zeigt sich ein analoges Verhalten und der Wechsel zwischen Lade- und Entla-
dephase wird durch den Vorzeichenwechsel in G−

0 gekennzeichnet. Die daraus
resultierenden Umschaltbedingungen sind für sämtliche Regelphasen in Tabelle
6.1 zusammengefasst. Zur Detektion der Umschaltzeitpunkte werden die Terme
G±

0 aus (6.6) und (3.46) mit dem Demodulatorstrom IRdm,0 aus (6.4) berechnet.
Um eine robustere Umschaltung von den Entladephasen B± auf die Ladepha-
sen A± zu erhalten, finden diese Umschaltungen an den Nulldurchgängen der
gewünschten Testspannung Ud

l,0 und nicht beim Vorzeichenwechsel von G−
0 statt.

Phase G+
0 G−

0
A+ ≥ 0 < 0
B+ < 0 < 0
A− < 0 ≥ 0
B− > 0 > 0

Tabelle 6.1: Umschaltbedingungen für die Regelphasen.

Anmerkung 2 Für eine sinusförmige Testspannung Ul,0 = Ûl,0 sin(ω∆t) und be-
kannte Kabelparameter Rl und Cl könnte der Umschaltzeitpunkt t+AB zwischen der

1Durch Einsetzen der nominellen Parameterwerte für Ron, Roff und Rl,g in (5.3) wird
ersichtlich, dass G+

0 immer Werte im Bereich −Ûd
l,0 < G+

0 < Ûd
l,0 annimmt. Folglich gilt in

Phase B+ bei G+
0 < 0 immer G−

0 < 0.
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Ladephase A+ und der Entladephase B+ alternativ aus der Bedingung G+
0 = 0

in der Form

t+AB = 1
ω∆


arctan


− ω∆Cl

1
Roff

+ 1
Rl,g


+ π


 , (6.14)

mit Rl,g = Rt||Rl erfolgen. Dies entspricht dem Zeitpunkt tmin gemäß (5.4) bis zu
welchem eine reine Steuerung der Testspannung mithilfe der Resonanzkreisspan-
nung möglich ist. Da die Kabelparameter Rl und Cl mit einer gewissen Ungenau-
igkeit behaftet sind, ist (6.14) für die praktische Umsetzung des Regelungskonzepts
am Prototyp jedoch nicht geeignet.

6.4 Schätzung der Kabelkapazität Cl
Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit dem Entwurf eines Schätzers für die unbe-
kannte Kapazität Cl des Testkabels, welche für die Implementierung des Rege-
lungskonzepts (6.4) benötigt wird.

Zur Herleitung des Schätzers werden zwei Vereinfachungen getroffen: (i) Es
wird angenommen, dass der Widerstand Rl,g der ohmsch-kapazitiven Last (Rl,g 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 höher
ist als der Widerstandswert des ohmschen Teilers am Ausgang des Prüfgenera-
tors. Somit kann Rl,g auf den Wert des ohmschen Teilers gesetzt werden, welcher
konstant und genau bekannt ist. (ii) Es wird angenommen, dass sich der Wert
der Kabelkapazität Cl während des Prüfbetriebs nicht signifikant ändert.

ul
uru

tts te

ul(ts)

ul(te)

Abbildung 6.2: Funktionsprinzip der Schätzung von Cl.

Aufgrund der zweiten Vereinfachung ist es ausreichend, die Kabelkapazität
Cl lediglich einmalig vor Beginn der jeweiligen Kabelprüfung zu schätzen. Das
Prinzip dieser Schätzung ist in Abbildung 6.2 schematisch dargestellt. Das Hoch-
spannungstestkabel wird darin zunächst auf einen definierten Spannungspegel
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geladen, um anschließend über einen konstanten Entladewiderstand entladen zu
werden. Die Resonanzkreisspannung ur wird während der Entladung von Cl auf
Null gesetzt, d.h. χ = 0. Dadurch können Störungen in der Messung von ul,
welche durch das Schalten der IGBTs in den Halbbrücken des Leistungsmoduls
verursacht werden, deutlich reduziert werden. Außerdem gilt wegen ur = 0 auch
udm = −ul und die Modellgleichung der Testspannung ul kann folglich direkt aus
Abbildung 3.7 in der vereinfachten Form

d
dtul = − 1

Cl,Σ

(
1

R−,n
dm

+ 1
Rl,g

)
ul (6.15)

mit Cl,Σ = Cl+Cdm angeschrieben werden. Der konstante EntladewiderstandR−,n
dm

ergibt sich für 0 ≤ n ≤ N nach (6.12) und (6.13). Bei der Wahl von n müssen
zwei Punkte berücksichtigt werden. Ein kleiner Wert für n (dies entspricht einem
großen Wert für R−,n

dm ) führt zu einer langsamen Entladung der Kabelkapazität.
Dadurch können mehr Messpunkte aufgezeichnet werden, was sich positiv in der
Schätzung von Cl auswirkt. Andererseits kann durch einen großen Wert für n (ein
kleiner Wert für R−,n

dm ) der Einfluss des Lastwiderstands Rl,g auf die Schätzgüte
gezielt verringert werden. Bei der späteren Umsetzung zeigte sich, dass die Wahl
n ≈ N

2 einen guten Kompromiss darstellt.
Zur Herleitung des Schätzers für Cl wird (6.15) über die Zeit t integriert

ul(t) = ul(ts)−
1
Cl,Σ

(
1

R−,n
dm

+ 1
Rl,g

)∫ t

ts
uldt

︸ ︷︷ ︸
∆Q

. (6.16)

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

∆Qk =





0, für k = ns

Tm

(
1

R−,n
dm

+ 1
Rl,g

)∑k−1
j=ns ul,j für k = ns + 1, . . . , ne

(6.17)

verwendet, wobei k den Index des Messvektors bezeichnet, Tm ist die für die Span-
nungsmessung von ul gewählte Abtastzeit und die Indizes ns und ne entsprechen
den Zeitpunkten ts und te der Spannungsmessung (siehe Abbildung 6.2). Durch
Verwendung von ∆Qk aus (6.17) kann die k-te Messung von ul gemäß (6.16) in
der Form

ul,k = ul,ns −
1
Cl,Σ

∆Qk, mit k = ns, . . . , ne (6.18)

dargestellt werden. Aus Gleichung (6.18) ließe sich schließen, dass schon zwei Mes-
sungen von ul ausreichen, um die unbekannte Kabelkapazität Cl zu bestimmen.
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Aufgrund von Störungen in der Spannungsmessung von ul würde diese Methode
zu einem sehr ungenauen Ergebnis führen und ist damit für die praktische Um-
setzung am Prototyp nicht sinnvoll. Eine bessere Vorgehensweise ist es ne−ns+1
Messungen der Testspannung ul zu verwenden, was in weiterer Folge zu einem
überbestimmten Gleichungssystem für ul in der Form




ul,ns
ul,ns+1

...
ul,ne




︸ ︷︷ ︸
y

=




1 −∆Qns

1 −∆Qns+1
...
1 −∆Qne




︸ ︷︷ ︸
S

[
ul,ns

(Cl,Σ)−1

]

︸ ︷︷ ︸
p

(6.19)

führt. Darin bezeichnet y den Messvektor mit der Dimension Rne−ns+1, S ent-
spricht der Regressionsmatrix mit der Dimension R(ne−ns+1)×2 und p bezeichnet
den Parametervektor mit der Dimension 2. Mithilfe des Least Squares Verfah-
rens [37] wird nun jene Lösung p̂ von (6.19) gefunden, welche den quadratischen
Fehler

min
p
‖e‖2

2 mit e = y− Sp (6.20)

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

p̂ =
[
ûl,ns

(ĈΣ)−1

]
=
(
STS

)−1
STy. (6.21)

Der Wert der unbekannten Kabelkapazität Ĉl kann folglich aus (6.21) und dem
Wert der Demodulatorkapazität Cdm berechnet werden.

Die erzielte Schätzgüte hängt natürlich von der Genauigkeit von Cdm, R−,n
dm

und Rl,g ab. Im normalen Betrieb kann sich der Wert des Widerstands Rl,g,
welcher aus dem Wert des ohmschen Spannungsteilers und dem Widerstand des
Hochspannungstestkabels definiert ist, aufgrund des Zustands der Kabelisolati-
on leicht ändern, siehe dazu [21, 51]. Außerdem kann die vereinfachte Model-
lierung des Kapazitätsnetzwerks im Demodulator durch Verwendung einer ein-
zelnen Demodulatorkapazität zu einer weiteren Verschlechterung der Schätzge-
nauigkeit führen. In den Simulationsergebnissen in Kapitel 7 wird sich jedoch
zeigen, dass das soeben vorgestellte Schätzkonzept in Kombination mit dem Re-
gelkonzept sehr robuste Ergebnisse bezüglich dieser Parameterungenauigkeiten
liefert.

6.5 Optimale Wahl der Entladewiderstände im
Demodulator

Die Wahl der Widerstandswerte der Entladewiderstände im Demodulator hat
einen großen Einfluss auf die erreichbare Regelgüte in den Entladephasen B±.
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Wie in Abschnitt 6.2.2 gezeigt wurde, muss in der Entladephase B+ der theore-
tisch benötigte Entladewiderstand R−

dm durch ein gezieltes Schalten der Thyris-
toren bzw. der Demodulatormodule approximiert werden. Aufgrund des aktuel-
len Aufbaus ist lediglich ein sequentielles Schalten der Module möglich, weshalb
entsprechend (6.12) N + 1 Widerstandskombinationen eingestellt werden kön-
nen. Da die Entladezweige mit den gleichen Widerständen bestückt sind und
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Abbildung 6.3: Unzureichende Abnahme des effektiven Entladewiderstands und
daraus resultierende Abweichung der Testspannung ul vom gewünschten sinus-
förmigen Verlauf.

sich somit für jedes Modul der gleiche Entladewiderstand Roff,n = 465 kΩ ergibt,
tritt das Problem auf, dass bei größeren Kabelkapazitäten der Entladewiderstand
aufgrund der maximal zulässigen Spannung pro Modul nicht schnell genug ver-
ringert werden kann. Dadurch wird die Kabelkapazität über den Demodulator
zu langsam entladen und es entsteht eine deutliche Abweichung zwischen der
Testspannung ul und dem gewünschten sinusförmigen Verlauf. Für eine sinusför-
mige Testspannung der Form ul = ûl sin(2π0.1t) mit ûl = 200 kVrms und eine
ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ, Cl = 500 nF ist diese Problematik
in Abbildung 6.3 dargestellt. Ab dem 13-ten Modul (dem Schaltzeitpunkt t13)
können sämtliche weiteren Module nicht mehr rechtzeitig eingeschaltet werden,
da bei den entsprechenden Schaltzeitpunkten die maximal erlaubte Spannung pro
Modul udm,max überschritten wird und damit die Bedingung (6.13) nicht erfüllt
ist. Somit ergibt sich ein wesentlich größerer effektiver Entladewiderstand R−,i

dm

und folglich eine deutliche Abweichung zwischen der Testspannung ul und dem
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gewünschten sinusförmigen Verlauf.
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Abbildung 6.4: Einfluss des gesamten Entladewiderstands Roff auf die benötigte
Pulsweite χ für eine sinusförmige Testspannung der Form ul = ûl sin(2π0.1t)
mit ûl = 200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ, Cl =
500 nF.

Um diese Abweichung zu vermeiden, könnten die Werte der Entladewider-
stände der Demodulatormodule verringert und damit der gesamte wirksame Ent-
ladewiderstand Roff des Demodulators kleiner gewählt werden. Durch diese Ver-
ringerung des Entladewiderstands wird jedoch der Serienresonanzkreis stärker
belastet, wodurch in den Ladephasen A± deutlich größere Pulsweiten χ benötigt
werden, um bei gleicher Lastkapazität den selben Verlauf der Testspannung ul zu
erhalten. Um diese Problematik besser zu veranschaulichen, sind in Abbildung 6.4
die Verläufe der benötigten Pulsweite χ sowie die daraus resultierende Amplitude
ûdm der Demodulatorspannung für die in Abbildung 6.3 gezeigte Testspannung,
die selbe ohmsch-kapazitive Last und verschiedene Entladewiderstände Roff dar-
gestellt. Die Verläufe von χ und ûdm wurden dabei unter Verwendung von (6.6) -
(6.10) mit IcRdm,0 = 0 und den Modellparametern aus Tabelle D.2 berechnet. Aus
Abbildung 6.4 können zwei wesentliche Erkenntnisse gewonnen werden: Erstens
verschiebt sich der Zeitpunkt t+AB, bei dem zwischen Lade- und Entladephase
der Kabelkapazität gewechselt wird, durch die Verringerung von Roff deutlich
nach rechts. Dies lässt sich sehr einfach mit der in Abschnitt 5.2 hergeleiteten
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Gleichung (5.4) veranschaulichen. Durch Verringerung von Roff wird der Nenner
des arctan in (5.4) größer, wodurch sich in weiterer Folge ein größerer Wert für
tmin bzw. t+AB ergibt. Mit kleiner gewähltem Entladewiderstand Roff kann somit
der Verlauf der Testspannung ul deutlich länger nur durch Änderung der Reso-
nanzkreisspannung bzw. der Demodulatorspannung eingestellt werden. Zweitens
steigt bei zu starker Verringerung des Entladewiderstands die benötigte Pulsweite
χ der Leistungsmodulspannungen deutlich an, wodurch ein erhöhter Energiever-
brauch entsteht. Da die Eingangsleistung des Prüfgenerators limitiert ist und
der Energieverbrauch für einen mobilen Einsatz des Prüfgenerators so gering wie
möglich gehalten werden soll, ist die Verringerung des Entladewiderstands keine
akzeptable Lösung um den Bereich der zulässigen Kabelkapazitäten zu erweitern.

