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1. Übersicht 
Deutschland kommt durch den einzigartigen Ausbau von Erzeugungsanlagen auf Basis von Erneuerba-
ren Energien eine weltweite Vorreiterrolle mit nachhaltiger Ausstrahlungswirkung im Rahmen der 
Energiewende zu. Diese von den Befürwortern des deutschen Konzeptes erhoffte und von Skeptikern 
bezweifelte Hebelwirkung der Energiewende zeigt sich in Abbildung 1. Eine vergleichbare Wirkung ist 
ebenfalls bei der Erforschung und Etablierung neuer Technologien für die elektrischen Netze möglich. 

 

Abbildung 1: Vergleich der PV-Installationen in Deutschland mit der übrigen Welt ( [1], [2], [3], 
vgl. [4]) 

Vor diesem Hintergrund der deutschen Vorreiterrolle adressiert der Forschungscampus Flexible Elekt-
rische Netze (FEN) die Herausforderungen der Energiewende an die elektrischen Netze. Der Übergang 
zu einem CO2-neutralen Energiesystem stellt erhebliche Anforderungen an Flexibilität und Leistungs-
fähigkeit der Netze, mittelfristig mit europaweiten Auswirkungen. Schon heute können in einigen Ver-
sorgungsgebieten die auf Basis erneuerbarer Energien erzeugten Strommengen oft nicht vollständig 
aufgenommen werden. In 2018 betrug die abgeregelte (d.h. trotz vorhandenem Dargebot nicht er-
zeugte) Strommenge zwar erst etwa 2,8 % [5] der eingespeisten Arbeit mit einem Hauptanteil bei 
Windkraftanlagen der Mittelspannungsebene, doch könnten diese bei der Fortsetzung des für die Kli-
maziele notwendigen Ausbaus der Erzeugungsanlagen schnell ansteigen.  

Bleibt es bei den technischen Grundlagen klassischer Wechselstromtechnik, Elektromaschinen, Trans-
formatoren, Schalter und Leitungen, ist die notwendige Flexibilisierung des Wechselstromnetzes aus-
schließlich durch eine Digitalisierung fraglich. Erst durch umfangreiche Zuhilfenahme von Leistungs-
elektronik könnten die Stromnetze diese Aufgabe erbringen. Die Gleichstromtechnik würde dies mit 
einem geringeren Aufwand als bei einem flächendeckenden Ausbau und Ertüchtigung der Wechsel- 
bzw. Drehstromnetze leisten. Dabei ergeben sich aus der DC-Technik mittel- und langfristig potentielle 
Vorteile, bspw. hinsichtlich Kosten und Einsparpotentialen. Gleichspannungsnetze versprechen eine 
höhere Effizienz und höhere Flexibilität bei der Übertragung und Verteilung elektrischer Energie ge-
genüber herkömmlichen Drehstromnetzen. Frequenz und Phase als kritische Faktoren sind nicht mehr 
relevant und die vergleichsweise niedrige Netzfrequenz von 50 Hz ist nicht mehr kostenbestimmend 
für Umspannfunktionen. Vor diesem Hintergrund erforscht der Forschungscampus FEN innovative 
Gleichspannungsnetze. Im Forschungscampus FEN werden in einem Projektverbund verschiedene As-
pekte von Gleichspannungsnetzen mit einem Fokus auf die Mittelspannungsebene adressiert. Die 
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Kernthemen bündeln sich in der Projektstruktur gemäß Abbildung 2. Die einzelnen Projekte sind in den 
Forschungscampus eingebunden und stehen untereinander in Beziehung. Die Forschungsarbeiten aller 
Projekte des Projektverbundes werden am Forschungscampus FEN in enger Kooperation zwischen der 
RWTH Aachen und einer Gruppe von assoziierten Partnern durchgeführt.  

 

Abbildung 2: Projektstruktur der ersten Förderphase des Forschungscampus 0F1 

Die Energiewende ist in ihrer Gesamtheit eine umfassende und langfristige Aufgabe von hoher gesell-
schaftlicher und wirtschaftlicher Relevanz und ist nicht ausschließlich mit Technologie zu bewältigen. 
Daher hat sich der Forschungscampus FEN auf eine breite interdisziplinäre Basis gestellt, die außer den 
naheliegenden technischen Kompetenzen (Energietechnik und Energiewirtschaft, verschiedene elekt-
rotechnische Disziplinen, Digitalisierung) auch gesellschafts-, wirtschafts- und kommunikationswissen-
schaftliche Fachgebiete sowie Landschaftsarchitektur und Städtebau umfasst. Ebenfalls vertreten sind 
Medizin, Georessourcen und Klimatechnik mit ihrer hohen Relevanz für die kommende Sektorenkopp-
lung.  

Da zukünftige Stromnetze in allen Industrieländern eine hohe Bedeutung zukommt, bahnt sich hier ein 
weltweiter Wandel an, der die Möglichkeiten nationaler Unternehmen übersteigt. Der For-
schungscampus FEN hat daher schon frühzeitig internationale Verbindungen geknüpft und Allianzen 
gebildet, so dass über Europa hinaus eine hervorragende Vernetzung mit den USA, Korea und Japan 
besteht. Mehrere global tätige Großunternehmen (E.ON, Infineon, Kiepe Electric, EATON, MR) der ein-
schlägigen Industrie sind Mitglied im Forschungscampus und selbst mehrere der KMU-Partner (AixCon-
trol, Opal-RT, Leadrive) sind weltweit tätig. 

Die Gesamtheit der Projekte der Förderinitiative des Forschungscampus FEN erbringt mit ihren spezi-
fischen Zielen signifikante Beiträge zur Umsetzung der im 6. Energieforschungsprogramm der Bundes-
regierung beschriebenen strategischen Ziele, insbesondere die Optimierung der Energiesysteme im 
Hinblick auf einen Hauptanteil von erneuerbaren Energien, Minderung von Treibhausgasemissionen 
und Senkung von Technologiekosten. Thematisch und strukturell sind die Projekte des Forschungscam-
pus an die darin beschriebene neue Grundlagenforschungsagenda des BMBF angegliedert. Diese zielt 
konzeptionell auf integrative Forschungskonzepte unter Einbeziehung gesellschaftswissenschaftlicher 

                                                            
1 P1 steht auch stellvertretend für den Bereich Umweltverträglichkeit, der organisatorisch in ein selbstständiges 
Projekt ausgegliedert wurde 
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Disziplinen ab, wobei der Aufbau von Institutionen mit hoher Innovationsrate durch intensivierten 
Technologietransfer besonders im Fokus steht. Die Agenda des Forschungscampus FEN steht dabei in 
direkter Beziehung zum Themenbereich „Grundlagenforschung Erneuerbare Energien“ mit dem Un-
terbereich „Neue Techniken und Lösungen für den Netzausbau“. Die Struktur des Forschungscampus 
und die inhaltliche Abdeckung der Projekte stimmen überein mit den Zielen der Förderinitiative „For-
schungscampus – öffentlich-private Partnerschaft für Innovationen“ des BMBF. 

Die vorgesehene und z.T. bereits erfolgte Verbreitung der wissenschaftlichen Ergebnisse leistet einen 
wichtigen Beitrag zur Positionierung der deutschen Forschungs- und Innovationsakteure auf dem Feld 
internationaler Zusammenarbeit, sowohl in der Forschung als auch in internationalen Organisationen, 
insbesondere der Standardisierung. 

Der vorliegende Bericht enthält die Ergebnisdarstellung des Projektes P2 „Anlagen- und Netztechnik 
für Mittelspannungs-Gleichspannungsanwendungen“.  

1.1. Aufgabenstellung 
Systeme für Gleichspannung existieren für eine große Anzahl von Anwendungen und Leistungsklassen. 
Für eine breite Anwendung der Technologie in Gleichspannungsnetzen (DC-Netze) müssen die beste-
henden Konzepte und Lösungen allerdings weiterentwickelt und teilweise auf die speziellen Anforde-
rungen für Gleichspannungsverteilnetze angepasst werden. 

Dieses Vorhaben zielt darauf ab, optimierte Komponenten zu entwickeln, die für zukünftige Gleich-
spannungsnetze und für Gleichspannungsverbindungen in herkömmlichen Drehstromnetzen einge-
setzt werden können. Die Hauptkomponenten sind 

• DC-Wandler zur Wandlung der elektrischen Spannung und Steuerung von Lastflüssen 
• Konzepte zur Unterbrechung und Strombegrenzung von Kurzschlüssen im DC-Netz 
• Performante Isoliersysteme für kompakte Mittelfrequenztransformatoren 
• Kabelsysteme für den Transport elektrischer Energie mit Gleichspannung 

Für diese Hauptkomponenten sind Weiterentwicklungen der Subkomponenten wie Leistungshalblei-
ter und passiver Komponenten erforderlich, die in diesem Projekt ebenfalls durchgeführt werden sol-
len. 

Für die genannten Hauptkomponenten werden wesentliche Weiterentwicklungen angestrebt, um op-
timierte Systeme aufbauen zu können. Diese werden den in Projekt P4 genutzten Anlagen im Hinblick 
auf Verluste und Leistungsdichte überlegen sein. 

Ein Fokus liegt auf der ganzheitlichen Betrachtung von Gleichspannungswandlern, so dass eine Bestim-
mung der optimalen Materialien und Komponenten der Wandler im Zusammenspiel zwischen aktiven 
und passiven Bauteilen durchgeführt werden kann. Nach der Bestimmung der optimalen Materialien 
werden die Komponenten und Betriebsmodi einzeln weiterentwickelt und zu Wandlungssystemen zu-
sammengestellt. Die beteiligten Partner gewinnen auf diese Weise wichtige Erkenntnisse für den Auf-
bau von Gleichspannungswandlern und können diese schnell zu Produkten weiterentwickeln. 

MV-Hybridschalter sind wichtige Komponenten, um Schutzfunktionen in Gleichspannungsnetzen zu 
übernehmen. Für den Einsatz in Hochspannungsanlagen, für die die Firmen ABB und Alstom bereits 
Gleichspannungsschalter demonstriert haben, stellt jede Anlage eine Einzelentwicklung dar. Für den 
Einsatz im Mittelspannungsbereich jedoch müssen entsprechende Komponenten kostengünstig und 
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als Standardprodukt verfügbar sein. Basierend auf den Ergebnissen eines Topologievergleichs werden 
im Rahmen dieses Forschungsvorhabens MV-Hybridschalter aufgebaut und getestet. 

In diesem Projekt sollen außerdem aus den Ergebnissen dieses und des Projektes P4 zum Aufbau des 
Forschungsnetzes detaillierte Modelle und Werkzeuge zur Simulation und Auslegung sowie Abschät-
zungen der Kosten der Komponenten weiterentwickelt werden. Diese stehen dann den Partnern zur 
Verfügung. 

1.2. Voraussetzungen, unter denen das Vorhaben durchgeführt wurde 
An der RWTH Aachen wurden bereits umfangreiche Vorarbeiten zu Mittelspannungs-Gleichspan-
nungsnetzen durchgeführt. Im Rahmen der Vorphase zum Forschungscampus FEN wurde eine Zusam-
menstellung zum Stand der Technik und weiterem Forschungsbedarf für Gleichspannungsnetze er-
stellt. In dem Projekt „Preparation of a Medium-Voltage DC Grid Demonstration Project“ [6] am E.ON 
Energieforschungszentrum (E.ON ERC) der RWTH Aachen wurden die grundsätzliche Machbarkeit und 
weitere erforderliche Arbeiten bis zur Umsetzung eines Gleichspannungsnetzes am Campus in Aachen 
untersucht. 

An den für dieses Projekt relevanten Komponenten und Anlagen wurden an den beteiligten Instituten 
bereits umfangreiche Forschungsarbeiten im Rahmen von Forschungsprojekten, Dissertationen, Ver-
öffentlichungen und studentischen Arbeiten durchgeführt. Für das Projekt besonders relevant sind die 
im Folgenden näher ausgeführten Projekte und wissenschaftlichen Arbeiten. 

Am Institut PGS des E.ON ERC wurde im März 2014 das Projekt „High-Power DC-DC Converter“ [7] 
abgeschlossen, in dem ein 5 kV Gleichspannungswandler nach dem Prinzip der Dual-Active-Bridge für 
eine Leistung von 5 MW entwickelt wurde. Aus dem Projekt ist eine große Anzahl von Publikationen 
und Doktorarbeiten zu leistungselektronischen Bauteilen [8], [9], [10], [11], Untersuchungen zu Mit-
telfrequenztransformatoren und Steuerverfahren [12] für den Wandler [13] entstanden. Grundle-
gende Untersuchungen zu Komponenten für Gleichspannungsnetze in Offshore-Windparks wurden 
bereits 2007 in der Dissertation von Christoph Meyer [14] publiziert. Für die Verbindung von Mittel- 
und Niederspannungs-Gleichspannungssystemen wurde beim PGS im Rahmen des HERMES-Projektes 
[15] ein 5 kV DC-DC-Wandler für Batteriespeichersysteme aufgebaut. 

An der RWTH Aachen existieren zahlreiche Prüfstände, die für die Forschungsarbeiten genutzt werden 
können. Die wichtigsten werden im Folgenden kurz dargestellt. 

Am Institut PGS des E.ON ERC gibt es einen Prüfstand für leistungselektronische Komponenten und 
elektrische Antriebe bis 5 MW und 5 kV sowie Prüfstände für die Vermessung einzelner leistungselekt-
ronischer Bauelemente bis 12 kV und 5 kA. Das Institut ACS des E.ON ERC besitzt Echtzeitsimulatoren 
der Firmen RTDS und OpalRT, mit denen elektrische Drehstromnetze, Energiewandler und Kommuni-
kationssysteme simuliert und Hardware-in-the-Loop-Tests durchgeführt werden können. Für die Cha-
rakterisierung weichmagnetischer Materialien stehen am Institut IEM verschiedene Materialprüf-
stände zur Verfügung. Hierzu zählen mehrere Epsteinrahmen, ein Single-Sheet-Tester, ein Ringkern-
Messstand, ein Zug-Druck Messplatz, sowie ein Rotationsmessplatz. Die charakterisierbaren Frequenz-
bereiche erstrecken sich dabei, je nach Messplatz, auf bis zu 30 kHz. Am Institut für Hochspannungs-
technik (IFHT) stehen verschiedene Hochspannungslabore zur Untersuchung von Schaltlichtbögen 
bzw. Prüfung von Leistungsschaltern und zur Erforschung und Entwicklung neuartiger Isoliersysteme 
unter Berücksichtigung unterschiedlicher elektrischer sowie klimatischer Einflüsse zur Verfügung. 
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1.3. Planung und Ablauf des Vorhabens 
Zur Erreichung der Zielsetzung wurde das Projekt in sechs Arbeitspakete (AP) gegliedert: 

• AP1: Gleichspannungswandler 
• AP2: Leistungshalbleiterbauelemente 
• AP3: Transformatoren für Mittelfrequenz 
• AP4: Schalten von DC, Schutztechnik 
• AP5: Isolation bei hochfrequenter Belastung 
• AP6: Kabelsysteme 

Die Inhalte dieser Arbeitspakete wurden wiederum in einzelnen Unterarbeitspaketen bearbeitetet. In-
nerhalb des Projektes P2 gibt es eine starke Kopplung zwischen den Arbeitspaketen AP1 bis AP3, in 
denen die Gleichspannungswandler sowie Leistungshalbleiter und Mittelfrequenz-Transformatoren 
untersucht werden. Eine weitere starke Kopplung existiert zwischen AP4 dieses Projektes und dem 
Schutzkonzept für Gleichspannungsnetze, welches in Projekt P1 entwickelt wird. 

Zu Beginn des Projektes wurden einzelne Arbeitspakete weiter detailliert und im Sinne einer verbes-
serten Projektkontrolle in Unterarbeitspakete eingeteilt mit angepasster Nummerierung der Unterar-
beitspakete.  

 
Abbildung 3: Projektablauf 

Die diversen Forschungsaktivitäten wurden durch eine intensive inhaltliche Zusammenarbeit in Form 
eines gemeinsamen Arbeitens in den Räumlichkeiten des Forschungscampus FEN integriert durchge-
führt. Zusätzliche Lenkungskreistreffen je Quartal sowie projektbezogene zwei-wöchentliche Projekt-
treffen und Quartalstreffen dienten als weitere Plattform einer koordinierten Erarbeitung der Projek-
tinhalte. Während des Projektablaufs wurden die Zwischenergebnisse bei den vierteljährlichen Treffen 
vorgestellt und die sich daraus ergebenden folgenden Schritte kommuniziert. 
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P2|1.4 Umsetzung neuer Steuerverfahren am DAB-Demonstrator
P2|1.5 Wandler Anbindung HV - Konzept und Simulation
P2|1.6 Wandler Anbindung LV - Simulation und Auslegung LV-Seite
P2|1.7 Wandler Anbindung LV - Simulation und Auslegung MV-Seite
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P2|1.9 Wandler Anbindung LV - Aufbau und Test

P2|2.1 Neue Materialien und Betriebsfrequenzen M2.1
P2|2.2 MV-IGBTs - Treiber
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Alle Arbeitspakete haben die abgestimmten Ziele erreicht. Das Ziel des AP2.5 (Steigerung der Schalt-
leistung/Weiterentwicklung thyristorbasierter Bauelemente) wurde durch eine neue alternative Halb-
leiterkonfiguration erreicht, wobei eine Kombination von IGBT und optimiertem GCT realisiert wurde. 
Diese erreicht vergleichbare Verbesserungen wie der ursprünglich vorgeschlagene Ansatz mit verschie-
den dotieren GCT-Wafern  (DualGCT), ist aber technologisch deutlich weniger risikoreich und in der 
Anwendung robuster. 

1.4. Wissenschaftlicher und technischer Stand 
Heute existieren Gleichspannungsnetze insbesondere für geschlossene Anwendungen; sie werden in 
der öffentlichen Elektrizitätsversorgung, vor allem in Mittel- und Niederspannungsbereichen, derzeit 
nur wenig eingesetzt. Auf Niederspannungsebene (750 V) und bis zu einer Betriebsspannung von 
1,5 kV (Frankreich, Niederlande) bis 3 kV (Belgien, Spanien) wird Gleichspannung europaweit in Nah-
verkehr- und Bahnanwendungen eingesetzt. Für Metro, Straßen- und für Fernbahnen existieren in 
Deutschland über 4.000 km Gleichspannungs-trassen mit einer installierten Kapazität von über 4 GW. 
In neuen Flugzeugen wie der Boeing 787 werden DC-basierte Bordnetze eingesetzt (±270 V). In USA 
und Japan werden 380V DC-Netze für Gebäudetechnik erprobt.  Dieselbe Spannungsebene wurde 
durch ABB in der Schweiz eingesetzt um die Energieversorgung für Rechenzentren effizienter zu be-
treiben. In den USA arbeiten viele Forschungseinrichtungen an Mittelspannungs-DC-Bordnetzen (6 kV) 
für die Versorgung und den Antrieb von Schiffen.  

Die klassische Hochspannungs-Gleichstrom-Übertragungs-(HGÜ)-Technik basiert auf Thyristoren und 
arbeitet mit einem konstanten DC-Strom (bis zu 3.000 A); sie erlaubt deswegen nur „point-to-point“ 
Energieübertragung. Die ersten Installationen wurden bereits 1977 in Betrieb genommen. Heutzutage 
werden Gleichspannungen bis ±800 kV eingesetzt. In aktuellen Projekten werden zunehmend neue 
selbstgeführte Voltage-Source-Converter für Hochspannungs-Gleichspannung-Übertragung (VSC-
HGÜ) auch in sehr gut ausgebaute Wechselspannungsnetze integriert. Diese VSC-HGÜ-Technologie er-
möglicht multi-terminal Funktionalität und deswegen den Aufbau von DC-Overlay-Verbundnetzen, die 
z.B. im Rahmen der Umsetzung der Energiewende für lastferne Offshore-Windparks eingesetzt werden 
sollen. 

Im niedrigen Kilovolt-Bereich (Mittelspannung) mit Leistungen bis zu maximal einigen zehn MW gibt 
es derzeit keine Normen und deswegen keine kommerziell verfügbaren Lösungen um die Vorteile der 
DC-Technik auch in den Verteilnetzen voll auszunutzen. 

Für den Aufbau von Gleichspannungsnetzen sind die folgenden Komponenten und Verfahren erfor-
derlich, zu denen jeweils der aktuelle Stand der Technik kurz dargestellt wird. 

1.4.1. Angabe verwendeter bekannter Konstruktionen, Verfahren und Schutzrechte 

Gleichspannungswandler 

Für unterschiedliche Anwendungen existieren unterschiedliche Gleichspannungswandlertopologien 
mit jeweils eigenen Vor- und Nachteilen. Die Dual-Active-Bridge-Topologie ist aufgrund ihrer niedrigen 
Verluste, dem bidirektionalen Leistungsfluss, der einfachen Steuerbarkeit und der galvanischen Tren-
nung durch einen Transformator hervorragend geeignet, um elektrische Energie in Gleichspannungs-
netzen umzuformen und aktiv Leistungsflüsse zu steuern. Abgesehen vom Transformator können Stan-
dardkomponenten aus der Leistungselektronik verwendet werden, um einen Wandler aufzubauen. Die 
Dual-Active-Bridge ist seit Beginn der 1990er Jahre bekannt [16] und wird als einphasige Variante in 
Niederspannungsanwendungen, z.B. für Ladegeräte für Elektrofahrzeuge, bereits mehrfach eingesetzt.  
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Der Transformator wird mit nicht-sinusförmigen Strömen in Mittelspannungsanwendungen bei einer 
Frequenz zwischen 500 und 2.000 Hz betrieben, die durch die verfügbaren Silizium-Halbleiterbauele-
mente begrenzt ist. Für diesen Frequenzbereich und die Stromform existieren bisher keine Stan-
dardtransformatoren, da insbesondere kein Kernmaterial zur Verfügung steht, das für diesen Fre-
quenzbereich und diese Leistungsklasse optimiert ist. 

Die Isolationskoordinierung von konventionellen Leistungstransformatoren erfolgt in Abhängigkeit der 
Spannungsebene mittels flüssigem Dielektrikum (z.B. Ölisolierung) oder festem Dielektrikum (z.B. Epo-
xidharz). Werden Transformatoren im Wechselrichterzwischenkreis von Gleichspannungswandlern 
eingesetzt, so ändern sich die Anforderungen an das Isolier-system. Die hohen Betriebsfrequenzen 
führen zu einer Erhöhung der Verluste im Isoliermaterial sowie einer Veränderung der Permittivität 
und des Verlustfaktors im Vergleich zu konventionellen 50 Hz Systemen. Dadurch kann es zu nichtline-
aren Potentialverteilungen kommen, die stark inhomogene zeit- und ortsabhängige Feldstärkebelas-
tungen innerhalb des Isoliersystems nach sich ziehen. Bei Überschreiten der materialspezifischen kri-
tischen Grenzfeldstärke kommt es zu Teilentladungen, die eine irreversible Schädigung des Isoliersys-
tems auslösen. Bislang ist eine kompaktere Bauweise von MV-Wechselrichterkomponenten aufgrund 
hoher Isolationsabstände, meist Luftstrecken, nicht möglich. Durch die Entwicklung geeigneter Isolier-
materialen kann eine kompaktere Baugröße und somit eine höhere Leistungsdichte erreicht werden. 

Gleichspannungsschalter 

Die Stromunterbrechung in Wechselstromnetzen erfolgt im natürlichen Stromnulldurchgang. In 
Gleichspannungssystemen ist dieser Nulldurchgang des elektrischen Stromes nicht vorhanden. Daher 
kann der Einsatzbereich von Leistungsschaltern für Wechselstromsysteme nicht ohne weiteres auf 
Gleichspannungssysteme erweitert werden. Aktuelle Konzepte für Gleichspannungsleistungsschalter 
können in zwei Gruppen klassifiziert werden:  

1) Erzeugung eines künstlichen Stromnulldurchgangs nach dem Stromüberlagerungsverfahren 
durch die Beschaltung eines Wechselstromschalters mit einem Resonanzkreis [17]. 

2) Einsatz von Leistungshalbleitern zur Stromunterbrechung [18]. 
Der Fokus aktueller Forschungsvorhaben liegt aufgrund der erhöhten Schaltgeschwindigkeit auf der 
Entwicklung von hybriden Leistungsschaltern gemäß Punkt 2 [18]. Die Firmen ABB und Alstom haben 
bereits die technische Realisierbarkeit Hybridschalter für die Hochspannungsebene demonstriert [18], 
[19], [20]. Optimierungspotential besteht bei diesen technischen Lösungen jedoch in Bezug auf den 
Platzbedarf für Leistungselektronik und Induktivitäten zur Begrenzung der Stromanstiegsgeschwindig-
keit im Fehlerfall. Der Einsatz hybrider Gleichspannungsschalttechnologien in zukünftigen MV-Gleich-
spannungssystemen ist nur möglich, wenn eine deutliche Reduktion des Platzbedarfs dieser Systeme 
bei gleichzeitiger Minimierung der Durchlassverluste im Nennbetrieb erfolgen kann [14]. Dazu ist so-
wohl eine Analyse und Bewertung der Schaltkonzepte gemäß Punkt 1 und 2 vor dem Hintergrund der 
Anforderungen in MV-Gleichspannungssystemen als auch die Betrachtung neuer, innovativer Schalt-
konzepte und Halbleiterbauelemente notwendig.  

Kabelsysteme 

Kabel dienen der Übertragung elektrischer Energie über mittlere und weite Strecken. Bisher wurden 
Kabel hauptsächlich für Wechselspannungsanwendungen entwickelt und optimiert. Polymerisolierte 
Mittelspannungskabelkabel stellen den derzeitigen Stand der Technik dar und zeichnen sich durch eine 
lange Lebensdauer und hohe Zuverlässigkeit aus und werden vor allem im innerstädtischen Bereich 
eingesetzt. Die Möglichkeit zur Nutzung bereits vorhandener Wechselspannungskabelverbindungen 



 

 
8 

 

für Gleichspannung ist bislang nicht hinreichend untersucht. Hochtemperatursupraleitende Kabel bie-
ten sich für Gleichspannungssysteme mit hohen Anforderungen an die zu übertragende Leistung be-
sonders an, sind aber bisher nur ersten Demonstrationsanlagen und mit Wechselspannung aufgebaut 
worden. Derartige Kabelverbindungen bieten sich in Ballungszentren an, um hochausgelastete inner-
städtische Verbindungen zu entlasten. 

1.4.2. Angabe der verwendeten Fachliteratur und Informations- und Dokumentationsdienste, 

Die Fachliteratur ist im Literaturverzeichnis aufgeführt. Verwendete Informations- und Dokumentati-
onsdienste sind IEEExplore, verschiedene DIN-Normen und die Hochschulbibliothek der RWTH Aachen 
University. 
 

1.5. Zusammenarbeit mit anderen Stellen. 
Das Vorhaben wurde am Forschungscampus Flexible Elektrische Netze durchgeführt. In diesem Rah-
men wurden gemeinsam mit allen darin immatrikulierten Industrie– und Hochschulpartnern in Work-
shops wissenschaftlich-technische Fragestellungen aus dem Projekt vorgestellt, erörtert und ggf. Lö-
sungen erarbeitet, unter anderem auch mit Hilfe von zur Verfügung gestellten industriellen Kompo-
nenten und Materialien. Insbesondere gab es eine intensive Zusammenarbeit mit Industriepartnern 
bei den Untersuchungen zum Mittelfrequenztransformator (Schaffner, thyssenkrupp), zu Isolations-
materialien (Schaffner) und zum Gleichspannungswandler und Leistungshalbleiterbauelementen (In-
fineon).  Zum Teil wurde das Projekt auch von Herstellern außerhalb des Konsortiums unterstützt (ABB 
bei den Leistungshalbleiterbauelementen). 
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2. Ergebnisse der Arbeitspakete 
 

2.1. Gleichspannungswandler (AP1) 
In diesem Projektabschnitt wurde der Fokus dc-dc Umrichter für Mittelspannung betrachtet. Dabei 
werden einzelne Komponenten, als auch Steuerverfahren und komplette Anlagen vorgestellt.  

In den ersten beiden Arbeitspaketen (AP1.1 - AP1.2) wurde die Betriebsfrequenz von Hochleistungs-
wandlern in verschiedenen Aspekten untersucht, wie z.B. der Vergleich von silizium-basierten Bautei-
len im Vergleich mit Bauteilen auf Basis von Siliziumkarbid. 

