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Kurzfassung

Mit der stetigen Entwicklung und Verbesserung der Leistungselektronik konnte eine signifikan-
te Effizienzsteigerung der Verbraucher und Erzeuger am elektrischen Energieversorgungsnetz
erreicht werden. Die direkte Ankopplung leistungselektronischer Baugruppen an das Stromnetz
fiihrt jedoch dazu, dass sich das Stromverhalten dieser Geréte unmittelbar auf das Netz auswirkt.
Zwischengeschaltete Transformatoren, die zwischen Netz und Gerat als Puffer wirken konnten,
sind heute obsolet. Dadurch kommt es vermehrt zu nicht-linearen Stromverldufen, die {iber dem
Langswiderstand des Netzes als Spannungen abfallen, die sich der sinusférmigen Grundschwin-
gung der Netzspannung iiberlagern und damit die Spannungsqualitéit verschlechtern. Signifikant
sind hierbei die harmonischen Signalbestandteile, deren Frequenz ein ganzzahliges Vielfaches der
Netzfrequenz ist. Sind harmonische Spannungen und Strome am Anschlusspunkt eines Geréts
vorhanden, flieken auf diesen Harmonischen auch Leistungen. Insbesondere die Wirkleistungen
sind hier von Interesse, da sich deren Flussrichtung von der Hauptleistungsrichtung und damit der
Klassifikation des Geréts als Verbraucher oder Erzeuger unterscheiden kann. Weiterhin kénnen
sich diese Emissionen auf andere Netzteilnehmer und das Netz selbst negativ auswirken.

Bei der Messung harmonischer Spektren muss eine Vielzahl von Einfliissen entlang der Mess-
kette berticksichtigt werden, die die Giite der Messung negativ beeinflussen. Insbesondere zeigt
sich, dass die Netzfrequenz zeitvariant ist und im Normalbetrieb des Netzes um ihren Nennwert
herum oszilliert. Durch den Umbau des Netzes hin zu mehr dezentraler und umrichtergespeister
Erzeugung werden diese Oszillationen mittelfristig weiter zunehmen. Damit sind die am Netz ge-
messenen Signale nicht mehr streng periodisch im signaltheoretischen Sinne, wodurch es bei der
Spektralanalyse mittels der auf der Fourier-Transformation basierenden Verfahren der digitalen
Signalverarbeitung zu Problemen kommt, setzen diese doch absolute Periodizitat zur fehlerfreien
Berechnung des Spektrums voraus. Insbesondere der Phasenwinkel kann hierdurch empfindlich
verfilscht werden. Zusétzlich erschwert wird die Spektralanalyse durch nicht-harmonische Signa-
le, die von gepulster Leistungselektronik oder Kommunikationssystemen emittiert werden und
die sich der Netzspannung zusétzlich iiberlagern. Die klassischen Methoden zur Spannungsqua-
litdtsanalyse umgehen diese Probleme durch Verlangerung der Messfenster und ausschliefliche
Bewertung von Betragsspektren.

In dieser Arbeit wird ein Verfahren zur Messung der spektralen Spannungsqualitét und harmo-
nischer Leistungsfliisse entwickelt. Der Schwerpunkt liegt hierbei auf der digitalen Signalverarbei-
tung der abgetasteten Spannungs- und Stromsignale. Dazu wird zunéchst der Periodizitatsbegriff
fiir Netzsignale erweitert, bevor darauf aufbauend das digitale System entwickelt wird. Teil dieser
Entwicklung ist eine neue Klasse von Fensterfunktionen, mit denen die Giite der Spektralanalyse
verbessert wird sowie eines neuen Qualitdtsmafies zur Bewertung der Giite der Netzfrequenz-
synchronizitdt von Messdaten am echten Netz. Auch in den bestehenden Definitionen der Leis-
tungsgrofken bei verzerrten Netzsignalen sowie der Messgrofse Netzfrequenz zeigen sich Liicken,
die in dieser Arbeit herausgearbeitet und diskutiert werden. Diese Entwicklungen werden aus-
flihrlich validiert, bevor mit einem Laborprototypen anschlieffend Messungen am echten Netz
durchgefiihrt werden. Es zeigt sich, dass mit dem neuen System eine deutliche Verbesserung der
Giite der harmonischen Spektralanalyse erreicht werden kann. Mit den eingefithrten Qualitats-
mafen kann in Messdaten dynamisch evaluiert werden, bis zu welcher Frequenz die Qualitit der
Phaseninformation zur Berechnung harmonischer Wirkleistungen ausreicht.