Im Folgenden wird deshalb untersucht, ob durch eine unterschiedliche Wahl
der einzelnen Entladewiderstände der Wertebereich der maximalen Kabelkapa-
zität entsprechend erweitert werden kann. Im Speziellen muss eine optimale Be-
stückung der Entladewiderstände derart berechnet werden, dass die benötigte
Eingangsleistung nicht weiter erhöht wird. Zur Berechnung dieser optimalen Be-
stückung wird die Entladephase B+ erneut genauer betrachtet. Aufgrund des
sequentiellen Schaltens der Module ergeben sich N + 1 einzelne Entladeabschnit-
te mit den darin wirksamen Entladewiderständen gemäß (6.12), siehe Abbildung
6.5. Das primäre Ziel der Optimierung ist nun, den integralen quadratischen
Fehler zwischen der sinusförmigen Sollspannung udl und der Istspannung ul in
jedem dieser Entladeabschnitte zu minimieren. Dies entspricht im Wesentlichen
einer Minimierung des THD Werts der Testspannung ul, welcher für sinusförmi-
ge Testspannungen gemäß [24] weniger als 5 % betragen muss. Ein weiteres Ziel
stellt die Minimierung der benötigten Eingangsleistung dar, welche äquivalent
zu einer Maximierung der Summe der Entladewiderstände ∑N

n=1Roff,n ist (siehe
Abbildung 6.4). Um diese Ziele zu erreichen, können die Schaltzeitpunkte ti und
die Werte der in den Entladeabschnitten wirksamen Entladewiderstände R−,i

dm für
i = 0, . . . , N entsprechend verändert werden.

Ausgehend von diesen Zielen kann das Optimierungsproblem

min
x



∫ T∆

2

t+AB

(
udl − ul

)2
dt+ α

1
∑N
n=1Roff,n


 (6.22)

mit der dynamischen Gleichungsbeschränkung (siehe (6.16))
d
dtul = − 1

Cl,Σ

(
1

R−,i
dm

+ 1
Rl,g

)
ul ≈ −

ul

R−,i
dmCl,Σ

(6.23)

mit Cl,Σ = Cl + Cdm formuliert werden. In (6.22) stellt α > 0 einen zusätzlichen
Gewichtungsfaktor dar und x beschreibt den Vektor der Optimierungsvariablen,
welcher sich aus den Schaltintervallen ∆tn = tn+1 − tn mit 0 ≤ n ≤ N − 1 und
den Entladewiderständen Roff,n der N Demodulatormodule zu

xT =
[
∆t0 ∆t1 . . . ∆tN−1 Roff,1 Roff,2 . . . Roff,N

]
(6.24)
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Abbildung 6.5: Darstellung der N + 1 Entladeabschnitte in der Entladephase B+

mit T∆ = 2π
ω∆

.

ergibt. Die Entladewiderstände Roff,n können direkt als Optimierungsvariablen
verwendet werden, da die Ladewiderständen Ron,n bekannt und konstant sind
und die effektiven Entladewiderstände R−,n

dm gemäß (6.12) folglich nur noch durch
Änderung der Entladewiderstände Roff,n beeinflusst werden.

Unterteilt man die Entladephase gemäß Abbildung 6.5 in einzelne Entladeab-
schnitte und berücksichtigt, dass die jeweiligen Entladewiderstände R−,n

dm in diesen
Abschnitten konstant sind, lässt sich die Spannung ul analytisch in der Form

ul,n =





ul,min exp
(
− t−t+AB
R−,0
dm

Cl,Σ

)
für n = 0

ul,min

(∏n−1
i=0 exp

(
− ∆ti
R−,i
dm

Cl,Σ

))
exp

(
− t−

(
t+AB+

∑n−1
i=0 ∆ti

)

R−,n
dm

Cl,Σ

)
für n = 1, . . . , N

(6.25)

berechnen. Die Spannung ul,min entspricht darin dem Spannungswert am Be-
ginn der Entladephase B+ (siehe Abbildung 6.5). Das Integral aus (6.22) kann
schließlich mit der Testspannung ul,n des n-ten Entladeabschnitts nach (6.25) zu

∫ T∆
2

t+AB

(
udl − ul

)2
dt =

N∑

n=0

∫ t+AB+
∑n

i=0 ∆ti

t+AB+
∑n−1

i=0 ∆ti

(
udl − ul,n

)2
dt (6.26)
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mit ∆tN = T∆
2 − tN angeschrieben werden. Setzt man (6.26) und (6.25) in (6.22)

ein, ergibt sich ein statisches Optimierungsproblem. Bei der Lösung dieses sta-
tischen Optimierungsproblems müssen folgende Beschränkungen berücksichtigt
werden: Als Erstes muss bei der Lösung gewährleistet werden, dass sämtliche
Module innerhalb der Entladephase, d.h. im Intervall t+AB < t < T∆

2 , eingeschal-
tet werden. Dies kann durch die Beschränkung

N−1∑

i=0
∆ti ≤

T∆

2 − t
+
AB (6.27)

berücksichtigt werden. Für die Werte der Entladewiderstände wird die Vorgabe

Roff,n ≥ Roff,n+1 für n = 1, . . . , N − 1 (6.28)

getroffen. Dadurch wird gewährleistet, dass sich beim Schalten der Demodulator-
module in den Entladephasen eine definierte Schaltreihenfolge abhängig von den
Entladewiderständen ergibt. Das Demodulatormodul mit dem größten Entlade-
widerstand wird als erstes geschaltet und das Modul mit dem kleinsten Wider-
standswert wird am Ende der Entladephase eingeschaltet. Außerdem darf beim
Schalten der Module die maximal zulässige Modulspannung udm,max nicht über-
schritten werden. Da die maximalen Spannungen an den Schaltzeitpunkten tn
auftreten und die Demodulatorwiderstände in einer abfallenden Reihenfolge ge-
mäß (6.28) geordnet sind, kann diese Beschränkung für den Schaltzeitpunkt t0
mit R−,0

dm aus (6.12) in der Form (siehe auch (6.13))

ul,min
Roff,1

R−,0
dm

≤ udm,max (6.29)

angeschrieben werden. Für die restlichen Schaltzeitpunkte, d.h. tn mit n = 1, . . . ,
N − 1, muss

ul,min

(
n−1∏

i=0
exp

(
− ∆ti
R−,i
dmCl,Σ

))
Roff,n+1

R−,n
dm

≤ udm,max (6.30)

gelten. Die Ungleichungsbeschränkung

Roff =
N∑

n=1
Roff,n ≥ Roff,min (6.31)

gewährleistet, dass der gesamte Entladewiderstand des Demodulators einen mi-
nimal zulässigen Wert Roff,min nicht unterschreitet.

Eine große Restspannung ul,rest beim Umschalten zwischen den Halbwellen
der Testspannung ul führt zu erhöhten Entladeströmen und kann im schlimmsten
Fall zu einer Beschädigung des Demodulators führen. Um dies zu vermeiden, wird
eine weitere Beschränkung der Form

ul,N |t=T∆
2
≤ ul,rest (6.32)
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mit ul,N aus (6.25) eingeführt. Durch die Beschränkungen

∆tmin ≤ ∆ti
Roff,i,min ≤ Roff,i ≤ Roff,i,max (6.33)

werden die Optimierungsvariablen schließlich auf einen sinnvollen Wertebereich
beschränkt.

Das statische Optimierungsproblem (6.22) mit (6.25) in (6.26) und den Be-
schränkungen (6.27)-(6.33) wurde schließlich mithilfe der Matlab Funktion fmin-
con und dem Active-Set Algorithmus nach dem Vektor der unbekannten Optimie-
rungsvariablen x gelöst [5]. Abbildung 6.6 zeigt das numerische Ergebnis der Ent-
ladewiderstände Roff,n für eine kapazitive Last von Cl = 500 nF, eine gewünsch-
te sinusförmige Testspannung mit einer Amplitude von 200 kVrms, eine Testfre-
quenz ω∆ = 2π0.1 rad/s, Ron = 25 kΩ, Roff,min = 9.3 MΩ, udm,max = 30 kV,
ul,rest ≤ 1 kV und α = 1. Der Gewichtungsfaktor α wurde hier zu 1 gewählt, da
für diesen Fall die bestmögliche Spannungsqualität erzielt wird. Der minimal gül-
tige Entladewiderstand Roff,min des Demodulators wurde gezielt auf den Wert
der ursprünglichen Verteilung gesetzt, damit in den Ladephasen A± die selbe
maximale Eingangsleistung bzw. Pulsweite χ benötigt wird.
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Abbildung 6.6: Vergleich der optimalen Entladewiderstände mit den ursprünglich
gewählten Werten und den im Prototyp aktuell umgesetzten Entladewiderstän-
den.

Die mithilfe des Optimierungsproblems bestimmten Entladewiderstände wei-
sen eine abfallende Verteilung auf. Im Gegensatz zur ursprünglich gewählten
Verteilung ermöglicht diese optimale Verteilung die Erzeugung einer sinusförmi-
gen Testspannung ohne Verringerung des gesamten Entladewiderstands Roff im
Demodulator. Die aus der optimalen Widerstandsverteilung resultierende Test-
spannung und die im Entladeabschnitt B+ wirksamen Entladewiderstände R−,i

dm

sind in Abbildung 6.7 dargestellt. Im Vergleich mit Abbildung 6.3 kann bei der



6.5. Optimale Wahl der Entladewiderstände im Demodulator 89

2

4

6

8

10

0

W
id

er
st

an
d

(M
Ω

) R−
dm

R−,i
dm

3.5 4.0 4.5 5.03.0
Zeit(s)

100

200

300

0

Sp
an

nu
ng

(k
V

)

ud
l

ul
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der Testspannung mit optimal berechneter Widerstandsverteilung und der für die
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standsverteilung mit den Schaltzeitpunkten der ursprünglichen Verteilung.
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optimalen Verteilung eine deutlich bessere Approximation des benötigten Entla-
dewiderstands R−

dm erzielt werden. Dies liegt unter anderem daran, dass bei der
optimal berechneten Widerstandsverteilung sämtliche Module rechtzeitig in der
Entladephase gezündet werden können. Um dies besser zu veranschaulichen, sind
die resultierenden Schaltzeitpunkte ti der ursprünglichen Widerstandsverteilung
und die Zeitpunkte der optimalen Verteilung in Abbildung 6.8 gegenübergestellt.
Darin zeigt sich deutlich, dass bei der ursprünglichen Verteilung die letzten beiden
Module, d.h. Modul 19 und Modul 20, in der Entladephase nicht mehr eingeschal-
tet werden können. Dies liegt daran, dass sämtliche Module ab dem Schaltzeit-
punkt t13 aufgrund der maximal zulässigen Spannungsfestigkeit nicht rechtzeitig
eingeschaltet werden können und die Kabelkapazität über den Demodulator zu
langsam entladen wird (vgl. Abbildung 6.3).

Das in diesem Abschnitt vorgestellte statische Optimierungsproblem ermög-
licht eine systematische Berechnung der Entladewiderstände unter Berücksich-
tigung sämtlicher im System auftretender physikalischer Beschränkungen. Für
den aktuellen Prototyp wurde eine Widerstandsverteilung für sinusförmige Test-
spannungen mit maximalen Amplituden bis zu 200 kV rms und einer maxima-
len Kabelkapazität von 500 nF berechnet. Die daraus gewonnenen theoretischen
Widerstandswerte mussten schließlich für die Umsetzung am Prototyp durch ent-
sprechende Normreihen-Widerstände approximiert werden. Da für die Entladewi-
derstände aufgrund der geforderten Leistung lediglich die E-6 Normreihe verwen-
det werden konnte, ergab sich für den Prototyp eine von der optimalen Lösung
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 Entladewiderständen eine sehr gute Regelgüte erzielt
werden kann.



KAPITEL 7

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 zunächst in verschiedenen Simulationen am vollstän-
digen Modell aus Abschnitt 3.1 getestet. Dabei wird der Einfluss von Parameter-
schwankungen auf das Schätzergebnis von Cl analysiert und die Robustheit des
Regelungskonzepts gegenüber Änderungen der Kabelkapazität oder der Testspan-
nung gezeigt. Neben sinusförmigen Testspannungen werden auch Spannungen mit
anderen Spannungsformen untersucht. Obwohl für die späteren Kabeltests be-
vorzugt sinusförmige Spannungen verwendet werden, sollen diese Simulationen
die Robustheit des Regelungskonzepts gegenüber 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 für eine erste Beurteilung der Qualität der erzeugten Testspannung her-
angezogen werden.

7.1 Validierung durch Simulationsstudien
Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der Validierung des Regelungskonzepts mit-
hilfe von verschiedenen Simulationsszenarien. Dazu wurde das Regelungskonzept
inklusive des Schätzers für die Kabelkapazität in Matlab/Simulink implemen-
tiert und am vollständigen Modell aus Abschnitt 3.1 getestet. Die verwendeten
Reglerparameter und die Parameter des vollständigen Modells können den Ta-
bellen D.3 und D.1 im Anhang D entnommen werden.

91
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7.1.1 Validierung des Schätzalgorithmus
Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der Analyse des Schätzers für die unbekann-
te Kabelkapazität Cl. Für die Messung der Testspannung ul wurde im Schätzer
eine Abtastzeit von Tm = 6 ms gewählt. Der Schätzer wurde für zwei verschiedene
Kapazitäten Cl = 1000 nF und Cl = 250 nF getestet. Zur Herleitung des Schätzers
in Abschnitt 6.4 wurden die ohmschen Verluste des Testkabels vernachlässigt und
der Lastwiderstand Rl,g auf den Widerstandswert Rt des ohmschen Ausgangstei-
lers gesetzt. Da sich der Wert des Lastwiderstands Rl,g aufgrund des Zustands
der Kabelisolation im Betrieb jedoch leicht ändern kann, wurde in der Simulation
für beide Kapazitäten neben dem nominellen Lastwiderstand mit Rl,g = 300 MΩ
auch eine Verringerung auf Rl,g = 100 MΩ untersucht. Durch diese Verringerung
in Rl,g kann ein Defekt in der Kabelisolation simuliert werden, d.h. eine Erhö-
hung des tan δ Werts des betrachteten Testkabels. Im Schätzalgorithmus wurde
jedoch weiterhin angenommen, dass der ohmsche Verlustwiderstand des Kabels
wesentlich größer als der Widerstand des ohmschen Ausgangsteilers ist und folg-
lich vernachlässigt werden kann. Der Lastwiderstand Rl,g wurde im Schätzer des-
halb konstant zu Rl,g = Rt = 300 MΩ gewählt. Außerdem wurde der gemessenen
Testspannung ul in den Simulationen ein bandlimitiertes weißes Rauschen mit
einer Rauschintensität von

(
ûl

100

)2
überlagert. Eine entsprechende Quantisierung

der Testspannung mit 16 Bit durch die ADC Wandlung im Echtzeitsystem wurde
ebenfalls berücksichtigt.