In den darauffolgenden Arbeitspaketen (AP1.3 - AP1.5) fokussieren sich die Arbeiten auf den 5 MW 
Umrichter. Drei einphasige Mittelfrequenztransformatoren verbinden einen Eingangs- und Ausgangs-
konverter, welche aus sogenannten Power Electronic Building Blocks (PEBBs) besteht. Zur Erhöhung 
des Wirkungsgrades und um einen weichschaltenden Betrieb zu realisieren, wurde ein modifiziertes 
Design eines Hilfsresonanzkreises (Modified Auxiliary Resonant Commutated Pole - MARC) implemen-
tiert. Verschiedene Regelungs- und Steuerapplikationen waren in der Anwendung und führten zu die-
sem neuen Design, welches eine einfache Steuerung ermöglicht und so die Zuverlässigkeit der Kom-
mutierung verbessert. Verluste und Totzeiteffekte können mit dem neuen System ausgeglichen wer-
den. Die Technik wurde simuliert und vollständig in Hardware eingebettet. Es werden Ergebnisse bis 
3 kV gezeigt. Die Modifikation an den leistungselektronischen Komponenten wurde in Zusammenar-
beit mit Infineon entwickelt. Während der Inbetriebnahme des gesamten Wandlers traten hohe uner-
wünschte Spannungsoberwellen auf, die das Vorhandensein von DC-Magnetisierungsströmen ein-
drucksvoll belegen und zur magnetischen Sättigung des Transformatorkerns führen. Die Sättigung 
führt zu hohen Kernverlusten, hoher Spannungsbelastung an den Wicklungen und erhöhter Magne-
tostriktion des Transformatorkerns, was zu unerwünschten Schallemissionen führen kann. Multi-Me-
gawatt-Wandler mit Mittelfrequenztransformatoren können unter unerwünschten Gleichströmen lei-
den, die zu einer Kernsättigung führen. Die Ursache für dieses Sättigungsphänomen wurde analysiert 
und identifiziert. Eine neuartige Steuermethode zur Vermeidung der Transformatorsättigung in drei-
phasigen Hochleistungs-DABs wurde entwickelt, simuliert und in den Hardware-Aufbau überführt. Bei 
diesem Ansatz wird die Sternpunktspannung des Transformators ausgewertet um die Gleichstrom-
komponenten der Magnetisierungsströme zu bestimmen. Aus diesem Grund sind keine teuren, hoch-
präzisen Stromsensoren in der Wechselstromverbindung mehr erforderlich, wie dies in früheren Stu-
dien zur Kompensation der Transformatorsättigung vorgeschlagen wurde.   

Die letzten Arbeitspakete (AP1.6 - AP1.9) umfassen das Teilprojekt "Multi-Port MV/LV DC-DC Conver-
ter for Future DC Grids", das in enger Zusammenarbeit mit Fuji Electric und Schaffner durchgeführt 
wurde. Ziel des Teilprojekts "Multi-Port MV/LV DC-DC Converter for Future DC Grids" war die Unter-
suchung, Entwicklung und Charakterisierung eines "Multiport-DC-Verteilnetztransformators" in Form 
eines galvanisch getrennten, weichgeschalteten Multi-Port-Dual-Active-Bridge-Wandlers mit einer 
Nennleistung von mehr als 100 kW. Der entwickelte Wandler, ein sogenannter dreiphasiger Triple-Ac-
tive-Bridge-Wandler (3ph-TAB-Wandler), besteht aus drei Ports und dient zur Verbindung eines 5-kV-
Mittelspannungsgleichstromnetzes mit zwei Niederspannungsgleichstromnetzen mit Nennspannun-
gen von 380 V bzw. 760 V. Auf der Mittelspannungsseite kommen neuartige 10-kV-SiC-MOSFET-Pro-
totypen zum Einsatz, während die Niederspannungsseite auf handelsüblich verfügbaren IGBTs basiert. 
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2.1.1. Untersuchung der Betriebsfrequenzen (AP1.1) 

 

Abbildung 4: Verluste von SiC MOSFET-basierten 10 kHz 7,5 MW Dual-Active-Bridge bei verschie-
denen Betriebsfrequenzen und Spannungen 

 

Abbildung 5: Verluste von SiC MOSFET-basierten 10 kHz 7,5 MW Dual-Active-Bridge bei verschie-
denen Betriebsleistungen und Spannungen 

Im diesem Arbeitspaket wurde zunächst die maximal mögliche Schaltfrequenz von Gleichspannungs-
wandlern untersucht. Dabei wurde ein Dual-Active-Bridge DC-DC-Wandler mit einer Leistung von 7,5 
MW mithilfe einer PLECS-Simulation untersucht. Während Si-IGBTs und Si-IGCTs mit und ohne Snubber 
nur im niederen Kilohertz-Bereich geschaltet werden können, erreichen SiC Bauelemente sehr hohe 
Schaltfrequenzen.  

Bezüglich der Verluste und Kühlung der Halbleiter sind Schaltfrequenzen von 10 kHz und höher prob-
lemlos möglich. Aufgrund der sehr geringen Schaltverluste kann die Betriebsfrequenz bei Verwendung 
von SiC-MOSFETs, statt den üblichen Si-Leistungshalbleitern in der Mittelspannung, von 1 kHz auf 10 
kHz erhöht werden, während der Wirkungsgrad des Wandlers immer noch ungefähr 99% liegt, wie in 
Abbildung 4 dargestellt.  Folglich kann die Leistungsdichte des Wandlers signifikant verbessert werden. 
Darüber hinaus kann mit einer hohen Betriebsfrequenz von bis zu 10 kHz die Geräuschabstrahlung 
deutlich reduziert werden. Die entsprechenden Arbeiten wurden veröffentlicht [21]. 
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Die Verluste des SiC-basierten Wandlers nehmen im Teillastbereich drastisch ab, wie in Abbildung 5 
dargestellt. Dies wird auf die unipolaren Eigenschaften der MOSFETs mit resistiver Durchlasskennlinie 
und sehr geringen Schaltverlusten zurückgeführt und bringt den Vorteil eines erhöhten Wirkungsgra-
des über den gesamten Betriebsbereich. Im Vergleich dazu sind im Teillastbereich die relativen Ver-
luste von IGBT-basierten Umrichtern wegen der verbleibenden Schaltverluste und der hohen Schleu-
senspannung wesentlich höher. 

2.1.2. Analyse von Topologien (AP1.2) 

In diesem Arbeitspaket wurde ein neuer MGÜ-HGÜ-Wandler vorgeschlagen, wie in Abbildung 6 dar-
gestellt. Der Wandler kombiniert die Dual-Active-Bridge auf der Mittelspannungsseite und den Modu-
lar-Multilevel-Converter auf der Hochspannungsseite.  

 

Abbildung 6: Schaltungstopologie des vorgeschlagenen MGÜ-HGÜ-Wandler 

 

Abbildung 7: Verlustvergleich des vorgeschlagenen Wandler mit dem Stand der Technik (MMC-
FTF) 

Der vorgeschlagene Wandler ermöglicht eine hohe Leistungsdichte und ebenfalls einen hohen Wir-
kungsgrad über einen weiten Spannungs- und Leistungsbereich. Im Vergleich zum Stand der Technik 
kann der vorgeschlagene Wandler die Anzahl der Mittelspannungs-Leistungshalbleiterbauelemente 
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um 44% und die Anzahl der Mittelspannungskondensatoren um 46% reduzieren. Darüber hinaus kön-
nen die Umwandlungsverluste über den gesamten Betriebsbereich um 30-40% reduziert werden, wie 
in Abbildung 7 dargestellt. Die entsprechenden Arbeiten wurden veröffentlicht [22]. 

2.1.3. Weiterentwicklung der Dual-Active Bridge: ARCP Aufbau Demonstrator (AP1.3) 

Die Ergebnisse 1F

2 von diesem Teilpaket basieren auf dem Hardware-Setup, dass in einem vorherigen 
Projekt am PGS aufgebaut wurde. Der Umrichter [16] besteht aus sechs leistungselektronischen Bau-
steinen (PEBBs) und drei einzelnen Mittel-Frequenz-Transformatoren [23]. Alle elektronischen Kom-
ponenten sind in einem kompakten Aufbau, wie in Abbildung 8 gezeigt,  integriert [24]. Der Umrichter 
ist für eine nominelle Spannung von 5 kV mit einer Leistung von bis zu 5.6 MW ausgelegt. 

Abbildung 8: Aufbau des weichschaltenden 
Dual-Active Bridge DC/DC Um-
richters 

Abbildung 9: Konventionelle IGCT Schutzbe-
schaltung nach Industrie Stan-
dards 

Abbildung 10: Schema vom Umrichterbein mit 
dem modifizierten Hilfsschwing-
kreis, mit Integrierten Hilfsschal-
tern. 

Abbildung 11: Unsymmetrische Resonanz 
wird genutzt um Totzeiteffekte 
von IGCTs zu kompensieren. 

Jeder PEBB Stack besteht aus je vier IGCTs (ABB 5SHY35L4510) und zusätzlichen Dioden. Die PEBB 
Stacks, ursprünglich als 3-level NPC ausgelegt, wurden für den zwei-Level Betrieb umgebaut. Jedes 

                                                            
2 Auf Simulationsergebnisse wurde explizit verzichtet, da alle relevanten Simulationsergebnisse durch Messer-
gebnisse ersetzt werden konnten.  
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IGCT ist mit 2.8 kVrms und 2.7kArms angegeben. In der industriellen Anwendung werden IGCTs klassisch 
mit Schutzbeschaltungen ausgestattet, umso eine maximal erlaubte Stromsteilheit zu garantieren. 
Eine solche Beschaltung ist in Abbildung 9 zu sehen. Konventionelle Schutzbeschaltungen sind teuer, 
verlustbehaftet und im experimentellen Aufbau wassergekühlt.  

Um die Effizienz des gesamten Umrichters zu verbessern und die konventionellen Schutzbeschaltun-
gen zu eliminieren wurde jeder PEBB Stack mit einem „Modified Auxiliary Resonant Commutated Pole 
(MARC)„ ausgestattet [25] [26] [27]. MARC bezeichnet einen quasiresonanten Hilfsresonanzkreis, um 
einen verlustarmen weichschaltenden Betrieb des Umrichters im gesamten Arbeitsbereich sicherzu-
stellen. Somit sind herkömmliche Dämpfungssysteme eines IGCT-basierten Wandlers nicht mehr er-
forderlich. In Abbildung 10 ist das Schaltbild eines modifizierten PEBB Stacks mit MARC gezeigt. In die-
sem Konzept werden zwei Hilfsinduktivitäten verwendet, die an unterschiedliche Spannungen ange-
schlossen sind. Die Induktivitäten, die nur für den Effektivstrom der Resonanzphase ausgelegt werden, 
sind daher wesentlich günstiger als herkömmliche di/dt Strombegrenzer, die für den gesamten Strom 
im Zwischenkreisstrom hergestellt sind.  

Im MARC-Konzept wird das natürliche Verhalten eines LC-Resonanzkreis genutzt. Der Schwingkreis 
wird durch die Induktivitäten Laux und die Kondensatoren parallel der IGCTs gebildet. Die Resonanz-
phase wird mit Hilfschaltern (auxiliary switches) ausgelöst und erlaubt so eine sehr effiziente Kommu-
tierung eines Umrichterbein (zero-voltage switching). In Abbildung 10 ist links der Spannungszwischen-
kreis zu sehen, bei welchem sich drei, in Serie verschaltete Kondensatoren parallel befinden. Durch 
diese Kondensatoren ergeben sich die verschiedenen Abgriffe der Hilfsschalter auf unterschiedlichen 
Potentialen, wodurch eine unsymmetrische Resonanz gesteuert werden kann, welche exemplarisch in 
Abbildung 11 gezeigt ist. Durch die Anwendung dieses Konzept können Totzeiteffekte im Umrichter 
sehr einfach kompensiert werden und erlauben so einen sicheren Betrieb im gesamten Arbeitsbereich. 

 

Abbildung 12: Finaler Schaltkreis eines PEBB Stacks in Zusammenarbeit mit Infineon. 

Um den optimalen Hilfsschalter zu identifizieren wurden verschiedene Schalterkombinationen getes-
tet [28]. Final ist eine Kombination aus SiC Dioden und IGBTs gewählt worden um den Hilfsschalter 
aufzubauen (Auxiliary Switch –AS), da diese Komponenten die höchste Verfügbarkeit durch die Koope-
ration mit Infineon bei äquivalenten Verlusten zu andern Bauteilen aufweisen konnten. In Abbildung 
12 ist das finale Schaltbild 2F

3 der modifizierten PEBB Stacks abgebildet und entsprechend in Abbildung 
13 und Abbildung 14 jeweils der experimentelle Aufbau.  

                                                            
3 IGCT sind wegen ihrer maximal zulässigen Stromsteilheit nicht kurzschlussfest. Um die Sicherheit des experi-
mentellen Aufbaus zu erhöhen wurden kurzschlussfeste 6.5 kV IGBTs (IGBT protect) parallel zu den IGCTs ange-
schlossen, um im Fall einer fehlerhaften Kommutierung die resonanten Kondensatoren zu entladen und so die 
IGCTs nicht zu zerstören.  
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Abbildung 13: PEBB Stack von links; Hilfs-
schalter mit SiC Dioden 
und IGBTs 

Abbildung 14: PEBB Stack von rechts; Kondensato-
ren, Symmetrierungswiderstände 
und Steuerungselektronik. 

In Abbildung 15 sind Testergebnisse eines PEBB-Stacks und der Hilfsenergieversorgung bei einer Zwi-
schenkreisspannung von 3 kV dargestellt. Die drei einphasigen MF-Transformatoren und die verblei-
benden PEBB-Stacks waren während dieses Tests nicht in Betrieb. Die Schaltspannungen us,b, der Re-
sonanzstrom ires, das Nullspannungs-Erfassungssignal und der Durchlassstrom des Schutz-IGBT iIGBT im 
unteren Schalter wurden gemessen. Aufgrund der Ausschaltverzögerungszeiten der Leistungshalblei-
ter tritt eine unerwünschte, aber nicht vermeidbare Magnetisierungsphase auf. Während der ersten 
Sequenz teilt sich der Resonanzstrom in die IGCTs und den Schutz-IGBT auf (der IGBT liegt in Reihe mit 
den ursprünglichen NPC-Dioden der PEBB Stacks). Der IGBT-Strom iIGBT steigt auf 100 A an, während 
der IGCT-Strom 250 A erreicht. Dies Verhalten ergibt sich durch die Leitfähigkeit der NPC-Diode, des 
IGBTs und der IGCTs 3F

4.  

 

Abbildung 15: Test Ergebnisse eines PEBB Stacks im weichschaltenden Betrieb bei 3 kV. 

2.1.4. Umsetzung neuer Steuerverfahren am DAB-Demonstrator (AP1.4) 

Am Demonstrator wurden verschiedene Steuerverfahren entwickelt, diese umfassen zum einen die 
Ansteuerung des quasi-resonanten Hilfskreises als auch die geschlossene Regelschleife für die Kom-
pensation der bereits angesprochen dc-Magnetisierungsströme.  

                                                            
4 Um den Strom weiter in die IGCTs zu leiten, sollte der Vorwärtsspannungsabfall bei 5 kV des Schutzpfads zu-
nehmen. Andernfalls besteht für den Hochlastbetrieb die Gefahr einer Überhitzung des IGBT. 
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Um maximale Flexibilität zu erreichen wurde eine modulare Steuerplatine (Controller Unit) entworfen, 
wie in Abbildung 16 gezeigt. Die Platine ist mit einem FPGA und einem DSC TI TMS 28335 ausgestattet, 
welche per SPI Interface miteinander kommunizieren. Ein zusätzliches RS232 Interface bildet die 
Schnittstelle zu einem PC auf, welchem eine LabView Benutzeroberfläche entwickelt wurde. Der mo-
dulare Aufbau erlaubte eine einfache Erweiterung der Hardware, um die Regelschleifen zur Kompen-
sation von dc-Magnetisierungsströmen einzubetten und, wie ebenfalls in Abbildung 16 gezeigt, diese 
mit einem Echtzeitsystem zu testen. 

 

Abbildung 16: Entwickelte Steuerplatine mit 56 fiber-optischen Ein- und Ausgängen, basierend auf 
Digital Signal Controller TMS TI 28335 und Xilinx Spartan 6 FPGA in Kombination mit 
einem Echtzeitsystem von AixControl und die Erweiterung der Steuerung mit zusätzli-
chen ADCs. 

Steuerverfahren für Quasi-Resonantes Schalten 

 

Abbildung 17: Ansteuersignale der Haupt- und Hilfsschalter für einen Umrichter 

Abbildung 17 gibt die Namenskonvention und die Reihenfolge der Ansteuerung für den Umrichter wie-
der. Diese Struktur ist im VHDL-Code eingebettet. Zusätzlich zu den Signalen, können Ein- und Aus-
schaltverzögerungen programmiert werden, um in jedem Fall einen Kurzschluss am Gleichstromzwi-
schenkreis zu verhindern, eine konstante Magnetisierungszeit der Hilfsspulen einzustellen. Diese Ver-
zögerungen wurden unter Verwendung einer vektorbasierten Einheit (Entity) in VHDL eingebettet, um 
alle Gate-Signale gleichzeitig zu verarbeiten. Neben der Erzeugung der Gate-Signale läuft parallel eine 
Überwachung der Gate-Signale (Watchdog), welche die Rückkopplungssignale der Nullspannungser-
kennung verarbeitet. Die Schwarzstartfähigkeit des Umrichters wird mir sogenannten Zero-State-
choppers (ZSC) realisiert, welche vor dem Schalten die Snubberkondensatoren entladen.  
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Steuerverfahren zur Vermeidung von DC-Magnetisierungsströmen 

Abbildung 18: Dreiphasige Dual-Active Bridge 
mit Sternpunktspannungen 

Abbildung 19: Vergleich von Messergebnissen 
bei ca. 500 kW mit Simulations-
ergebnissen. 

Bei der Inbetriebnahme des Hochleistungsumrichters wurde ein hoher unerwarteter Oberwellengeh-
alt in den Phasenspannungen der Transformatoren und der Sternpunktspannung beobachtet [29]. Die 
Sternpunktspannung wurde wie Abbildung 18 angegeben gemessen. Es wurde nachgewiesen, dass 
dieser Oberschwingungsgehalt wird durch Gleichstromkomponenten im Magnetisierungsstrom auf-
grund verschiedener Effekte verursacht, wie z.B. ungewollte Variation der Einschaltzeitpunkte im 
Nano-Sekunden Bereich, Oberwellen im Spannungszwischenkreis oder auch verschiedene Durchlass-
spannungen der Leistungshalbleiter. In der Literatur vorgeschlagene Kompensationstechniken sind 
nicht anwendbar, beispielsweise die Flussmessung im Transformatorkern oder eine extrem hohe 
Messgenauigkeit der Phasenströme. Daher wird eine neuartige Kompensationsrückkopplungssteuer-
technik eingeführt, die auf der Schätzung der Gleichmagnetisierungsströme basiert. Der entwickelte 
Rückkopplungsregler benötigt nur die Sternpunktspannung zur Kompensation der dc-Magnetisie-
rungsströme [30]. 

In Abbildung 19 wird ein Vergleich zwischen Simulation und Messung gezogen. Die programmierten 
Simulationsmodelle bilden im ausreichenden Maß die Effekte aus der Realität ab. Genauere Ergebnisse 
sind möglich, wenn Hysterese und Abweichung der Einphasentransformatoren berücksichtigt werden.  

 

Abbildung 20: Blockdiagramm der eingebetteten Kompensationssteuerung. 
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Mithilfe der Simulationsmodelle konnte ein Zusammenhang zwischen der zweiten Harmonischen der 
Sternpunktspannung und den dc Magnetisierungsströmen hergeleitet werden, welcher detailliert in 
[29], [24] hergeleitet wird. Das Blockdiagramm der Regelstruktur ist in Abbildung 20 dargestellt. 

Das Ziel des Gleichstromkompensators ist es, eine Spannung zu erzeugen, die den Gleichmagnetisie-
rungsströmen in den Transformatoren entgegenwirkt und folglich eine Transformatorsättigung nur auf 
der Grundlage der Messung der Sternpunktspannung vermeidet. Die Gegenspannung wird durch Duty-
Cycle-Modulation erzeugt. Unter Verwendung der Größe und des Arguments dieser Spannung können 
die Magnetisierungsströme geschätzt und eine Rückkopplungsregelung abgeleitet werden. Der Regler 
besteht hauptsächlich aus fünf Teilen, die in den folgenden Abschnitten beschrieben werden: dem 
Sternpunkt-Spannungskonditionierer, dem Extraktor für die zweite Harmonische der Sternpunktspan-
nung, dem Schätzer für Magnetisierungsströme, einem Proportional-Integral-Regler (PI) sowie dem 
Duty-Cycle Berechnung und Modellierung. 

 

Abbildung 21: Ergebnisse der Sättigungsemulation am Echtzeitsystem mit und ohne Kompensati-
onsregelung.  

Die erarbeiteten Regelungskonzepte wurden vollständig auf dem Echtzeitsystem entwickelt und ge-
testet. Für einen schnellen und sicheren Controllertest wurde verschiedene Transformatormodelle in 
dem Echtzeitsimulator eingebettet und ein Controller-in-the-Loop-Test durchgeführt. Die vorhandene 
Controllereinheit wurde modifiziert, um die Kompensationssteuerung ausschließlich im FPGA betrei-
ben zu können.  Ergebnisse für den eingeschwungenen Zustande sind in Abbildung 21 dargestellt, ein-
mal mit forcierten dc-Magnetisierungsströmen und rechts mir ausgeregelter Gleichstromkomponen-
ten. Die Sättigungsregelung basiert auf einem einzigen Spannungssensor zur Messung der Stern-
punktspannung und ist daher eine sehr kostengünstige und zuverlässige Lösung. 

2.1.5. Wandler Anbindung HV - Konzept und Simulation (AP1.5) 

Der gesamte Umrichter wurde für quasi-resonantes Betrieb modifiziert und die am Echtzeitsystem 
entwickelte Regelung auf den Umrichter übertragen. Zum Testen der Hardware wurden die Eingangs-
seite und Ausgangsseite des Umrichters miteinander verbunden, so dass nur die Verluste von einem 
externen Netzteil nachgespeist werden müssen. 
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In Abbildung 23 ist die Anordnung der PEBB Stacks, der Kupferschienen, der Hilfsgeräte und der passi-
ven Komponenten gegeben. Die Sekundärseite ist in äquivalenter Weise angeordnet. Insgesamt ergibt 
sich eine Länge von 6 m für gesamten Umrichter. Auf der linken Seite befinden sich die Zwischenkreis-
kondensatoren. Direkt neben den Zwischenkreiskondensatoren sind drei Kondensatoren C1, C2 und Cm 
mit einer Kapazität von 200 μF in Reihe an die MARC-Schaltung angeschlossen. Beide Kondensator-
bänke sind mit den DC-Link-Kupferschienen verbunden. Vor den drei Kondensatoren befindet sich eine 
maßgeschneiderte Hilfsinduktivität mit einer Induktivität von 12 μH. Drei PEBB-Stapel sind angeordnet 
und mit den positiven und negativen Gleichstromverbindungsschienen verbunden. In der Mitte der 
Gleichstromverbindungsschienen sind drei zusätzliche Schienen zum Verbinden der Hilfsschalter in-
stalliert und der künstliche Neutralpunkt, der wiederum mit dem Mittelpunkt des Wandlers verbunden 
ist. Jeder PEBB-Stack ist mit seinen integrierten Hilfsschaltern (AS Switches) über die Kupferschienen 
mit der Backplane verbunden. Der Zwischenkreis weist aufgrund der Kupferschienen eine erhebliche 
Streuinduktivität auf, weshalb die Zwischenkreisspannung durch verteilte Klemmkondensatoren von 
4 μF gestützt wird. Der Mittelpunkt der Kondensatoren ist direkt mit dem Sternpunkt verbunden. Um 
die Streuinduktivität weiter zu verringern, werden Mittelspannungskabel über die positiven und nega-
tiven Gleichstromverbindungsschienen gespannt, um die Schleifenfläche zu minimieren. 

 

Abbildung 24: Testverschaltung des experimentellen Hochleistungsumrichters  

In Abbildung 24 ist die Verschaltung Schema des endgültigen Versuchsaufbaus dargestellt. Der primäre 
und der sekundäre Gleichspannungszwischenkreis werden verbunden und die Verluste während des 
Betriebs eingespeist. Daher werden die Tests bei einem dynamischen Spannungsverhältnis von d = 1 

 

Abbildung 22: Ersatzschaltbild des 
Systems 

Abbildung 23: CAD Zeichnung eines Wechselrichters. 
Zweiter PEBB Stack wurde ausgelassen für 
verbesserte Darstellung der Busse. 
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durchgeführt. Für den Versuchsaufbau wird ein Hilfstransformator an den ersten Stromrichterschenkel 
angeschlossen. Der Kondensator Cm wird über einen Diodengleichrichter und einen zusätzlichen Hilfs-
transformator aufgeladen. Diese Konfiguration ist vorteilhaft, da die Kondensatoren bei jedem Betrieb 
des Wandlers aufgeladen werden. Darüber hinaus wird das Spannungsverhältnis der Kondensatoren 
konstant gehalten, selbst wenn sich die Zwischenkreisspannung ändert und keine Steuerung erforder-
lich ist. Um die Spannungsverhältnisse der Kondensatoren C1, C2 und Cm während der Startsequenz 
sicherzustellen, werden Ausgleichswiderstände immer dann parallelgeschaltet, wenn der Wandler 
ausgeschaltet ist.  

Die Sättigung führt zu hohen Kernverlusten, hoher Spannungsbelastung an den Wicklungen und er-
höhter Magnetostriktion des Transformatorkerns, was zu unerwünschten Schallemissionen führen 
kann, wie während der Test beobachten war. Ergebnisse bei 2 kV sind in Abbildung 25 dargestellt. 

Abbildung 25: Hoher Oberwellenanteil in Pha-
senspannungen, starke Verzer-
rung (Zwischenkreisspannung 
2 kV, ohne Regelung) 

Abbildung 26: Eingeschwungener Zustand bei 
aktivierter Sättigungskompensa-
tion bei 2 kV. 

Der auf dem Echtzeitsystem verifizierte Code wurde schließlich im Hochleistungsaufbau getestet und 
experimentelle Testergebnisse bei 2 kV und Spitzenphasenströmen von 170 A sind in Abbildung 26 
vorgestellt. Die Effizienz des Umrichters wurde um ca. 10% verbessert bei eingeschalteter Regelung. 
Der Hauptvorteil der vorgestellten Vergütungskontrolle liegt in der geringen finanziellen Belastung und 
der einfachen Implementierung auf Basis bekannter Methoden. 

2.1.6. Wandler Anbindung LV - Simulation und Auslegung (AP1.6 + AP1.7) 

Der in Abbildung 27 dargestellte 3ph-TAB-Wandler besteht aus drei dreiphasigen B6C-Umrichtern (je 
einer pro Port), die über einen Dreiport-Dreiphasen-Transformator gekoppelt sind. Bei Verwendung 
des sogenannten Single-Phase-Shift-(SPS)-Ansteuerverfahrens werden die drei Phasen (u, v und w) 
eines jeden Ports mit einem Tastgrad von 50 % und einem relativen Phasenversatz von 120° betrieben, 
wodurch rechteckförmige Phasenspannungen entstehen. Um Leistung zwischen den einzelnen Ports 
zu übertragen, werden die rechteckförmigen Phasenspannungen anhand der Lastwinkel 𝜙  relativ 
zueinander verschoben, wobei m und n für die jeweiligen Ports steht. Die Modellierung und analytische 
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Beschreibung des Leistungsflusses führt letztendlich zu einem quartischen Gleichungssystem, dass den 
Leistungsfluss in Abhängigkeit der Lastwinkel 𝜙 , der DC-Port-Spannungen Vpn, der 
Streuinduktivitäten des Transformators Ls,pn und der Schaltfrequenz fsw beschreibt. Nähere 
Informationen zur Modellierung und Ansteuerung können den entsprechenden Veröffentlichungen 
[31] [32] entnommen werden. 

 

Abbildung 27: Topologie eines dreiphasigen Triple-Active-Bridge-Wandlers 

Parallel zur Analyse und Auslegung des 3ph-TAB-Wandlers wurden im Rahmen des Projekts neue Ver-
fahren zur Optimierung des stationären und dynamischen Betriebsverhaltens von Multi-Port-Active-
Bridge-Wandlern entwickelt.  

Abbildung 28: Teillastwirkungsgrad mit SPS-
Ansteuerung 

Abbildung 29: Teillastwirkungsgrad mit MDC-
PPO-Ansteuerung 

In Hinblick auf das stationäre Betriebsverhalten wurde ein Ansteuerverfahren entwickelt, das auch bei 
kleinen Leistungen und unterschiedlichen Portspannungen einen weichschaltenden Betrieb des Wand-
lers ermöglicht. Wie auch in Abbildung 34 und Abbildung 35 zu erkennen, steigen die Verluste des 3ph-
TAB-Wandlers bei Verwendung des bekannten SPS-Ansteuerverfahrens im Teillastbereich stark an. 
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Dies wirkt sich direkt auf die Effizienz des Wandlers aus, die bei niedrigen Leistungen teils weit unter-
halb von 90 % liegt, siehe Abbildung 28. Durch die Entwicklung des sogenannten Multiport-Duty-Cycle-
(MDC)-Ansteuerverfahrens in Verbindung mit der Parallel-Phase-Operation (PPO) konnte der Wir-
kungsgrad des Wandlers im Teillastbereich bei ±10 kW um bis zu 25 Prozentpunkte gesteigert werden. 
Abbildung 29 zeigt den resultierenden Teillastwirkungsgrad bei Verwendung von MDC-PPO im Bereich 
von ±35 kW. Weitere Informationen sind sowohl in der entsprechenden Veröffentlichung [33] als auch 
in der Patentanmeldung [34] zu finden. 