III



v



Abstract

The continuous developments and improvements in power electronics lead to a significant increase
in the efficiency of generating units and loads connected to the electrical power grid. However,
the direct coupling of power electronic assemblies to the power grid causes those to directly
influence the grid by their current draw. Interposed transformers, which could act as a buffer
between the grid and the device are now obsolete due to their inefficiencies. This leads to an
increase in non-linear currents, which cause a voltage drop across the series resistance of the local
power grid. In turn, this results in voltages on higher frequencies that are superimposed on the
sinusoidal fundamental component of the grid voltage, impairing the power quality. Harmonic
frequencies are of special interest, since they cause the most significant distortion. If harmonic
voltages and currents are present at the connection point of a device, there will be power flows
on those harmonic frequencies. The active powers are of particular interest, since their direction
of flow can differ from the main power flow direction and thus the classification of the device
as generating unit or load. Furthermore, those emissions can have a negative impact on other
appliances as well as the power grid itself.

A large number of influences along the chain of measurement must be considered when mea-
suring harmonic spectra. Particularly the mains frequency as the fundamental grid frequency is
time-variant and oscillates around its nominal value during the normal operation of the grid.
With the grid being in a process of transformation towards more decentralized and inverter-fed
generation, those oscillations will increase further in the medium term. As a result, the signals
measured on the power grid are no longer strictly periodic in the signal-theoretical sense, which
causes problems in the spectral analysis. The methods used for spectral analysis in digital signal
processing are based on the Fourier transform and require absolute periodicity for an accurate cal-
culation of the spectrum. The phase angle of harmonics in particular is distorted significantly by
minor non-periodicities. The spectral analysis is complicated further by additional non-harmonic
signals as emitted by pulsed power electronics or mains communication systems. The classical
methods for power quality analysis circumvent these problems by extending the measurement
time windows and exclusively evaluating magnitude spectra.

In this dissertation, a novel method for measuring the spectral power quality is presented, with
an emphasis on accurate phase estimation for harmonic power flow analysis. The work is focused
on the digital signal processing of sampled voltage and current signals. At first, the definition
of periodicity is extended towards power grid signals, before the digital system is developed on
that idea. Part of the developments are a novel class of window functions to further improve
the spectral power quality analysis as well as a new quality index to assess the quality of the
phase information in measured data. Futhermore, inconsistencies in the definitions of certain
power quantities as well as the mains frequency measurand itself are presented and discussed.
The developments are extensively validated using simulations, before a prototype is built and
used for real-world measurements. A significant improvement in harmonic power quality analysis
can be achieved by those developments.
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1 Einleitung

1.1 Hintergrund

Das elektrische Energieversorgungsnetz befindet sich im Wandel. Sowohl auf Seiten der Erzeu-
ger wie auch der Verbraucher steigt der Anteil leistungselektronisch gekoppelter Geréte in allen
Spannungsebenen des Netzes stark an. In Niederspannungsnetzen kénnen dies Schaltnetzteile von
Haushaltsgeriiten, Ladesysteme fiir Elektrokraftfahrzeuge oder Umrichter in der Antriebstech-
nik sein [1, S. 302ff.], in hoheren Spannungsebenen beispielsweise Stromrichter, die im Rahmen
der Hochspannungs-Gleichstromiibertragung (HGU) verwendet werden [2, S. 3][3, S. 289fF.]. In
vielen Féllen verhalten sich diese Geréte nichtlinear: Gepulste Systeme oder verschiedene Gleich-
richtertopologien sorgen dafiir, dass die Kurvenform des Stroms vom rein sinusférmigen Verlauf
teils stark abweicht. In modernen Geréten werden die leistungselektronischen Baugruppen in der
Regel direkt ans Stromnetz angeschlossen. Dazwischengeschaltete Ubertrager wie beispielsweise
Transformatoren, die mit ihrem Energiespeicher eine Art Pufferwirkung bereitstellten, werden
heute aus Effizienzgriinden nicht mehr eingesetzt |3, S. 5ff.]. Dadurch beeinflussen das Verhal-
ten und die Eigenschaften der leistungselektronischen Bauteile das umgebende Stromnetz direkt.
Dies &ufsert sich in der Présenz von harmonischen und zwischenharmonischen Stréomen im Fre-
quenzbereich bis 2 kHz und supraharmonischen Strémen im Frequenzbereich zwischen 2 kHz und
150kHz [4]. Es existiert eine grofe Zahl verschiedener Ansétze zur Kompensation dieser Sto-
rungen (engl. Power Factor Correction, PFC) [5,6,7], komplett verhindern lassen sie sich jedoch
nicht.