Die Ergebnisse der Schätzung sind in Tabelle 7.1 zusammengefasst. Darin
zeigt sich, dass die relativ große Änderung in Rl,g lediglich zu einer geringen Ab-
weichung im Schätzwert Ĉl führt. Der Schätzfehler C̃l wird hauptsächlich durch
die Vereinfachung des Kapazitätsnetzwerks im Demodulator verursacht und steigt
bei Verringerung der Kabelkapazität Cl an. Dennoch bleibt die maximale Abwei-
chung der geschätzten Kapazität vom nominellen Wert in beiden Fällen unter
1.5 %. Die Schätzung der Kabelkapazität wird im Regelungskonzept nicht zu
Diagnosezwecken verwendet, sondern für die Berechnung der Vorsteuerungskom-
ponente IdRdm,0 nach (6.2) benötigt. Die erzielte Genauigkeit der Schätzung ist
deshalb vollkommen ausreichend.

Cl Ĉl Rl,g C̃l
1000 nF 999.6 nF 300 MΩ 0.39 nF
1000 nF 999.3 nF 100 MΩ −0.68 nF
Cl Ĉl Rl,g C̃l
250 nF 252.6 nF 300 MΩ −2.55 nF
250 nF 252.5 nF 100 MΩ −2.47 nF

Tabelle 7.1: Einfluss des Widerstands Rl,g auf die Genauigkeit der Kapazitäts-
schätzung.
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7.1.2 Validierung der Regelung für sinusförmige Testspan-
nungen

In diesem Abschnitt wird das Regelungskonzept für verschiedene sinusförmige
Testspannungen und Kabelkapazitäten in Simulationen getestet. Mithilfe der
durchgeführten Simulationen soll die Robustheit des Regelungskonzepts gegen-
über Parameterschwankungen, Änderungen in der Amplitude und Frequenz der
Testspannung sowie Änderungen der Kabelkapazität gezeigt werden. Die Mes-
sung der Testspannung ul wurde in den Simulationen mit dem selben weißen
Rauschen wie in Abschnitt 7.1.1 beaufschlagt. Anschließend wurde ul durch einen
Tiefpass mit der Grenzfrequenz fg = 20 Hz gefiltert, um eine möglichst glatte
Messung für die Regelung zu erhalten.
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Abbildung 7.1: Simulationsergebnis für eine sinusförmige Testspannung udl =
ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g =
300 MΩ und Cl = 500 nF.

In der ersten Simulation wurde das Regelungskonzept für die maximal zuläs-
sige sinusförmige Testspannung mit einer Amplitude von 200 kV rms, einer Test-
frequenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s und einer ohmsch-kapazitiven Last von Rl,g =
300 MΩ und Cl = 500 nF getestet. Die resultierenden Verläufe der Testspannung
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und die benötigten Stellgrößen sind in Abbildung 7.1 dargestellt. Betrachtet man
den Verlauf der Testspannung ul und den zugehörigen Ausgangsfehler el, zeigt
sich, dass durch die Regelung ein sehr gutes Führungsverhalten erzielt werden
kann. Da die hochfrequenten Anteile der Resonanzkreisspannung über das Kapa-
zitätsnetzwerk und die Ladezweige im Demodulator auf den Ausgang des Prüfge-
nerators gekoppelt werden, weist die Testspannung ul eine leichte Spannungswel-
ligkeit auf. Die Größe dieser Welligkeit hängt von den Werten der Demodulator-
kapazitäten, den parasitären Streukapazitäten im Demodulator sowie der Größe
der Kabelkapazität ab. Da auf den Verlauf der Nullkomponente Ul,0 der Testspan-
nung ul geregelt wird, ist neben dem Ausgangsfehler el noch der über eine Periode
von ωr gemittelte Ausgangsfehler ēl dargestellt. Der Steuerungsanteil IdRdm,0 der
virtuellen Stellgröße IRdm,0 weist wie zu erwarten einen kosinusförmigen Verlauf
auf. In den Ladephasen A± stellt sich neben IdRdm,0 auch ein geringer Regelungs-
anteil IcRdm,0 ein. Dieser wird benötigt, um den Einfluss des Kapazitätsnetzwerks
und der Energiegewinnungsschaltung auf den effektiven Entladewiderstand des
Demodulators zu kompensieren. In den Entladephasen ergibt sich wegen des se-
quentiellen Schaltens der Demodulatormodule ein größerer Ausgangsfehler el als
in den Ladephasen, weshalb der Regler in diesen Phasen auch mehr Regelungsan-
teil IcRdm,0 liefert. Im unteren Teil von Abbildung 7.1 sind die Stellgrößen χ, R+

dm

und R−
dm des Prüfgenerators dargestellt. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus

des Prüfgenerators sind die Verläufe der effektiven Demodulatorwiderstände R+,i
dm

und R−,i
dm in den Entladephasen B± identisch. Die Amplitudenmodulation der Re-

sonanzkreisspannung ur in den Ladephasen A± wird, wie in Abbildung 7.1 schön
zu sehen ist, durch eine gezielte Modulation der Pulsweite χ 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 35 kVrms, der selben Testfrequenz und der selben
ohmsch-kapazitiven Last durchgeführt. Das Ergebnis dieser Simulation ist in Ab-
bildung 7.2 dargestellt. Aufgrund der reduzierten Amplitude wird in dieser Simu-
lation deutlich weniger Stellgröße IdRdm,0 zum Laden der Kabelkapazität benötigt.
Außerdem verschieben sich die Umschaltzeitpunkte t±AB zwischen den Lade- und
Entladephasen im Vergleich zur ersten Simulation mit maximaler Spannungsam-
plitude jeweils um etwa 0.2 s nach rechts. Dies liegt daran, dass durch die Ener-
giegewinnungsschaltung der effektive Entladewiderstand gemäß (3.18) reduziert
wird und die Testspannung ul damit länger nur durch Änderung der Pulsweite
χ, 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 können, wurden zwei weitere Simulationen durchgeführt.
Die Amplitude der Testspannung sowie die Testfrequenz wurden dabei wie in der
ersten Simulation in Abbildung 7.1 gewählt, jedoch wurden dem Regler einmal
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Abbildung 7.2: Simulationsergebnis für eine sinusförmige Testspannung udl =
ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 35 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g =
300 MΩ und Cl = 500 nF.

ein zu hoher Wert des Lastwiderstands Rl,g und einmal ein zu niedriger Wert
der Kabelkapazität Cl übergeben. Das Simulationsergebnis mit zu hohem Wider-
standswert ist in Abbildung 7.3 dargestellt. Dabei wurde im Regler der nominelle
Wert des Lastwiderstands mit Rl,g = 300 MΩ angenommen, während im Simu-
lationsmodell ein Wert von Rl,g = 200 MΩ verwendet wurde. Vergleicht man
die resultierenden Verläufe 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 MΩ noch immer deutlich größer ist als der Wert des
gesamten Entladewiderstands Roff des Demodulators. Somit ist der Strom durch
Rl,g weiterhin vernachlässigbar klein im Vergleich zum Strom IRdm,0 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 Schät-
zer falsch bestimmter Kapazitätswert auf die Regelung und folglich die Qualität
der Testspannung ul auswirkt. Dazu wurde dem Regler eine Kabelkapazität von
Cl = 400 nF übergeben und im Simulationsmodell eine um 100 nF größere Kapa-
zität von Cl = 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 Rl,g auf die Regelung der Test-
spannung.

Schätzalgorithmus wesentlich genauere Schätzergebnisse, weshalb die simulierte
Abweichung von 100 nF keinen für den späteren Betrieb relevanten Fall darstellt.
Es soll jedoch trotzdem untersucht werden, ob die Regelung eine derart hohe Ab-
weichung von der realen Kabelkapazität ausgleichen kann. Die Amplitude und
Frequenz der Testspannung wurden wie in der vorherigen Simulation gewählt
und der Lastwiderstand Rl,g wurde auf den nominellen Wert von Rl,g = 300 MΩ
gesetzt. Die resultierenden Verläufe der Testspannung und die benötigten Stell-
größen sind in Abbildung 7.4 dargestellt. Da der Regler eine kleinere Kabelka-
pazität erwartet, wird durch die Vorsteuerung ein entsprechend geringerer Strom
IdRdm,0 berechnet (vergleiche dazu IdRdm,0 in Abbildung 7.1). Folglich wird in den
Ladephasen A± deutlich mehr Regelanteil IcRdm,0 benötigt, um die gewünschte
sinusförmige Testspannung am Ausgang des Prüfgenerators zu erhalten. Auch in
den Verläufen der effektiven Entladewiderstände ist im Vergleich mit Abbildung
7.1 eine merkbare Abweichung in den Schaltzeitpunkten zu erkennen. Dies liegt
daran, dass sich die größere Kabelkapazität langsamer über den Demodulator
entlädt, weshalb die Regelung entsprechend mehr virtuelle Stellgröße IcRdm,0 lie-
fert und folglich die Schaltzeitpunkte der Demodulatormodule korrigiert werden.
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Abbildung 7.4: Einfluss eines falschen Werts von Cl auf die Regelung der Test-
spannung.

Das Ergebnis dieser Simulation zeigt, dass auch relativ große Abweichungen in
der Kabelkapazität durch die Regelung sehr gut kompensiert werden und da-
mit auch in diesem Fall ein sinusförmiger Verlauf der Testspannung gewährleistet
wird.

In den bisherigen Simulationen wurde die Testfrequenz konstant auf ω∆ =
2π0.1 Hz gehalten. Um die Robustheit des Regelungskonzepts gegenüber Ände-
rungen in der Testfrequenz analysieren zu können, wurden weitere Simulatio-
nen für unterschiedliche Testfrequenzen durchgeführt. Neben einer Änderung der
Testfrequenz wurden in diesen Simulationen zusätzlich die Amplitude der Test-
spannung sowie die Werte der Kabelkapazitäten variiert. Die Simulationsergeb-
nisse sind in Abbildung 7.5 zusammengefasst. Mithilfe der Regelung kann in
sämtlichen Testfällen ein sehr gutes Führungsverhalten realisiert werden. Durch
das sequentielle Schalten der Demodulatormodule kommt es in den Entladepha-
sen zwar zu einer geringen Abweichung vom gewünschten sinusförmigen Verlauf.
Der dadurch resultierende Ausgangsfehler el ist jedoch in allen Fällen vernach-
lässigbar 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) ûdl = 100 kVrms, ω∆ = 2π0.2 rad/s,
Rl,g = 300 MΩ, Cl = 125 nF, (b) ûdl = 150 kVrms, ω∆ = 2π0.05 rad/s, Rl,g =
300 MΩ, Cl = 125 nF, (c) ûdl = 200 kVrms, ω∆ = 2π0.075 rad/s, Rl,g = 300 MΩ,
Cl = 650 nF.

kabel, d.h. die Kabelkapazität Cl, in den Entladephasen nicht schnell genug
entladen wird. Dazu wurde eine weitere Simulation mit einer Kabelkapazität
von Cl = 760 nF und einer sinusförmigen Testspannung udl = ûdl sin (2π0.1t) mit
ûdl = 180 kVrms durchgeführt. Das Ergebnis dieser Simulation ist in Abbildung
7.6 dargestellt. Die Testspannung ul weist beim Umschalten von der positiven auf
die negative Halbwelle eine Restspannung von ca. 8 kV auf. Diese Restspannung
entsteht, da der effektive Entladewiderstand R−,i

dm in der Entladephase B+ auf-
grund der maximal erlaubten Modulspannung udm,max (6.13) nicht schnell genug
verringert werden kann. Dies wird deutlich bei direktem Vergleich des theore-
tisch benötigten Entladewiderstands R−

dm und des approximierten Werts R−,i
dm in

Abbildung 7.6. Beim Umschalten von der Regelung über den Demodulatorwider-
stand in Phase B± auf die Regelung mit der Pulsweite χ des Leistungsmoduls
führt diese hohe Restspannung zu großen Werten (Spitzen) von χ und folglich
zu sehr großen Strömen in den Halbbrücken des Leistungsmoduls. Um das Leis-
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Abbildung 7.6: Simulationsergebnis für eine sinusförmige Testspannung udl =
ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 180 kVrms, eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g =
300 MΩ, Cl = 760 nF und K∆ = 25000.

tungsmodul vor möglichen Defekten zu schützen, wird deshalb im Prototyp eine
automatische Abschaltung des Systems durchgeführt. Da eine derartige Abschal-
tung im normalen Prüfbetrieb inakzeptabel ist, müssen diese hohen Spitzen in
der Pulsweite vermieden werden. Eine mögliche Lösung wäre, die Werte der Reg-
lerparamter kI und kP zu verringern und damit den Regler langsamer zu machen.
Da diese Lösung jedoch auch die Störunterdrückung des Reglers verschlechtert,
wird im Folgenden eine alternative empirische Lösung vorgestellt. Der Ausgangs-
fehler el des Regelkreises wird beim Umschalten zwischen den Halbwellen der
Testspannung zu

el,∆ = el −∆el (7.1)

abgeändert. Wird beim Umschalten zwischen den Halbwellen der Fehler ∆el auf
∆el = el gesetzt, so wird gewährleistet, dass die Pulsweite χ entsprechend glatt
verläuft. Ausgehend von diesem Wert wird ∆el durch

∆el,k+1 =




∆el,k −K∆Ta sign(el,k), für |∆el,k| > K∆Ta

0 sonst,
(7.2)
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langsam gegen Null geführt. Darin bezeichnet Ta die Abtastzeit des Reglers und
der Parameter K∆ kann abhängig von der Höhe der Restspannung und der ge-
wünschten Testfrequenz ω∆ gewählt werden. Das Simulationsergebnis der Rege-
lung mit modifiziertem Ausgangsfehler gemäß (7.1) ist ebenfalls in Abbildung
7.6 dargestellt, wobei der Index „∆“ die resultierenden Verläufe mit dieser Mo-
difikation kennzeichnet. Durch diese Maßnahme wird die Spitze in der Pulsweite
χ vollständig entfernt. Für die Umsetzung des Regelungskonzepts am Prototyp
wird deshalb der modifizierte Ausgangsfehler nach (7.1) verwendet.