Die hochdynamische Regelung von Multi-Port-Active-Bridge-Wandlern, bzw. deren Lastwinkel, ist ein 
wichtiger Faktor für den Einsatz in zukünftigen DC-Netzen. Sie bestimmt sowohl die Ausregelzeit von 
Leistungssprüngen und Instabilitäten als auch die Abschaltzeit in Fehlerfällen. 

Abbildung 30: Lastsprung ohne ICC Abbildung 31: Lastsprung mit ICC 

Durch die im Rahmen des Projekts entwickelten mathematischen Ansätze, konnte erstmals eine kon-
krete Methodik zur Bestimmung der Lastwinkel hergeleitet werden [32]. Damit kann eine Vorsteue-
rung für die Lastwinkel implementiert werden, um einen Lastsprung innerhalb von nur einer Schaltpe-
riode zu realisieren. Dies führt allerdings zu starken Oszillationen in den Phasenströmen, wie in Abbil-
dung 30 am Beispiel eines Lastsprungs von Pp1/2/3 = 0 kW auf Pp1 = 80 kW, Pp2 = -55 kW und Pp3 = -25 kW 
zu sehen ist. Die Amplitude der Überschwinger ist etwa eineinhalbmal größer als im stationären Be-
trieb, was zu einer erhöhten Bauteilbelastung führt. Darüber hinaus können hartschaltende Vorgänge 
auftreten.  

Um die Oszillationen zu vermeiden, wurde die Instantaneous-Current-Control (ICC), die für Dual-Ac-
tive-Bridge-Wandler entwickelt wurde, im Rahmen des Projekts verallgemeinert und auf Multiport-
Wandler übertragen [32] [35]. Wie in Abbildung 31 zu sehen ist, können auf diese Weise sämtliche 
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Oszillationen vermieden und die gewünschten Sollleistung innerhalb von weniger als einer Schaltperi-
ode eingestellt werden. 

2.1.7. Wandler Anbindung LV - Regelung (AP1.8) 

 

Abbildung 32: Back-to-Back Betrieb der zwei 3ph-TAB-Wandler 

Um den 3ph-TAB-Wandler trotz der Nennleistung von 150 kW testen zu können, wurden im Rahmend 
es Projekts zwei identische 3ph-TAB-Wandler aufgebaut und in einem sogenannten Back-to-Back-Be-
trieb verschaltet. Abbildung 32 zeigt eine schematische Darstellung des Back-to-Back-Betriebs (Wand-
ler 1: blaue Box; Wandler 2: rote Box), bei dem jeweils die Ports mit gleicher Spannung verbunden sind. 
Auf diese Weise kann die Leistung zwischen den einzelnen Ports und Wandlern zirkulieren und die 
Spannungsquelle an Port 3 muss lediglich die Wandlerverluste zur Verfügung stellen. 

 

Abbildung 33: Regelstruktur des Stromreglers [32] 

 Da Port 1 und 2 nicht durch externe Spannungsquellen geregelt werden, mussten entsprechende 
Spannungsregler ausgelegt und implementiert werden. Darüber hinaus wurden Stromregler entwi-
ckelt, um die Ausgangsleistung der Ports entsprechend der gewünschten Sollwerte einzustellen. Die 
entwickelte Regelstruktur ist am Beispiel des Stromreglers schematisch in Abbildung 33 dargestellt. 
Durch die Vorsteuerung in Kombination mit dem Zeitverzögerungsglied bleibt die Funktionsweise der 
zuvor beschriebenen ICC vollständig erhalten.   

2.1.8. Wandler Anbindung LV - Aufbau und Test (AP1.9) 

Zur Analyse und Auslegung des 3ph-TAB-Wandlers wurde ein Simulationsmodell in Simulink/Plecs ent-
wickelt, das aufbauend auf den Spezifikationen aus Tabelle 1. und der analytischen Beschreibung des 
Leistungsflusses, eine umfassende Betrachtung aller Betriebspunkte ermöglicht. Dabei stand insbeson-
dere das Betriebserhalten bei unterschiedlichen Portspannungen und -leistungen im Fokus.  
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Tabelle 1: Spezifikationen des Wandlers 

Port 1 Nominale Spannung Vp1,nom 5 kV 
Maximale Leistung Pp1,max ±150 kW 

Port 2 Nominale Spannung Vp2,nom 380 V 
Maximale Leistung Pp2,max ±75 kW 

Port 3 Nominale Spannung Vp3,nom 760 V 
Maximale Leistung Pp3,max ±75 kW 

Allgemeines Schaltfrequenz fsw 20 kHz 
Maximale Spannungsabweichung ΔVp1/2/3,max ±10 % 

Auf Basis der Simulationsergebnisse wurden die elektrischen Spezifikationen der Halbleiter und des 
Transformators ermittelt und eine Grobauslegung vorgenommen. In einem zweiten Schritt wurde das 
Simulationsmodell um die entsprechenden Verlustmodelle ergänzt, die einzelnen Bauteile hinsichtlich 
der bestmöglichen Gesamteffizienz ausgewählt, bzw. optimiert, und die Kühlung ausgelegt. In diesem 
Zusammenhang wurden, unter anderem, detaillierte Doppelpulsvermessungen an unterschiedlichen 
1200-V- und 600-V-IGBT-Halbleitern durchgeführt. Die Verlustkennfelder der später verwendeten 10-
kV-SiC-Halbleiter wurden aus internationalen Veröffentlichungen extrahiert.  

In Abbildung 34 und Abbildung 35 sind beispielhaft die simulierten Halbleiterverluste von Port 2 und 3 
bei minimalen Portspannungen, d.h. bei Vp1 = 4.5 kV, Vp2 = 342 V und Vp3 = 684 V, über den gesamten 
Leistungsbereich von Pp2 = Pp3 = ± 75 kW dargestellt. Neben den maximalen Verlusten von etwa 2 kW 
bei maximalen Portleistungen, ist bei kleinen Leistungen eine deutliche Zunahme der Halbleiterver-
luste zu beobachten. Dies ist auf einen hartschaltenden Betrieb des Wandlers zurückzuführen, was im 
Rahmen des Projekts detailliert analysiert und mit einer neu entwickelten Betriebsstrategie adressiert 
wurde (siehe Kapitel). 

Abbildung 34: Simulierte Halbleiterverluste an 
Port 2 

Abbildung 35: Simulierte Halbleiterverluste an 
Port 3 

Neben der Auslegung der Niederspannungsports stand insbesondere auch der 5-kV-Mittelspannungs-
port im Fokus. Dabei wurde in Hinblick auf die hohen DC-Link-Spannungen in Verbindung mit den stei-
len Schaltflanken ein neuartiges Versorgungskonzept für die Gate-Treiber der 10-kV-SiC-MOSFETs und 
der Messelektronik (Strom- und Spannungsmessung) entwickelt. Das Konzept basiert auf einer AC-
Current-Loop und ist in Abbildung 36 dargestellt: ein resonanter Wandler (rechts im Bild) erzeugt einen 
5 A, 50 kHz Wechselstrom, der in einer Schleife („AC-Bus“) fließt. An dieser sind die Gate-Treiber und 
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Messelektronik über Ringkern-Stromwandler angeschlossen. Dadurch kann sowohl eine hohe Isolati-
onsfestigkeit als auch eine geringe Koppelkapazität von weniger als 1 nF realisiert werden. Detaillierte 
Informationen wurden in [36] [37] veröffentlicht.  

 

Abbildung 36: AC-Current-Loop zur Versorgung der Mittelspannungs-Gate-Treiber und der Mes-
selektronik 

Zur Ansteuerung und Regelung des 3ph-TAB-Wandlers wurden außerdem spezielle Spannungs- und 
Strommessungen [37], ein 9-Kanal-PWM-Steuerwerk und ein maßgeschneidertes 19-Zoll Control-Rack 
entwickelt. Das Control-Rack basiert auf der Prozessorkarte XCP3100 von AixControl und beinhaltet 
neben der Ansteuerelektronik auch die softwareseitigen Schnittstellen des Sicherheitskonzepts, das 
sich aus separaten Interlocks und Entladewiderständen für jeden Port zusammensetzt. Die Peripherie 
wird durch einen eigens entwickelten Hilfsspannungswandler versorgt, der die Energie u.a. aus dem 5-
kV-Mittelspannungsport beziehen kann [38].  

Abbildung 37: Foto des aufgebauten 3ph-TAB-Wandlers Abbildung 38: Dreiport-Dreiphasen-
Transformator 

Abbildung 37 zeigt ein Foto des finalen Testsaufbaus. Auf der obersten Ebene sind die beiden Control-
Racks angebracht, gefolgt von den beiden Niederspannungsports auf der darunterliegenden Ebene. 
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Der Mittelspannungsport einschließlich des von Schaffner gefertigten 20-kHz-Dreiport-Dreiphasen-
Transformators (siehe auch Abbildung 38) befinden sich auf der mittleren Ebene. Der zweite 3ph-TAB-
Wandler für den Back-to-Back-Betrieb ist auf den unteren beiden Ebenen zu finden. Aufgrund von Lie-
ferverzögerungen bei den 10-kV-SiC-MOSFET-Prototypen konnte der 3ph-TAB-Wandler im Rahmen 
der Projektlaufzeit nicht im Detail vermessen werden. Nichtsdestotrotz konnten detaillierten Messun-
gen im Dual-Active-Bridge Betrieb [39] (ohne den Mittelspannungsport) und erste Messungen im 3ph-
TAB-Betrieb durchgeführt werden. Abbildung 39 zeigt die Spannungs- und Stromverläufe des 3ph-TAB-
Wandlers im Leerlauf bei nominalen Portspannungen. Die Spannung vu,p1 ist in Dunkelblau dargestellt, 
die Spannung vu,p2 in Hellblau und vu,p1 in Magenta. Die grüne Kurve entspricht dem Phasenstrom iu,p1 
der Phase u von Port 1. Wie zu erkennen ist, entstehen bei den Schaltvorgängen der 10-kV-SiC-MOS-
FETs große Stromspitzen. Dies ist auf den geringen Phasenstrom zurückzuführen, der nicht ausrei-
chend ist, um die Ausgangskapazitäten der 10-kV-SiC-MOSFETs umzuladen und damit zu quasi hart-
schaltenden Schaltvorgängen am Ende der Totzeit führt. Detaillierte Informationen sind in [40] [41] zu 
finden. 

 

Abbildung 39: Spannungs- und Stromformen des 3ph-TAB-Wandlers im Leerlauf bei nominalen 
Portspannungen, Vp1 = 5 kV, Vp2 = 380 V und Vp2 = 760 V 

Darüber hinaus wurden erste Wirkungsgradmessungen bei halben Nennspannungen durchgeführt, die 
in Tabelle 2 zusammengefasst sind. Wie zu erkennen ist, konnte ein bidirektionaler Leistungsfluss zwi-
schen jedem Port eingestellt und damit die theoretischen Überlegungen und erarbeiten Methoden 
verifiziert werden. Der Wirkungsgrad des 3ph-TAB-Wandlers liegt oberhalb von 93 %. 

Tabelle 2: Wirkungsgradmessungen am TAB-Wandler 

Pp1 Pp2 Pp3 Wirkungsgrad
 4,35 kW  0,00 kW -4,09 kW 94,0 % 
-5,00 kW  0,00 kW 5,25 kW 95,2 % 
 0,00 kW  5,10 kW -4,77 kW 93,5 % 
 4,95 kW  4,80 kW -9,35 kW 95,4 % 
-5,00 kW -1,95 kW 7,30 kW 95,2 % 
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2.2. Leistungshalbleiterbauelemente (AP2) 
In diesem Arbeitspaket AP2 liegt der Fokus auf der optimierten Ausnutzung und Weiterentwicklung 
von Leistungshalbleiterbauelementen. 

Dabei gliedert sich das AP2 in Unterarbeitspakete zu Untersuchungen hinsichtlich neuer verfügbarer 
Materialien für Leistungshalbleiter und dadurch erreichbarer Betriebsfrequenzen, der Optimierung 
des Verhaltens von MV-IGBTs durch Treiber- und Hilfsschaltungen und der Leistungssteigerung von 
thyristorbasierten Bauelementen. 

Bei der Optimierung des Verhaltens von MV-IGBTs wurde zunächst eine neuartige Treiberschaltung 
zur dynamischen Ansteuerung des IGBTs während der Schalthandlungen entwickelt. Anschließend 
wurden gängige Schutzkonzepte untersucht und weitere Schutzschaltungen und -konzepte entwickelt 
und aufgebaut. Abschließend wurden unter Zuhilfenahme des neuartigen Treibers Untersuchungen 
hinsichtlich des Schaltverhaltens von MV-IGBTs in Bezug auf Schaltverluste und elektromagnetischen 
Emissionen während des Schaltens durchgeführt. 

In den Unterarbeitspaketen hinsichtlich der Steigerung der Schaltleistung thyristorbasierter Bauele-
mente, liegt der Hauptbestandteil der Tätigkeit in der Untersuchung des IETO-IGBT-Konzeptes. Die 
einzelnen Pakete unterteilen sich in Gehäuse- sowie Treiberelektronikentwicklung für das Parallelkon-
zept aus thyristor- und transistor-basierten Bauelementen, numerischen 2D-FEM Simulationen sowie 
eine anschließende Charakterisierung des Prototyps. Für die Gehäuseentwicklung mussten thermi-
sche, elektrische sowie mechanische Aspekte berücksichtigt werden, während bei der Treiberelektro-
nik vor allem eine zuverlässige Bereitstellung der zeitverzögerten Steuersignale sichergestellt werden 
musste. Für die Simulationen hingegen wurden mit dem Softwaretool Sentaurus TCAD der Firma Sy-
nopsys Modelle von Hochleistungshalbleitern erstellt. Diese wurden dann in einer FEM-Spice Simula-
tion verwendet um die theoretischen Vorteile des Konzeptes zu untersuchen. Die abschließenden Mes-
sergebnisse zeigen die realen Vorteile, die der IETO-IGBT hinsichtlich einer Verlustverkleinerung mit 
sich bringt. 

2.2.1. Neue Materialien und Betriebsfrequenzen (AP2.1) 

 

Abbildung 40: Verlustvergleich von 1,0 kHz 7,5 MW Dual-Active-Bridge mit verschiedenen Halblei-
tertechnologien  

In diesem Arbeitspaket wurden neuartige, kommerziell verfügbare Halbleiterbauelemente (SiC MOS-
FETs) recherchiert und für Ihren Einsatz in Mittelspannungsumrichtern identifiziert. Hierzu wurden Si-
mulationsmodelle erstellt, mit deren Hilfe die Umrichterverluste vor allem in DC-Applikationen be-
stimmt werden können. Dabei lag die Verwendung in Mittelspannungs-DC-DC-Wandlern im Vorder-
grund.  
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Die Leistung der 7,5 MW Dual-Active-Bridge wurde mithilfe einer PLECS-Simulation untersucht. Die 
Dual-Active-Bridge wird mit verschiedenen Leistungshalbleiterbauelementen realisiert. Der Verlust-
vergleich einer 7,5 MW Dual-Active-Bridge bei einer Betriebsfrequenz von 1,0 kHz ist in Abbildung 40 
dargestellt. 

Die Verluste von SiC MOSFET-basierten Wandlern sind wesentlich geringer als bei Si IGBT- und IGCT-
basierten Wandlern. Durch die Parallelschaltung von 2,0 uF Snubberkondensatoren können die Ver-
luste von IGCT-basierten Wandlern auf die gleichen Werte wie bei SiC MOSFET-basierten Wandlern 
reduziert werden. Dabei hat sich gezeigt, dass die Vorteile der SiC-Bauteile in dieser Applikation nicht 
so selbstverständlich sind wie in anderen Anwendungen. Durch das weichschaltende Prinzip des DC-
DC-Wandlers werden die Schaltverluste bereits verringert. Die sehr guten Abschalt-Eigenschaften von 
SiC-Dioden werden zunächst nicht genutzt.  

Allerdings hat sich gezeigt, dass vor allem in Teillastbereichen des Umrichters, in denen der Umrichter 
im hartschaltenden Bereich arbeitet, Verluste drastisch reduziert werden können, siehe Abschnitt 
2.1.1 und Abbildung 5. Zusätzlich muss der weichschaltende Betrieb des Umrichters nicht mehr zwin-
gend sichergestellt werden um einen Ausfall der Bauteile zu verhindern. Dadurch ist die Verwendung 
eines „Auxiliary Resonant Commutated Pole“ nicht mehr unbedingt notwendig, was zu einer Reduktion 
von Verlusten und Umrichterkomplexität führt.  

Außerdem kann im Vergleich zu SiC-MOSFETs die Betriebsfrequenz eines Wandlers, der aus IGCTs mit 
Snubberkondensatoren besteht, nicht weiter erhöht werden, da obwohl die Gesamtverluste ähnlich 
derer mit SiC-MOSFETs sind, die Schaltverluste deutlich höher sind. Daher gelten die SiC-MOSFETs wei-
terhin als vielversprechendes Bauteil für eine Dual-Active-Bridge mit höhere Schaltfrequenz. 
 
2.2.2. MV-IGBTs – Treiber (AP2.2) 

In diesem Unterarbeitspaket wurde zunächst ein neuartiger Treiber für MV-IGBTs entwickelt, welcher 
dazu in der Lage ist dynamisch während der Schaltvorgänge das Verhalten des IGBTs zu beeinflussen 
[42]. 

 

Abbildung 41: Ersatzschaltbild des GaN-Treibers [42] 

Konventionelle Gate-Treiber bestehen aus einer Push-Pull-Stufe, welche via Gate-Widerstände an das 
Gate des zu treibenden Leistungshalbleiters angeschlossen wird. Meistens kommen dabei ein Gate-
Widerstand für den Einschalt- und einer für den Ausschaltvorgang zum Einsatz. Damit kann das Ver-
halten des Leistungshalbleiters für das Ein- und Ausschalten im nominalen Betriebspunkt optimiert 
werden. Durch die Push-Pull-Stufe wird, je nachdem, ob ein- oder ausgeschaltet werden soll, entweder 
die positive Steuerspannung über den Einschaltwiderstand fest an das Gate des Leistungshalbleiters 
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geschaltet, oder aber die negative Steuerspannung über den Ausschaltwiderstand. Damit ist der Lade-
strom in die Gate-Kapazität einzig allein über das Verhalten der Push-Pull-Stufe, dem jeweiligen Wi-
derstand und der Gate-Kapazität festgelegt. 

Im Gegensatz zu einem konventionellen Treiber besteht der entwickelte Treiber aus einer Halbbrücke, 
einem externen passiven Bauelement (Widerstand oder Induktivität) und einer Steuereinheit, siehe 
Abbildung 41. Die Halbbrücke ist aufgebaut aus zwei Gallium Nitrid (GaN) high-electron-mobility tran-
sistors (HEMTs). Während eine Push-Pull-Stufe entweder ein- oder ausgeschaltet bleibt, können die 
GaN-HEMTs wie bei einem Tiefsetzsteller mit einer hohen Taktrate und einem veränderlichen Tastgrad 
schalten und somit den Ladestrom der Gate-Kapazität aktiv beeinflussen. In dem Falle des aufgebauten 
Treibers schalten die GaN-HEMTs mit einer Taktfrequenz von 20 bis 30 MHz. Der Tastgrad ist anhand 
des GaN-HEMTs mit der Bezeichnung Son definiert. Dabei bedeutet ein Tastgrad von 0, dass der Schalter  

 

Abbildung 42: Verschiedene Tastgrade bei 20 MHz Schaltfrequenz des Treibers [42] 

immer aus ist und der untere Schalter Soff komplementär dazu eingeschaltet ist. In Abbildung 42 ist 
exemplarisch dargestellt, wie die Leistungsstufe schaltet. Der Treiber ist nicht mit einem IGBT verbun-
den und die Ausgangsspannung des Treibers wurde gemessen. Dabei ist eine Taktfrequenz von 20 MHz 
bei vier verschiedenen Tastgraden abgebildet. In dem ersten Bereich ist der Tastgrad 0 und somit die 
Ausgangsspannung der Treiberstufe gleich der negativen Steuerspannung von -5 V. Der zweite Ab-
schnitt zeigt einen Tastgrad von 1 und somit kontinuierlich die positive Steuerspannung am Ausgang 
der Treiberschaltung. Der dritte und vierte Abschnitt zeigen jeweils einen Tastgrad von 0,75 und 0,9.  

Abbildung 43 zeigt exemplarisch einen Einschaltvorgang eines MV-IGBTs unter Verwendung des neu 
entwickelten GaN-Treibers. Die Messungen wurden in einem Hochspannungsprüfstand des Instituts 
PGS durchgeführt. Dabei wird das induktive Schaltverhalten von Leistungshalbleitern in einer Halbbrü-
ckenkonfiguration mit einer Diode untersucht. Der Einschaltvorgang unterteilt sich dabei in drei ver-
schiedene Abschnitte. Anfangs wird der Treiber für eine Zeit tdelay mit einem Tastgrad von 1 betrieben, 
um die Einschaltverzögerung des MV-IGBTs auf ein Mindestmaß zu reduzieren. Anschließend wir der 
Tastgrad des Treibers für die Zeit tsw reduziert, um eine Beeinflussung des Schaltverhaltens während 
des Schaltvorganges zu erreichen. 
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Abbildung 43: Einschaltvorgang eines MV-IGBTs mit GaN-Treiber [42] 

Dabei bedeutet eine Reduzierung des Tastgrades im Allgemeinen eine Verlangsamung des Schaltvor-
ganges und eine Reduzierung der Diodenrückstromspitze. Zusätzlich dazu bedeutet die Verlängerung 
der Zeit tsw mit einem Tastgrad dsw grundsätzlich eine weitere Verlangsamung des Schaltvorganges. 
Durch die verschiedenen Kombinationen von tsw und dem Tastgrad dsw ist somit eine Optimierung des 
Schaltvorganges möglich. Weiterhin ist es möglich während der Schaltzeit tsw den Tastgrad zu variieren 
und somit einen zusätzlichen Freiheitsgrad in der Optimierung zu gewinnen. Im letzten Abschnitt des 
Einschaltvorgangs wird der Tastgrad abschließend auf 1 gesetzt, um die Gate-Spannung auf die positive 
Betriebsspannung festzusetzen. Damit ist der Einschaltvorgang abgeschlossen und der IGBT befindet 
sich im Leitbetrieb. 

 

Abbildung 44: Vergleich von konventioneller und GaN-Treibereinheit [42] 

In Abbildung 44 sind die Ergebnisse von Vergleichsmessungen zwischen einer konventionellen und der 
GaN-Treibereinheit dargestellt. Zwei verschiedene Optimierungen wurden dabei mit der GaN-Trei-
bereinheit erreicht. Die erste Optimierung versucht die Rückstromspitze der Diode in einer Halbbrü-
ckenkonfiguration konstant zu halten, während die Einschaltverluste des IGBTs verringert werden. Bei 
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gleichbleibender Rückstromspitze konnten so die Einschaltverluste des IGBTs um 20% verringert wer-
den. Die zweite Optimierung versucht bei gleichbleibenden Einschaltverlusten die Rückstromspitze der 
Diode zu minimieren. Dabei wurde die Rückstromspitze um 18% verringert, während die Einschaltver-
luste um 1,8% gesunken sind. 

Analog zu dem Einschaltvorgang lässt sich der Ausschaltvorgang in ähnlicher Weise beeinflussen und 
wird daher hier nicht näher betrachtet. Insgesamt ist eine gute Beeinflussbarkeit des IGBT Schaltver-
haltens erreicht worden. 

2.2.3. MV-IGBTs – Schutzkonzepte und Schutzbeschaltung (AP2.3) 

Im Allgemeinen betrachtet man bei Treibereinheiten für IGBTs den Überspannungs- und Überstrom-
schutz. Während eine Spannungsmessung und Rückkopplung für eine Überwachung über den Kollek-
toranschluss des IGBTs mit recht simplen Methoden möglich ist, ist eine Überwachung hinsichtlich 
Überströmen komplizierter. Dementsprechend wurde sich in diesem Arbeitspaket hauptsächlich mit 
Konzepten hinsichtlich eines Überstromschutzes befasst. 

Eine Möglichkeit des Überstromschutzes, welche im Rahmen des AP2.3 untersucht wurde, ist die di-
rekte Messung des Stromanstiegs und –abfalls über leiterplattenintegrierte Rogowski-Spulen. Die Vor-
teile von leiterplattenintegrierten Rogowski-Spulen liegen dabei in der Reproduzierbarkeit der physi-
kalischen Parameter und der exakten Platzierbarkeit auf den IGBT-Modulen, welche in Mittelspan-
nungsanwendungen zum Einsatz kommen. 

 

Abbildung 45: Leiterplattenintegrierte Rogowski-Spule 

Abbildung 45 zeigt eine der entworfenen leiterplattenintegrierten Rogowski-Spulen zur Überwachung 
des Stromgradienten eines IGBT-Moduls. Dabei ist die Aussparung in der Mitte genau dem IGBT-Modul 
angepasst, so dass die Rogowski-Spule exakt um die Emitter-Anschlüsse des Moduls gelegt werden 
kann. So ist der stromführende Pfad immer genau innerhalb der Rogowski-Spule positioniert und eine 
Varianz in der Stromgradientenmessung kann minimiert werden. 

Eine Messung des Stromgradienten erfolgt nun nach 𝑈RC = 𝑀 ∙ dd  wobei M die Koppelinduktivität zwi-
schen dem innerhalb der Rogowski-Spule durchgeführten Leiter und der Rogowski-Spule ist. 

Mit dieser Rogowski-Spule können sehr steile Stromanstiege mittels eines Schwellwerts detektiert 
werden, welche einem Kurzschlussstrom durch das IGBT vorangehen. Dadurch kann der IGBT-Treiber 
frühzeitig einen Kurzschlussfall entdecken und dementsprechend das IGBT sicher abschalten, um einen 
Ausfall des Bauteils zu verhindern. Dabei können entgegengesetzt einer Entsättigungsdetektion selbst 
Kurzschlüsse während des Einschaltvorgangs eines IGBTs detektiert werden. Eine Entsättigungsdetek-
tion kann erst die Überwachung des IGBTs übernehmen, wenn die Vorwärtsspannung des IGBTs die 
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Sättigungsspannung erreicht hat. Dies ist bei einer Überwachung basierend auf Rogowski-Spulen nicht 
der Fall, da statt der Vorwärtsspannung direkt der Stromgradient überwacht wird. 

Ein Nachteil der Überwachung via Rogowski-Spulen ist, dass so nur Kurzschlussfälle wegen des steilen 
Stromgradienten erkannt und abgeschaltet werden können. Generelle Überstromüberwachung ist al-
leine durch Rogowski-Spulen nicht möglich. 

Damit auch ein Überstrom überwacht werden kann, muss mithilfe einer Integratorschaltung aus der 
Ausgangsspannung der Rogowski-Spule eine Spannung proportional zum Strom nach 𝑈Strom = 𝑀 ∙ d𝑖d𝑡 d𝑡 = 𝑀 ∙ 𝐼 

gebildet werden. 

Abbildung 46 zeigt eine entwickelte Integratorschaltung für die leiterplattenintegrierten Rogowski-
Spulen. Dabei wird zunächst das Signal der Rogowski-Spule mit einem aktiven Integrator integriert und 
anschließend über einen nicht-invertierenden Verstärker hinsichtlich der Amplitude angepasst. Der 
Integrator und die Verstärkerschaltung sind durch einen Hochpass voneinander entkoppelt, um einen 
DC-Offset zu vermeiden. 

 

Abbildung 46: Integratorstufe; Messung eines Einschalt- und Ausschaltvorganges 

Des Weiteren zeigt die Abbildung 46 einen gemessenen Verlauf eines Einschalt- und Ausschaltvorgan-
ges von einem IGBT. Dabei ist zu erkennen, dass sowohl der Stromanstieg, der Strom durch den IGBT, 
als auch der Stromabfall beim Ausschalten gut sichtbar sind. In der Messkurve ist die Ausgangsspan-
nung des Verstärkers direkt aufgetragen. Um den realen Strom aufzuzeigen, muss diese Messkurve 
zusätzlich mit einem Faktor gewichtet werden. Ansonsten folgt der Messaufbau aus Rogowski-Spule 
und Integratorschaltung dem Teststrom gut und somit kann durch diese Messanordnung ein Über-
strom erkannt und abgeschaltet werden. 

Die Funktionsweise von verschiedenen Schaltungen zur Entsättigungsdetektion und als spezieller zu-
sätzlicher Anwendungsfall als Nullspannungsdetektion wurde zusätzlich zu den Rogowski-Spulen un-
tersucht. Nähere Informationen dazu sind in [43] veröffentlicht worden.  

2.2.4. MV-IGBTs – Tradeoff Schaltverluste gegen EMV (AP2.4) 

Während in AP2.2 lediglich untersucht wurde inwiefern eine IGBT Schalthandlung durch eine aktive 
Treiberschaltung beeinflussbar ist, wurde in diesem Arbeitspaket untersucht inwiefern das EMV-Spekt-
rum durch eine Optimierung der Schaltverluste beeinflusst wird. Da hier nur Bauteiltests durchgeführt 
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wurden und keine Verwendung innerhalb eines leistungselektronischen Wandlers untersucht wurde 
ist eine kontinuierliche Messung des EMV-Spektrums nicht ohne weiteres möglich. Im Rahmen dieses 
Arbeitspaketes wurden daher direkt die Frequenzspektren der Schaltvorgänge im Einzelnen gebildet 
und miteinander verglichen. Dies ermöglicht äquivalent zu einer EMV-Messung eine Abschätzung hin-
sichtlich des abgestrahlten Spektrums, da das Spektrum direkt mit der Flankensteilheit der Spannungs- 
und Stromkomponenten zusammenhängt. 

 

Abbildung 47: Frequenzspektrum des Stromes bei der Einschalttransiente; Einschaltverluste mini-
miert bei gleichbleibender Rückstromspitze 

Abbildung 47 zeigt das Frequenzspektrum des Stromes während des Einschaltvorganges eines MV-
IGBTs. In Blau ist die Verwendung eines konventionellen Treibers und in Rot die Verwendung des in 
2.2.2 vorgestellten Treibers dargestellt. Dabei wurde mit dem vorgestellten Treiber eine Optimierung 
der Einschaltverluste bei gleichbleibender Rückstromspitze durchgeführt. In den Bereichen von 20 kHz 
bis 1 MHz und 20 MHz bis zum Ende der Frequenzskala sind die beiden Spektren deckungsgleich. Das 
bedeutet, dass hier beim Einschaltvorgang unabhängig von der Treibereinheit die EMV-Strahlung die 
Gleiche ist. In dem Bereich von 1 MHz bis 2 MHz ist der Pegel bei der Verwendung des konventionellen 
Treibers höher, als der bei Verwendung der GaN-Treibereinheit. Andererseits ist in dem Bereich von 2 
MHz bis 20 MHz die der Pegel bei Verwendung der GaN-Treibereinheit höher. Dies ist lediglich eine 
Verschiebung des Maximalpegels auf Grund der schnelleren Einschalttransiente bei Verwendung des 
GaN-Treibers. Der höhere Pegel im Bereich 2 MHz bis 20 MHz unter Verwendung des GaN-Treibers 
spricht für eine insgesamt höhere EMV-Abstrahlung, im Vergleich zum konventionellen Treiber. 

 
Abbildung 48: Frequenzspektrum des Stromes bei der Einschalttransiente; Rückstromspitze mini-

miert bei gleichbleibenden Einschaltverlusten 
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In Abbildung 48 ist ein Vergleich zwischen der Verwendung eines konventionellen Treibers und der 
aktiven Treibereinheit für ein anderes Optimierungsziel dargestellt. Dabei wurde in diesem Fall die 
Rückstromspitze minimiert und die Einschaltverluste denen unter der Verwendung des konventionel-
len Treibers angepasst. Auch hier ist eine Verschiebung von Pegeln hin zu höheren Frequenzbereichen 
zu beobachten, so wie eine generelle Pegelerhöhung im Vergleich zum konventionellen Treiber. Dies 
liegt daran, dass auch in diesem Optimierungsfall der aktive Treiber das Bauteil zuerst sehr schnell 
anschalten muss, um anschließend den Einschaltvorgang abzubremsen. Dadurch wird die Rückstrom-
spitze minimiert, während die Einschaltverluste gleichbehalten werden können. Allerdings führt dies 
durch den zuerst erfolgenden schnellen Stromanstieg zu einer erhöhten EMV, was in dem Frequenz-
spektrum des Stromes im Bereich von 2 MHz bis hin zu 20 MHz ersichtlich ist. 

Abschließend lässt sich sagen, dass sowohl Verluste, als auch genereller Bauteilstress zwar minimiert 
werden können, diese Optimierungen jedoch mit einer Erhöhung der EMV einhergehen. Daher muss 
im Falle einer Anwendung von aktiven Treiberschaltungen in erster Instanz für eine bessere Filterung 
und Abschirmung gesorgt werden. 

Die Untersuchung der Frequenzspektren für die Spannung kommt zu einem ähnlichen Ergebnis wie für 
die Spektren der Ströme. Auch hier erfolgt durch die aktive Treibereinheit eine Beschleunigung der 
Spannungsänderung, was zu einer Erhöhung der leitungsbasierten Emissionen führt. Diese können in 
der Anwendung bei elektrischen Maschinen zu höheren Ausfallraten führen. Daher müssen hier grö-
ßere Filter verwendet werden, was zu einer Kostenerhöhung des Systems führt. 

2.2.5. Steigerung der Schaltleistung thyristorbasierter Bauelemente (AP2.5) 

Im Rahmen des Arbeitspakets 2 wird die Kombination aus einem Integrated Emitter Turn-off (IETO) 
Thyristor und einem Insulated-Gate Bipolar Transistor (IGBT) untersucht. Der IETO ist eine Abwandlung 
des ETO (Emitter Turn-Off)-Konzeptes, ursprünglich entwickelt von A. Huang, wobei der IETO aber die 
Integration von Treiberkomponenten in das Gehäuse vorsieht. Der ETO Thyristor wiederum kann als 
Abwandlung des GCT (Gate-Commutated Thyristor)-Konzeptes gesehen werden und vermeidet die 
Verwendung von Elektrolytkondensatoren. Zu den Vorteilen des IETO/ETO-Ansatzes zählen vor allem 
höhere Abschaltströme und eine verlängerte Lebensdauer aufgrund von vereinfachter Ansteuerungs-
elektronik.  

Die Eigenschaften des IETO-Konzeptes wurden in vorherigen Doktorarbeit untersucht und dienen als 
Grundlage für das hier untersuche Bauelement. Aufgrund seiner geringen Durchlassverluste wird der 
IETO als geeigneter Kandidat für die Verwendung in weichschaltenden DC-DC-Wandlern gesehen, un-
terliegt aber wie jedes Halbleiterbauelement dem Kompromiss aus Durchlassverlustoptimierung und 
Schaltverlustoptimierung. Hier verfolgt man das Ziel den IETO als durchlassoptimiertes Bauelement 
einzusetzen und zusätzlich einen IGBT zu verwenden, welcher schaltverlustoptimiert ist. Folglich soll 
der IGBT die kritischen Schalthandlungen übernehmen. Es wird eine Parallelschaltung aus IETO und 
IGBT verwendet, welche allerdings auch einem integrierten Ansatz folgen soll. Abbildung 49 stellt das 
Ersatzschaltbild des IETO-IGBT sowie dessen Schaltsequenz dar. Für den IETO werden zwei MOSFETs 
benötigt, die beide eine Rolle bei der Kommutierung des Stroms zwischen Gate und Kathode spielen. 
Der Vollständigkeit halber wurden die antiparallelen Dioden beider Bauelemente mit eingezeichnet, 
jedoch kommen diese in der weiteren Untersuchung nicht zu tragen. 

Der Einschaltvorgang wird durch das Einschalten von S2 initiiert. Der IGBT erlaubt damit eine kontrol-
lierte Stromflanke bis zum Laststrom, welcher kurz darauf durch Einschalten von S1 größtenteils über-
nommen wird. Das Einschalten von S1 wird hierbei durch einen Impulsstrom in das Gate von S1 ausge-
löst. Durch Öffnen von SG und Schließen von SC sowie Bereitstellung eines Haltestroms kann hierbei 
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ein dauerhafter Durchlassbetrieb von S1 sichergestellt werden. Während des eingeschalteten Zustands 
des IETO-IGBT befinden sich beide Halbleiterbauelemente im Durchlassbetrieb, um so die Verluste zu 
minimieren.  

 

Abbildung 49: Ersatzschaltbild und Schaltsequenz des IETO-IGBT [44] 

Der Ausschaltvorgang hingegen stellt eine Umkehrung der Einschaltsequenz dar. Zuerst wird S1 ausge-
schaltet, indem SG geschlossen und SC geöffnet wird. Dies führt zur Kommutation des gesamten Stroms 
von S1 hin zu S2. Mit einer fest eingestellten Verzögerungszeit wird dann der IGBT S2 ausgeschaltet und 
übernimmt somit die kritische Schalthandlung.  

 

Abbildung 50: 2-D FEM Modell des GCT (links) und IGBT (rechts) [44] 

 Um das Potential des IETO-IGBT zu untersuchen wurden Finite-Element (FEM) Simulationen verwen-
det, da so komplexe Halbleiterstrukturen abbildbar sind und somit mehr Potential bieten als übliche 
SPICE Simulationen. Abbildung 50 zeigt das 2D Simulationsmodell des GCT und IGBTs. Diese Modelle 
werden innerhalb der Simulation in einer Schaltung eingesetzt, welche in Abbildung 51 dargestellt ist. 
Hierbei werden nur der GCT und IGBT als FEM-Modelle hinterlegt, die restlichen Komponenten wurden 
als SPICE-Modelle implementiert. Die Simulation zeigte, dass durch eine gegenseitige Abstimmung der 
Halbleitereigenschaften beider Bauelemente sowie der Schaltsequenz eine Reduktion der Gesamtver-
luste von ca. 33% im Vergleich zur alleinigen Nutzung eines IETOs erreicht werden kann. Hierbei wur-
den Dotierkonzentration, Ladungsträgerlebensdauer, relativer Anteil an Siliziumfläche sowie Verzöge-
rungszeit variiert. Ziel war die Berechnung einer optimierten Lösung, die als technologisches Ziel auf-
gefasst werden kann. Die Untersuchungen machen auch deutlich, dass es ein deutliches Minimum für 
die Beziehung zwischen Abschaltverlusten und Verzögerungszeit gibt. Dies konnte auf die erhöhten 
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Schaltverluste bei kleiner Verzögerungszeit und erhöhte Durchlassverluste des IGBTs bei großer Ver-
zögerungszeit zurückgeführt werden. Hierbei sorgt eine kleine Verzögerung für nicht genügend Re-
kombinationszeit im IETO und muss hart schaltend aus dem Bauteil entweichen, andererseits sorgt 
eine große Verzögerung für eine längere Leitphase des schlecht leitenden IGBTs. 

  

Abbildung 51: Elektrische Schaltung, Kenndaten und Ergebnis der Simulation [44] 

Abbildung 52 zeigt einen beispielhaften Ausschaltvorgang des IETO-IGBT mit dem in Abbildung 51 dar-
gestellten Ersatzschaltbild. Die Kommutation des Gesamtstroms auf den IGBT nach Ausschalten des 
IETO ist bei 465 µs gut zu erkennen. Mit einer Verzögerung von etwa 20 µs findet dann das Öffnen des 
IGBTs statt, welches eine Stromspitze durch den IETO aufgrund von nicht rekombinierten Ladungsträ-
gern verursacht. Je länger die Verzögerung, desto kleiner die simulierte Stromspitze. Anhand dieser 
Verläufe kann die Ausschaltenergie in Abhängigkeit von der Verzögerungszeit berechnet werden. 

  

Abbildung 52: Simulativer Ausschaltvorgang des IETO-IGBT sowie Vergrößerung [44] 
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2.2.6. Weiterentwicklung Integrationskonzepte Treiber-Presspack (AP2.6) 

Die Kombination eines IETO mit einem IGBT erfordert einen niederinduktiven Aufbau und somit die 
Entwicklung eines entsprechenden Gehäuses, welche alle benötigten Komponenten kompakt unter-
bringt. Hierzu zählen der GCT-Wafer, die IETO-MOSFETs, die IGBTs sowie Treiberkomponenten welche 
räumlich nah zu den Halbleitern verbunden werden müssen. In Abbildung 53 ist ein Bild des entwickel-
ten Druckkontaktgehäuses sowie die GCT-Druckverteilung anhand einer Fujiscale-Druckmessfolie. Es 
ist zu sehen, dass ein homogener Druck über alle Kathodeninseln des GCT-Wafers erreicht werden 
konnte und somit keine lokal erhöhte mechanische Kraft auf das Bauelement wirkt. 

   

Abbildung 53: Bilder des IETO-IGBT-Gehäuses und der Druckverteilung mit Fujiscale-Folie 

Abbildung 54 zeigt die im Gehäuse eingesetzte Hauptplatine. Bei dieser ist der Gate-MOSFET in der 
Mitte platziert, umringt von drei Kathoden-MOSFETs. Teile des IGBT-Treibers, wie der Treiber-IC, be-
finden sich ebenfalls auf der Platine um somit den Kommutationspfad zu verkleinern. Dies ist vor allem 
bei dynamischen Vorgänge von Bedeutung, da hier große Kommutationsschleifen zu Stabilitätsprob-
leme führen können. Da die IGBTs und der GCT aufgrund unterschiedlicher Gehäusearten ihrerseits 
nicht beide druckkontaktiert werden können, musste eine mechanische Entkopplung der IGBTs durch 
Flechtdrähte erreicht werden. Um die summierte Stromtragfähigkeit der IGBTs in einem ähnlichen Be-
reich wie der GCT zu halten wurde an dieser Stelle eine Parallelschaltung von 4 IGBTs vorgesehen. 
Diese wurden in einer radialen Anordnung um 90° versetzt zueinander platziert. Hiermit wird einer 
allzu großen Streuung der parasitären Induktivität zwischen GCT und IGBT entgegengewirkt. 

 

Abbildung 54: Bild der IETO-IGBT-Hauptplatine 

Um den IETO-IGBT anzusteuern wird eine Treiberschaltung benötigt, die die Steuersignale an beide 
Halbleiterbauelemente zuverlässig senden sowie mögliche Fehlerzustände detektieren und behandeln 
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kann. Auf Basis vorheriger Arbeiten für den IETO wurde hierbei eine Treiberplatine entwickelt, welche 
sowohl ein stromgesteuertes Bauelement wie den GCT als auch spannungsgesteuerte Bauelemente 
wie die im IETO enthaltenen MOSFETs und den parallelen IGBT steuern kann. Abbildung 55 zeigt hier-
bei den entwickelten Treiber und ein Ersatzschaltbild des angesteuerten Bauelements. 

  

Abbildung 55: IETO-IGBT Treiber und Ersatzschaltbild des IETO-IGBT 

Die Funktionalität der Treibereinheit wurde mit dem beschriebenen Gehäuse verifiziert. In der  
Abbildung 56 sind die Gate-Spannungen- und Ströme für ein beispielhaftes Ein- und Ausschalten des 
IETO-IGBT dargestellt. Das Einschalten zeigt das Schließen des IGBTs, gefolgt von einem um 5 µs ver-
zögertem Strompuls in das Gate des GCTs. Das Öffnen des Gate-MOSFETs wirkt hierbei unterstützend 
bei der schnellen Kommutation auf das Gate von S1. Bei dem Ausschaltvorgang des IETO-IGBT ist das 
Öffnen des Kathoden-MOSFET und Schließen des Gate-MOSFET erkennbar, welches die Kommutie-
rung des Stroms von Kathode des GCT zum Gate hin bewirkt und eine Unity-Gain-Abschaltung ermög-
licht wird. Mit einer Verzögerung von 50 µs wird dann der schaltoptimierte IGBT abgeschaltet, welcher 
zu diesem Zeitpunkt den kompletten Laststrom übernommen hat. Durch den auf der Platine einge-
setzten CPLD lassen sich die Verzögerungszeiten beliebig einstellen und so die Einflüsse auf das Schalt-
verhalten untersuchen.  

 

Abbildung 56: Gate-Spannungen und -ströme bei Einschalten und Ausschalten des IETO-IGBTs 

2.2.7. Aufbau neuer thyristorbasierter Bauelemente für MV-DC-DC-Wandler (AP2.7) 

Der IETO-IGBT wurde in einem Doppelpulsprüfstand bei 1 kV und Strömen bis zu 100 A getestet, bei-
spielhaft dargestellt in Abbildung 57. Hierbei wurde die Verbesserung der Ausschaltverluste unter-
sucht, vor allem die Beeinflussung dieser durch die Ausschaltverzögerung zwischen IETO und IGBT. Um 
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die Siliziumflächenvergrößerung durch Einbringen eines zum GCT zusätzlichen Bauelementes klein zu 
halten, wurde nur ein IGBT während der Messungen aktiviert. In Abbildung 58 ist zu sehen, dass bei 
50 µs Verzögerung eine Reduktion der Ausschaltverluste von 50 % im Vergleich zum IETO-Betrieb ohne 
IGBT erreicht werden kann. Ebenfalls ist erkennbar, dass durch die Kombination eines durchlassopti-
miertem GCT mit schaltoptimiertem Bauteil wie einem IGBT die Gesamtverluste verringert werden 
können, da ein Arbeitspunkt näher zu (0,0) in der Technologiekurve erreicht wird. 

  

Abbildung 57: Induktives Einschalten bei 1200 V/90 A sowie Ausschalten bei 1200 V/100 A 

  

Abbildung 58: Einfluss der Ausschaltverzögerung auf Ausschaltverluste und Vergleich mit IETO 

Damit ist gezeigt worden, dass mit dem IETO-IGBT signifikante Verlustreduktionen erreicht werden 
können, die vor allem in weichschaltenden DC-DC-Wandlern von großen Vorteil wären. Dies wird mit 
einer vergleichsweise kleinen Siliziumflächenvergrößerung erreicht, da der IGBT eine stark verkleinerte 
Fläche im Vergleich zum GCT aufweist. Vergleichende Messungen mit großen IGBT Modulen anstelle 
der kleinen diskreten IGBTs, siehe Abbildung 59 und Abbildung 60,  zeigten einen geringen Einfluss auf 
die Ausschaltverluste und sind daher keine sinnvolle Maßnahme zur Verbesserung des Bauelements. 
Stattdessen würde eine Vergrößerung der GCT-Fläche eine Verbesserung der Stromtragfähigkeit mit 
sich bringen und kristallisiert sich hiermit als empfohlene Weiterentwicklungsmaßnahme des Konzep-
tes heraus. 
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Abbildung 59: Strom und Spannungsverläufe für diskrete IGBTs (links) und IGBT Modul (rechts) 

 

Abbildung 60: Einfluss der Si-Fläche und Verzögerungszeit auf Ausschaltverluste bei 800 V, 100 A 

2.3. Transformatoren für Mittelfrequenz (AP3) 
Galvanisch getrennte Hochleistungs-DC-DC Wandler erfordern aufgrund der getakteten Spannungen 
und Ströme eine veränderte Auslegung des Transformators gegenüber marktgängigen 50 Hz Transfor-
matoren. Der Betrieb des neuartigen dreiphasigen 5 MW Mittelfrequenztransformators (MFT) mit 1 
kHz Taktfrequenz und 5 kV DC-Link Spannung ermöglicht eine kompakte Bauweise und führt zu erhöh-
ten Verlustleistungsdichten, weswegen ein besonderer Wicklungsaufbau sowie geeignete Kern- und 
Isolationsmaterialien eingesetzt werden müssen.  

2.3.1. Neue Materialien und Betriebsfrequenzen (AP3.1) 

Im Unterarbeitspaket AP3.1 Neue Materialien und Betriebsfrequenzen, sind unterschiedliche weich-
magnetische Materialien auf die Einsatzmöglichkeit als Kernmaterial in der Anwendung als Kern eines 
Mittelfrequenztransformators untersucht worden. Zu Beginn der Studie wurden unterschiedliche 
magnetischen Eigenschaften von kristallinen Elektrobändern, amorphen und nanokristallinen Materi-
alien gegenübergestellt.  
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Abbildung 61: Übersicht weichmagnetischer Materialien. [45] 

Abbildung 61 zeigt eine Übersicht der genannten Werkstoffe. Auf Basis der Ergebnisse erfolgte eine 
metrologische Charakterisierung von verschiedenen Elektroblechen auf Basis von Eisen-Silizium-Legie-
rungen am Epsteinrahmen und am Tafelmessgerät. Amorphe und nanokristalline Proben wurden als 
Ringproben in Anlehnung an die DIN-Norm 60404 vermessen. Die Magnetisierbarkeit und die im Ma-
terial auftretenden Verluste sind für die Materialproben sind bis zu einer Frequenz von f = 10 kHz er-
folgt.  Die ermittelten Messdaten sind dabei die Basis für eine erfolgte Analyse der maßgeblichen Ma-
terialparameter auf das Verlustverhalten. Insbesondere die Materialdicke und der spezifische elektri-
sche Widerstand der Proben bestimmen dabei die Eisenverluste bei hohen Frequenzen. Es konnte ge-
zeigt werden, dass bis zu einer Frequenz von f = 1 kHz kornorientiertes Material mit einer Dicke von 
bis zu d = 0,27 mm ein vergleichbares Verlustverhalten aufweist wie das nichtkornorientierte Material 
NO10 mit einer Dicke von d = 0,10 mm.  

 

Abbildung 62: Vergleich der gemessenen spezifischen Eisenverluste. 
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In Abbildung 62 sind die gemessenen spezifischen Eisenverluste gegenübergestellt. Sowohl ein hoher 
elektrischer Widerstand, als auch eine dünne Materialdicke kann die erzeugten Verluste im Kernma-
terial verringern. Für höhere Frequenzen steigen die Verluste im Falle von Elektroblechs jedoch stark 
an, sodass hier ein Einsatz bei überproportional Verluste erzeugt. Dabei zeigten Elektrobleche, welche 
eine Kombination aus dünner Schichtdicke und erhöhtem Siliziumgehalts (3,5%wt oder 6,5%wt) vor-
weisen das beste Verlustverhalten unter den Elektroblechen. Zudem wurde die Magnetisierbarkeit in 
Abhängigkeit der Frequenz untersucht, hier haben kornorientierte Materialien einen deutlichen Vor-
teil in der der Anwendung Transformator. Die magnetische Vorzugsrichtung der Materialien kann in 
der Geometrie eines Transformators gut ausgenutzt werden. Somit benötigen kornorientierte Materi-
alien einen reduzierten Magnetisierungsstrom. Zudem zeigte das Material powercore H18 die beste 
Magnetisierbarkeit im untersuchten Frequenzbereich. Bei nichtkornorientierten Materialien konnte 
eine deutliche Verringerung der Permeabilität im untersuchten Frequenzbereich festgestellt werden.  

 

Abbildung 63: Vergleich der gemessenen Permeabilität. 

Des Weiteren wurden nanokristalline und amorphe Materialproben beschafft und auf ihre weichmag-
netischen Eigenschaften untersucht und vermessen. Nanokristalline und amorphe Materialien weisen 
die geringsten Kernverluste im Vergleich auf. Diese Materialien sind jedoch aufgrund des spröden Ma-
terialverhaltens schwer zu verarbeiten, werden häufig als vorgefertigte Ringkerne geliefert. Diese Ring-
kerne sind in den maximalen Abmessungen stark eingeschränkt, sodass der Einsatz dieser Materialien 
als Kernmaterial für dreiphasige Leistungstransformatoren komplexer ist als bei Elektroblech. Elekt-
robleche werden in die gewünschte Geometrie geschnitten und anschließend gestapelt. Zudem haben 
nanokristalline und amorphe Materialien eine verringerte Sättigungsflussdichte von maximal B = 1,5 T 
bzw. B = 1,2 T, welches direkt in einem größeren Kern und mehr Materialaufwand resultiert. Aus den 
genannten Gründen wird die Verwendung von dünnem, kornorientiertem Elektroblech in einem mo-
deraten Frequenzbereich empfohlen.  

Die ermittelten Messdaten sind im Weiteren in die Weiterentwicklung und Validierung von Modellen 
für Kernverluste eingeflossen. Diese erweiterten Verlustberechnungsmodelle, basierend auf einem Se-
parationsansatz, wurden für die Bestimmung der Kernverluste auch bei nicht-sinusförmigem Polarisa-
tionsverlauf, wie er im Transformator einer Dual-Active-Bridge auftritt, angewendet. 
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2.3.2. Nicht-sinusförmige Ströme, Auswirkung auf Kern und Leiter (AP3.2) 

Im Unterarbeitspaket AP3.2 Nicht-sinusförmige Ströme, Auswirkung auf Kern und Leiter wurden die 
Effekte auf weichmagnetische Materialien auf Grund von rechteckförmigen und nicht-sinusförmigem 
Spannungsverläufen, welche dem Betrieb eines Transformators in einer Dual-Active-Bridge entspre-
chen, vermessen und ausgewertet. Dabei wurde eine Verringerung der auftretenden Verluste um bis 
zu 10% im Vergleich zu sinusförmiger Erregung festgestellt. Die Ummagnetisierungsverluste sind pro-
portional zur Fläche unter der gemessenen Hysteresekurve. Abbildung 64 zeigt einen Vergleich der 
gemessenen Hysteresekurven bei sinusförmiger Anregung und bei Erregung mit dem sechsstufigen 
Spannungssignal, wie es in einer dreiphasiger Dual-Active-Bridge (DAB3) anliegt. 

 

Abbildung 64: Vergleich der gemessenen Hysteresekurven bei sinusförmiger und dreiphasiger Dual-
Active-Bridge (DAB3) Erregung. 

Diese Messergebnisse konnten durch einen Vergleich, basierend auf einer Fourier-Zerlegung der Sig-
nale validiert werden. Der sechsstufige Spannungsverlauf besteht aus einer Grundwelle, welche im 
Vergleich zum Sinussignal eine reduzierte Amplitude aufweist. Zusätzlich enthält das Signal einen gro-
ßen Anteil an hochfrequenten Harmonischen, welche jedoch auf Grund ihrer geringen Amplitude kei-
nen signifikanten Beitrag zur Verlustbildung haben. Die Ergebnisse aus diesem Unterarbeitspaket wur-
den auf der „18th European Conference on Power Electronics and Applications“ veröffentlicht [46]. 

 

Abbildung 65:  Vergleich zwischen analytischer Formeln und FEM Simulationen für Folienwicklungen 
bei verschiedenen Eindringtiefen Δ, Porositätsgrad η und Lagenzahl m=4 

In Bezug auf die Wicklungsverluste von magnetischen Komponenten sind unterschiedliche Wicklungs-
typen und Wicklungsanordnungen hinsichtlich der Verlustberechnung, des optimalen Leiteraufbaus 
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und der Fehlerabweichung zwischen verschiedenen Berechnungsmethoden verglichen worden. Die 
Verlustleistungen der Wicklungen sind bezüglich der Verlustanteile von Gleichstrom und hochfrequen-
ten Wechselströmen untersucht worden. Zunächst sind verschiedene klassische und modifizierte ana-
lytische Berechnungsmethoden mit Hilfe einer Literaturrecherche erfasst, implementiert und in Ab-
hängigkeit der geometrischen Abmessungen analysiert worden (siehe Abbildung 65) [47] [48] [49]. Die 
allgemeinen mathematischen Ausdrücke basieren hauptsächlich auf einer 1-dimensionalen (1D) Ver-
einfachung der magnetischen Feldstärke im Wicklungsbereich, sodass die Komplexität der Verlustbe-
rechnung in dem realen Aufbau vermieden wird. Die unterschiedlichen analytischen Formeln sind hier-
bei mittels Transformationsvorschriften für die folgenden berücksichtigten Wicklungstypen anwend-
bar: Folien-, Rechteckige-, Runddraht- und Litzen-Wicklung. Allerdings führt die reale Geometrie der 
magnetischen Komponenten zu einem 2- dimensionalen (2D) magnetischen Flussverlauf im Windungs-
fenster, sodass in der Wicklung sogenannte „2D-Effekte“ bzw. „Kanteneffekte“ auftreten und zusätzli-
che lokale Wirbelstromverluste verursachen. Aus diesem Grund werden die 2D Simulationen mittels 
der Finiten-Elemente-Methode (FEM) als Referenz für die analytischen Berechnungsmethoden ver-
wendet. Mit Hilfe dieser FEM sind die 1D analytischen Berechnungsmethoden untereinander in Ab-
hängigkeit der geometrischen Abmessungen bezüglich der Genauigkeit verglichen worden. 

 

Abbildung 66: Fehlerkurven von Folienwicklungen für verschiedene analytische Formeln in Bezug 
auf FEM Simulationen. 