7.1.3 Nicht-sinusförmige Testspannungen
Obwohl für den späteren Prüfbetrieb sinusförmige Testspannungen bevorzugt ein-
gesetzt werden, soll das Regelungskonzept in diesem Abschnitt für eine nicht-
sinusförmige 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 für eine nicht-sinusförmige Testspannung
nach Anhang C mit einer maximalen Amplitude von ûdl = 140 kV, einer Testfre-
quenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ
und Cl = 250 nF.



7.2. Validierung des Regelungskonzepts am Prototyp 101

Abbildung 7.7 zeigt das Simulationsergebnis für eine derartige Spannungs-
form mit einer maximalen Amplitude von 140 kV, einer Testfrequenz von ω∆ =
2π0.1rad/s und einer ohmsch-kapazitiven Last von Rl,g = 300 MΩ und Cl =
250 nF. Auch bei dieser Form der Testspannung kann eine sehr gute Regelgü-
te erzielt werden. Aufgrund des sequentiellen Schaltens der Demodulatormodule
entsteht in den Entladephasen der Kabelkapazität eine geringe Abweichung vom
gewünschten Sollverlauf. Diese Abweichung ist jedoch vernachlässigbar klein im
Vergleich zur maximalen Amplitude der gewünschten Testspannung. Die Bestim-
mung der Umschaltpunkte zwischen den Regelphasen liefert auch für diese nicht-
sinusförmige Testspannung ein sehr robustes Ergebnis. Außerdem kann durch
diese Simulation gezeigt werden, dass die Berechnung des Vorsteuerungsanteils
IdRdm,0 und folglich die Bestimmung der Pulsweite χ in den Regelphasen A± eben-
falls nicht an eine bestimmte Form der Testspannung gebunden ist. Dies ermög-
licht einen sehr flexiblen Einsatz des betrachteten Prüfgenerators in verschiedenen
Kabeldiagnosetests wie etwa Stehspannungs- oder Teilentladungsprüfungen.

7.2 Validierung des Regelungskonzepts am Pro-
totyp

Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der Validierung des Regelungskonzepts am
VLF Prüfgenerator Prototyp. Als Erstes wird dazu in Abschnitt 7.2.1 kurz auf
den Messaufbau und die Implementierung der Regelung auf dem Echtzeitsystem
eingegangen. Anschließend werden in Abschnitt 7.2.2 verschiedene am Prototyp
durchgeführte Messungen gezeigt, welche eine Beurteilung der praktischen Rea-
lisierbarkeit des Regelungskonzepts ermöglichen.

7.2.1 Messaufbau und Implementierung
Zur Validierung des Regelungskonzepts am VLF Prototyp wurden die Regler-
und Schätzalgorithmen auf einem dSPACE MicroAutobox II Echtzeitsys-
tem implementiert. Die Abtastzeit des Reglers wurde dabei mit Ta = 3 ms fest-
gelegt und die Schätzung der Kabelkapazität wurde mit einer Abtastzeit von
Tm = 6 ms implementiert. Zur Durchführung der Messungen wurde wiederum
der in Abbildung 4.1 dargestellte Messaufbau verwendet, welcher bereits zur Pa-
rametrierung des vollständigen mathematischen Modells eingesetzt wurde. Zur
Unterdrückung von Störungen in den Messsignalen wurden erneut Differenzver-
stärkerschaltungen verwendet. Für die Umsetzung des Regelungskonzepts muss
lediglich die Testspannung am Ausgang des Prüfgenerators gemessen werden. Die
zusätzliche Messung der Resonanzkreisspannung wird lediglich dazu verwendet,
um mögliche Fehlerfälle im Prüfbetrieb detektieren zu können. Die Testspannung
ul wurde mithilfe des internen ohmschen Widerstandsteilers und des externen
kapazitiven Teilers gemessen. Da im späteren Prüfbetrieb lediglich der interne
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Messteiler zur Verfügung steht, wurde diese Messgröße für die Regelung her-
angezogen. Die zusätzliche Messung mit dem externen Teiler wird verwendet,
um die Qualität der Regelung bzw. der generierten Testspannung besser beur-
teilen zu können. Um Störungen in der Messung von ul bestmöglich zu unter-
drücken, wurde das Messsignal noch mit einem Tiefpass mit der Grenzfrequenz
von fg = 20 Hz gefiltert. Zum Emulieren der verschiedenen Kabelkapazitäten
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 über einen CAN Bus
2.0 bei einer Datenrate von 250 kBd übertragen. Das zum Schalten der Thyris-
toren benötigte Steuersignal wurde von der Regelung über eine SPI Schnittstelle
mit einer Datenrate von 115 kBd an einen optischen Verteiler gesendet, welcher
die Steuersignale über Lichtwellenleiter an die Zündschaltungen der jeweiligen
Demodulatorplatinen weiterleitete.

7.2.2 Messergebnisse
In diesem Abschnitt werden Messergebnisse des Regelungskonzepts am Prototyp
gezeigt. Die durchgeführten Messungen sollen die Robustheit des Regelungskon-
zepts gegenüber Parameterschwankungen, Änderungen in der Amplitude und Fre-
quenz der Testspannung sowie Änderungen in der Kabelkapazität zeigen. Da in
Kabeldiagnosetests bevorzugt sinusförmige Testspannungen verwendet werden,
sind am Prüfstand lediglich Messungen für diese Spannungsform durchgeführt
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 IcRdm,0 wurde dabei zu Null gesetzt. Die Testspannung wurde mit-
hilfe des internen ohmschen Teilers und dem externen kapazitiven Teiler gemes-
sen. Diese Messgrößen sind im Folgenden mit ul und ul,kap gekennzeichnet. Die
Lastkapazität wurde in dieser Messung zu Cl = 125 nF gewählt und die gewünsch-
te sinusförmige Testspannung wurde zu udl = ûdl sin(2π0.1t) mit ûdl = 60 kVrms
vorgegeben. Aufgrund der reinen Vorsteuerung ergibt sich eine Abweichung der
Testspannung vom gewünschten sinusförmigen Verlauf. Diese Abweichung ent-
steht, da die Vorsteuerung auf Basis des Hüllkurvenmodells entwickelt wurde
und dieses Modell nicht sämtliche Eigenschaften des vollständigen mathemati-
schen Modells abbildet. Im Speziellen wird der Einfluss des Kapazitätsnetzwerks
im Demodulator sowie der Einfluss der Energiegewinnungsschaltung auf den ef-
fektiven Entladewiderstand in diesem Modell nicht erfasst. Außerdem weisen die
Verläufe der Testspannung ul sowie der Einhüllenden der Resonanzkreisspannung
eine geringe Welligkeit auf. Diese Welligkeit wird von den Energiegewinnungs-
schaltungen der einzelnen Demodulatorplatinen verursacht und ist bei kleinen
Lastkapazitäten und Spannungsamplituden stärker ausgeprägt. Trotzdem zeigt
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Abbildung 7.8: Messergebnis bei reiner Vorsteuerung für eine sinusförmige Test-
spannung udl = ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 60 kVrms und eine geschätzte Kabelka-
pazität von Ĉl = 120.5 nF.

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

In einer zweiten Messung wurde das Regelungskonzept für dieselbe Lastkapa-
zität von Cl = 125 nF wie im Fall mit reiner Vorsteuerung getestet. Die Testfre-
quenz wurde dabei erneut zu ω∆ = 2π0.1 rad/s vorgegeben und die Amplitude der
sinusförmigen Testspannung wurde zu ûdl = 65 kVrms gewählt. Das Ergebnis die-
ser Messung ist in Abbildung 7.9 dargestellt. Aufgrund der Tiefpasscharakteristik
des Hochspannungsanschlusskabels, welches den Ausgang des Prüfgenerators mit
den Hochspannungskapazitäten verbindet, ist ul,kap wesentlich glatter als ul. Der
relativ große hochfrequente Anteil in der Messgröße ul entsteht durch eine kapa-
zitive Kopplung der Resonanzkreisspannung ur über parasitäre Kapazitäten im
ohmschen Widerstandsteiler. Da diese Kopplung durch den derzeitigen Aufbau
des Prüfgenerators bedingt ist und die Größe dieses hochfrequenten Spannungs-
anteils in ul durch die Regelung nicht beeinflusst werden kann, wird im Folgenden
ul,kap zur Beurteilung der Spannungsqualität verwendet. Der Vorsteuerungsanteil
IdRdm,0 der virtuellen Stellgröße IRdm,0 weist, wie zu erwarten, einen kosinusförmi-
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gen Verlauf auf. Der Regelanteil IcRdm,0 wird benötigt, um Modellungenauigkeiten
und den Einfluss der Energiegewinnungsschaltung auf den effektiven Entlade-
widerstand zu kompensieren. Durch die späte 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 sämtliche Demodulatormodule eingeschaltet werden können. Dies
zeigt sich in der sehr geringen Restspannung in den Nulldurchgängen der Test-
spannung ul. Im Gegensatz zum Fall mit reiner Vorsteuerung kann bei dieser
Messung mit Hilfe der Regelung ein sehr gutes Führungsverhalten 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 Abschätzung der erzeugten Spannungsqualität
verwendet. Für eine exakte Beurteilung der Qualität der Testspannung ul müsste
eine genormte Messeinrichtung, wie etwa in [3] gezeigt, verwendet werden. Die
Kabelkapazität wurde in dieser Messung auf Ĉl = 120.5 nF geschätzt.
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Abbildung 7.9: Messergebnis für eine sinusförmige Testspannung udl =
ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 65 kVrms und eine geschätzte Kabelkapazität von
Ĉl = 120.5 nF.

In einer weiteren Messung wurde das Regelungskonzept für eine sinusförmige
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Testspannung mit einer Amplitude von ûdl = 35 kVrms, eine gewünschte Testfre-
quenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s und eine Kabelkapazität von Cl = 500 nF getestet.
Der Lastwiderstand Rl,g wurde auf den Wert des internen ohmschen Teilers ge-
setzt. Die Schätzung der Kabelkapazität ergab in dieser Messung einen Wert von
Ĉl = 504.8 nF. Die resultierenden Verläufe der Testspannung ul und die positive
Einhüllende der Resonanzkreisspannung ur sind in Abbildung 7.10 dargestellt.
Aus den Verläufen von ul und ul,kap und den zugehörigen Ausgangsfehlern el und
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Abbildung 7.10: Messergebnis für eine sinusförmige Testspannung udl =
ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 35 kVrms und eine geschätzte Kabelkapazität von
Ĉl = 504.8 nF.

el,kap zeigt sich, dass mithilfe des Regelungskonzepts ein sehr gutes Führungs-
verhalten über annähernd die gesamte Periode der gewünschten Testspannung
udl erzeugt werden kann. Der Fehler in der Testspannung wird im Wesentlichen
durch den hochfrequenten Spannungsanteil in der Ladephase der Kabelkapazität
Cl bestimmt. Die Größe dieses hochfrequenten Anteils ist, wie bereits erwähnt,
durch den derzeitigen Hardwareaufbau des Prototyps bestimmt und kann nur
durch entsprechende Umbaumaßnahmen wie etwa zusätzliche Abschirmungen im
internen Widerstandsteiler verringert werden. Bei dieser Messung werden in den
Entladephasen die letzten Demodulatormodule nicht vollständig eingeschaltet.
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Dadurch kann die Kabelkapazität über den Demodulator nicht schnell genug
entladen werden und es entsteht eine geringe Restspannung beim Umschalten
zwischen den Halbwellen. Dieses unerwünschte 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.1 Dieses Problem zeigt
sich vor allem bei geringeren Amplituden der Resonanzkreisspannung bzw. der
Testspannung ul und tritt bei entsprechend größeren Amplituden nicht weiter auf.
Trotz der erhöhten Restspannung in den Nulldurchgängen kann in dieser Mes-
sung eine sinusförmige Testspannung mit einem THD Wert von ca. 3.7 % erzeugt
werden. Damit wird der vorgeschriebene Maximalwert von 5 % für sinusförmige
Testspannungen klar unterschritten.

In Abbildung 7.11 sind die Ergebnisse von drei weiteren Messungen darge-
stellt. In diesen Messungen wurden neben der Lastkapazität Cl und der Am-
plitude ûl der sinusförmigen Testspannung auch die Testfrequenz ω∆ deutlich
verändert. Auch in diesen Fällen wird eine sehr gute Qualität der Testspannung
mit THD Werten unter 2% erzielt. Dieses Ergebnis unterstreicht die Robust-
heit des Regelungskonzepts gegenüber Änderungen der Lastkapazität, d.h. des
zu testenden Hochspannungskabels, und gegenüber Änderungen der Parameter
der gewünschten sinusförmigen Testspannung.

Zusammenfassend zeigen die Messergebnisse, dass durch das Regelungskon-
zept eine sehr gute Regelgüte für einen relativ großen kapazitiven Lastbereich
erzielt werden kann. Der Einfluss der Energiegewinnungsschaltung in den Lade-
phasen der Kabelkapazität wird durch die Regelung sehr gut kompensiert. Außer-
dem wird in sämtlichen Testfällen eine sehr hohe Qualität der Testspannung mit
THD Werten unter den geforderten 5 % für sinusförmige VLF Testspannungen
[24] erzielt. Der derzeitige Hardwareaufbau des Demodulators begrenzt jedoch
die erzielbare Genauigkeit bzw. Qualität der Testspannung sowie die maximal
mögliche Lastkapazität. Aus diesem Grund wird in Kapitel 8 ein verbessertes
Hardwarekonzept des Demodulators vorgestellt, welches die Qualität der erzeug-
ten Testspannung erhöht und gleichzeitig ein Testen von deutlich längeren Hoch-
spannungskabeln, d.h. größeren Kabelkapazitäten, ermöglicht.

1Aufgrund der limitierten Spannungsfestigkeit der verwendeten Hochspannungskondensato-
ren konnte die Amplitude der Testspannung in den Messungen nicht weiter erhöht werden.
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Abbildung 7.11: Messergebnisse: (a) ûdl = 35 kVrms, ω∆ = 2π0.05 rad/s, Cl =
500 nF, Ĉl = 504 nF, (b) ûdl = 50 kVrms, ω∆ = 2π0.15 rad/s, Cl = 125 nF,
Ĉl = 120 nF, (c) ûdl = 65 kVrms, ω∆ = 2π0.25 rad/s, Cl = 125 nF, Ĉl = 120 nF.