Im nächsten Schritt wurden verschiedene Einflussfaktoren wie Arbeitspunkt, Kernbauform und ausge-
wählter geometrischer Parameter innerhalb des Wicklungsfensters des Transformators mittels FEM 
simuliert und die Abweichungen zur analytischen Berechnung untersucht. Dabei wurden die geomet-
rischen Variablen mit nennenswertem Einfluss auf die Verlustleistung identifiziert und somit für den 
Vergleich verschiedener potentieller Berechnungsmethoden für entsprechende Wicklungstypen be-
nutzt. Die jeweiligen Berechnungsvorschriften sind in Abhängigkeit der geometrischen Parameter Ein-
dringtiefe, Porositätsgrad und Anzahl der Lagen hinsichtlich des relativen Fehlers zur FEM-Simulation 
dargestellt worden (siehe Fehler! Verweisquelle konnte nicht gefunden werden.). Die relative Fehler-
abweichung zwischen den verschiedenen Berechnungsmethoden zur FEM wird mit folgender Formel 
beschrieben: 

 

    𝐸 = , ,, ⋅ 100%     (1) 

Dowell 2 Ferreira 1 Reatti 



 

 
44 

 

 

Abbildung 67:  Messergebnisse eines kleinen Mittelfrequenztransformators in einer dreiphasigen 
DAB 

Folgende Erkenntnisse haben sich ergeben: Je höher die Eindringtiefe und der Porositätsgrad sind, 
desto größer wird auch der relative Fehler. Je nach benutzter Formel und dem Wicklungstyp ist der 
Fehler positiv oder negativ. Insbesondere wenn das Verhältnis der Leiterdicke zu der Eindringtiefe klei-
ner als 1 beträgt, können zusätzlich erhebliche Abweichungen auftreten, die die Berechnung der opti-
malen Leiterdicken einer Wicklung verfälscht. Zusätzlich vergrößert sich aufgrund der Ergebnisse die 
Verlustberechnung für Stromformen mit Anteilen von höheren Harmonischen. Hierbei hat sich die mo-
difizierte Dowell-Formel (Dowell 2) als die genaueste Methode im Vergleich zu den betrachteten ma-
thematischen Gleichungen herausgestellt [47]. Weiterhin wurden sowohl die FEM-Simulationen als 
auch die analytischen Berechnungen durch Impedanz-Messungen an experimentellen Testaufbauten 
mit kleinen Transformatoren validiert. Die Berechnung der optimalen Leiterdicken nach Hurley wurde 
in diesem Arbeitspaket im Hinblick auf eine einlagige Wicklung bei höheren Harmonischen mittels Er-
weiterung der Taylorreihe verbessert. Außerdem wurde ein neues Wicklungsmodell für Induktivitäten 
und Transformatoren eingeführt, um bei gegebenen Wicklungstypen und definiertem Wicklungsfens-
ter eine hinsichtlich Effizienz optimierte Wicklungsanordnung zu erzielen. Mit Hilfe dieses Werkzeugs 
wurde ein Transformator für die dreiphasige DAB entworfen und im Betrieb vermessen (siehe Abbil-
dung 67). Die Ergebnisse dieses Unterarbeitspakets wurden in zwei Abhandlungen auf einer IEEE Kon-
ferenz veröffentlicht [50] [51]. 

2.3.3. Integration der Streuinduktivität (AP3.3) 

In diesem Unterarbeitspaket sind Transformatoren mit verschiedenen Materialien und Methoden zur 
Erhöhung der Streuinduktivität mittels Optimierungswerkzeugen berechnet worden. Zudem wurde 
eine Optimierung der benötigten Filterinduktivität hinsichtlich eines effizienteren Designs des DC-DC 
Wandlers unter realistischen Betriebspunkten durchgeführt. Die daraus definierte Filterinduktivität ist 
auf verschiedene Integrationsmöglichkeiten in den Transformator hin untersucht worden. In diesem 
Zusammenhang werden vier verschiedene Methoden zur Erzielung der erhöhten Streuinduktivität un-
tersucht [52]: 1. Definierter Abstand zwischen der Primär- und Sekundärwicklung. 2. Zusätzlicher Kern-
baustein zwischen der Primär- und Sekundärwicklung. 3. Induktivitätskerne um Primär- und Sekun-
därwicklung außerhalb des Hauptkerns. 4. Induktivitätskerne um Primär- und Sekundärwicklung inner-
halb des Hauptkerns. Der Punkt 5 ist definiert als eine Optimierungsaufgabe von einem magnetischen 
System bestehend aus einem Transformator und zugehöriger externer Spule, deren kombinierte In-
duktivitäten der gewünschten Filterinduktivität entsprechen soll. Dabei sind auch verschiedene Kern-
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materialien und Wicklungsmodelle hinzugezogen worden. Zudem ist ebenfalls eine ausgewählte Be-
rechnungsmethode zur genaueren Ermittlung der Streuinduktivität des Transformators bei hochfre-
quenten Wechselströmen analysiert worden (siehe Abbildung 68) [50]. 

 

Abbildung 68:  Vergleich der Streuinduktivität zwischen FEM und analytischer Formeln über η (links) 
und zusätzliche Messungen bei η=0.4 

Die starke Abhängigkeit der Berechnung der Streuinduktivität im Hochfrequenzbereich zu dem Poro-
sitätsgrad wird durch eine Modifizierung der entsprechenden Formel (2) kompensiert. 

 𝐿 = 𝜇 𝑚 𝑑 ⋅ 𝐹 𝑑 ⋅ 𝐹 𝑑 𝑑 𝑑   (2) 

mit 𝐹 / = 12𝑚 / 𝛥 / ′′ 4𝑚 / 1 𝜑 / ′′ 2 𝑚 / 1 𝜑 / ′′  (3) 

  
2.3.4. Auslegung und Simulation einphasiger Transformator (AP3.4) 

In diesem Unterarbeitspaket ist ein Auslegungswerkzeug für einen einphasigen Mittelfrequenztrans-
formator entwickelt worden. Dabei sind verschiedene Kernmaterialien und Wicklungstypen für die 
zwei Methoden zur Einstellung der erhöhten Streuinduktivität simuliert worden (siehe Abbildung 69). 

 

Abbildung 69: Einstellung der Streuinduktivität von MFTs mit Methode 1 (links) und Methode 2 
(rechts) 
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Abbildung 70: Simulationsergebnisse der Methode 1 (links) und Methode 2 (rechts) 

Die Ergebnisse der Simulationen zur ersten und zweiten Methode sind in Abbildung 70 dargestellt. 
Weiterhin betrachtet ein erweitertes Auslegungsverfahren das leistungselektronische System beste-
hend aus leistungselektronischen Schaltern und den Transformatoren als ein gekoppeltes Problem.  
Die Schaltfrequenz des Systems stellt dabei eine direkte Kopplung zwischen den Leistungshalbleitern 
und dem Transformator dar. Dabei können beliebige Leistungshalbleiter mit abgelegten Verlustdaten 
und Transformatoren mit verschiedenen Kernmaterialien für eine definierte Applikation simuliert wer-
den. Im iterativen Auslegungsverfahren wird die Schaltfrequenz des Systems fest vorgegeben, so dass 
als Ergebnis der Optimierung die geometrischen Daten der Transformatoren und die Verlustdaten des 
Systems abgespeichert werden. Abhängig von der gewünschten Effizienz und dem Gewicht des Sys-
tems liefert das Optimierungswerkzeug jeweils einen optimierten Transformator (siehe Abbildung 71). 
Zusätzlich wird in einem variablen Auslegungsverfahren die Schaltfrequenz als freier Parameter im Op-
timierungswerkzeug definiert. Im Vergleich zum iterativen Auslegungsverfahren werden die optimalen 
Schaltfrequenzen einzeln für jeden geometrisch optimierten Transformator ermittelt. Dies führt zu ei-
ner erheblichen Einsparung an Rechenzeit, da die Simulation im Gegensatz zum iterativen Verfahren 
nur einmal durchgeführt werden muss.  

 

Abbildung 71: Geometrie des einphasigen Mittelfrequenztransformators mit HF-Litz-Wicklungen 
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Tabelle 3: Materialdaten der simulierten magnetischen Kerne 

 

Zudem sind die Ergebnisse des variablen Auslegungsverfahrens stets denen des iterativen Verfahrens 
überlegen, da die manuelle Vorgabe der Schaltfrequenz in der Regel nicht den optimierten Wert trifft. 
Die Untersuchung ist im ersten Schritt für einen einphasigen Transformator für die Methoden 1-2 be-
reits durchgeführt worden und wird für den dreiphasigen Fall erweitert. 

Hinsichtlich der Auslegung eines einphasigen Transformators wurde die bisherige Auswahl durch eine 
noch weitere Betrachtung unterschiedlicher Wicklungskonfigurationen ergänzt. Dazu wurde eine Un-
tersuchung abgeschlossen, welche die optimale Leiterdicke und Wicklungskonfiguration anhand eines 
konkreten Designs betrachtet. Die Verwendung von Folienleiter hat Vorteile in der Anwendung aufge-
zeigt. Durch die erhöhte Betriebsfrequenz muss der Einfluss der Eindringtiefe des Stromes berücksich-
tigt werden. Je höher die Frequenz, desto stärker ist der Einfluss und desto höher ist der resultierende 
Widerstand. Dünne Folienleiter ermöglichen es den Effekt der Stromverdrängung zu verringern bei 
gleichzeitig ausreichender Leiterfläche für hohe Lastströme. Die gewonnenen Ergebnisse empfehlen 
einen moderaten Frequenzbereich im unteren einstelligen Kilohertz-Bereich für die angestrebten Spe-
zifikationen, um den Effekt der Stromverdrängung und die daraus resultierenden Wicklungsverluste 
gering zu halten. Mit Hilfe eines Optimierungsverfahrens wurde ein Designvorschlag erstellt und mo-
delliert. Zusätzlich wurde der Betrieb im Leerlauf und im Nennbetrieb mittels Finite-Elemente-Me-
thode (FEM) verifiziert. Die spannungsgetriebenen Methoden und Modelle der Finite-Elemente (FE) 
Software iMOOSE [IEM] wurden dabei auf den rechteckförmigen Spannungsverlauf einer einphasigen 
Dual-Active-Bridge erweitert. Dabei wurde festgestellt, dass der Spannungsverlauf in der Anwendung 
einer einphasigen Dual-Active-Bridge sich von der Erregung in einer dreiphasigen Dual-Active-Bridge 
unterscheidet. Im einphasigen System wird ein einfaches Rechtecksignal verwendet, währen im drei-
phasigen System eine sechsstufige Rechteckspannung verwendet wird. Die Simulationsergebnisse und 
der Designvorschlag wurden in Kooperation mit den beteiligten Industriepartnern besprochen. Dabei 
wurde der Aufbau eines einphasigen Prototyps auf mögliche Erkenntnisse bewertet. Der Aufbau eines 
Transformators für ein einphasiges System wurde daraufhin nicht weiterverfolgt, da die erzielbaren 
Ergebnisse nicht für den Aufbau eines dreiphasigen Transformators weiterverwendet werden können. 

2.3.5. Auslegung, Simulation, Aufbau und Test dreiphasiger Transformator (AP3.5 – AP3.7) 

In Rahmen der Unterarbeitspakete AP3.5 – AP3.7 ist eine enge Zusammenarbeit mit den Industriepart-
nern im Fokus, um den iterativen Prozess zwischen theoretischer Auslegung, Simulation und Herstell-
barkeit zu finden. Die entwickelten Auslegungsroutinen für Transformatoren wurden an die Bedingun-
gen eines dreiphasigen Systems angepasst. Zur Berücksichtigung von einer Temperaturerhöhung im 
Betrieb und deren Auswirkungen auf das Design ist ein neues thermisches Modell entwickelt worden. 
Dieses thermische Modell simuliert mit Hilfe einer angepassten Finiten Differenzen Methode (FDM) 
die 3D Temperaturverteilung für verschiedene Kühlungsarten und Kühlungsmethoden. Das thermische 
Modell ist in das Auslegungswerkzeug des Transformators integriert worden (siehe Abbildung 72). Je 
nach Kühlungsmethode bzw. Kühlungsart unterscheiden sich die optimierten Transformatoren bezüg-
lich der Geometrie, der Effizienz, der Masse und der Temperatur.  

Magnetisches Material Sättigungs-Flussdichte Verlustdichte bei 1 kHz 
Siliziumstahl  1,9 T 975 mW/cm³ 
Ferrite 0,35 T 63,65 mW/cm³ 
Nanocrystalline 1,2 T 6,7 mW/cm³ 
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Abbildung 72: Geometrie des dreiphasigen 5 MW Mittelfrequenztransformators mit Folien-Wick-
lungen und vertikaler forcierter Luftkühlung. 

Zusätzlich ist ein erweitertes analytisches elektrisches Ersatzschaltbild für beliebige Dreiphasentrans-
formatoren für ein neues Schaltungssimulationsmodell entwickelt worden. Dieses elektrische Ersatz-
schaltbild beinhaltet neben den Wicklungswiderständen, den Streuinduktivitäten und der Hauptinduk-
tivität zusätzlich die effektiven parasitären Kapazitäten. Im Falle des magnetischen Ersatzschaltbildes 
enthält es die magnetischen Widerstände des Kerns und des gesamten Streufeldes. Neuartig sind hier 
die konsequente Herleitung der Gleichungen aus dem physikalischen Ersatzschaltbild des Transforma-
tors, welches sich aus der Geometrie und dem elektrischen Schaltbild ergibt und die Annahme von 
Asymmetrien. Weiterhin ist die elektrische und magnetische Kopplung zwischen allen Phasen sowohl 
primär- als auch sekundärseitig beachtet worden, weshalb sich das universelle elektrische Ersatzschalt-
bild aus dem neuen Gleichungssystem mit einer Transformation ins α/β-System ergibt.  Das neue uni-
verselle elektrische Ersatzschaltbild ist sowohl in gekoppelter als auch vollständig entkoppelter Version 
berechnet worden. Dabei ist auch eine neue α/β-Transformationsvorschrift entstanden. Mittels der 
mathematischen Modalanalyse ist auch eine weitere Entkopplungsmöglichkeit des Gleichungssystems 
ermöglicht worden.  

 

Abbildung 73:  Das errechnete Design des 5 MW Transformators wurde modelliert und in eine Netz-
geometrie für weitere Finite-Elemente Berechnungen überführt. 

Luftrichtung

m 
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Die errechneten Designs sind unter den Randbedingungen von geringer Masse und hoher Effizienz 
berechnet. Es wurden unterschiedliche dreiphasige Transformatoren entworfen, welche die geforder-
ten Spezifikationen von Udc = 5 kV und S = 5MW erfüllen. Die benötigte Masse der Designs liegt in dem 
Bereich zwischen m = 650 kg – 1200 kg. Abhängig von dem Kühlsystem oder der verwendeten Kern-
größe sind unterschiedliche Designs realisierbar. Als Kernmaterial wurde dabei auf die Ergebnisse der 
Vermessung des Materials powercore H18 zurückgegriffen. Durch eine aktive Kühlung in Kombination 
mit einer höhen Flussdichte im magnetischen Kern kann die notwendige Masse reduziert werden. Auf 
der Basis der entworfenen Topologien wurde zusammen mit den Industriepartnern Schaffner und 
thyssenkrupp eine vollständige Transformatorkonstruktion entwickelt, wobei ein kornorientiertes Sili-
zium-Eisen-Elektroblech und eine forcierte Luftkühlung zum Einsatz kommen. Das Kernmaterial hat 
eine geringe Schichtdicke und einen erhöhten Siliziumenteil, um die auftretenden Wirbelstromverluste 
zu reduzieren. Das Kernmaterial wird bei einer Frequenz von f = 1 kHz bis auf eine Flussdichte von 
B = 1,0 T ausgenutzt. Die aktive Masse (Kern- und Leitermaterial) des finalen realisierten Designs be-
trägt ca. 650 kg. Als weiterer Schritt wurden im Rahmen des Arbeitspaketes „Simulation dreiphasiger 
Transformator“ Simulationen basierend auf Methoden und Modellen der Finite-Elemente (FE) erstellt.  

Die spannungsgetriebene Simulation wurde um die sechsstufige Rechteckspannung erweitert. Diese 
Simulationen validieren das erwartete Betriebsverhalten des favorisierten Designs.  

 

Abbildung 74: FE-Lösung der magnetischen Flussdichteverteilung im weichmagnetischen Kern des 
Transformators. 

Dabei wurden die Kern- und Leiterverluste, das Betriebsverhalten, die Streuinduktivität und die erwar-
tete Temperatur mittels FE-Simulation verifiziert. Es wurde ein Lastenheft angefertigt und zusammen 
mit den Spezifikationen wurden die erzeugten Daten den Industriepartnern übermittelt. Ein Datenblatt 
wurde angefertigt und dieser Transformator wurde in Auftrag gegeben. Das Kernmaterial wurde ge-
liefert und der geforderte Kern wurde angefertigt. Als nächster Schritt wurde der Transformator auf-
gebaut, geliefert und angeschlossen.  

Die Verwendung von kornorientiertem Elektroblech powercore® H18 von thyssenkrupp mit 0,18 mm 
Blechdicke begrenzt die Eisenverluste im Kern bestehend aus Hysterese- und Wirbelstromverluste. Die 
Folienwicklungen aus Aluminium sind für geringere Hochfrequenzverluste und Kosten im Vergleich zu 
Kupfermaterial optimiert und mit Lüftungskanälen für eine verbesserte Kühlung ausgestattet worden. 
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Die benötigte Serieninduktivität des DC-DC Wandlers wird mittels der Streuinduktivität des Mittelfre-
quenztransformators erreicht. Der Mittelfrequenztransformator wurde als Dreiwicklungstransforma-
tor mit einer Stern-Verschaltung der primären und sekundären Wicklung sowie Dreieck-Verschaltung 
der tertiären Wicklung realisiert. Die tertiäre Wicklung dient dem Ausgleich von Gleichströmen verur-
sacht durch den DC-DC Wandler und der Reduzierung der kapazitiven Kopplung zwischen der primären 
und sekundären Wicklung.  

 

Abbildung 76: Gemessene Spannungen und Ströme des Mittelfrequenztransformators in einem 3-
Level DC-DC Wandler 

 
Abbildung 75: Aufgebauter 5 MW Transformator. Ausgelegt für eine Betriebsfrequenz von f = 1000 

Hz. 
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Der Mittelfrequenztransformator wurde in einen Hochleistungs-DC-DC Wandler eingesetzt und im 3-
Level Betrieb vermessen. Die phasenverschobenen getakteten Spannungen auf der primären und se-
kundären Wicklung sowie die Phasenströme sind dargestellt in Abbildung 76.  

 

Abbildung 77:  Thermisches Verhalten des Mittelfrequenztransformators 

Eine thermographische Aufnahme in  

Abbildung 77 zeigt das thermische Verhalten des Transformators. Der mittlere Schenkel des Eisenkerns 
wird aufgrund von Wirbelstromverlusten wärmer im Vergleich zu den beiden anderen Schenkeln. 

2.4. Schalten von DC, Schutztechnik (AP4)  
2.4.1. Topologievergleich Hybridschalter (AP4.1) 

Als Grundlage werden DC-Leistungsschalter im Rahmen einer Literaturrecherche identifiziert und für 
den Einsatz in der Mittelspannungsebene bewertet. 

Überblick über DC-Leistungsschalterkonzepte 
Zu den einfachsten Konzepten zur Fehlerklärung in einem DC-Netz gehört die Anregung eines Reso-
nanzkreises. Durch die Kombination mechanischer Schalter und passiver Bauelemente können Fehler-
ströme im Bereich einiger Kiloampere geklärt werden. Bereits früher wurde das Prinzip diskutiert, die 
Brennspannung eines entstehenden Lichtbogens über die Netzspannung hinaus zu steigern und 
dadurch die Netzinduktivitäten zu entladen [53]. Im Bereich der Niederspannung und der (Straßen-) 
Bahntechnik findet dieses Konzept vielfach Anwendung und wird bis etwa 3 kV DC mit großer Betriebs-
erfahrung eingesetzt [54]. 

Zu den aktuellsten Entwicklungen gehört der Hybrid HVDC Circuit Breaker, der insbesondere im Be-
reich der Hochspannungsgleichstromübertragung ein vielversprechendes Konzept darstellt [55]. Der 
Aufbau besteht aus einem mechanischen Schalter in Kombination mit einem halbleiterbasierten Schal-
ter, sodass sowohl Fehlerströme geklärt als auch begrenzt werden können. Ein Versuchsaufbau mit 
80 kV hat die Funktion des Konzeptes verifiziert. Auch aktiv stromeinprägende Konzepte ermöglichen 
die Unterbrechung von Fehlerströmen mit herkömmlichen Leistungsschaltern aus der Drehstromtech-
nik [56]. Dabei wird in einem Impulsgenerator ein Strom erzeugt, der entgegengesetzt zum Fehler-
strom in mechanische Schalter eingeprägt wird und so einen Stromnulldurchgang zur Unterbrechung 
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ermöglicht. Im Betrieb sollen niedrige Verluste und kurze Zeiten zur Fehlerklärung diesen DC-Schalter 
auszeichnen. Ein realer Schalter wurde jedoch noch nicht verwirklicht. 

Im Bereich der Mittelspannung wird im Bereich Schiffsbau die Entwicklung von DC-Versorgungsnetzen 
mit DC-Leistungsschaltern zur Fehlerklärung durch die U.S.-Navy vorangetrieben. Ein dadurch entstan-
denes Konzept basiert auf geladenen Kondensatoren, aus denen im Fehlerfall der Strom gespeist wird, 
wodurch der Stromfluss durch einen Thyristor als Schaltelement im Hauptpfad versiegt. Nach der si-
mulativen Überprüfung des Schaltprinzips konnten erfolgreiche Laborversuche mit Niederspannung 
umgesetzt werden [57] 

Ebenso gibt es weitere hybride DC-Leistungsschalterkonzepte, die auf der Kombination eines mecha-
nischen Schalters mit Halbleiterelementen basieren. Eine Alternative bieten sogenannte „Solid-State“ 
Schalter, die ohne mechanische Schalteinheit arbeiten und das Ausschaltvermögen von Halbleitern 
ausnutzen. Diese Konzepte befinden sich in verschiedenen Stadien der Entwicklung, jedoch wurde bis-
her kein realer Anwendungsfall konstruiert [14]. 

In den unterschiedlichen Anwendungsfeldern existieren bereits vielseitige Erfahrungen. Die Heraus-
forderung besteht nun in der Kombination dieses Wissens, um zukünftig ein Schutzkonzept für Multi-
terminal DC-Netz der Mittelspannung aufzubauen. Dazu werden folgende DC-Leistungsschalterkon-
zepte im Rahmen dieser Untersuchung für den Einsatz in der Mittelspannungsebene berücksichtigt: 

• Lichtbogenlöschkammer 

• Aktive Stromeinspeisung 

• Konventioneller Hybrid Schalter 

• Snubbered Mechanical Circuit Breaker 

• Hybrid HVDC Breaker 

• Z-Source Breaker 

• Solid-State Circuit Breaker 

Eine detaillierte Beschreibung der einzelnen Schalter ist [58] zu entnehmen. Die Auslegung der Bau-
teile ist maßgeblich abhängig von der benötigten Sperrspannung und dem prospektiven abzuschalten-
den Fehlerstrom. Die einzelnen Konzepte werden für unterschiedliche Spannungsebenen vorgesehen, 
sodass eine Auswahl eines geeigneten DC-Schaltgerätes noch offen ist. Daher stellen sich die folgenden 
Fragen: 

• Welche Schaltgeräte sind für den Einsatz in DC- Mittelspannungsnetzen geeignet? 

• Wie zuverlässig ist ein solches Schaltgerät? 

• Wie hoch sind die Kosten eines solchen Schaltgerätes? 

• Wie groß sind die Verluste eines solchen Schaltgerätes? 
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Modellierung und Bewertungsverfahren 
Zur Beantwortung der gestellten Fragen werden in diesem Kapitel zum einen die Modellierung der 
Strukturen, Parameter und Regelungen der Simulationsmodelle und zum anderen die Bewertungsver-
fahren für die DC-Leistungsschalterkonzepte vorgestellt. Abbildung 78 gibt einen Überblick über die 
für die Bewertung berücksichtigten Aspekte.  

 

Abbildung 78: Übersicht Bewertungsschema 

Die Erfüllung der technischen Anforderungen von DC-Mittelspannungsnetzen sowie die Bestimmung 
von Verlusten werden mittels Modellen im EMTP-Simulationstool PSCADTM/EMTDCTM überprüft. Dazu 
werden die durchgeführten Simulationen anhand festgelegter Kriterien unter Variation der Netzspan-
nung (UN,DC = [5; 10; 20; 30] kV; IN,DC = 250 A) auf der Netzebene ausgewertet und die Verluste der DC-
Leistungsschalterkonzepte ermittelt. Als Netztopologien werden eine Punkt-zu-Punkt Verbindung, ein 
Ringnetz, ein Sternnetz und ein vermaschtes Netz untersucht. Die Längen der einzelnen Kabelstrecken 
betragen jeweils lKabel = 2,5 km, sodass sich eine gesamte Ausdehnung des Netzes in Abhängigkeit der 
Netztopologie zwischen 10..12,5 km ergibt. Da im Rahmen der Untersuchungen in Anlehnung an die 
Realisierung der Drehstrom-Mittelspannungsnetze Kabelsysteme betrachten werden, werden aus-
schließlich Leiter-Erde Fehler untersucht, die sowohl in der Leitungsmitte als auch bei jeweils 1/3 bzw. 
2/3 der Leitungslänge simuliert werden. Die Auslegung der Schaltermodelle sowie die konkrete Mo-
dellierung des Umrichtermodells sowie der Netztopologien werden in [58] vorgestellt; die Publikation 
ist im Rahmen des Projektes entstanden. 

Des Weiteren wird die Vorgehensweise bei der Bewertung der Zuverlässigkeit und der Kostenanalyse 
erläutert. 

Vergleich der DC-Leistungsschalterkonzepte 
Im Rahmen des Projekts sind verschiedene Konzepte im Detail verglichen worden. Im Folgenden wird 
eine Zusammenfassung der Ergebnisse gegeben und die eingangs gestellten Fragen beantwortet. Da-
bei werden sechs Kategorien betrachtet. Es fließen der maximale Fehlerstrom IPeak, die Abschaltdauer 
t(I0), die Anzahl der Prozessschritte, die Verlustleistungen, die Kosten und die Ausfallrate in die Be-
trachtung ein. Die Simulationsergebnisse der Fehlerszenarien basieren dabei auf dem vorgestellten 

Technische 
Bewertung

Zuverlässigkeit

Kosten

Verluste
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Referenzfall. Des Weiteren muss beachtet werden, dass für einen Schalter mit Lichtbogenlöschkam-
mer keine Ergebnisse aus Simulationen vorliegen und der Wert für die Verluste eine Abschätzung ist. 

Die Ergebnisse der DC-Leistungsschalterkonzepte sind in Abbildung 79 dargestellt. Dazu werden die 
Werte auf das Maximum in der jeweiligen Bewertungskategorie normiert. Dabei bedeuten hohe Werte 
eine schlechtere Eignung für den Einsatz in DC-Mittelspannungsnetzen. Insgesamt sind große Flächen 
in der Grafik negativer zu bewerten als kleine. 

 

Abbildung 79: Vergleich der DC-Leistungsschalterkonzepte 

Schalter mit Lichtbogenlöschkammer: Die geringe Anzahl an Prozessschritten und die niedrigen Ver-
luste zeichnen dieses Konzept aus. Die Kosten liegen im mittleren Bereich. Die hohe Ausfallrate ist 
negativ zu bewerten, wobei dieser Wert gegenüber den anderen DC-Leistungsschalterkonzepten sehr 
zuverlässig ist, da es sich um eine Herstellerangabe handelt. Durch die langjährige Betriebserfahrung 
ergeben sich auch große Erfahrungswerte im Bereich der Weiterentwicklung. So ist es denkbar, zwei 
Schalter in Reihe zu schalten, wodurch höhere Spannungen abgeschaltet werden können. Von Herstel-
lerseite wurden hierzu Versuche durchgeführt, wobei eine gemeinsame Antriebswelle verwendet 
wurde. Die Ergebnisse waren vielversprechend, jedoch gibt es auf Grund eines aktuell fehlenden Mark-
tes noch keine Anwendungsmöglichkeiten und somit ein Entwicklungspotential [54]. 

Schalters mit aktiver Stromeinprägung: Die Endwerte sind in nahezu allen Bereichen überdurch-
schnittlich. Durch die große Anzahl an Bauelementen und im Besonderen zwei mechanischen Schaltern 
ergeben sich eine hohe Ausfallrate und Kosten im mittleren Bereich. Der komplexe Abschaltvorgang 
durch den Schwingkreis im Pulsgenerator erfordert viele Prozessschritte und ergibt einen langen Ab-
schaltvorgang. Die Ursache der hohen Verluste liegt im Überspannungsableiter VDRPG. Schlussendlich 
treten auch die größten maximalen Ströme IPeak aller DC-Leistungsschalterkonzepte auf.  

Konventioneller Hybrid Schalter: Die Ausfallrate dieses Konzepts liegt im mittleren Bereich. Die hohe 
Anzahl an Prozessschritten ergibt sich auf Grund der Kommutierung des Stromes auf den parallelen 
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Pfad. Der Strompeak ist durch den langen nahezu unbeeinflussten Fehlerstrom hoch. Dies verlängert 
auch die Abschaltdauer. 

Snubbered Mechanical Circuit Breaker: Ein gutes Ergebnis zeigt sich beim SMCB. Durch den Einsatz 
von Thyristoren und einer Kapazität im parallelen Pfad reduzieren sich die Prozessschritte im Vergleich 
zum konventionellem Hybrid Schalter und der maximale Fehlerstrom sowie die Abschaltdauer sind 
gering. Die übrigen Kennwerte sind mit denen des konventionellen Hybrid Schalters vergleichbar. 

Hybrid HVDC Breaker: Die Betrachtung des Hybrid HVDC Breaker ergibt die höchste Ausfallrate und 
die größte Anzahl von Prozessschritten durch die große Anzahl leistungselektronischer Bauelemente 
und dem komplexen Abschaltvorgang bei diesem DC-Leistungsschalterkonzept. Die Kosten liegen den-
noch im mittleren Bereich. Die Verluste können auf Grund des parallelen Pfades mit mechanischem 
Schalter und LCS geringgehalten werden. Das Öffnen des mechanischen Schalters verzögert die Ab-
schaltung, sodass sich eine längere Abschaltdauer und ein höherer Fehlerstrom ergeben. 

Z-Source Breaker: Obwohl Leistungsschalter für einen Einsatz in einem DC-Übertragungsnetz der Mit-
telspannung ungeeignet ist, werden die Ergebnisse der Untersuchungen abschließend dargelegt. 
Durch den Aufbau mit wenigen Halbleiterelementen und ohne mechanische Schalter folgen eine nied-
rige Ausfallrate und geringe Kosten für dieses DC-Leistungsschalterkonzept. Die Anzahl der Prozess-
schritte liegt ebenfalls im niedrigen Bereich. Durch den Thyristor werden die Verluste im Nennbetrieb 
klein gehalten. Die hohe Abschaltdauer ergibt sich auf Grund der Kreisströme in den Schwingkreisen 
und später in den Induktivitäten und Widerständen. Zu diesem Zeitpunkt ist der Thyristor jedoch schon 
nicht mehr leitfähig und die Umrichter sehen einen geringen maximalen Fehlerstrom IPeak. 

Solid-State Circuit Breaker: Bedingt durch den Aufbau mit nur einem, den Nennstrom führenden Halb-
leiter, ergeben sich niedrige Ausfallraten und ein einfacher Abschaltvorgang mit einer geringen Anzahl 
an Prozessschritten. Daraus folgen eine kurze Abschaltdauer und ein niedriger maximaler Strom IPeak, 
wobei aber hohe Verluste im Nennbetrieb zu verzeichnen sind. Ebenfalls einen negativen Einfluss ha-
ben die hohen Kosten der benötigten IGCTs. 

Basierend auf diesen Ergebnissen wird in TP4.2.3 ein Schutzkonzept für DC-Leistungsschalterkonzepte 
in der Mittelspannungsebene entwickelt. 

2.4.2. Spezifikation Komponenten Hybridschalter (AP4.2) 

Basierend auf dem durchgeführten Topologievergleich wird eine Auswahl von DC-Leistungsschalter-
konzepten vorgenommen, die weiter untersucht und als Prototyp aufgebaut werden sollen. Zusätzlich 
wird der Aufbau detaillierter Komponentenmodelle vorgestellt. 

Auswahl von DC-Leistungsschalterkonzepten 
Der Topologievergleich der DC-Leistungsschalterkonzepte hat ergeben, dass rein leistungselektroni-
sche Konzepte trotz der besten Bewertungen aufgrund der hohen Leitverluste im Normalbetrieb er-
hebliche Nachteile besitzen. Die Konzepte der aktiven Stromeinprägung bzw. des Hybrid HVDC Brea-
kers sind eher für höhere Spannungsebenen geeignet. Die Löschkammer weist hingegen Nachteile bei 
der Skalierung auf höhere Spannungen auf. Abbildung 80 teilt abschließend die DC-Leistungsschalter-
konzepte in einen Strom-Spannungs-Anwendungsbereich ein. 
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Abbildung 80: Strom- und Spannungsdiagramm der DC-Leistungsschalterkonzepte 

Eine gute Gesamtbewertung haben sowohl der Snubbered Mechanical Circuit Breaker und der kon-
ventionelle Hybrid Schalter. Diese Schaltertechnologien werden im Weiteren näher untersucht. Dazu 
wird zunächst eine Auslegung der einzelnen Komponenten vorgenommen. 

DC-Leistungsschalter „konventionelle Hybrid Schalter“ 
Der konventionelle Hybridschalter wird mit einem idealen IGBT ohne Snubber Circuit implementiert. 
Es besteht also keine Begrenzung des Spannungsanstiegs durch den Snubber Circuit. Als mechanischer 
Leistungsschalter wird ein konventioneller am Institut für Hochspannungstechnik vorhandener 24 kV 
Vakuumschalter eingesetzt, der für die Netzsimulationen als idealer Schalter modelliert wird. Im Feh-
lerfall wird dieser geöffnet und zur Nachbildung der Lichtbogenbrennspannung wird ein variabler Wi-
derstand parallelgeschaltet. Die Parametrierung des Modells erfolgt auf Basis durchgeführter experi-
menteller Untersuchungen. Auf die Bestimmung des Lichtbogenwiderstandes im Vakuumschalter wird 
später eingegangen. 

Nach dem Öffnen der Kontakte kommutiert der Strom auf den parallelen Pfad bestehend aus dem 
IGBT. In Anlehnung an das reale Schaltverhalten des Vakuumschalters wird die Dauer, währenddessen 
der Strom in diesem Pfad kurzzeitig geführt wird zu 𝑡 = 4 ms angenommen. Auf diese Weise soll mo-
delliert werden, dass die Kontakte des Vakuumleistungsschalters, laut Messungen des Schalters, in 
etwa 𝑡 ≈ 6 ms öffnen und nicht von Anfang an die volle Spannung isolieren können. Der Fehlerstrom 
wird schnellstmöglich abgeschaltet, da dies die Stromamplitude verringert. Das Abschalten des Stroms 
erfolgt nach 𝑡 = 4 ms nach Öffnen des mechanischen Schalters. Die Zeit zwischen der Öffnung des Leis-
tungsschalters und dem Abschalten des Fehlerstroms durch den IGBT ist zunächst als Näherung zu 
sehen. Der maximale Stromanstieg über dem IGBT wird mit einer Induktivität begrenzt. Im Rahmen 
der Untersuchungen durchgeführte Netzsimulationen ergeben eine Induktivität von L = 0,05 mH (vgl. 
Tabelle 4) für einen maximalen Stromanstieg der Halbleiter von typischerweise 100 A/µs im 5 kV-Netz. 

Tabelle 4: Werte für die Induktivitäten des konventionellen Hybrid Schalters 

UN,DC [kV] 5 10 20 30 
L [mH]  0,05 0,1 0,2 0,3 
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DC-Leistungsschalter „Snubbered Mechanical Hybrid Breaker“ 
Die minimal benötigte Kapazität des Snubbered Mechanical Circuit Breakers, dargestellt in Abbildung 
81, lässt sich für ein 5 kV-Netz zu CSnubber = 37,5 nF bestimmen [14]. Für die verwendeten Modelle er-
geben sich die Größen in Tabelle 5.  

 

Abbildung 81: Snubbered mechanical circuit Breaker [MEY07] 

Zu beachten ist, dass dies die minimal zur Kommutierung des Stromes erforderliche Kapazität ist. Die 
Brenndauer des Lichtbogens bestimmt jedoch ebenfalls die Zeitspanne, in der der Kondensator durch 
den Fehlerstrom aufgeladen wird. Zu diesem Zweck wird ebenso wie beim konventionellen Hybrid 
Schalter der Widerstand des Lichtbogens mit einem parallelen Widerstand nachgebildet und eine 
Brenndauer von 𝑡 = 2 ms angenommen. Dies entspricht der Zeitdauer bis zur vollständigen Öffnung 
eines mechanischen Schalters in [55] und damit der maximalen Brenndauer. Durch die lange Brenn-
dauer ist eine Erhöhung der Kapazität auf CSnubber = 100 μF notwendig, um das Verhalten des DC-Leis-
tungsschalterkonzeptes weiterhin nachzubilden. Bei geringeren Kapazitäten kommt es während der 
langen Brennphase in den simulativen Untersuchungen zu einem instabilsten Lichtbogenverhalten. Ob 
das dieses Verhalten auch in der Realität so auftritt, gilt es folglich in Zukunft experimentell zu unter-
suchen. Die Thyristoren basieren auf den Parametern eines Fast Thyristors 5STF 10F3080 von ABB [59], 
deren maximaler Stromanstieg 800 A/μs betragen darf. Die benötigten Induktivitäten sind ebenfalls in 
Tabelle 5 aufgeführt. 

Tabelle 5: Werte für die Kapazitäten und Induktivitäten des SMCB 

UN,DC [kV] 5 10 20 30 
CSnubber [F] 3,75*10-8  3,875*10-8  4,001*10-8  4,252*10-8  
L [H] 0,00625  0,0125  0,025  0,0375  

 

Modellierung der Vakuumkammer 
Das Lichtbogenverhalten innerhalb einer Vakuumkammer unterscheidet sich von dem eines freibren-
nenden Lichtbogens [60]. Deshalb werden gängige Lichtbogenmodelle für freibrennende Lichtbögen 
hinsichtlich ihrer Anwendbarkeit zur Parametrierung des Vakuumlichtbogens untersucht. Zur Model-
lierung wird auf vorhandene Messungen an einem am Institut vorhandenen Vakuumschalter zurück-
gegriffen. Eine beispielhafte Messung ist in Abbildung 82 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass sobald 
der Leistungsschalter beginnt sich zu öffnen (𝑡 ≈ 9 ms) eine konstante Brennspannung von circa 𝑈 = 18 V über dem Schalter abfällt. Nach 𝑡 ≈ 6 ms führt dies nahe des Stromnulldurchgangs zu einem 
Abriss des Lichtbogenstroms, aus dessen Konsequenz sich die wiederkehrende Spannung entspre-
chend des Ableitlevels der Überspannungsableiter im Prüfkreis einstellt.  
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Abbildung 82: Strom und Spannungsmessungen während des Öffnungsvorgangs eines Vakuumleis-
tungsschalters 

Das Verhältnis zwischen Lichtbogenbrennspannung und Strom im Vakuumschalter wird mit einer Cha-
rakteristik nach Warrington, die ein exponentielles Verhältnis zwischen Brennspannung und Strom vo-
raussetzt, angenähert. Für eine detaillierte Beschreibung des Warrington-Modells wird auf die ein-
schlägige Fachliteratur verwiesen [61]. Die Parameter des Modells werden basierend auf den Mess-
werten des vorhandenen kommerziellen Vakuumschalters parametriert, wobei die Länge des zugrun-
deliegenden Lichtbogens in der Vakuumkammer entsprechend einem Kontaktabstand von l = 8 mm 
gewählt wird. 

Entwicklung eines leistungselektronischen Bauteils 
Im Rahmen dieses Arbeitspaket wurde ein neues leistungselektronisches Bauelement entwickelt. Das 
auf Thyristoren basierende, leistungselektronische Bauelement wurde für die Anwendung in hybriden 
Leistungsschaltern entwickelt.  

Im Mittelspannungsumrichter werden der Insulated-Gate Bipolar Transistor (IGBT) und der Integrated 
Gate-Commutated Thyristor (IGCT) eingesetzt. IGBTs sind die am meisten eingesetzten Bauelemente. 
IGBTs zeigen relativ-geringe Ausschaltverluste und können hohe Ströme abschalten. Jedoch, wenn die 
Ströme zu hoch sind kann eine parasitäre Thyristor-Struktur innerhalb des IGBTs durchzünden. Dieser 
Effekt wird Latch-Up genannt. Dabei lässt sich der IGBT nicht mehr mit der Gate-Ansteuerung ausschal-
ten und das Bauteil wird zerstört. Ein Vorteil von IGCTs ist, dass sie niedrige Leitverluste haben. Ande-
rerseits ist der Ausschaltstrom in einem IGCT abhängig von der Größe des IGCT-Treibers. Daher werden 
große Kondensatorbänke auf der Treiberplatine integriert, um hohe Ströme abschalten zu können. 

Im Hybridschalter beeinflussen Leit- und Schaltverluste des leistungselektronischen Bauelements die 
Netzeffizienz nicht. Sie sind nur thermisch relevant, da die Wafer nicht überhitzen sollen und somit das 
Entstehen eines Ladungsträger-Quellpunkts verhindert werden soll. Dadurch würde eine Kontraktion 
des Stroms auf diesen Punkt und eine thermische Instabilität mit anschließender Zerstörung des Bau-
elements stattfinde. Das neu zu entwickelnde leistungselektronische Bauelement wurde diesen Spezi-
fikationen entsprechend entworfen.  

Das neuentwickelte Bauelement, der Diode-Assisted Gate-Commutated Thyristor (DAGCT) wird durch 
einen simplen externen Treiber gesteuert. Der Ausschaltstrom ist dabei, im Gegensatz zum IGCT, nicht 
vom externen Treiber abhängig. Dafür wird eine kleine, robuste Ausschalttreiberstufe direkt im Press-
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Pack-Gehäuse integriert. Diese toleriert hohe Stromimpulse und benötigt nur einen kleinen Steuerauf-
wand. 

Ersatzschaltbild: 
Der DAGCT besteht aus einem Gate-Commutated Thyristor (GCT) einem Dioden-Stack im Hauptstrom-
pfad und einem Metal–Oxide–Semiconductor Field-Effect Transistor (MOSFET), der das Gate des GCTs 
mit der Bauelementkathode durch einen Kommutierungspfad verbindet. Das entsprechende elektri-
sche Ersatzschaltbild ist in Abbildung 83 zusehen.  

 

Abbildung 83: DAGCTs elektrisches Ersatzschaltbild 

Das Ersatzschaltbild ist ähnlich zu dem des IGCTs oder des IETOs. Beim IGCT wird während des Aus-
schaltvorgangs der Kathodenstrom des GCT-Wafers durch eine große Kondensatorbank im Kommutie-
rungspfad der Treiberstufe zu dem Gate des GCTs kommittiert. Diese Kondensatorbank wird in einem 
DAGCT durch ein Dioden-Stack im Hauptstrompfad ersetzt. Dioden sind viel robuster, kompakter und 
können besser Spitzenströme überstehen als Elektrolytkondensatoren. Im Vergleich zum IETO sind die 
Dioden robuster als MOSFETs im Hauptstrompfad. MOSFETs durch Dioden zu ersetzen reduziert zu-
sätzlich den Steueraufwand, da ein Steuersignal wegfällt. Die relativ kleine Anzahl der Komponenten, 
die zu erwartende erhöhte Zuverlässigkeit und der reduzierte Steueraufwand machen den DAGCT zu 
einem geeigneten Kandidaten für eine Anwendung in Hybridleistungsschaltern. 

Musterentwicklung: 

Abbildung 84 zeigt ein entwickeltes Presspack-Gehäuse für den DAGCT. In einem Presspack-Gehäuse 
werden möglichst alle Komponenten durch Druck elektrisch kontaktiert. Im Falle des DAGCTs sind dies 
alle Komponenten bis auf den MOSFET. Diese werden auf der Leiterplatte festgelötet. Da die MOSFETs 
den gesamten Abschaltstrom nur für wenige Mikrosekunden führen besteht keinerlei Gefahr, dass die 
Lotverbindung thermisch überlastet wird.  

Das Gehäuse ermöglicht den axialen Stromfluss durch die GCT-Kathode ins Gehäuse-Zentrum und den 
Gate-Stromfluss vom GCT-Zentrum in die Peripherie zu führen. Weiterhin ermöglicht ein 3D-Struk-
turentwurf eine sonst notwendige Schraubenfeder durch die Festkörperfederung der GCT-Gate-Ver-
bindung zu ersetzten. Die Federung verteilt den Gesamtdruck auf die beiden Strompfade durch ent-
weder die Dioden oder die MOSFETs. 

 Ein Prototyp wurde entsprechend gebaut und getestet. Die mechanischen Untersuchungen 
zeigen eine homogene Druckverteilung und somit eine niederohmige Anbindung beider Strompfade 
auf der Platine. 
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Abbildung 84: DAGCT-Gehäuse; 3D-Model und Prototyp 

 

2.4.3. Simulation und Ansteuerung Hybridschalter (AP4.3) 

Der Hybride Leistungsschalter 
Basierend auf der am Institut für Hochspannungstechnik (IFHT) verfügbaren Hardware werden die An-
steuerung des Hybridschalters und der Aufbau des Prototyps vorgestellt. Im Fokus der Entwicklung 
steht die Verwendung kommerziell erhältlicher Komponenten. 

Übersicht über die verfügbare Hardware 
Unter Berücksichtigung der Untersuchungen aus Kapitel 2.4.1 wird die Einsetzbarkeit von DC Leistungs-
schaltern maßgeblich von der Schaltgeschwindigkeit bestimmt. Da am IFHT als Schaltgerät lediglich 
mechanische Schalter sowie IGBTs zur Verfügung stehen, wird ein konventioneller Hybridschalter zur 
experimentellen Untersuchung aufgebaut.  
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Mechanischer Schalter 
Als mechanischer Schalter wird auf einen kommerziell erhältlichen Vakuumleistungsschalter vom Typ 
AEG VA 6316/24-2 verwendet, wie in Abbildung 85 dargestellt. Der verfügbare Leistungsschalter hat 
eine Schaltverzögerung von tEigen = 31,3 ms (die Schaltverzögerung verfügbarer DC-Schütze ist wesent-
lich größer). Dabei findet die Kontakttrennung innerhalb der letzten Millisekunden statt. Der Leistungs-
schalter ist für einen Nennausschaltstrom von Imax = 25 kA (Nennstrom IN = 1,6 kA) bei einer Nennspan-
nung von UN,AC = 24 kV ausgelegt. Im Rahmen des Projektes wird eine Ansteuerung für den Leistungs-
schalter inkl. Galvanischer Trennung, Positionsüberwachung und Antriebssteuerung entwickelt. 

 

Abbildung 85: Aufbau des mechanischen Schalters 

Das Stromabrissvermögen (Current Chopping) von Vakuumleistungsschaltern wird von dem Material 
der Kontakte bestimmt, sodass bei modernen Schaltern kein nennenswerter Stromabriss mehr auftritt. 
Bei dem verwendeten Vakuumschalter wird das Stromabrisslevel experimentell zu ICC = 3,5 A be-
stimmt, sodass eine Stromkommutierung in den leistungselektronischen Unterbrecherpfad eines Hyb-
ridschalters gewährleistet werden kann. 

Leistungselektronischer Schalter 
Als leistungselektronische Schalter werden in Abhängigkeit der Spannungsebene verschiedene IGBT-
Module verwendet, die zum Teil als Sachleistung von der Firma Infineon bereitgestellt wurden. Unter 
Umständen werden Parallel- und Serienschaltungen der IGBTs notwendig, um den Schalter hinsichtlich 
Spannungsebene und Leistungsklasse zu skalieren. Unter Berücksichtigung der Stehspannung des 
Überspannungsableiters wird zunächst Typ 2 für den Aufbau des Hybridschalters verwendet. 

Zur Ansteuerung der IGBTs wird eine Treiberschaltung entwickelt, die aus einem galvanisch entkop-
pelten DC-DC-Spannungswandler (UDC,in = 20…35 V auf UDC,out,1 = 20 V und UDC,out,2 = -5 V) gespeist wird. 
Als stabilisierte Versorgungsspannung für das Gate des IGBTs stehen UDC,+ = 18 V und UDC,- = -5 V zur 
Verfügung. Über den Treiberbaustein AUIR08152S wird das Gate des IGBTs zum Einschalten auf 
UGate = 18 V bzw. zum Abschalten auf UGate = -5 V gelegt. Dabei werden die Einschalt-RG,on und Aus-
schaltwiderstände RG,off des Treibers gemäß den Angaben des Halbleiterherstellers gewählt. Das Ein-
gangssignal zur Triggerung der Schaltung wird optisch über Lichtwellenleiter übergeben.  
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Zum Schutz der IGBT-Module vor Überspannungen (die Sperrspannung ist nicht signifikant größer als 
die Ansprechspannung des Überspannungsableiters) wird die Schaltung mit einer active clamping Ver-
schaltung versehen. Über Zenerdioden wird das Kollektorpotential auf das Gate gekoppelt; die Summe 
der Durchbruchspannungen der Zenerdioden muss oberhalb der Stehspannung des Überspannungs-
ableiters und unterhalb der maximalen Stehspannung des IGBTs liegen. Über eine zwischen Kollektor 
und Gate in Sperrrichtung betriebene Diode innerhalb des active Clamping-Pfads wird ein Kurzschluss 
des Gates bei eingeschaltetem IGBT über den Kollektor verhindert. Als active Clamping wird eine Kol-
lektor-Gate-Spannung von UaC = 3 kV in Abhängigkeit der IGBTs und dem zur Verfügung stehenden 
Überspannungsableiter gewählt. 

Überspannungsableiter 
Als Überspannungsableiter steht der Typ 3EJ3001-4CB51-4 (Hersteller: Siemens AG) zur Verfügung. 
Dieser besitzt eine Bemessungsspannung von UR = 1,4 kV, eine Restspannung von URES = 3.2 kV und ein 
thermische Nennenergieaufnahme von Eth = 14 kJ/kV. Die Restspannung URES muss unterhalb der ma-
ximalen Sperrspannung des IGBTs und damit der Ansprechspannung für das active clamping des Trei-
bers liegen, um zu verhindern, dass die restliche im Stromkreis gespeicherte Energie im IGBT umge-
setzt wird. 

Ansteuerung des Hybridschalters 
Für die Ansteuerung des Hybridschalters wird der folgende Ansatz verfolgt: 

• Verwendung der Ansteuerung des Vakuumleistungsschalters und Entwicklung einer autarken 
Steuerung für den IGBT im Hybridschalter 

• Einschalten des IGBTs basierend auf einer Brennspannungsmessung des Vakuumleistungs-
schalters 

• Spannungsversorgung der IGBT Steuerung aus der Lichtbogenbrennspannung 
• Ausschalten des IGBTs nach Rückmeldung durch den Vakuumschalter (optischer Ausgang). 

Das Abschalten von Wechselströmen einiger I = 100 A führt zu einer unmittelbaren Wiederverfesti-
gung im Vakuumleistungsschalter. Bei größeren Strömen nimmt die Wiederverfestigung ab dem Zeit-
punkt der Kontakttrennung tOpen gemäß folgender Gesetzmäßigkeit zu [62]: UCold = A᛫(t – tOpen), wobei 
der Parameter A zwischen 17 kV/ms < A < 568 kV/ms liegt und UCold bis zum Blitzstoßlevel ULIL (U-
LIL = 125 kV bei UN = 24 kV) ansteigt. Der schnelle Spannungsanstieg führt demnach dazu, dass unmit-
telbar nach der Rückmeldung der Schalterposition die Spannungsfestigkeit des Vakuumschalters aus-
reichend ist, sodass der IGBT ohne weitere Verzögerung abschalten kann und der Strom in den Über-
spannungsableiter kommutiert. Die Simulation des Ablaufs einer Schalthandlung mit dem Hybridschal-
ter ist in Abbildung 86 dargestellt. 

Die Messung der Lichtbogenbrennspannung im Bereich weniger 10 V bei einer Betriebsspannung des 
Hybridschalters im Bereich mehrerer Kilovolt erfordert einen Spannungsteiler, der einerseits die Ener-
gieaufnahme für die Versorgung der Steuerung erschwert (Erfordernis von Zenerdioden mit hoher 
Leistungsaufnahme bei geöffnetem Schalter) sowie andererseits empfindlich gegen Messrauschen und 
elektromagnetische Einkopplungen ist. Des Weiteren wird ein Trennschalter seriell zum DC-Leistungs-
schalter benötigt, der für eine Spannungsfreiheit der Steuerung sorgt. Da bei Voruntersuchungen im 
Labor keine zuverlässige Triggerung des IGBTs erreicht werden konnte, wird eine Anpassung der An-
steuerung des IGBTs vorgenommen: 

• Einschalten des IGBTs zeitgleich mit der Triggerung des Vakuumleistungsschalters 
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• Energieversorgung der Ansteuerung und des IGBT-Treibers (galvanisch getrennt) aus der Ener-
gieversorgung des Vakuumleistungsschalters 

• Ausschalten des IGBTs nach Rückmeldung durch den Vakuumschalter (optischer Ausgang). 

 

Abbildung 86: Simulierter Ablauf einer Schalthandlung mit dem Hybridschalter 

Da jeder Vakuumleistungsschalter über eine (meist unterbrechungsfreie) Energieversorgung zur Trig-
gerung der Auslösespulen verfügt, kann diese zur Versorgung der IGBT Steuerung genutzt werden. Zur 
Ansteuerung kommerziell erhältlicher IGBT-Treiber werden zusätzlich verschiedene Lichtwellenleiter-
steckverbinder vorgesehen. 

Basierend auf den optischen Eingangssignalen wird das Triggersignal mit einer Logikschaltung reali-
siert; als Logikschaltung kommt der Mikrokontroller MSP 430 G 2553 der Firma Texas Instrument zum 
Einsatz. Softwaremäßig wird zusätzlich eine Verriegelung des IGBTs bei ausgeschaltetem Vakuumschal-
ter realisiert. Des Weiteren wird eine Anzeige für durchgeführte Schalthandlungen implementiert. Mit-
tels Software ist eine Verzögerung des Einschaltens des IGBTs nach der Triggerung des Leistungsschalt-
bar einstellbar (Kompensation der Schaltverzögerung; vgl. Darstellung in Abbildung 86). Zur Reduzie-
rung von elektromagnetischer Einkopplungen ist die Steuerung in ein geschirmtes Metallgehäuse ein-
gebaut. Abbildung 87 zeigt den fertig aufgebauten Prototyp des Hybridschalters. 

a)      b)  

Abbildung 87: Prototyp Hybridschalter a) Steuerung. B) IGBT und Überspannungsableiter 
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In Abbildung 88 ist ein exemplarischer Abschaltvorgang des Prototypen dargestellt. Bei Öffnung der 
Kontakte des Vakuumschalters wird der IGBT zugeschaltet und es kommt zur Kommutierung des 
Stroms aus dem Vakuumschalter in den IGBT. Nach dem die Kontakte des Vakuumschalters einen aus-
reichenden Abstand besitzen unterbricht der IGBT den Strom. 

 

Abbildung 88: Exemplarischer Abschaltvorgang des aufgebauten Prototypen 

Bei dem eingesetzten Vakuumschalter handelt es sich um einen konventionellen Wechselstrom-Vaku-
umleistungsschalter mit einer Selbstauslösezeit von über 30 ms und einer durchschnittlichen Antriebs-
geschwindigkeit von circa 1 m/s. Das macht die Nutzung in einem Hybridschalter unmöglich, da inner-
halb der daraus resultierenden Totzeit der Kurschlussstrom in einem DC-Netz über das Stromtraglevel 
der IGBTs steigen und somit zu deren Zerstörung führen würde. Die prinzipielle Funktionsweise der 
Stromkommutierung mittels eines mechanischen Schaltgeräts in ein Halbleiterelement konnte jedoch 
nachgewiesen werden. 

Der DAGCT 
Die Funktion des DAGCTs wurde sowohl simulativ als auch experimentell untersucht. Dabei wurde eine 
Treiberstufe für die Ansteuerung entwickelt und getestet. 

Funktionsweise: 
Der DAGCT wurde elektrisch analysiert und seine Funktionsweise wurde durch Simulationen validiert. 
Der DAGCT kann durch zwei Signale gesteuert werden. Die Treiberstufe, die die Steuersignale gene-
riert, wird im nachfolgenden Abschnitt unter Treiberstufe genauer beschrieben. Die Funktionsweise 
des DAGCTs wird in Abbildung 89 gezeigt. 

Der DAGCT wird mit einem Strompuls 𝐼  durch 𝐺  eingeschaltet. Während der DAGCT eingeschaltet 
ist bleiben die Gate-MOSFETs ausgeschaltet. Außerdem stellt der Treiber durch einen geringen Hal-
testrom IHalt durch G1 sicher, dass der DAGCT selbst bei fehlendem Laststrom IDC im Leitzustand bleibt. 
Wenn der DAGCT eingeschaltet wird fängt der Laststrom an durch den GCT und den Dioden-Stack zu 
fließen. Ein relativ hoher Spannungsabfall über dem Dioden-Stack 𝑈  entsteht.  
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Der Ausschaltprozess des DAGCTs wird eingeleitet, indem der Haltestrom ausgeschaltet und die Gate-
MOSFETs eingeschaltet werden. Die Spannung 𝑈  treibt anschließend den Strom 𝐼  dazu in die Gate-
MOSFETs zu kommutieren. Der daraus resultierende Stromfluss durch das Gate des GCTs schaltet den 
GCT aus. 

 

 

Abbildung 89: Spannungs- und Stromverläufe im DAGCT 

Treiberstufe: 
Ein Treiber wurde aufgebaut um die Steuersignale in Abbildung 89 zu erzeugen. Er liefert zusätzlich 
den Haltestrom solange der DAGCT eingeschaltet ist. 