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 Qualität
der erzeugten Testspannung erzielt werden kann. Mithilfe einer detaillierten Ana-
lyse des Prüfgenerators konnte jedoch festgestellt werden, dass der aktuelle Auf-
bau des Prototyps, vor allem der Aufbau des Demodulators, gewisse Einschrän-
kungen im Testbetrieb zur Folge hat. Der modulare Aufbau ermöglicht zwar auf
der einen Seite eine sehr einfache Anpassung des Prüfgenerators an größere Test-
spannungen, da lediglich die Modulanzahl erhöht werden muss. Auf der anderen
Seite beschränkt dieser modulare Aufbau und die aktuelle schaltungstechnische
Realisierung der Lade- und Entladezweige des Demodulators die maximal mögli-
chen Kabelkapazitäten. Mithilfe einer optimierten Verteilung der Entladewider-
stände aus Abschnitt 6.5 kann zwar der Bereich der möglichen Kabelkapazitäten
deutlich erweitert werden. Um aber Kapazitäten größer 1 µF testen zu können,
ist es im aktuellen Prototyp unumgänglich, die Werte der Entladewiderstände im
Demodulator stark zu verringern. Diese Verringerung der Widerstandswerte führt
jedoch in weiterer Folge zu einem erhöhten Leistungsverbrauch des Prüfgenera-
tors und stellt damit für einen erfolgreichen mobilen Einsatz des Prüfgenerators
keine akzeptable Lösung dar. Eine weitere Einschränkung ergibt sich in Hinblick
auf die erreichbare Qualität der Testspannung in den Entladephasen der Kabel-
kapazität. Der Grund dafür liegt in den verwendeten Schaltelementen im Demo-
dulator und die dadurch stark eingeschränkten Schaltmöglichkeiten der Modu-
le. Da als Schaltelemente einfache Hochspannungsthyristoren verwendet werden,
können diese lediglich durch Anlegen einer negativen Spannung am Gate gezielt
gesperrt werden. Dies führt dazu, dass im aktuellen Prototyp lediglich ein sequen-
tielles Schalten der Demodulatormodule möglich ist und außerdem jedes Modul
nur einmal pro Entladephase eingeschaltet werden kann. Bei den aktuell N = 20
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verbauten Modulen können daher nur 21 verschiedene Entladewiderstände zum
Entladen der Kabelkapazitäten eingestellt und damit nur eine beschränkte Ge-
nauigkeit in der Testspannung erreicht werden. In den verschiedenen Messungen
am Prototyp zeigte sich außerdem, dass die durch die Energiegewinnungsschal-
tung gewonnene Energie, welche zum Schalten der Thyristoren benötigt wird, bei
zu geringen Testspannungen und größeren Kabelkapazitäten nicht ausreicht, um
sämtliche Module in den Entladephasen vollständig einzuschalten.

In diesem Kapitel wird deshalb eine verbesserte Demodulatorvariante vorge-
schlagen, welche die Einschränkungen des aktuellen Prototyps behebt und gleich-
zeitig die Qualität 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 näher eingegangen. Anschließend werden
in Abschnitt 8.2 mehrere Simulationsergebnisse gezeigt, welche einen direkten
Vergleich zwischen dem aktuellen Prototyp und dem Prüfgenerator mit verbes-
sertem Demodulator ermöglichen.

8.1 Demodulator mit schaltbaren Entladewider-
ständen

Der modulare Aufbau des aktuell verwendeten Demodulators wird in der verbes-
serten Variante weiterhin beibehalten, jedoch wird jedes Demodulatormodul um
zwei schaltbare Entladewiderstände (Entladezweige) erweitert, siehe Abbildung
8.1. Die Werte der Entladewiderstände werden für alle N Demodulatormodule
identisch gewählt und es gilt Roff,1,n > Roff,2,n > Roff,3,n � Ron,n. Statt der

Modul 1 Modul n Modul N

Ron,n

Roff,1,n

Roff,2,n

Roff,3,n

Cdm,n

positiver Zweig

negativer Zweig

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

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 möglich ist. Wenn sämtliche Module identisch
geschaltet werden, müssen die Beschränkungen (6.13) aufgrund der maximal zu-
lässigen Modulspannung udm,max an den Schaltpunkten nicht berücksichtigt wer-
den, da dann die effektiven Entladewiderstände der einzelnen Module die selben
Werte annehmen und sich damit die Spannung über den Modulen gleichmäßig
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 Kabelkapazität. Dies liegt daran, dass der Wert des
Ladewiderstands Ron,n wesentlich kleiner ist als die Werte der Entladewiderstän-
de Roff,1,n, Roff,2,n und Roff,3,n. Somit nehmen die Widerstandskombinationen
Roff,1,n||Roff,2,n||Ron,n, Roff,1,n||Roff,3,n||Ron,n, Roff,1,n||Roff,2,n||Roff,3,n||Ron,n

und Roff,1,n||Ron,n ungefähr den Wert von Ron,n an, wenn der Ladezweig mit Ron,n

eingeschaltet wird. Da der effektive Entladewiderstand jedoch in jedem Zeitpunkt
beliebig verändert werden kann (im Speziellen ist es möglich, von einem niedri-
gen Widerstandswert auf einen höheren zurückzuschalten), kann sogar mit die-
ser einfachen Ansteuerung der Module und dem neuen Aufbau nach Abbildung
8.1 bereits eine deutliche Verbesserung in der Qualität der Testspannung erzielt
werden. Eine weitere Verbesserung in der Approximation des benötigten Entla-
dewiderstands wird durch eine individuelle Ansteuerung der Demodulatormodule
erreicht. Aufgrund der maximal zulässigen Spannung udm,max pro Demodulator-
modul ist es natürlich nicht möglich, auf jede Widerstandskombination zu jedem
beliebigen Wert der Testspannung ul zu schalten. Trotzdem können 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 Roff,1,n, Roff,2,n und Roff,3,n können
für eine gegebene Testspannung und eine gewünschte maximale Kabelkapazität
mithilfe des Optimierungsproblems aus Abschnitt 6.5 bestimmt werden. Dazu
wird vereinfacht angenommen, dass die Demodulatormodule identisch geschal-
tet werden, wodurch die Beschränkungen (6.29) und (6.30) aufgrund der maxi-
mal erlaubten Modulspannung udm,max im Optimierungsproblem vernachlässigt
werden können. In der vorliegenden Arbeit wurden die Widerstandswerte exem-
plarisch für eine sinusförmige Testspannung der Form udl = ûdl sin (2π0.1t) mit
ûdl = 200 kVrms und eine maximale kapazitive Last von Cl = 2 µF berechnet.
Im Vergleich zum aktuellen Prototyp entspricht dies einer Erhöhung der ma-
ximal möglichen Lastkapazität um den Faktor 4. Der gesamte Ladewiderstand
Ron des Demodulators wurde für diese Berechnung auf den Wert Ron = 25 kΩ
des aktuellen Prototyps gesetzt. Der minimal erlaubte Entladewiderstand wur-
de zu Roff,min = 9.3 MΩ gewählt, udm,max wurde wie im aktuellen Prototyp auf
udm,max = 30 kV gesetzt und die Restspannung ul,res bei den Nulldurchgängen
der Testspannung darf maximal 1 kV betragen. Das Optimierungsproblem wurde
schließlich mithilfe der Matlab Funktion fmincon und des Active-Set Algorith-
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mus gelöst. Die daraus resultierenden Widerstandswerte sind Roff,1,n = 465 kΩ,
Roff,2,n = 146 kΩ und Roff,3,n = 35 kΩ. In Tabelle 8.1 sind die damit pro Modul
schaltbaren Widerstandskombinationen zusammengefasst.

Widerstand Wert
Roff,1,n 465 kΩ

Roff,1,n||Roff,2,n 111 kΩ
Roff,1,n||Roff,3,n 32.5 kΩ

Roff,1,n||Roff,2,n||Roff,3,n 26.6 kΩ
Roff,1,n||Ron,n ≈ Ron,n 1.25 kΩ

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

8.2 Simulativer Vergleich der Demodulatorvari-
anten

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

In einer ersten Simulation wurde das Regelungskonzept mit der verbesserten
Demodulatorvariante und individuell schaltbaren Modulen für die beim aktuellen
Prototyp maximal zulässige sinusförmige Testspannung mit einer Amplitude von
200 kVrms, einer Testfrequenz von ω∆ = 2π0.1 rad/s und die in der Optimierung
gewählte ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ und Cl = 2 µF getestet. Die
resultierenden Verläufe der Testspannung und die benötigten Stellgrößen sind
in Abbildung 8.2 für die positive Halbwelle von ul dargestellt.1 Betrachtet man
den Verlauf der Testspannung ul und den zugehörigen Ausgangsfehler el, zeigt
sich, dass durch die Regelung für diese deutlich erhöhte Lastkapazität ein sehr
gutes Führungsverhalten erzielt werden kann. Die Amplitude Ûr der Resonanz-
kreisspannung weist in der Entladephase B+ eine geringe Spannungswelligkeit
auf. Diese Welligkeit entsteht aufgrund der kapazitiven Ströme im Demodulator
(Erd- und Steuerkapazitäten), welche durch das ständige Schalten der Demodu-
latormodule gehäuft auftreten. Die Größe dieser Spannungswelligkeit ist jedoch
sehr klein im Vergleich zur Amplitude der Testspannung und kann folglich ver-
nachlässigt werden. Der benötigte Entladewiderstand R−

dm in der Entladephase
B+ kann in der verbesserten Demodulatorvariante über annähernd den gesamten

1Um die Lastkapazität von Cl = 2 µF auf die gewünschten Spannungsamplituden aufzula-
den, musste in der Simulation die Eingangsleistung des Prüfgenerator Prototyps entsprechend
erhöht werden.
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Wertebereich sehr gut approximiert werden. Lediglich im Bereich von etwa 3 s ist
es aufgrund der maximal erlaubten Modulspannung udm,max nicht möglich, den
theoretisch benötigten Entladewiderstand einzustellen, wodurch sich eine etwas
größere Abweichung der Testspannung vom gewünschten sinusförmigen Verlauf
ergibt. In der Nähe der Nulldurchgänge von ul, d.h. am Ende der Entladephase
B+, ergibt sich ebenfalls eine merkbare Abweichung vom Sollverlauf. Dies liegt
daran, dass der minimale Wert von R−

dm auf den gesamten Ladewiderstand des
Demodulators Ron = 25 kΩ beschränkt ist und damit nicht beliebig klein gewählt
werden kann. Trotzdem zeigt dieses Simulationsergebnis, dass durch den Umbau
des Demodulators eine sehr gute Regelgüte für deutlich größere Kabelkapazitäten
erzielt werden kann.
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Abbildung 8.2: Simulationsergebnis der Regelung mit verbesserter Demodula-
torvariante für eine sinusförmige Testspannung ul = ûl sin(2π0.1t) mit ûl =
200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g = 300 MΩ, Cl = 2 µF.

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 für eine sinusförmige Testspannung der Form udl =
ûdl sin (2π0.1t) mit ûdl = 200 kVrms und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g =
300 MΩ und Cl = 500 nF getestet. Da die Hardwareänderung im Demodulator
lediglich die Approximation des benötigten Entladewiderstands in den Entlade-
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phasen der Kabelkapazität beeinflusst, sind in Abbildung 8.3 nur die resultie-
renden Ausgangsfehler el in der Entladephase B+ dargestellt. Mit der verbesser-
ten Demodulatorvariante kann eine deutlich bessere Regelgüte erzielt werden, da
die individuelle Ansteuerung der Module eine wesentlich bessere Approximation
des theoretisch benötigten Entladewiderstands ermöglicht. Dadurch ergeben sich
im Vergleich zum aktuellen Prototyp deutlich kürzere Entladeabschnitte in der
Entladephase B+ und folglich eine viel geringere Abweichung vom gewünschten
sinusförmigen Verlauf.
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Abbildung 8.3: Simulativer Vergleich des Ausgangsfehlers el der aktuellen und
der verbesserten Demodulatorvariante für eine sinusförmige Testspannung ul =
ûl sin(2π0.1t) mit ûl = 200 kV rms und eine ohmsch-kapazitive Last von Rl,g =
300 MΩ und Cl = 500 nF.

Die in diesem Abschnitt gezeigten Simulationsergebnisse zeigen, dass durch
die vorgeschlagene Demodulatorvariante eine deutlich bessere Qualität der Test-
spannung erzielt wird und deshalb ein Umbau des Demodulators im aktuellen
Prototyp sinnvoll ist. Außerdem kann durch den verbesserten Aufbau mit zu-
sätzlichen Entladewiderständen ein weitaus größerer kapazitiver Lastbereich von
wenigen nF bis zu mehreren µF abgedeckt werden. Der gesamte Entladewider-
stand Roff des Demodulators kann in der verbesserten Variante sehr hochohmig
gewählt werden, wodurch die benötigte Eingangsleistung des Prüfgenerators bei
größeren Lastkapazitäten so gering wie möglich bleibt (vergleiche dazu die Ver-
läufe von χ in Abbildung 6.4). Da der Umbau des Demodulators lediglich die
Approximation des Entladewiderstands in den Entladephasen beeinflusst, kann
das für den aktuellen Prototyp entwickelte Regelungskonzept sehr einfach an die
verbesserte Demodulatorvariante angepasst werden. Für den Umbau des Pro-
totyps und die anschließende Umsetzung des Regelungskonzepts müssen jedoch
noch folgende Punkte im Detail behandelt werden:

1. Durch die individuelle Ansteuerung der Demodulatormodule wird im Pro-
totyp eine aufwändigere Ansteuerungshardware benötigt. Die individuelle
Ansteuerung der Module könnte beispielsweise durch parallele Lichtwellen-
leiter und eine binäre Adressierung der einzelnen Lade- und Entladezweige
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erfolgen. Bei der Realisierung müssen jedoch geometrische Beschränkungen
durch die Größe des Hochspannungskessels und der Hochspannungskompo-
nenten berücksichtigt werden. Außerdem muss darauf geachtet werden, dass
durch die Veränderung in der Ansteuerung der modulare Aufbau des De-
modulators nicht beeinflusst wird und weiterhin eine einfache Adaption des
Prüfgenerators an höhere Testspannungen, d.h. eine beliebige Erweiterung
der Modulanzahl, möglich ist.