Wenn der Einschaltstrom 𝑖 durch den Dioden-Stack fließt muss der Treiber die Verlustenergie in den 
Dioden nachliefern. Der Spannungsabfall über dem Dioden-Stack 𝑢  ist vom Strom 𝑖  abhängig. Dabei 
weist der Spannungsabfall bei kurzen Strompulsen, wie bei 𝑖 , kurzzeitig hohe Spitzenwerte auf. 

Dieser dynamische Spannungsabfall 𝑢  würde den Einschaltvorgang des GCTs stören und könnte somit 
zu einem unvollständigen Einschaltvorgang führen. Deshalb wurde der Treiber so eingebaut, dass der 
Strom nicht durch den Dioden-Stack fließen kann und der Rückleiter nach der GCT-Wafer-Kathode an 
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Punkt D in den Treiber zurückgeführt wird. Dies erfordert jedoch, dass die Stromquelle galvanisch von 
dem restlichen Teil des Treibers getrennt wird.   

Die Steuerung gelingt durch eine einfache kombinatorische Logik. Diese konnte ohne programmier-
bare logische Schaltungen realisiert werden. Dies ermöglichte einen Treiber mit einer geringeren Bau-
teilanzahl und niedrigerer Leistungsanforderungen aufzubauen. In Tests erzielte der Treiber den ge-
forderten GCT-Einschaltstrom, wie in Abbildung 92 zu sehen ist. 

 

Abbildung 90: Ersatzschaltbild des DAGCT-Treibers 

 

 

Abbildung 91: DAGCT-Treiberplatine 

Testergebnisse: 
Der DAGCT wurde in einem am PGS bestehenden Hochspannungsprüfstand getestet. Der Ausschalt-
vorgang wurde dabei innerhalb eines Ein-Puls-Tests untersucht. Um mehrere Betriebspunkte abzude-
cken, wurden unterschiedliche Lastströme getestet. In einem Ein-Puls-Test wird der Strom langsam 
durch das Bauelement erhöht bis er den Bemessungswert erreicht. Dann wird das Bauelement ausge-
schaltet, was eine Charakterisierung des Ausschaltvorgangs bei einem spezifischen Strom und einer 
spezifischen Spannung erlaubt. 

Ein Beispielausschaltvorgang von 250 A Laststrom und 450 V Spannung ist in Abbildung 93 dargestellt. 
Die Strom- und Spannungsverläufe ähneln den prognostizierten Verläufen (siehe Abbildung 89). Trotz-
dem weisen die Strom- und Spannungsverläufe Abweichungen durch nicht ideales Verhalten der Bau-
teile oder Abweichungen der Bauteilwerte von den Bemessungswerten auf. 
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Der Ausschaltvorgang fängt an wenn bei 𝑡 = 4 µs die Gate-MOSFETs eingeschaltet werden und somit 
die Spannung 𝑢  fällt. Infolgedessen fängt der Strom in den Dioden 𝑖  an in das Gate zu kommutieren 
und iGFET steigt, während der Strom 𝑖  intakt bleibt. Danach rekombinieren in den Dioden Ladungsträ-
ger und es kommt zu einer Rückstromspitze, so dass 𝑖  negativ wird. Bei 𝑡 = 14 µs fangen die Dioden 
an zu blockieren und der Rückstrom sinkt ab. Die Überspannung bei 𝑡 = 7 µs ist auf die Streuinduktivi-
täten im Aufbau zurückzuführen. Zuletzt steigt die Spannung über dem Bauteil langsam bis zu ihrem 
Spitzenwert. Die Anstiegsgeschwindigkeit wird dabei durch eine Snubberschaltung bestimmt. 

 
Abbildung 92: Einschaltstrom 𝑖  

Der DAGCT wurde bis 𝑖 = 550 A getestet. Der spezifizierte Abschaltstrom eines IGCTs, der den glei-
chen GCT-Wafer einsetzt, ist 520 A. Es ist zu vermuten, dass höhere Abschaltströme erreichbar sind, 
wenn Dioden mit höheren Vorwärtsspannungen eingesetzt werden. Dadurch beweist der DAGCT seine 
Eignung in der Hybridschalter-Anwendung. 

 
Abbildung 93: Ein Ausschaltvorgang des DAGCTs 
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In dem Arbeitspaket wurden Simulationsmodelle unterschiedlicher DC-Schaltertopologien in MVDC-
Netzen untersucht und miteinander verglichen. Ein neues leistungselektronisches Bauelement für den 
Einsatz in Hybridschaltern wurde aufgebaut, sowie die Treiberstufe um das Bauelement ein- und aus-
zuschalten. Das Bauelement und die Treiberstufe wurden abschließend zusammen erfolgreich getes-
tet. Zusätzlich wurde das Prinzip Hybridleistungsschalter anhand von kommerziell verfügbaren Bauele-
menten untersucht und unter Laborbedingungen auf Funktionalität untersucht. 

2.5. Isolation bei hochfrequenter Belastung (AP5) 
2.5.1. Analyse Isoliermaterialien für Umrichterbetriebsfrequenzen (AP5.1) 

In diesem Arbeitspaket wird die Bestimmung potentieller Isolationsmaterialien für leistungselektro-
nisch gespeiste Transformatoren, unter Berücksichtigung der Anforderungen an Isoliersysteme, bei 
mittelfrequenten Spannungen fokussiert. Das Isolationssystem beeinflusst sowohl die elektrische Iso-
lation sowie die Wärmeabfuhr, welche im mittelfrequenten Bereich kritischer im Vergleich zu 50 Hz ist 
[63], [64]. Allgemein kann eine Feststoffisolation oder eine Öl-Papierisolation verwendet werden. 

Für die elektrischen Eigenschaften ist eine hohe Durchschlagspannung, welche abhängig von der Fre-
quenz ist, eine Hauptanforderung an das Isoliersystem. Die Durchschlagspannung für eine Feststoffiso-
lation, bestehend aus einer Isolierfolie und einem Fließ, liegt bei 50 kHz ungefähr um den Faktor fünf 
niedriger im Vergleich zu 50 Hz [65]. Eine geringere Abnahme der Durchschlagsspannung ist bei Iso-
lierölen festzustellen [66]. Hier sinkt die Durchschlagsspannung bei 43 kHz lediglich um ungefähr 50 % 
im Vergleich zu 50 Hz ab. Als Ursache für die reduzierte Durchschlagspannung kann ein möglicher Tem-
peraturanstieg sein bedingt durch höhere dielektrische Verluste im Isolieröl [67]. Eine weitere Mög-
lichkeit ist eine Veränderung der Feldverteilung durch den Ausfall von Polarisationsmechanismen [66]. 
Neben der Durchschlagspannung ist es Zielführend, die Permittivität und den Verlustfaktor in Abhän-
gigkeit der Frequenz zu betrachten. Der frequenzabhängige Ausfall von Polarisationsmechanismen 
kann einen Einfluss auf die Feldverteilung und die Erwärmung haben [68]. Neben der Frequenz besitzt 
die Spannungsform einen Einfluss auf die Isolation. Dabei ist der Einfluss von mittelfrequenten 
(1 – 10 kHz) rechteckförmigen (MF RECT) Spannungen auf die Eigenschaften von Transformatorisolier-
systemen nicht hinreichend Untersucht [69]. 

Das Isolationsmaterial beeinflusst die elektrische Isolation sowie die Wärmeabfuhr [63], [64]. Bei fest-
stoffisolierten Transformatoren kann die Kühlung ausschließlich über Wärmleitung erfolgen. Durch er-
weiterte Kühlkonzepte, wie zum Beispiel forcierte Wasser- oder Luftkühlung auf der Feststoffisolation, 
kann eine Steigerung der Kühlleistung erfolgen [70].Bei ölisolierten Transformatoren kann die Wärme 
des Kerns und der Wicklungen auch über natürliche Konvektion oder Umwälzung des Öls erfolgen. 
Auch durch die Verwendung wärmeleitender Materialien, wie zum Beispiel Glasfasern oder Quarz-
mehl, ist bei feststoffisolierten Transformatoren bei 50 Hz eine Limitierung der Leistung aufgrund der 
Erwärmung vorhanden [71]. Diese könnte bei höheren Frequenzen hypothetisch ausgeprägter sein. 

Bei der Auswahl von Isoliersystemen für einen PET weisen Isolierflüssigkeiten die folgenden Vorteile 
gegenüber Feststoffisolation auf: Geringere Abhängigkeit der Durchschlagsspannung von der Fre-
quenz, Selbstheilung bei Entladungen, bessere Kühleigenschaften, Geringere akustische Emission. Da-
her ist die Fokussierung auf Isolierflüssigkeiten ein erster Ansatz. Hierbei können drei unterschiedliche 
Flüssigkeiten auf Basis von Mineral- (Shell Diala S4), Silikonöl (MKI50) oder Estern (MIDEL7131) ver-
wendet werden [70], [71], [72], [73]. Des Weiteren erfolgt die Betrachtung der Feststoffisoliermateri-
alien des Industriepartners „Schaffner Deutschland GmbH“. In AP5.1 wurde erfolgreich ein Anforde-
rungskatalog zur Prüfung des Isoliersystems erstellt, die Eingangsparameter für die Konzeptionierung 
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von Prüfständen ermittelt, Prüfmethoden identifiziert und die Isoliermaterialien für Prüfungen ausge-
wählt. 

2.5.2. Entwicklung geeigneter Versuchsstände (AP5.2) 

Die Betriebsfrequenz des DC/DC Wandlers muss für die Isolationsuntersuchungen definiert werden. 
Bei steigender Frequenz nehmen die frequenzabhängigen spezifischen Verluste zu. Gleichzeitig nimmt 
die Größe des Transformators ab, sodass die längenabhängigen Verluste und die Transformatorober-
fläche reduziert werden. Bei Betrachtung des Wirkungsgrads ergibt sich ein Frequenzbereich von 
2 - 9 kHz, in dem eine verhältnismäßig große Reduktion von Transformatorgröße, -gewicht, -verlusten 
und damit auch Kosten erfolgt [74], [67], [64]. Des Weiteren treten Spannungsgradienten von maximal 
10 kV/µs auf [75], [76]. Für die Untersuchung der Durchschlagspannung bei MF RECT Spannungen wer-
den insgesamt drei Versuchsstände konzipiert und aufgebaut. Die Versuchsstände dienen zur Bestim-
mung von Durchschlagspannung, Permittivität und Verlustfaktor in Abhängigkeit der Frequenz und 
Spannungsform. 

Zur Bestimmung der Durchschlagspannung bei sinusförmigen Spannungen und Frequenzen zwischen 
1 - 10 kHz erfolgt die Konstruktion von luftgekoppelten Resonanzkreisen. Ein Prüfstand, basierend auf 
einem bipolaren Solid State Marx Generator, wird zur Bestimmung der Durchschlagspannung bei MF 
RECT Spannungsform aufgebaut. Zusätzlich erfolgt eine Erweiterung eines Prüfstands zur Messung von 
Permittivität und Verlustfaktor, sodass diese Materialkennwerte in einem Frequenzbereich zwischen 
50 Hz und 50 kHz bestimmt werden können. 

Zur Ermittlung der Durchschlagspannung existiert keine genormte Prüfmethode im betrachteten Fre-
quenzbereich. Um eine Vergleichbarkeit der Durchschlagspannungen bei unterschiedlichen Frequen-
zen und Spannungsformen zu erreichen werden Prüfstände zur Messung der Durchschlagspannung in 
Anlehnung an die Norm DIN EN 60156 für Isolieröl bzw. VDE 0370 Teil 5 für Feststoffe und zur Messung 
von Permittivität sowie Verlustfaktor gemäß der Norm IEC 60247 aufgebaut [77],  [78]. Abweichend 
zur Norm für die Durchschlagspannungen wird ein Spannungsgradient von 1 kV/s für das Isolieröl bzw. 
500 V/s für die Feststoffe gewählt. Die Prüfstände sind aufgebaut und für die Prüfung der Materialien 
vollständig validiert. 

Zur Bestimmung der Durchschlagsspannung erfolgt der Aufbau des in Abbildung 94 schematisch dar-
gestellten Prüfstands [72]. Der Prüfstand basiert im Wesentlichen auf einem Gleichrichter, zwei leis-
tungselektronisch erregten, luftgekoppelten Schwingkreisen, dem Testobjekt und einem Teiler zur 
Spannungsmessung.  

 

Abbildung 94: Ersatzschaltbild des Messkreises zur Ermittlung der Durchschlagspannung bei 1 kHz 
bis 10 kHz [72] 
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In Abbildung 95 ist die Ausgangsspannung für eine Frequenz von 8,5 kHz dargestellt. Die Primärspan-
nung ist kleiner als 210 V. Die Amplitude der Ausgangsspannung bei dem Test beträgt 74,4 kV und 
enthält keinen signifikanten Anteil an höherharmonischer Spannungen. 

 

Abbildung 95: Ausgangsspannung des Messkreises zur Ermittlung der Durchschlagspannung [72] 

Der Prüfstand zur Erzeugung einer mittelfrequenten rechteckförmigen Spannung basiert auf einem 
bipolaren Solid State Marx Generator und ist schematisch in Abbildung 96. Für den unipolaren Solid 
State Marx Generator werden die Funkenstrecken und die Ladewiderstände durch Leistungshalbleiter 
ersetzt. Zum Erreichen der bipolaren Ausgangsspannung erfolgt eine Erweiterung um einen zusätzli-
chen Entladepfad. Die kontinuierliche Spannung wird durch den Aufbau von galvanisch getrennten 
Spannungsquellen auf jeder Stufe erreicht. 

 

Abbildung 96: Schematische Darstellung des entwickelten Prüfstands basierend auf einem bipola-
ren Solid State Marx Generator 

Die Ausgangsspannung des Marx-Generators ist beispielhaft in Abbildung 97 dargestellt. Der Gleich-
spannungsanteil der Ausgangsspannung ist kleiner als 0,5 kV bei einer Spitze-Spitze-Spannung von 
44,1 kV. In dem gezeigten Beispiel beträgt die Frequenz 2 kHz. Darüber hinaus wird eine symmetrische 
Spannung erreicht, bei der das Tastverhältnis 50 % beträgt. Die Umschaltzeit von negativer auf positive 
Polarität beträgt 2,8 µs und umgekehrt 2,6 µs. Dies führt zu Spannungsgradienten nach den 10 und 
90 % Kriterien von 15,6 kV/µs. Trotz der hohen Spannungsgradienten und der kurzen Schaltzeiten gibt 
es keine Überschwinger bei Polaritätsumkehr. Die Spannung ist nach dem Ein- oder Ausschalten nicht 
konstant. Durch das Aufladen des Stufenkondensators entsteht ein geringer Spannungsgradient. Die 
Aufladung muss erfolgen aufgrund der Verluste beim Schalten. Durch die kleinen Ein- und Ausschalt-
zeiten im Vergleich zur Periodenlänge ist die Spannung des entwickelten Prüfstands quasi rechteckför-
mig. 
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Abbildung 97:  Ausgangsspannung, Nachladestrom, Fast Fourier Transformation und Primärspan-
nung 

Für den Prüfstand zur Messung von Permittivität und Verlustfaktor wird in Anlehnung an die Norm 
IEC 60247 eine maximale Spannung von 500 V verwendet [73]. Aufgrund der Betragsmäßig kleinen 
kapazitiven und resistiven Ströme muss die Prüfspannung sinusförmig sein. Es werden daher Permitti-
vität und Verlustfaktor bis zu einer Frequenz von 50 Hz bis 50 kHz gemessen und anschließend super-
poniert. Der elektrische Aufbau des Prüfstands ist schematisch in Abbildung 96 dargestellt und besteht 
aus verschiedenen Spannungsquellen, die mit einem Messzweig verbunden werden. Die Spannungs-
quellen bestehen aus einer Spannungsquelle mit geringem Oberschwingungsanteil sowie einem Trans-
formator oder einer Spule als Schwingkreiskomponente. Im Messzweig wird der Strom durch den Prüf-
ling und durch einen Referenzpfad gemessen. Durch den Vergleich beider Ströme können die frequenz-
abhängige Permittivität und der Verlustfaktor bestimmt werden. 

 

Abbildung 98: Schematischer Aufbau eines Prüfstands zur Verlustfaktormessung [75] 

In AP 5.2 sind Versuchsstände zur Nachbildung (nicht) sinusförmiger MF-Spannungen aufgebaut wor-
den, die zur Charakterisierung der Isoliermaterialien genutzt werden können. Ein System zur Messung 
von Teilentladungen bei MF-Spannungen ist aufgrund des erhöhten Aufwandes bei dem Aufbau der 
beschriebenen Prüfstände nicht möglich. 

2.5.3. Nicht-sinusförmige Spannungen, Auswirkungen auf Isoliersystem (AP5.3) 

Beispielhaft sind Ergebnisse für die Durchschlagspannung von Isolierölen bei ein Platte-Platte Anord-
nung und einer Spitze-Platte Anordnung in Abbildung 99 dargestellt. Neben den dargestellten Ergeb-
nissen, erfolgt eine Messung der Durchschlagspannung in Abhängigkeit der Temperatur, des Wasser-
gehalts der Frequenz, der Elektroden und des Elektrodenabstands. Die Durchschlagspannungen aller 
Isolieröle weisen bei der Platte-Elektrodenanordnung und 50 Hz eine Wassergehaltsabhängigkeit auf. 
Diese wird bei Steigerung der Frequenz reduziert. Eine weitere Reduktion findet bei rechteckförmigen 
Spannungen statt. Die Durchschlagspannungen sind bei Rechteckförmigen Spannungen am größten. 
Diese Ergebnisse gelten auch für die Spitze-Platte Anordnung. 
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Abbildung 99: Durchschlagsspannung von Shell Diala S4 (A), MIDEL 7131 (B) und MKI 50 (C) in Ab-
hängigkeit des Wassergehalten, der Frequenz, der Spannungs- und Elektrodenformen 

Abbildung 100 zeigt beispielhalft die Durchschlagspannungen in Abhängigkeit der Frequenz von dem 
Ölimprägnierten Nomex 926 der Stärke 57 µm. Es liegt eine Verringerung der Durchschlagspannung 
für alle Öle mit zunehmender Frequenz im Vergleich zu 50 Hz vor. Beim dem mit dem Shell Diala S4 
und dem MIDEL 7131 imprägnierten Nomex 926 ist die größte Reduktion der Durchschlagspannung 
mit zunehmender Frequenz zu beobachten. Das mit MKI 50 imprägnierte Nomex 926 ist ein nicht 
durchgängiger Abfall der Durchschlagspannung zwischen 50 Hz und dem Frequenzbereich von 1 kHz 
bis 9 kHz zu erkennen. 

 

Abbildung 100: Durchschlagsspannung von Nomex 926 bei den unterschiedlichen Isolierölen 

In Abbildung 101 ist die Frequenzabhängige Durchschlagspannung vom harzimprägnierten (ri) und un-
imprägnierten (ui) Nomex 410 und Metastar YT510 Fasern mit einer Dicke von 80 µm sowie 250 µm 
dargestellt. Es zeigt sich, dass die Durchschlagspannung der harzimprägnierten Fasern mit zunehmen-
der Frequenz sinkt. Des Weiteren ist festzustellen, dass eine Reduktion der Durchschlagspannung für 
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die nicht imprägnierten Fasern ausschließlich bei den dickeren Fasern vorliegt. Die Reduktion ist weni-
ger stark ausgeprägt im Vergleich zu den harzimprägnierten Fasern. Bei den dünneren nicht impräg-
nierten Fasern ist kein eindeutiger Einfluss der Frequenz auf die Durchschlagspannung zu beobachten 

 
Abbildung 101: Durchschlagsspannung von Nomex 410 bei den unterschiedlichen Isolierölen [76] 

Die Durchschlagspannungen bei rechteckigen Spannungen werden für Aramidfasern bei 2 kHz gemes-
sen. Es werden harzimprägnierte (ri) und unimprägnierte (ui) Nomex 410 und Metastar YT510 Fasern 
mit einer Dicke von 80 µm sowie 250 µm untersucht. Die Durchschlagspannung der harzimprägnierten 
Fasern wird bei sinusförmigen Spannungen reduziert, wenn die Frequenz von 50 Hz auf 2 kHz erhöht 
wird. Darüber hinaus wird die Durchschlagspannung der dickeren unimprägnierten Fasern reduziert. 
Die Durchschlagspannung der dünneren, nicht imprägnierten Fasern wird durch die Frequenz nicht 
beeinflusst. Die Rechteckspannung beeinflusst die Durchschlagspannung bei einer Frequenz von 2 kHz. 
Bei MF RECT Spannungen steigt die Durchschlagspannung aller Fasern. Die Durchschlagspannung ist 
gleich dem Effektivwert der Spannung am Prüfling vor dem Durchschlag. Die mittlere Erhöhung ent-
spricht einem Faktor von 1,23 im Vergleich zu den Durchschlagspannungen bei sinusförmigen Span-
nungen.  

 

Abbildung 102: Durchschlagsspannung von Aramidfasern bei rechteckförmiger Spannung 

Insgesamt konnten die Frequenz- und temperaturabhängige Materialeigenschaften bei (nicht-) sinus-
förmiger MF-Spannung ermittelt werden. 
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2.5.4. Beschleunigte Alterung unter höherfrequenter Belastung (AP5.4) 

Eine Alterung bei höheren Frequenzen ist aufgrund von thermischen Instabilitäten der Spannungsquel-
len nicht möglich, sodass eine thermische Alterung der Isolieröle mit Luftzufuhr und Katalysatoren ge-
wählt wird. Höhere Temperaturen beschleunigen den Ablauf der Alterungsmechanismen, indem sie 
Abbaureaktionen begünstigen. Dadurch können elektrischen, sowie die mechanischen Eigenschaften, 
wie die Durchschlagspannung gesenkt, die Viskosität, der Verlustfaktor und die Säurezahl erhöht wer-
den. Daher erfolgt nachfolgend eine Betrachtung. Die Durchschlagspannung wird für sinusförmige 
Spannungen gemessen, da die Durchschlagspannung geringer ist. 

 

 

 

Abbildung 103: Durchschlagsspannung der Isolieröle nach Alterung 

Zur Nachbildung der Alterung im Transformator werden Ölproben thermisch bei 120°C für 14 Wochen 
gealtert. Die Durchschlagspannungen der Isolieröle im Bereich von 2 bis 9 kHz sind in Abbildung 103 in 
Abhängigkeit der Alterungszeit dargestellt. Es ist zu erkennen, dass die Durchschlagsspannungen des 
Mineralöls im Bereich zwischen 40 - 50 kV liegen. Eine Ausnahme bildet die Messung nach 6 Wochen 
Alterung. Dabei wird davon ausgegangen, dass die Elektroden nicht korrekt eingestellt wurden. Mine-
ralöl besitzt eine etwas höhere Durchschlagsspannung. Silikonöl hat im Vergleich zu den beiden ande-
ren Ölen eine niedrigere Durchschlagspannung. Die große Streuung bei 2 kHz, welche die letzte Test-
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frequenz war, könnte auf die Bildung von Entladungskanälen in Silikonöl zurückzuführen sein. Insge-
samt kann keine Auswirkung der thermischen Alterung auf die Durchschlagspannung beobachtet wer-
den. 

Die Veränderung der kinematischen Viskosität nach der thermischen Alterung ist in Abbildung 104 
dargestellt. Beim Vergleich der neuen Öle ist zu erkennen, dass das MKI50 und das MIDEL7131 im 
Vergleich zum Shell eine höhere Anfangsviskosität aufweist. Die thermische Alterung führt zu einer 
geringen Erhöhung der Viskositäten aller Öle. Die Viskosität der Mineralölproben nach der Alterung 
zeigt keine Veränderungen. Die Viskosität wird im Bereich von 9 – 10 mm²/s ohne alterungsbedingte 
Abweichungen gemessen. Das Gleiche gilt auch für synthetische Ester- und Silikonölproben. Die Visko-
sität der Esterproben liegt nach zehn Wochen Alterung im Bereich von 22 – 30 mm²/s. Silikonöl besitzt 
die höchsten Viskositäten im Bereich von 36 mm²/s und 40 mm²/s. Das Fehlen eines signifikanten Vis-
kositätsanstiegs zeigt, dass die Öle aufgrund ihrer Beschaffenheit recht alterungsbeständig sind. Es ist 
davon auszugehen, dass die Alterung auf einen längeren Zeitraum ausgedehnt werden muss, bevor 
nachteilige Änderungen der Ölviskosität beobachtet werden können. 

 

Abbildung 104: Kinematische Viskosität Durchschlagsspannung der Isolieröle nach Alterung 

Der Verlustfaktor während der Alterung ist in Abbildung 105 dargestellt. Die allgemeine Annahme ist, 
dass die thermische Alterung aufgrund des Temperatureinflusses und des Alterungsmechanismus des 
Öls allmählich zu einer Erhöhung des Verlustfaktors führt. Es wird beobachtet, dass die Anfangswerte 
des Verlustfaktors sowohl bei Mineralöl als auch bei Silikonöl im Bereich zwischen 4∙10-4 bzw. 3∙10-4 
liegen. Der synthetische Ester hat einen höheren anfänglichen Verlustfaktor in der Größenordnung von 
2∙10-3. Dies kann auf den hohen Anfangswassergehalt des Esters zurückzuführen werden. Es wird auch 
festgestellt, dass bis zur sechsten Woche der thermischen Alterung keine signifikante Veränderung des 
Verlustfaktors gibt. Ein Anstieg aller Verlustfaktoren ist nach 8 Wochen Alterung zu beobachten.  

 

Abbildung 105: Verlustfaktor der Isolieröle nach Alterung 

Abbildung 106 zeigt die Säurezahl der Isolieröle in verschiedenen Alterungsstadien. Das MKI50 weist 
eine sehr niedrige Säurezahl auf. Dies ist auf die sehr geringe Reaktivität des Öls zurückzuführen. Das 
MIDEL 7131 weist im Vergleich zu den MKI50 und Shell Diala S4 eine höhere Säurezahl auf. Dies ist auf 
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den hohen Anfangswassergehalt des Öls zurückzuführen. Es ist zu beobachten, dass mit zunehmender 
Alterung die Säurezahl aller Öle zunimmt. Obwohl die Säurezahl im Laufe der Zeit zunimmt, überschrei-
tet sie den in der Norm festgelegten Bereich nicht. Ein signifikanter Anstieg der Säurezahl und Säure-
bildung tritt auf, nachdem die Säurezahl in den Ölen 0,15 mg KOH/g und eine Erneuerung des Öls ist 
erforderlich, wenn die Säurezahl 0,25 mg KOH/g überschreitet [77]. Die Variation der Säurezahl im 
Versuch ist so gering, dass sie keinen nachweisbaren Einfluss auf das Isolationsverhalten hat. 

 

Abbildung 106: Säurezahl der Isolieröle nach Alterung 

2.5.5. Bewertung des Isoliervermögens (AP5.5) 

Die drei verschiedenen Isolieröle besitzen eine temperatur-, wassergehalt-, frequenz-, Elektrodenano-
rdnung und Elektrodenabstand abhängige Durchschlagspannung. Bei inhomogenen und homogenen 
Anordnungen sind unterschiedliche Abhängigkeiten zu beobachten. Das Shell Diala S4 und das MKI50 
besitzt bei den Spitze-Spitze-Elektroden eine abnehmende Durchschlagspannung mit steigender Fre-
quenz. Das MIDEL 7131 besitzt keine Frequenzabhängigkeit im untersuchten Frequenzbereich für die 
untersuchten Elektrodenabstände. Diese Beobachtungen sind für Raumtemperatur und 55°C gültig. 
Zusätzlich liegt bei einer Vergrößerung des Elektrodenabstandes keine signifikante Erhöhung der 
Durchschlagspannung vor. Des Weiteren steigt die Durchschlagspannung bei rechteckförmigen Span-
nungen. 

Die Durchschlagspannung erhöht sich für die homogenen Anordnungen bei Steigerung der Tempera-
tur. Des Weiteren liegt eine Reduzierung des Einflusses des Wassers vor. Zusätzlich liegt eine steigende 
die Durchschlagspannung von allen Ölen vor, wenn die Frequenz ansteigt. Ausnahme bildet die Durch-
schlagsspannungen des Shell Diala S4 Öle bei 2 kHz und Raumtemperatur. Die mit der Frequenz stei-
gende Durchschlagspannung legt die Vermutung nahe, dass der Der Durchschlag bei steigender Fre-
quenz von der frequenzabhängigen Erwärmung und Inhomogenitäten im Öl und der Elektrode weniger 
beeinflusst wird.  

Für die Bewertung des Einflusses der Erwärmung auf das Isoliervermögens werden die Verlustleis-
tungsdichten während einer Messung betrachtet. Aus der Permittivität, dem Verlustfaktor, einem 
Formfaktor in Abhängigkeit der Spannungsform, der Stellgeschwindigkeit, der Elektrodenanordnung 
und der Durchschlagspannung erfolgt die Bestimmung der Verlustleistungsdichte. Die Verlustleis-
tungsdichte beschreibt die Verluste im Isoliermedium während der Prüfung. In Abbildung 107 ist bei-
spielhaft die Verlustleistungsdichte vom Shell Diala S4 bei den Wassergehalten von 6, 18 sowie 31 ppm 
dargestellt. In dem betrachteten Frequenzbereich steigt die Verlustleistungsdichte vom Shell Diala S4 
um mehr als den Faktor zehn bei RECT Spannung und 2 kHz im Vergleich zu 50 Hz an. Im Vergleich zu 
50 Hz findet jedoch keine Reduktion der Durchschlagspannung statt. Es kann daher davon ausgegan-
gen werden, dass eine verlustinduzierte Erwärmung keinen Einfluss auf die Durchschlagspannung be-
sitzt 
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Abbildung 107: Verlustleistungsdichte von Shell Diala S4 

Im Falle der harzimprägnierten Fasern liegen eine Reduktion der Durchschlagspannung mit der Fre-
quenz und eine Steigerung bei rechteckförmigen Spannungen vor. Für die Bewertung des Einflusses 
der Erwärmung auf das Isoliervermögens werden die Verlustleistungsdichten, wie in Abbildung 108 
dargestellt, während einer Messung betrachtet. Die Reduktion kann scheinbar auf eine Erhöhung der 
Verluste zurückgeführt werden, welche im mittelfrequenten Bereich ansteigen. Jedoch liegt bei MF 
RECT Spannungen eine Steigerung der Durchschlagspannungen als auch der Verlustleistungsdichten 
vor. Daher wird vermutet, dass Vorentladeströme den Durchschlag beeinflussen 

 

Abbildung 108: Verlustleistungsdichte der harzimprägnierten Fasern 

2.5.6. Ableitung geeigneter Isoliermaterialien bei MF-Belastung (AP5.6) 

Die Durchschlagspannung der untersuchten Isoliermaterialien sind bei RECT Spannungen höher. Daher 
kann die Isolierung von zwei Level Wandlern im Vergleich zu einem Resonanzwandler in Bezug auf die 
effektive Spannung des Bauteils kleiner ausgelegt werden. Darüber hinaus kann eine Reduzierung der 
Durchschlagspannung bei Spannungen mit diesem hohen Spannungsgradienten nicht gemessen wer-
den. Eine Isolationsverschlechterung bei schnell sich wiederholenden Spannungsimpulsen kann in 
elektrischen Geräten beobachtet werden. Die vorliegenden Ergebnisse deuten darauf hin, dass das 
Design eines Bauteils und nicht die Isolation selbst die Spannungsverteilung beeinflussen kann und zu 
einer Verringerung der Zuverlässigkeit und der Durchschlagspannung führen kann. 

Während der Alterung wird die Farbe, die Durchschlagspannung im mittelfrequenten Bereich, die ki-
nematische Viskosität, die Säurezahl, die Permittivität und der Verlustfaktor untersucht. Während die 
Alterung durch Veränderungen der Säurezahl und der Farbgebung nachgewiesen werden kann, liegt 
kein Einfluss der Alterung auf die Durchschlagspannung im mittelfrequenten Bereich und auf die kine-
matische Viskosität vor. Es kann daher davon ausgegangen werden, dass das Isolieröl, das für den Kurz-
zeitbereich ausgewählt wird, auch über die gesamte Betriebszeit keine Veränderung der Isoliereigen-
schaften erfährt. 
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Im Falle der Feststoffisolation weist das harzimprägnierte Nomex 410 die besten Eigenschaften auf. 
Bei Erhöhung der Frequenz werden die Vorteile des Nomex 410 im Vergleich zum Metastar YT510 
reduziert. Bei der Flüssigkeitsisolation weist das MIDEL 7131 mit den Nomex Fasern das Beste verhal-
ten auf. Neben den vergleichsweise hohen Durchschlagspannungen liegt keine Verschlechterung der 
Durchschlagspannung, und der Viskosität des MIDEL 7131 bei der Alterung vor. Ein Isoliersystem, be-
stehend aus dieser Kombination, sollte die besten thermisch stabilen sowie elektrischen Eigenschaften 
besitzen und zusätzlich nicht schädlich für die Umwelt sein. Insgesamt konnten somit geeignete Isola-
tionsmaterialien bestimmt und vermessen werden. 

2.6. Kabelsysteme (AP6) 
2.6.1. Bewertung des Umnutzungspotential AC Kabelsysteme für den DC-Betrieb (AP6.1) 

Das Arbeitspaket AP6.1 befasst sich mit der Bewertung des Umnutzungspotentials von Mittelspan-
nungskabeln, die über Jahrzehnte mit Wechselspannung betrieben wurden, hinsichtlich des Betriebs 
mit Gleichspannung. 

Ein Mittelspannungskabel besteht aus einem Leiter, der aus Kupfer oder Aluminium besteht, siehe 
Abbildung 109 [79]. Aufgrund der guten Materialeigenschaften wird VPE seit den 1980er Jahren in 
Hoch- und Mittelspannungskabeln als Isoliermaterial verwendet [79], [80]. 

 

Abbildung 109: Aufbau eines Mittelspannungskabels für Wechselspannung (Quelle: FEN GmbH) 

Die Hauptschädigungsmerkmale von VPE-Isolationen in Kabeln bei Belastung mit Wechselspannung 
sind die Bildung von Entladungskanälen, die durch elektrische Teilentladungen hervorgerufen werden 
und sich innerhalb der Isolation ausbreiten können (engl.: Electrical treeing). Ein ähnlicher Effekt tritt 
durch die Konzentration von eindringendem Wasser auf, wobei sich wassergefüllte Kanäle in der Iso-
lation ausbreiten (engl.: Electro chemical treeing). Es ist bekannt, dass sich das Vorwachsen von Tei-
lentladungsbäumen bei Gleichspannung gegenüber Wechselspannungsbelastung verlangsamt [81], 
stoppen kann [82], oder erst bei einer deutlich erhöhten Spannungsbelastung beginnt [81]. Diese Ef-
fekte werden durch den Aufbau von Raumladungszonen um Inhomogenitäten und Teilentladungs-
bäume erklärt [82], [83]. Bislang ist ungeklärt, wie sich VPE der ersten und zweiten VPE-Kabelgenera-
tion, bei sequentieller Wechsel- und Gleichspanungsbelastung verhält, wenn es im realen Betrieb ge-
altert wurde. 

Es ist bekannt, dass zur Bildung von Teilentladungsschädigungen in VPE eine höhere Spannung nötig 
ist, als zum weiteren Vorwachsen der Schädigungen, auch unter Gleichspannung [82], [84]. Trotz ent-
sprechender Optimierungen sind VPE-Kabeln noch immer anfällig für die Bildung von Raumladungen 
[85]. Es ist nicht bekannt, wie sich eine Änderung der Spannungsart auf die Langzeitbeständigkeit der 
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Isolation auswirkt. Daher soll in diesem Arbeitspaket überprüft werden, ob bereits vorhandene, ge-
ringfügige Schädigungen, die bei einer Vor-Ort-Prüfung des Kabels nicht detektiert werden können, 
weiter vorwachsen, wenn das Kabel mit Gleichspannung betrieben wird. 

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass keine allgemeingültige Aussage zur Eignung existierender 
Kabelinfrastrukturen für Gleichspannungsbelastung getroffen werden kann. Die Belastung mit Span-
nungsimpulsen sowie die zugehörigen Kabelgarnituren sind bislang nicht untersucht werden. Es wird 
empfohlen, die Untersuchungen an VPE-Kabeln der zweiten Generation zu wiederholen.  

Im Folgenden werden die einzelnen Untersuchungen beschrieben um das Schädigungsverhalten bei 
Beanspruchung mit Gleichspannung, nach einer Jahrelangen Beanspruchung mit Wechselspannung 
von VPE isolierten Kabeln, zu bewerten: 

Untersuchungen der elektrischen Feldverteilung in Abhängigkeit der Leitfähigkeit von VPE 

Die elektrische Feldverteilung ist im Falle einer Gleichspannung abhängig von der Leitfähigkeit des Ma-
terials. Die elektrische Leitfähigkeit σ ist bei VPE stark von der Temperatur sowie der elektrischen Feld-
stärke abhängig. Je höher die Temperatur und die Feldstärke sind, desto höher ist die elektrische Leit-
fähigkeit σ(T,E) des VPE [85], [86]. Da es keine einheitliche mathematische Formulierung für die elekt-
rische Leitfähigkeit von VPE in Abhängigkeit der Temperatur und elektrischen Feldbelastung gibt, wer-
den fünf verschiedene publizierte mathematische Formulierungen simulativ miteinander verglichen 
[87], [80], [88]. 

Modelliert wird ein Kabel aus der 12 kV Spannungsebene. Die Untersuchungen werden mit der Finite-
Elemente Simulation durchgeführt. Die zylindersymmetrische Form des Kabels wird zur Verringerung 
des Rechenaufwandes ausgenutzt, indem ein 2D-zylindersymmetrisches Simulationsmodel aufgebaut 
wird. Zur Simulation wird eine thermische Simulation mit einer elektrischen Simulation gekoppelt. Die 
Berechnung erfolgt stationär. 

Die Ergebnisse zeigen bei allen fünf Untersuchten Formeln bei einer angenommenen Belastung von 
5 kV/mm bei 358,15 K, dass die elektrischen Leitfähigkeiten der Formeln zwischen 2∙10-14 S/m und 
2∙10-24 S/m variieren. Es ist bekannt, dass die elektrische Leitfähigkeit von VPE im Wertebereich zwi-
schen 10 10  S/m liegen kann [87], [80], [88], [89]. Da alle vorgestellten Formeln auf Messun-
gen basieren, kann nicht abschließend geklärt werden, mit welchen Werten und Verläufen der elekt-
rische Feldverlauf in einem Gleichspannungskabel am besten approximiert werden kann. Es wird emp-
fohlen, die Werte bei Auslieferung eines Gleichspannungskabels selbst anhand von entnommenen 
VPE-Proben zu bestimmen. Für die Simulation der elektrischen Feldverteilung innerhalb eines Kabels 
ist der tatsächliche Wert der elektrischen Leitfähigkeit nur von untergeordneter Rolle, solange kein 
zweites Dielektrikum hinzukommt. Dieses würde die Feldverteilung in Abhängigkeit der Leitfähigkeit 
des zweiten Materials beeinflussen. Daher wird davon ausgegangen, dass alle Formeln prinzipiell für 
die Simulation der elektrischen Feldverteilung in einem Gleichspannungsmittelspannungskabel geeig-
net sind. 

Untersuchungen an neuen Kabelproben 

Zur Bestimmung des Schädigungsverhaltens wird zunächst eine Untersuchungsmethodik mit Proben 
aus neuem VPE entwickelt. Das neue VPE stammt aus einem dreifachextrudierten Mittelspannungska-
bel (NA2XS(FL)2Y-Typ) für 12/20 kV mit 150 mm2 Leiterquerschnitt. Die Isolation basiert auf einem 
peroxidisch vernetzten niederdichten Polyethylen (LDPE). 
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Der äußere Mantel, der Kabelschirm und die äußere Leitschicht des Kabels werden entfernt. Aus dem 
geschälten Kabel werden Scheiben mit 5 mm Dicke geschnitten und anschließend der Leiter entfernt. 
Dieser wird zur Sicherstellung der Teilentladungsfreiheit der Prüfanordnung durch eine Feldsteuer-
elektrode ersetzt. In die Kabelisolation wird eine Nadelelektrode mit einem Spitzenradius von 
4,5±0,5 µm mithilfe einer Feinmechanik eingebracht und fixiert, siehe Abbildung 110. 

 
Abbildung 110: Prüflingsdesign 

Die Eindringtiefe der Nadel wird optisch kontrolliert. Die resultierende Isolationsstrecke beträgt 
5,2±0,1 mm. 

Eine Belastung der Proben mit ±14,2 kV Gleichspannung führt zu keiner erkennbaren Veränderung der 
Schädigungsstrukturen. Es sind keine für Gleichspannungsschädigungen typischen rechtwinkligen Ab-
zweigungen erkennbar [81]. 

Untersuchungen an gealterten Kabelproben 

Es werden Untersuchungen an real gealterten Mittelspannungskabeln durchgeführt um ein Schädi-
gungsverhalten bei Beanspruchung mit Gleichspannung zu untersuchen. Die Prüflinge stammen aus 
einem Mittelspannungskabel (NA2XSY-Typ) für 12/20 kV mit 150 mm2 Querschnitt, das seit den 70er 
Jahren betrieben und 2017 aus dem Netz entfernt wurde. Es handelt sich um ein VPE-Kabel der ersten 
Generation (Roter PVC Außenmantel, graphitierte oder lackierte äußere Leitschicht, 2-fach extrudier-
tes Homopolymer-Isoliersystem). 
Die für neue Proben angewendete Methodik wird ebenfalls auf gealterte Kabelproben angewendet 
(Siehe Untersuchungen an neuen Kabelproben). Die resultierende Isolationsstrecke beträgt 
5,6±0,1 mm. Die Eindringtiefe der Nadel wird über eine Stellvorrichtung eingestellt. 
Die Ergebnisse bestätigen anderweitig veröffentlichte Untersuchungsergebnisse, die belegen, dass es 
üblicherweise ohne das Auftreten einer zeitveränderlichen Spannung nicht zu einer Ausbildung von 
Teilentladungsschädigungen unter Gleichspannungsbelastung kommt [90], [91]. Dies wird mit dem 
Aufbau von Raumladungen erklärt, die zu einer lokalen Abschwächung des elektrischen Feldes führen 
und somit eine weitere Schädigung verhindern [83], [84]. 

Da das untersuchte Kabel nach rund 35 Jahren Betrieb einen hohen Wassergehalt zeigt, kann davon 
ausgegangen werden, dass die thermische Belastung gering gewesen ist. Vor der Weiternutzung von 
stärker belasteten und damit trockenen, dampfvernetzten VPE-Kabeln als DC-Kabel bleibt zu klären, 
ob das Vorhandensein von gasgefüllten Mikroporen einen negativen Einfluss auf die Teilentladungs-
beständigkeit der Kabelisolation hat [92]. 

Teilentladungsuntersuchungen 

Eine messtechnische Untersuchung soll zeigen, ob schädliche Teilentladungen in den Prüflingen bei 
Gleichspannungsbelastung auftreten. Hierfür werden zusätzliche Teilentladungsmessungen in einer 
geschirmten Teilentladungsmesskabine und mit einem ertüchtigten Messsystem durchgeführt. 
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Der Aufbau wird mit Projektmitteln dahingehend erweitert, dass zusätzlich eine Abgleichbrücke ein-
gesetzt werden kann. Mit dieser Abgleichbrücke können mehrere Messungen, eine vor und eine hinter 
dem Prüfling, durchgeführt werden. Durch einen Abgleich der Signale können Störsignale reduziert 
und die eigentlichen Teilentladungsimpulse isoliert werden. 

Die Untersuchungen erfolgen an ausgewählten, vorgeschädigten Prüflingen bei 14,2 kVDC. Von höhe-
ren Spannungen wird in dieser Untersuchungsreihe abgesehen, da das Risiko eines ungewollten Über-
schlages am Prüfling steigt, woraus eine Gefährdung des Messsystems bei der Vermessung mit hoher 
Sensibilität resultieren würde. 

Bei keinem der untersuchten Prüflinge konnte eine Teilentladung oberhalb des Rauschpegels (1 pC) 
identifiziert werden. Daher wird davon ausgegangen, dass auch bei vorgeschädigten, im Feld gealter-
ten Mittelspannungskabeln keine Teilentladungen oberhalb 1 pC bei einer moderaten Gleichspan-
nungsbelastung von 14,2 kVDC für 10-kV-Mittelspannungskabeln auftreten. 

2.6.2. Simulation Erderwärmung in der Umgebung von Kabeln (AP6.2) 

In diesem Arbeitspaket wurden mit SHEMAT-Suite (Simulator for HEat and MAss Transport) umfang-
reiche Simulationen der Erderwärmung in Kabelnähe für Modelle von Kabelschächten an einem semi-
ariden Standort und am FEN Standort durchgeführt. Die Ergebnisse für den semiariden Standort, an 
dem der Einfluss der Bodenaustrocknung untersucht wurde, finden sich in unserer Publikation [93]. 
Hier berichten wir über die Simulationsergebnisse der FEN-Kabelschächte. 

 
Abbildung 111: Ausschnitt des Kabelschachtmodells A (links; 1,05 m tief) 

und die dafür simulierte Temperaturverteilung (rechts) 

Für die Simulationen der FEN-Kabelschächte (siehe Bsp. in Abbildung 111) haben wir berücksichtigt: 
• zwei unterschiedliche, für die FEN-Trasse vorgesehene Kabelschächte A (Abbildung 111) und B,  
• zwei Leiterquerschnitte – 300 mm² und 500 mm² – und  
• zwei Arten der Kabelverlegung – in PVC-Rohren und direkt in Sand. 

Beim kleineren Leiterquerschnitt wurden vier paarweise verlegte Nexans NA2XS(F)2Y 18/30 kV Kabel 
(Abbildung 111) und beim größeren Leiterquerschnitt vier einzeln verlegte Kabel simuliert. Beim klei-
neren Leiterquerschnitt empfehlen wir Kabelschacht A; bei Verlegung in PVC-Rohren werden 90 °C in 
Schacht B bei einem Strom von 319 A und in Schacht A bei 377 A erreicht. Vor allem aber empfehlen 
wir die direkte Verlegung der Kabel im Sand (ohne Rohr); die Strombelastbarkeit bei direkter Verlegung 
einzelner Kabel mit 500 mm² Leiterquerschnitt betrug mit PVC-Rohr 633 A und ohne 861 A. 
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Da die Wärmeleitfähigkeit einen großen Einfluss auf die Strombelastbarkeit hat, haben wir sie in den 
Schichten des Schachtmodells variiert. Den größten Einfluss hat dabei der den Schacht umgebende 
natürliche Boden (ein Mergel, in Abbildung 111 nicht gezeigt), wohingegen die oberen drei Schichten 
nur einen geringen Einfluss haben. Eine Variation der Wärmeleitfähigkeit des Kabelsandes hatte eine 
moderate Auswirkung auf die Strombelastbarkeit. Da man in natürlichen Materialien nicht von homo-
genen physikalischen Eigenschaften ausgehen kann, haben wir den Einfluss einer heterogenen Wär-
meleitfähigkeitsverteilung u.a. im Mergel untersucht. Gegenüber dem homogenen Fall, bei dem die 
Maximaltemperatur 90 °C betrug, stiegen die Maximaltemperaturen bei den heterogenen Verteilun-
gen bis fast 100 °C. Dies kann auf verringerte Wärmeleitfähigkeiten in unmittelbarer Schachtnähe zu-
rückgeführt werden, was eine für die Kabelinstallation durchaus wichtige Erkenntnis ist, da der Schacht 
zu einer Austrocknung des umliegenden Bodens und damit zu verringerten Wärmeleitfähigkeiten füh-
ren kann. 

2.6.3. Vorschläge für Verfüllmaterialien und Richtlinien (AP6.3) 

Heute ist eine Vielzahl von Verfüllmaterialien für Kabelschächte auf dem Markt, wobei eine hohe 
Strombelastbarkeit eine hohe Wärmeleitfähigkeit des Verfüllmaterials 4F

5 erfordert. Prinzipiell kann letz-
tere auf zwei Arten erreicht werden: 

1.) durch Verwendung von Mineralen mit hoher Wärmeleitfähigkeit wir z.B. Quarz und  
2.) durch die Verwendung von Materialien mit geringer Porosität (mit kleinem Hohlraumteil), so-

dass der Kornkontakt (und somit auch die Wärmeleitfähigkeit) erhöht wird. 

Ein guter Kornkontakt (2.) ist bei kleinen Korngrößen gegeben, den beispielsweise Quarzsand (1.) meist 
nicht aufweist, weshalb feinkörniger Quarzsand oder quarzhaltiges Gesteinsmehl als Zuschlagstoff vor-
zuziehen ist. Sollte dies nicht zur Verfügung stehen, kann alternativ Ton verwendet werden. Ton hat 
zwar eine geringe thermische Leitfähigkeit, er füllt aber durch seine geringe Korngröße größere Poren, 
so dass der Kornkontakt und damit die Wärmeleitfähigkeit des Verfüllmaterials erhöht werden. 

Aufgrund der viel höheren Wärmeleitfähigkeit von Wasser gegenüber Luft, hängt die Wärmeleitfähig-
keit eines Bodens neben den oben genannten Parametern auch vom Wassergehalt bzw. der Wasser-
sättigung (volumetrischer Wassergehalt bezogen auf das Porenvolumen) ab. Da die Kabelerwärmung 
zur Trocknung des Bodens führt, sind darüber hinaus auch die hydraulischen Eigenschaften des Bodens 
für die Strombelastbarkeit wichtig. Von ihnen hängt ab, wie gut Wasserdampf vom Kabel weg und 
Wasser zum Kabel hin transportiert wird. Dies wird im nächsten Kapitel näher betrachtet. 

Weiterführende Informationen zu Verfüllmaterialien und den Einfluss des Trocknens auf die Strombe-
lastbarkeit findet man beispielsweise in [94], [95], [96] und [97]. 

Einfluss der Trocknung auf die Strombelastbarkeit 
Im Boden kann durch Kabelerwärmung ein trockener Bereich in Kabelnähe entstehen. Dieser im Eng-
lischen dry-out-zone genannte Bereich verringert die Strombelastbarkeit des Kabels, weshalb er bei 
der Auslegung von Kabeltrassen berücksichtigt werden muss. Die International Electrotechnical Com-
mission (IEC) empfiehlt für den Fall, dass die Bodentemperatur einen kritischen Wert überschreitet, in 
ihrer Norm IEC 287-2 [98] ein Zwei-Zonen-Modell bestehend aus einem trockenen Bereich in Kabel-
nähe und einem wassergesättigten Bereich dahinter. Die Grenze zwischen den beiden Zonen liegt bei 
einer bestimmten Isotherme, der sogenannten kritischen Temperatur. Bei ihr hat der Boden einen kri-
tischen Wassergehalt, ab dem die Wärmeleitfähigkeit stark abnimmt. In der Praxis geht man oft davon 

                                                            
5 Verfüllmaterial wird im Folgenden auch als Boden bezeichnet. 
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aus, dass die kritische Temperatur 50 °C beträgt und Böden oberhalb 50 °C dieselbe Wärmeleitfähigkeit 
wie trockene Böden haben [99]. In Abbildung 112 wurde exemplarisch die maximale Kabeltemperatur 
für einen feuchten Boden ohne Austrocknung und für das Zwei-Zonen-Modell simuliert. Die Strombe-
lastbarkeit sinkt durch den Austrocknungsbereich bei einer maximal zulässigen Kabeltemperatur von 
90 °C um fast 50 A (von 323 A auf 275 A). 

Welche Größen beeinflussen die kritische Temperatur? 
Tatsächlich variiert die kritische Temperatur von Böden stark. Sie hängt vom Dampf- (vom Kabel weg) 
und Wasserfluss (zum Kabel hin) ab, die wiederum von der Temperatur und vom Wassergehalt des 
Bodens abhängen. Die Philip-de Vries-Theorie [100] beschreibt die räumlichen Temperatur- und 
Feuchtegradienten, die durch diese Flüsse entstehen, anhand von Differentialgleichungen, die vom 
Wasserdampfdiffusionsvermögen, der hydraulischen Leitfähigkeit und der kapillaren Saugspannung 
(dem Wasserrückhaltevermögen) des Bodens abhängen. Sowohl die hydraulische Leitfähigkeit als auch 
die Saugspannung sind vom Wassergehalt abhängig und können beide beispielsweise mithilfe des 
Mualem- [101] van Genuchten-Modells [102] mit drei Parametern beschrieben werden. Weitere Pa-
rameter kommen hinzu, um ihre Temperaturabhängigkeit zu beschreiben. Darüber hinaus existieren 
mehrere Modelle zur Beschreibung der Diffusion von Wasserdampf in porösen Medien [103]. Insge-
samt ergibt sich ein Gleichungssystem mit vielen gegenseitigen Abhängigkeiten. Wir haben die Zusam-
menhänge untersucht, indem wir die Philip-de Vries-Gleichungen in einer Dimension numerisch gelöst 
haben. 

 

Abbildung 112: Maximale Temperatur des Kabels bei feuchtem Boden (blau) und unter Berücksichti-
gung eines Austrocknungsbereichs (Zwei-Zonen-Modell) oberhalb 50 °C (rot) 

Dabei zeigte sich, dass der Feuchte- und damit auch der Wärmetransport weg vom Kabel entscheidend 
davon abhängen, ob der Boden die kritischen Bedingungen für seine Austrocknung erreicht hat. Die 
Austrocknungstemperatur (kritische Temperatur) hängt außer von den Bodeneigenschaften auch vom 
Zustand (Temperatur und Feuchte) des Bodens ab. Demzufolge können saisonale Schwankungen der 
Umgebungsbedingungen (z.B. bei langer Trockenheit im Sommer) einen größeren Einfluss auf die kri-
tische Temperatur haben als die Bodeneigenschaften. Der van Genuchten-Parameter n und der von 
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uns abgeleitete dynamische Parameter d, der mehrere der oben genannten Einflussgrößen kombi-
niert, können jedoch einen ebenso großen Einfluss auf die kritische Temperatur haben (Fehler! Ver-
weisquelle konnte nicht gefunden werden.). Damit eröffnen sich Möglichkeiten zur Optimierung des 
Verfüllmaterials. Insbesondere der dynamische Parameter d bietet sich als Auswahlkriterium für Ver-
füllsande an, was wir auch mit unseren Laboruntersuchungen bestätigen konnten. Eine detaillierte 
Darstellung der Einflussgrößen inklusive der zugrundeliegenden Theorie findet sich in der Veröffentli-
chung [104]. 

 

Abbildung 113: Abhängigkeit der kritischen Temperatur vom van Genuchten Parameter n und vom 
dynamischen Parameter d (Bodentemperatur von 25 °C) 

Laboruntersuchungen 
Da die Wärmeleitfähigkeit des Austrocknungsbereichs einen großen Einfluss auf die Strombelastbar-
keit hat und nur wenige Literaturdaten zum Zusammenhang zwischen Wassergehalt und Wärmeleit-
fähigkeit existieren, wurden im Labor Wärmeleitfähigkeiten und Wasserretentionskurven an Boden-
proben gemessen, die u.a. in der Nähe des FEN-Kabelkanals entnommen wurden. Abbildung 114 zeigt 
die Abhängigkeit der Wärmeleitfähigkeit eines Mergelbodens aus der Mathieustraße (Aachen) von der 
Wassersättigung. Weiterhin wurden die aus der Wasserretentionskurve eines Sandes, der als Verfüll-
material verwendet wird, abgeleiteten hydraulischen Parameter verwendet um die kritische Tempe-
ratur vorherzusagen. Die bei den Laboruntersuchungen gewonnen Daten wurden zur Parametrisierung 
der Simulationsmodelle verwendet (siehe oben). 
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Abbildung 114: Wärmeleitfähigkeit (W m-1 K-1) des Mergelbodens im Bereich der FEN-Kabeltrasse in 
Abhängigkeit von der Wassersättigung (m³/m³) 

 

3. Zusammenfassung und künftige Anwendungen 
Die Ergebnisse aus dem Forschungsprojekt sind wichtige Voraussetzungen für die erfolgreiche Erwei-
terung der Leistungsfähigkeit des Stromversorgungsnetzes mit Hilfe der DC-Technologie für die kom-
menden Anforderungen im Rahmen der Energiewende. Die Arbeiten haben ebenfalls dazu beigetra-
gen, die Kompetenz der RWTH Aachen University auf dem Gebiet der DC-Technologie für die Strom-
netze der Zukunft und im Besonderen der Leistungselektronik und ihren zugehörigen Themengebieten 
in der wissenschaftlichen Gemeinschaft zu untermauern und ihre Rolle als attraktiven Forschungs-
partner zu festigen. 

Durch die Bearbeitung des Projektes durch wissenschaftliche Mitarbeiter und Studenten wurden die 
Forschungsthemen im Rahmen von Dissertationen, Bachelor- und Masterarbeiten bearbeitet. Somit 
konnte das Projekt zur studentischen Ausbildung beitragen. Die erzielten Ergebnisse wurden in wis-
senschaftlichen Zeitschriften und auf Konferenzen veröffentlicht (s.a. Abschnitt 4). 

Des Weiteren ist das Forschungsnetz, in dem mehrere Ergebnisse dieses Projektes eingesetzt und de-
monstriert werden, ein weltweit sichtbarer Leuchtturm, der die Kompetenzen der RWTH Aachen Uni-
versity und des Forschungscampus FEN auf dem Gebiet der DC-Netze unterstreicht. Das Forschungs-
netz soll in den kommenden Jahren als Instrument für die Weiterentwicklung der DC-Technologie für 
flexible elektrische Netze kontinuierlich eingesetzt und dabei auch erweitert werden. 
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