2. Die Messergebnisse am aktuellen Prototyp zeigten, dass die Energie zum
Schalten der Demodulatormodule für geringe Spannungsamplituden und
große Kabelkapazitäten teilweise nicht ausreicht, um sämtliche 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 benötigen, 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
berücksichtigt und entsprechende Änderungen vorgenommen werden.





KAPITEL 9

Zusammenfassung und Ausblick

Die vorliegende Arbeit beschäftigte sich mit dem Entwurf eines Regelungs- und
Beobachterkonzepts für einen VLF Prüfgenerator Prototyp der Firma Mohaupt
high voltage. Aufgrund seines speziellen Aufbaus ermöglicht dieser Prüfgenera-
tor ein Testen von Hochspannungskabeln mit Testspannungen im Bereich von
200 kV rms und höher. Damit ein mobiler Einsatz des Prüfgenerators gewähr-
leistet werden kann, musste beim Entwurf der Regelung darauf geachtet werden,
dass der Leistungsverbrauch während des Prüfbetriebs so gering wie möglich aus-
fällt. Außerdem muss sichergestellt werden, dass der THD Wert der generierten
Testspannung den maximal erlaubten Wert von 5 % nicht überschreitet.

Zu Beginn dieser Arbeit wurde ein vollständiges mathematisches Modell des
Prüfgenerators hergeleitet, welches sämtliche nicht idealen Eigenschaften des Sys-
tems beschreibt. Ausgehend von den Gleichungen des vollständigen Modells wur-
den ein reduziertes Modell des Prüfgenerators und ein sogenanntes Hüllkurven-
modell erstellt. Das vollständige mathematische Modell wurde schließlich mit
Messungen des VLF Prototyps abgeglichen. In den durchgeführten Messungen
stellte sich heraus, dass die ursprüngliche Auslegung des Prototyps, im Speziellen
die Wahl der Stützkondensatoren im Demodulator, zu einem unerwünschten Fehl-
verhalten führte. Mithilfe des vollständigen Modells konnte dieses Fehlverhalten
in Simulationen nachgebildet und eine Lösung ausgearbeitet werden. Neben dem
Modellabgleich wurde auch ein simulativer Vergleich des vollständigen Modells
mit dem reduzierten Modell und dem Hüllkurvenmodell durchgeführt. Hier zeigte
sich, dass sowohl das reduzierte Modell als auch das Hüllkurvenmodell die we-
sentlichen Eigenschaften des Prüfgenerators sehr gut abbilden und somit für eine
Systemanalyse und den nachfolgenden Reglerentwurf eingesetzt werden können.

Im Zuge der Systemanalyse wurde als Erstes der Einfluss parasitärer Streu-
kapazitäten sowie der Kapazität des Testkabels auf die Resonanzfrequenz des
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Serienresonanzkreises untersucht. Es stellte sich heraus, dass die Resonanzfre-
quenz von der Kabelkapazität nicht wesentlich beeinflusst wird. Dieses Ergebnis
bringt den großen Vorteil mit sich, dass die Resonanzfrequenz des Prüfgenerators
lediglich einmalig nach dem Zusammenbau des Prüfgenerators ermittelt werden
muss und für sämtliche Kabeltests konstant gehalten werden kann. Anschließend
wurde die einfachste Form der Demodulation genauer analysiert. Dabei konn-
te gezeigt werden, dass diese Form der Demodulation lediglich bei sehr kleinen
Kabelkapazitäten zu einem sinusförmigen Verlauf der Testspannung führt und
deshalb für den späteren Prüfbetrieb nicht geeignet ist. Ausgehend von diesem
Ergebnis wurde in einem weiteren Schritt eine optimale Steuerung des Demo-
dulators derart bestimmt, dass am Ausgang des Prüfgenerators eine möglichst
exakte sinusförmige Testspannung erzeugt wird und gleichzeitig der THD Wert
der Testspannung sowie die Verluste im Prüfgenerator minimiert werden. Für
die Herleitung dieser Optimalsteuerung mussten mehrere Systemvereinfachungen
getroffen werden. Trotzdem lieferten die daraus gewonnenen Ergebnisse einen ers-
ten Anhaltspunkt, wie die Resonanzkreisspannung gewählt und die Ansteuerung
des Demodulators erfolgen muss, damit beim betrachteten Prüfgenerator eine
möglichst hohe energetische Effizienz im Prüfbetrieb erreicht wird. Neben diesen
Ergebnissen konnte mithilfe des vollständigen Modells in Simulationen gezeigt
werden, dass im Hinblick auf eine Regelung der Testspannung die ursprünglich
vorgesehene Ansteuerung des Leistungsmoduls Schwächen aufweist. Im Bereich
der Nulldurchgänge der Testspannung kann mit dieser Ansteuerung keine Stell-
größe generiert werden und folglich die Testspannung durch die Regelung nicht
beeinflusst werden. Aus diesem Grund wurde für die Umsetzung des Regelungs-
konzepts eine alternative Ansteuerung des Leistungsmoduls verwendet.

Ausgehend von den Ergebnissen der Systemanalyse wurde schließlich das
Regelungs- und Beobachterkonzept derart entwickelt, dass sämtliche Anforde-
rungen im Hinblick auf einen energetisch effizienten Prüfbetrieb sowie an die
Qualität der Testspannung erfüllt werden. Für die in den Ladephasen der Ka-
belkapazität benötigte Pulsweite der Leistungsmodulspannungen konnte mithilfe
des nichtlinearen Hüllkurvenmodells eine analytische Lösung hergeleitet werden.
In den Entladephasen der Kabelkapazität findet kein Nachladen über den De-
modulator statt, wodurch der Leistungsverbrauch dieses Prüfgenerators deutlich
minimiert wird. Außerdem wurde der zum Entladen notwendige Entladewider-
stand abhängig von der gewünschten Testspannung und der Kapazität des Test-
kabels bestimmt. Dadurch kann mithilfe der Regelung eine gleichmäßige Qualität
der Testspannung für einen großen kapazitiven Lastbereich sichergestellt werden.
Bei der Ansteuerung des Demodulators musste der modulare Aufbau und die
physikalischen Beschränkungen der Thyristoren im Demodulator berücksichtigt
werden. Hier zeigte sich, dass die Beschränkungen der Thyristoren, d.h. deren
maximal zulässige Spannung, und die ursprüngliche Wahl der Entladewiderstän-
de im Demodulator den Bereich der maximal möglichen Kabelkapazitäten stark
einschränken. Mithilfe eines statischen Optimierungsproblems konnte schließlich
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eine optimale Verteilung der Entladewiderstände derart berechnet werden, dass
der Wertebereich der maximalen Kabelkapazität ohne Verschlechterung der ener-
getischen Effizienz oder der Qualität der Testspannung deutlich erweitert werden
konnte. Da der exakte Wert der Kabelkapazität vor dem Prüfablauf generell
nicht bekannt ist, wurde das Regelungskonzept um einen entsprechenden Schät-
zer erweitert. Mithilfe eines Schätzers basierend auf dem Least Squares Verfahren
konnten hier sehr gute Ergebnisse erzielt werden.

Das entwickelte Regelungskonzept wurde schließlich in Simulationen am voll-
ständigen mathematischen Modell validiert. Es konnte gezeigt werden, dass das
um einen Schätzer erweiterte Regelungskonzept äußerst robust gegenüber Ände-
rungen in den Kabelparametern, der gewünschten Testfrequenz und der Form der
Testspannung ist. Anschließend wurde das Regelungskonzept auf einem Rapid-
Prototyping System der Firma dSPACE implementiert und mit veränderter Wi-
derstandsverteilung in verschiedenen Messungen am Prototyp validiert. In sämt-
lichen Testfällen konnte eine sehr hohe Qualität der Testspannung mit THD Wer-
ten unter den geforderten 5 % für sinusförmige VLF Testspannungen erzielt wer-
den.

In den Messungen und Simulationen zeigte sich jedoch, dass die derzeitige
schaltungstechnische Realisierung des Demodulators die erzielbare Genauigkeit
bzw. Qualität der Testspannung sowie die maximal mögliche Kabelkapazität be-
grenzt. Aus diesem Grund wurde ein verbesserter Aufbau des Demodulators erar-
beitet. Das vollständige mathematische Modell und das Regelungskonzept wur-
den schließlich an die geänderte Form des Demodulators angepasst und in Simu-
lationen getestet. Ein direkter Vergleich der Demodulatorvarianten zeigte, dass
durch die vorgeschlagenen Änderungen im Demodulator eine deutliche Verbesse-
rung in der Qualität der Testspannung erzielt werden kann und gleichzeitig we-
sentlich größere Kabelkapazitäten getestet werden können. Mit diesem Ergebnis
konnte gezeigt werden, dass ein Umbau des Demodulators im aktuellen Prototyp
für einen späteren Einsatz des Prüfgenerators sinnvoll ist.

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



120 9. Zusammenfassung und Ausblick

Resonanzkreiskonverter dar.



ANHANG A

Berechnung des THD Werts der Testspannung ul

Der Total Harmonic Distortion value (THD Wert) ist ein Maß, um die Grö-
ße der Signalanteile, die durch nichtlineare Verzerrungen eines elektrischen oder
akustischen Signals entstehen, zu quantifizieren. Der THD Wert kann somit als
sinnvolles Maß zur Validierung der Qualität der VLF Prüfspannung herangezogen
werden. Gemäß IEEE Standard für VLF Kabeltests [24] muss bei sinusförmigen
Spannungen der RMS Wert der Testspannung um den Faktor 1/

√
2 geringer als

der zugehörige Spannungsspitzenwert sein. Dies ist gewährleistet, 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 sinusförmigen VLF Testspannung kann gemäß [23] über

THD =

√√√√
∑n
i=2 U

2
l,i

U2
l,1

(A.1)

berechnet werden. Darin bezeichnet Ul,i den Effektivwert der i-ten Harmonischen
und Ul,1 ist der Effektivwert der Grundwelle der betrachteten VLF Testspannung.
Der THD Wert nach (A.1) wird in der vorliegenden Arbeit verwendet, um eine
Abschätzung der Signalqualität der erzeugten VLF Testspannung ul am Ausgang
des Prüfgenerators zu erhalten.
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ANHANG B

Berechnung von ÛΣ in Regelphase A+

Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der Berechnung der Amplitude ÛΣ der trans-
formierten Summeneingangsspannung uΣ = up1 +up2, welche in dem in Kapitel 6
vorgestellten Regelungskonzept zur Bestimmung der Pulsweite χ der Leistungs-
modulspannungen benötigt wird. Es wird dazu eine quasi-stationäre Formulie-
rung der Hüllkurvengleichungen (3.35a) und (3.36) mit dem Demodulatorstrom
aus (3.47a) in der Form (zur Notation siehe auch (3.31))

0 = −LΣr

[
Ĩr
ĨΣ

]
Ω̃−RΣr

[
Ĩr
ĨΣ

]
+
[
Ũdm + Ũl

ŨΣ

]
(B.1a)

0 = −CΣr

[
Ũdm

Ũl

]
Ω̃−

[
Ĩr + ΨŨdm

Ĩr

]
−
[
0 0
0 1

Rl,g

] [
Ũdm

Ũl

]
(B.1b)

eingeführt. Zur Lösung des resultierenden Gleichungssystems (B.1) nach der Am-
plitude ÛΣ werden sämtliche Kosinus- und Sinuskomponenten in Amplitude und
Phasenwinkel transformiert

UΣ,c = ÛΣ cos(φ) UΣ,s = ÛΣ sin(φ)
Udm,c = Ûdm cos(φ+ φdm) Udm,s = Ûdm sin(φ+ φdm)
Ul,c = Ûl cos(φ+ φl) Ul,s = Ûl sin(φ+ φl)
Ir,c = Îr cos(φ+ φr) Ir,s = Îr sin(φ+ φr)
IΣ,c = ÎΣ cos(φ+ φΣ) IΣ,s = ÎΣ sin(φ+ φΣ). (B.2)
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Durch Einsetzen von (B.2) in (B.1a) können die Gleichungen der Ströme zu

0 = −RpÎΣ cos(φ+ φΣ) + ÛΣ cos(φ)−
(
LpÎΣ sin(φ+ φΣ) + 2LpsÎr sin(φ+ φr)

)
ωr

(B.3a)
0 = −RpÎΣ sin(φ+ φΣ) + ÛΣ sin(φ) +

(
LpÎΣ cos(φ+ φΣ) + 2LpsÎr cos(φ+ φr)

)
ωr

(B.3b)
0 = −(2Rs +Rr)Îr cos(φ+ φr) + Ûl cos(φ+ φl) + Ûdm cos(φ+ φdm)
− (LpsÎΣ sin(φ+ φΣ) + (2Ls + Lr)Îr sin(φ+ φr))ωr (B.3c)

0 = −(2Rs +Rr)Îr sin(φ+ φr) + Ûl sin(φ+ φl) + Ûdm sin(φ+ φdm)
+ (LpsÎΣ sin(φ+ φΣ) + (2Ls + Lr)Îr cos(φ+ φr))ωr. (B.3d)

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

0 = −Îr cos(φ+ φr)−ΨÛdm cos(φ+ φdm)− ((Cdm + Cr)Ûdm sin(φ+ φdm)
+ CrÛl sin(φ+ φl))ωr (B.4a)

0 = −Îr sin(φ+ φr)−ΨÛdm sin(φ+ φdm) + ((Cdm + Cr)Ûdm cos(φ+ φdm)
+ CrÛl cos(φ+ φl))ωr (B.4b)

0 = −Îr cos(φ+ φr)−
Ûl cos(φ+ φl)

Rl,g

− (CrÛdm sin(φ+ φdm)

+ (Ĉl + Cr)Ûl sin(φ+ φl))ωr (B.4c)

0 = −Îr sin(φ+ φr)−
Ûl sin(φ+ φl)

Rl,g

− (CrÛdm cos(φ+ φdm)

+ (Ĉl + Cr)Ûl cos(φ+ φl))ωr. (B.4d)

Werden zusätzlich die Differenzwinkel ∆φdm,l = φdm − φl,∆φr,l = φr − φl und
∆φΣ,l = φΣ−φl eingeführt und der aus (6.6) numerisch berechnete Wert von Ûdm
in (B.4) eingesetzt, kann das resultierende Gleichungssystem (B.3)-(B.4) nach den
unbekannten Größen Ûl,∆φdm,l, Îr,∆φr,l, ÎΣ,∆φΣ,l, ÛΣ und φl gelöst werden.

Durch Eliminieren von Îr in (B.4) und Ersetzen des Demodulatorwinkels φdm
durch φdm = φl + ∆φdm,l berechnen sich die Amplitude Ûl der Testspannung und
der Differenzwinkel ∆φdm,l zu

Ûl = (ωrCdm sin(∆φdm,l) + Ψ cos(∆φdm,l)) ÛdmRl,g (B.5a)

∆φdm,l = arctan


ωr
(
Cdm −Rl,gĈlΨ

)

Ψ + ω2
rRl,gĈlCdm


 . (B.5b)

Die Amplitude Îr des Resonanzkreisstroms und der zugehörige Differenzwinkel
∆φr,l können in einem nächsten Schritt aus (B.4c) und (B.4d) mit φdm = φl +
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∆φdm,l und φr = φl + ∆φr,l zu

Îr = −ωrCrÛdm sin(∆φdm,l)Rl,g + Ûl
cos(∆φr,l)Rl,g

(B.6a)

∆φr,l = − arctan
(
ωrRl,g(ÛlĈl + CrÛdm cos(∆φdm,l) + ÛlCr

ωrCrÛdm sin(∆φdm,l)Rl,g + Ûl

)
(B.6b)

bestimmt werden. Durch Verwendung von (B.3c) und (B.3d), und Einsetzen der
Differenzwinkel ∆φdm,l, ∆φr,l und ∆φΣ,l, ergeben sich die Amplitude ÎΣ des trans-
formierten Eingangsstroms und der zugehörige Differenzwinkel ∆φΣ,l zu

ÎΣ = − 1
ωrLps sin(∆φΣ,l)

(
−Ûl + ωrÎrLr sin(∆φr,l) + 2ωrÎrLs sin(∆φr,l)

+ÎrRr cos(∆φr,l) + 2ÎrRs cos(∆φr,l)− Ûdm cos(∆φdm,l)
)

(B.7a)

∆φΣ,l = arctan
(
A

B

)
. (B.7b)

Die Terme A und B berechnen sich darin in der Form

A = −Ûl − Ûdm cos(∆φdm,l) + ωrÎrLr sin(∆φr,l) + 2ωrÎrLs sin(∆φr,l)
+ ÎrRr cos(∆φr,l) + 2ÎrRs cos(∆φr,l) (B.8a)

B = ωrÎrLr cos(∆φr,l) + 2ωrÎrLs cos(∆φr,l) + Ûdm sin(∆φdm,l)
− ÎrRr sin(∆φr,l)− 2ÎrRs sin(∆φr,l). (B.8b)

Schließlich können aus (B.3a) und (B.3b) die restlichen zwei Unbekannten ÛΣ
und φl zu

ÛΣ = RpÎΣ cos(φl + ∆φΣ,l) + ωrLpÎΣ sin(φl + ∆φΣ,l) + 2ωrLpsÎr sin(φl + ∆φr,l)

(B.9a)
φl = −∆φr,l

− arctan
(

2ωrLpsÎr + ωrLpÎΣ cos(∆φr,l −∆φΣ,l) +RpÎΣ sin(∆φr,l −∆φΣ,l)
ÎΣ(ωrLp sin(∆φr,l −∆φΣ,l)−Rp cos(∆φr,l −∆φΣ,l)

)

(B.9b)

berechnet werden.





ANHANG C

Trajektoriengenerator für eine nicht-sinusförmige
Testspannung ul

Im Folgenden wird die Berechnung der Trajektorie für die Testspannung ul 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 für die positive Halbwelle von ul dargestellt.
Die Trajektorie wird in 5 Teilintervalle pro Halbwelle unterteilt, siehe Abbildung
C.1. Für die Berechnung der Trajektorie werden die Umschaltzeitpunkte ti mit
i = 1, . . . , 4 zwischen den Intervallen, sowie die Amplitude ûl und die gewünschte
Testfrequenz ω∆ der Testspannung vorgegeben.
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Abbildung C.1: Verlauf einer sinusförmigen Testspannung ul und einer nicht-
sinusförmigen Trajektorie.
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128 C. Trajektoriengenerator für eine nicht-sinusförmige Testspannung ul

Im Zeitintervall 0 ≤ t ≤ t1 ist die Trajektorie für ul durch
f01 = k (t− t0) , (C.1)

mit der konstanten Steigung

k = ûl
t1+t2

2 − t0
(C.2)

definiert. Für das Zeitintervall t1 ≤ t ≤ t2 wird der Verlauf von ul durch ein
Polynom der Form

f12 = ξ1t
3 + ξ2t

2 + ξ3t+ ξ4 (C.3)
beschrieben und für t2 ≤ t ≤ t3 gilt

f23 = ûl. (C.4)
Die zweite Hälfte der positiven Halbwelle ist symmetrisch zur ersten Hälfte und
die Trajektorie ergibt sich folglich für t3 ≤ t ≤ t4 zu

f34 = ζ1t
3 + ζ2t

2 + ζ3t+ ζ4, (C.5)

und für t4 ≤ t ≤ T
2 ist der Verlauf von ul durch

f45 = −k (t− t4) + d (C.6)
mit

d = f34(t4) (C.7)
und k aus (C.2) vorgegeben. Bei den Umschaltzeitpunkten t1 und t2 müssen die
Bedingungen

f12 (t1) = f01 (t1) (C.8a)
f12 (t2) = f23 (t2) (C.8b)

df12

dt

∣∣∣∣∣
t=t1

= df01

dt

∣∣∣∣∣
t=t1

(C.8c)

df12

dt

∣∣∣∣∣
t=t2

= df23

dt

∣∣∣∣∣
t=t2

(C.8d)

erfüllt sein und für die zweite Hälfte der positiven Halbwelle muss an den Zeit-
punkten t3 und t4

f34 (t3) = f23 (t3) (C.9a)
f34 (t4) = f45 (t4) (C.9b)

df34

dt

∣∣∣∣∣
t=t3

= df23

dt

∣∣∣∣∣
t=t3

(C.9c)

df34

dt

∣∣∣∣∣
t=t4

= df45

dt

∣∣∣∣∣
t=t4

(C.9d)
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gelten. Die Gleichungen (C.8) und (C.9) werden schließlich zur Berechnung der
Koeffizienten der Übergangspolynome in (C.3) und (C.5) verwendet. Die Ampli-
tude ûl und die Testfrequenz ω∆ der Trajektorie in den Abbildungen C.1 und
7.7 wurden zu ûl = 100 kVrms und ω∆ = 2π0.1 rad/s gewählt. Die Umschalt-
zeitpunkte ti mit i = 1, . . . , 4 zwischen den Intervallen wurden zu t1 = 0.2 π

ω∆
,

t2 = 0.375 π
ω∆

, t3 = π
ω∆
− t2 und t4 = π

ω∆
− t1 angenommen.





ANHANG D

Parameter

Beschreibung Symbol Wert Einheit
Induktivität Primärwicklungen Lp1, Lp2 20 mH
Induktivität Sekundärwicklungen Ls1, Ls2 3.38 H
Primäre Wicklungswiderstände Rp1, Rp2 3 mΩ
Sekundäre Wicklungswiderstände Rs1, Rs2 0.3 Ω
Kopplungskoeffizienten k1, k2 0.99997
Resonanzfrequenz ωr 2π1106 rad/s
Resonanzkreiskapazität Cr 5 nF
Resonanzkreisinduktivität Lr 3.5 H
Verlustwiderstand Resonanzkreis Rr 520 Ω
Demodulatorkapazität Cdm,n, n = 1, . . . , 5 17.6 nF
Demodulatorkapazität Cdm,n, n = 6, . . . , 20 8.8 nF
Streukapazität Ce,n, n = 1, . . . , 5 70 pF
Streukapazität Ce,n, n = 6, . . . , 15 50 pF
Streukapazität Ce,n, n = 16, . . . , 20 70 pF
Entladewiderstand Demodulator Roff,n, n = 1, . . . , 4 850 kΩ
Entladewiderstand Demodulator Roff,n, n = 5, . . . , 9 550 kΩ
Entladewiderstand Demodulator Roff,n, n = 10, . . . , 13 375 kΩ
Entladewiderstand Demodulator Roff,n, n = 14, . . . , 20 250 kΩ
Ladewiderstand Demodulator Ron,n, n = 1, . . . , 20 1.25 kΩ
Amplitude Spannungen Leistungsmodul up 540 V

Tabelle D.1: Parameter des vollständigen Modells aus Abschnitt 3.1.
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Beschreibung Symbol Wert Einheit
Induktivität Primärwicklungenen Lp 20 mH
Induktivität Sekundärwicklungen Ls 3.38 H
Primärer Wicklungswiderstand Rp 3 mΩ
Sekundärer Wicklungswiderstand Rs 0.3 Ω
Kopplungskoeffizient k 0.99997
Resonanzfrequenz ωr 2π1106 rad/s
Resonanzkreiskapazität Cr 5 nF
Resonanzkreisinduktivität Lr 3.5 H
Verlustwiderstand Resonanzkreis Rr 520 Ω
Demodulatorkapazität Cdm 0.91 nF
gesamter Entladewiderstand Demodulator Roff 9.3 MΩ
gesamter Ladewiderstand Demodulator Ron 25 kΩ
Amplitude Spannungen Leistungsmodul up 540 V

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

Beschreibung Symbol Wert Einheit
Abtastzeit Regler Ta 3 ms
Abtastzeit Schätzer Tm 6 ms
Reglerparameter (Phase A±) kI 500 -
Reglerparameter (Phase A±) kP 50 -
Reglerparameter (Phase B±) kI 50 -
Reglerparameter (Phase B±) kP 5 -
Reglerparameter K∆ 8000 -

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



Literatur

[1] M. Abou-Dakka, A. Bulinski und S. Bamji, „Space charge evolution in
XLPE with long-term aging under DC voltage - the effect of temperature
and polarity reversals“, in Proceedings of the IEEE Conference on Electrical
Insulation and Dielectric Phenomena, Kansas City, USA, Okt. 2006, S. 537–
540.

[2] Baur Prüf- und Messtechnik GmbH, „Verfahren zur Erzeugung einer Prüf-
spannung für die Prüfung elektrischer Betriebsmittel sowie Schaltungsan-
ordnung zur Ausführung des Verfahrens“, DE 195 13 441 B4, 2006.

[3] S. Bergman und A. Bergman, „New reference measurement system for ca-
libration of VLF high voltage“, IEEE Transaction on Instrumentation and
Measurement, Bd. 60, Nr. 7, S. 2422–2426, Juli 2011.

[4] C. Bernal, E. Oyarbide, P. Gaudo und A. Mediano, „Dynamic model of
class-e inverter with multifrequency averaged analysis“, IEEE Transactions
on Industrial Electronics, Bd. 59, Nr. 10, S. 3737–3744, 2012.

[5] D. P. Bertsekas, Nonlinear programming, 2. Aufl. Nashua, USA: Athena
Scientific, 1999.

[6] R. E. Best, Phase Locked Loops: Design, Simulation, and Applications,
6. Aufl. New York, USA: Mcgraw-Hill, Sep. 2007.

[7] G. Blajszczak, „Testing of 110 kV cables by resonant converter“, in Pro-
ceedings of the 14th International Power Electronics and Motion Control
Conference (EPE/PEMC), Ohrid, Mazedonien, Sep. 2010, S. 80–84.

[8] C. Brañas, F. Azcondo und R. Casanueva, „Envelope analysis applied to
multi-phase resonant inverters“, in Proceedings of the IEEE Power Elec-
tronis Specialists Conference, Rhodes, Griechenland, Juni 2008, S. 2410–
2416.

133



134 LITERATUR

[9] ——, „Envelope modeling and small signal analysis of a PWM controlled
parallel resonant inverter for electronic ballast application“, in Proceedings
of the IEEE Energy Conversion Congress and Exposition, San Jose, USA,
Sep. 2009, S. 789–795.

[10] V. Caliskan, G. Verghese und A. Stankovic, „Multi-frequency averaging of
DC/DC converters“, in Proceedings of the IEEE Workshop on Computers
in Power Electronics, Portland, USA, Jan. 1996, S. 113–119.

[11] Z. Cao, N. Fröhleke und J. Böcker, „Control design for a very low-frequency
high-voltage test system“, in Proceedings of the 13th European Conference
on Power Electronics and Applications, Barcelona, Spanien, Sep. 2009, S. 1–
10.

[12] Z. Cao, M. Hu, N. Fröhleke und J. Böcker, „Modeling and control design
for a very low-frequency high-voltage test system“, IEEE Transactions on
Power Electronics, Bd. 25, Nr. 4, S. 1068–1077, Apr. 2010.

[13] P. Coors und S. Schierig, „HV AC testing of super-long cables“, in Pro-
ceedings of the IEEE Int. Symposium on Electrical Insulation, Vancouver,
Kanada, Juni 2008, S. 636–640.

[14] T. Czaszejko, „Some aspects of water tree growth in XLPE insulation ex-
posed to DC voltage“, in Proceedings of the International Symposium on
Electrical Insulating Materials, Tokyo, Japan, Aug. 1995, S. 145–148.

[15] S. Eberharter, W. Kemmetmüller und A. Kugi, „Mathematical modeling
and analysis of a very low frequency HV test system“, IEEE Transactions
on Power Electronics, Bd. 29, Nr. 11, S. 5784–5794, Nov. 2014.

[16] M. Egretzberger und A. Kugi, „A dynamical envelope model for vibratory
gyroscopes“, Microsyst. Technol., Bd. 16, Nr. 5, S. 777–786, 2010.

[17] M. Egretzberger, F. Mair und A. Kugi, „Control of vibratory mems gyros-
copes based on envelope models“, in Proceedings of the IFAC Symposium
on Mechatronic Systems, Cambridge, USA, Sep. 2010, S. 441–446.

[18] R. Erickson und D. Maksimovic, Fundamentals of power electronics, 2. Aufl.
New York, USA: Springer, 2001.

[19] H. Faremo, P. Soelberg, E. Ildstad und J. Sletbak, „The influence of a DC
test voltage on the AC performance of new and old XLPE cables“, in Pro-
ceedings of the 10th International Conference on Electricity Distribution,
Bd. 3, Brighton, UK, Mai 1989, S. 233–237.

[20] W. Hauschild, „Frequency-tuned resonant test systems for HV on-site tes-
ting of XLPE cables and SF6 insulated apparatus“, in Proceedings of the
5th International Conference on Properties and Applications of Dielectric
Materials, Bd. 2, Seoul, Südkorea, Mai 1997, S. 1151–1158.



LITERATUR 135

[21] J. Hernández-Mejía, R. Harley, N. Hampton und R. Hartlein, „Characte-
rization of ageing for MV power cables using low frequency tan delta dia-
gnostic measurements“, IEEE Transactions on Dielectrics and Electrical
Insulation, Bd. 16, Nr. 3, S. 862–870, Juni 2009.

[22] J. Hernández-Mejía, J. Perkel und R. Harley, „Characterization of ageing
for MV power cables using low frequency tan delta diagnostic measure-
ments“, IEEE Transactions on Dielectrics and Electrical Insulation, Bd.
16, Nr. 3, S. 862–870, Juni 2009.

[23] IEEE Power & Energy Society, IEEE Standard Definitions for the Mea-
surement of Electric Power Quantities Under Sinusoidal, Nonsinusoidal,
Balanced, or Unbalanced Conditions, IEEE, März 2000.

[24] IEEE Power Engineering Society, 400.2 - IEEE Guide for Field Testing of
Shielded Power Cable Systems using Very Low Frequency (VLF)(less than
1Hz), IEEE, Juni 2013.

[25] M. Jenny und A. Gerstner, „Combined very low frequency and monitored
withstand test - how to apply the new way of cable condition assessment“,
in Proceedings of the IEEE/PES Transmission and Distribution Conference
and Exposition, Chicago, USA, Apr. 2014, S. 1–5.

[26] W. Kemmetmüller, S. Eberharter und A. Kugi, „Quasi optimal feedforward
control of a very low frequency high-voltage test system“, in Proceedings of
the 19th IFAC World Congress, Kapstadt, Südafrika, Aug. 2014, S. 11 623–
11 628.

[27] ——, „Controller design and experimental validation of a very low frequen-
cy high-voltage test system“, Control Engineering Practice, Bd. 37, S. 32–
42, Apr. 2015.

[28] W. Kemmetmüller und A. Kugi, „Mathematische Modellierung und Ana-
lyse eines DRT-VLF Hochspannungsprüfgenerators“, e&i - Elektrotechnik
und Informationstechnik, Nr. 129, S. 18–27, 2012.

[29] C. Kocatepe, C. Kumru, R. Ayaz, O. Arikan und H. Akca, „The influence
of voltage and frequency variations on insulation quality of a high-voltage
cable“, in Proceedings of the IEEE EUROCON, Zagreb, Serbien, Juli 2013,
S. 964–968.

[30] W. Kongnun, A. Sangswang und S. Chotigo, „Design of a cascaded H-bridge
converter for insulation testing“, in Proceedings of the IEEE International
Symposium on Industrial Electronics, Seoul, Südkorea, Juli 2009, S. 859–
863.

[31] M. Krüger, R. Feurstein und A. Filz, „New very low frequency methods for
testing extruded cables“, in Proceedings of the International Symposium on
Electrical Insulation, Toronto, Kanada, Juni 1990, S. 286–289.



136 LITERATUR

[32] A. Küchler, Hochspannungstechnik, 3. Aufl. Berlin, Deutschland: Springer,
2009.

[33] J. Kuffel, E. Kuffel und W. S. Zaengl, High voltage engineering fundamen-
tals, 2. Aufl. Burlington, USA: Newnes, 2000.

[34] K. Küpfmüller, W. Mathis und A. Reibiger, Theoretische Elektrotechnik,
17. Aufl. Berlin, Deutschland: Springer, 2006.

[35] S. Lee, P. Kim und S. Choi, „High step-up soft-switched converters using
voltage multiplier cells“, IEEE Transactions on Power Electronics, Bd. 28,
Nr. 7, S. 3379–3387, Juli 2013.

[36] Y. Liu, X. Chang und G. Liu, „Analysis for AC voltage withstand test of HV
XLPE power cable“, in Proceedings of the IEEE International Conference
on Solid Dielectrics, Winchester, UK, Juli 2007, S. 666–668.

[37] L. Ljung, System identification, 2. Aufl. New Jersey, USA: Prentice Hall,
1999.

[38] J. Lutz, Halbleiter-Leistungsbauelemente. Berlin, Deutschland: Springer,
2012, Bd. 2.

[39] H. Manli, N. Fröhleke, W. Peters und J. Böcker, „Multi-objective opti-
mization of LCC resonant converter applied in VLF HV generator“, in
Proceedings of the 37th Annual Conference on IEEE Industrial Electronics
Society, Melbourne, Australien, Nov. 2011, S. 1456–1461.

[40] P. Mohaupt, „New concept for VLF test voltage generation for applications
in the HV and UHV range“, in Proceedings of the IWD CIGRE D1.33,
Mallorca, Spanien, Sep. 2008.

[41] ——, „VLF Test Generator“, WO 2009/143544 A2, 2009.
[42] ——, „VLF Test Generator“, WO 2009/143543 A2, 2009.
[43] P. Mohaupt und A. Bergmann, „A new concept for test equipment for

testing large HV and UHV cables on-site“, e&i - Elektrotechnik und Infor-
mationstechnik, Bd. 127, Nr. 12, S. 350–353, Dez. 2010.

[44] P. Mohaupt und P. Derks, „Challenges in high voltage and ultra high vol-
tages AC and DC field testing“, in Proceedings of the IET Conference on
Reliability of Transmission and Distribution Networks, London, UK, Nov.
2011, S. 1–3.

[45] P. Mohaupt, H. Geyer, B. Bergman, S. Bergman, A. Bergman, W. Kem-
metmüller, S. Eberharter und A. Kugi, „Extension and optimization of the
load range of DRT test systems for testing extra-long HV and UHV cables“,
e&i - Elektrotechnik und Informationstechnik, Bd. 129, Nr. 7-8, S. 483–487,
2013.



LITERATUR 137

[46] P. Morshuis und J. Smit, „Partial discharges at DC voltage: their mecha-
nism, detection and analysis“, IEEE Transaction on Dielectrics and Elec-
trical Insulation, Bd. 12, Nr. 2, S. 328–340, Apr. 2005.

[47] M. Muhr, C. Sumereder und R. Woschitz, „The use of the 0,1 Hz cable
testing method as substitution to 50 Hz measurement and the application
for PD measuring and cable fault location“, in Proccedings of the 12th
International Symposium on High Voltage Engineering, Bangalore, Indien,
Aug. 2001, S. 951–955.

[48] Neumann Elektrotechnik GmbH, „Prüfgerät zur Spannungsprüfung von
Kabeln und Kabelgarnituren mit VLF Spannung“, DE 103 33 241 B3, 2004.

[49] H. Oetjen, „Principals and field experience with the 0.1 Hz VLF method
regarding the test of medium voltage distribution cables“, in Proceedings of
the IEEE International Symposium on Electrical Insulation, Indianapolis,
USA, Sep. 2004, S. 376–379.

[50] A. Papoulis, The fourier integral and its applications, 1. Aufl. New York,
USA: McGraw-Hill, 1962.

[51] J. Perkel, Y. D. Valle, R. Hampton, J. Hernández-Mejía und J. Densley, „In-
terpretation of dielectric loss data on service aged polyethylene based power
cable systems using VLF test methods“, IEEE Transactions on Dielectrics
and Electrical Insulation, Bd. 20, Nr. 5, S. 1699–1711, Okt. 2013.

[52] S. G. Peschel, „Very low frequency high voltage sinusoidal electrical testing
method, systems and apparatus“, US 6,169,406 B1, 2001.

[53] R. Pietsch und W. Hausschild, „HV on-site testing with partial discharge
measurement“, in Brochure of the CIGRE Working Group D1.33.05, Juni
2005.

[54] A. Prostejovski, „Modellbasierte Optimierung und Regelung eines Hoch-
spannungsprüfgenerators“, Masterarbeit, Institut für Automatisierungs- und
Regelungstechnik, Technische Universität Wien, 2011.

[55] H. Putter, D. Götz, F. Petzold und H. Oetjen, „The evolution of VLF tes-
ting technologies over the past two decades“, in Proceedings of the Trans-
mission and Distribution Conference and Exposition, Orlando, USA, Mai
2012, S. 1–4.

[56] R. Reid, „High voltage VLF test equipment with sinusoidal waveform“, in
Proceedings of the Transmission and Distribution Conference, New Orleans,
USA, Apr. 1999, S. 8–12.

[57] J. A. Sanders und F. Verhulst, Averaging methods in nonlinear dynamical
systems, 59. Aufl. New York, USA: Springer, 2007.



138 LITERATUR

[58] S. Schierig, T. Steiner und M. Jochim, „HV AC generation based on reso-
nant circuits with variable frequency for testing of electrical power equip-
ment on site“, in Proceedings of the International Conference on Condition
Monitoring and Diagnosis, Beijing, China, Apr. 2008, S. 684–691.

[59] S. Seesanga, W. Kongnun, A. Sangswang und S. Chotigo, „A new type of
the VLF high voltage generator“, in Proceedings of the IEEE International
Conference on Electrical Engineering/Electronics, Computer, Telecommu-
nications and Information Technology, Krabi, Thailand, Mai 2008, S. 929–
932.

[60] J. Stoer und R. Burlisch, Introduction to numerical analysis, 3. Aufl. New
York, USA: Springer, 2002.

[61] C. Sumereder, „A comparison of partial discharge detection with 50Hz and
0,1Hz at XLPE cables“, in Proceedings of the IEEE International Sympo-
sium on Electrical Insulation (ISEI), San Juan, Puerto Rico, Juni 2012,
S. 619–622.

[62] T. Takeda, H. Suzuki und T. Okamoto, „Correlation between space charge
distribution under DC voltage and dielectric breakdown properties in XLPE
under impulse voltage superposed onto DC voltage“, in Proceedings of the
International Symposium on Electrical Insulating Materials, Himeji, Japan,
Nov. 2001, S. 493–496.

[63] A. Van den Bossche und V. C. Valchev, Inductors and transformers for
power electronics. Boca Raton, USA: Taylor & Francis, 2005.

[64] X. Wang, D. Tu, Y. Tanaka, T. Muronaka, T. Takada, C. Shinoda und
T. Hashizumi, „Space charge in XLPE power cable under DC electrical
stress and heat treatment“, IEEE Transactions on Dielectrics and Electrical
Insulation, Bd. 2, Nr. 3, S. 467–474, Juni 1995.

[65] W. Xinlao, W. Yonghong, C. Qingguo und M. Sen, „A new type of VLF
high-voltage generator used for on-site tests of power cables“, in Procee-
dings of the 5th International Conference on Properties and Applications
of Dielectric Materials, Seoul, Südkorea, Mai 1997, S. 1113–1115.

[66] Y. Yan, R. Zane, R. Erickson und J. Glaser, „Direct modeling of envelope
dynamics in resonant inverters“, in Proceedings of the IEEE 34th Annual
Power Electronics Specialist Conference, Bd. 3, Acapulco, Mexiko, Juni
2003, S. 1313–1318.

[67] E. Yang, F. Lee und M. Jovanovic, „Small-signal modeling of LCC reso-
nant converter“, in Proceedings of the 23rd Annual IEEE Power Electronics
Specialists Conference, Bd. 2, Toledo, Spanien, Juni 1992, S. 941–948.



LITERATUR 139

[68] C. Young, M. Chen, S. Yeh und K. Yuo, „A single-phase single-stage high
step-up AC/DC matrix converter based on cockcroft-walton voltage multi-
plier with PFC“, IEEE Transactions on Power Electronics, Bd. 27, Nr. 12,
S. 4894–4905, Dez. 2012.

[69] F. Zach, Leistungselektronik, 4. Aufl. Wien, Österreich: Springer, Dez. 2010.
[70] C. Zhang und R. Ordóñez, Extremum-Seeking Control and Applications,

1. Aufl. London, UK: Springer, 2012.


	Einleitung
	Mobile Kabelprüfung
	Stand der Technik von VLF Prüfgeneratoren
	Ziele und Gliederung der Arbeit

	Systembeschreibung des VLF Prüfgenerators
	Funktionsprinzip
	Komponenten und Aufbau

	Mathematische Modellierung
	Vollständiges Modell
	Leistungsmodul
	Resonanzkreis
	Hochspannungskabel
	Demodulator

	Reduziertes Modell
	Hüllkurvenmodell

	Modellparametrierung, -validierung und Modellvergleich
	Parametrierung und Validierung des vollständigen Modells
	Messaufbau
	Parametrierung des Leistungsmoduls
	Parametrierung des Resonanzkreises und des Erregertransformators
	Parametrierung der Streukapazitäten
	Validierung des Gesamtmodells anhand von Messungen mit kapazitiver Last

	Modellvergleich
	Vergleich des vollständigen mit dem reduzierten Modell
	Vergleich des reduzierten Modells mit dem Hüllkurvenmodell


	Systemanalyse
	Einfluss der Streukapazitäten und der Kabelkapazität
	Grenzen der einfachen Demodulationsstrategie
	Leistungsoptimale Ansteuerung des Demodulators

	Optimales Regelungskonzept
	Virtuelles Regelgesetz
	Berechnung der realen Stellgrößen
	Berechnung von  in Phase A+
	Berechnung von Rdm- in Phase B+

	Bestimmung der Umschaltzeitpunkte zwischen den Regelphasen
	Schätzung der Kabelkapazität Cl
	Optimale Wahl der Entladewiderstände im Demodulator

	Validierung des Regelungskonzepts
	Validierung durch Simulationsstudien
	Validierung des Schätzalgorithmus
	Validierung der Regelung für sinusförmige Testspannungen
	Nicht-sinusförmige Testspannungen

	Validierung des Regelungskonzepts am Prototyp
	Messaufbau und Implementierung
	Messergebnisse


	Verbesserte Demodulatorvariante
	Demodulator mit schaltbaren Entladewiderständen
	Simulativer Vergleich der Demodulatorvarianten

	Zusammenfassung und Ausblick
	Berechnung des THD Werts der Testspannung µl
	Berechnung von  in Regelphase A+
	Trajektoriengenerator für eine nicht-sinusförmige Testspannung µl
	Parameter