Das Stromnetz kann als eine Parallelschaltung aller angeschlossenen Gerédte an einer Span-
nungsquelle verstanden werden. Die Spannungsquelle selbst ist hierbei nicht ideal, sondern mit
einem komplexen Innenwiderstand behaftet. Aus Sicht eines einzelnen Geréts bzw. an dessen
Anschlusspunkt setzt sich die Netzimpedanz aus dem Schaltungsnetzwerk aller dieser parallel
geschalteten Impedanzen zusammen. Die Netzimpedanz stellt sich hierbei als Funktion der Fre-
quenz dar. Neueste Untersuchungen zeigen, dass sie zudem zeitlich volatil ist [C9]. Uber die
Netzimpedanz am Anschlussort fithren die nichtlinearen Stréme zur Entstehung von Spannun-
gen mit den jeweiligen Frequenzen, die sich der sinusférmigen Grundschwingung tiberlagern [8, S.
2]|9] und deren Amplitude bzw. Phase sich aus dem Wert der Netzimpedanz auf der jeweiligen
Frequenz ergeben. Diese Spannungen breiten sich dann im Netz weiter aus.

Ferner wird das Netz von Kommunikationssystemen als Ubertragungskanal genutzt, beispiels-
weise von Rundsteueranlagen [J1] oder Schmalband-PLC-Systemen (engl. Narrowband Power
Line Communication), beispielsweise in Form von intelligenten Energiezidhlern (engl. smart me-
ters) |10, S. 767fE.|[11, S. 178ff.|. Wahrend Erstere im Frequenzbereich bis 3 kHz senden [N1, Kap.
4.10.2], erzeugen Letztere zu Kommunikationszwecken Signale im supraharmonischen Bereich bis
148,5 kHz |[N2, Kap. 4.1]. Neueste Schmalband-PLC-Technologien stofen dabei sogar in den Fre-
quenzbereich bis 500 kHz vor [12, S. 3]. Zukiinftig ist zu erwarten, dass der Einfluss dieser Systeme
wachst, da die Durchdringung gerade der Niederspannungsnetze mit Smart Metern in Europa
stetig zunimmt [13, S. 4][14, S. 46ff.|. PLC-Systeme erfiillen damit eine grundlegende Aufgabe,
die sich der Kernfunktion des Stromnetzes als Medium zum Transport elektrischer Energie iiber-
lagert. Die Forschung im Bereich der PLC arbeitet daher an der Sicherstellung einer moglichst
reibungsfreien Koexistenz zwischen diesen beiden Funktionen [15][16].



1 FEinleitung

All diese der Grundschwingung tiberlagerten Emissionen haben vielfaltige Auswirkungen. Schutz-
einrichtungen kénnen ausgelést und iiber Abstrahlungen von Leitungen kénnen Radio- und Funk-
systeme gestort werden [17, S. 42|, zudem konnen elektronische Komponenten in Geréten gesché-
digt werden oder vorschnell altern [18, S. 109ff.]. Generell erhohen sich hierdurch die Anforderun-
gen an die Storfestigkeit von Geréten [N3, Kap. 3.1.6]. Die Storungen sind von hochst volatilem
Charakter: Wenn ein Gerét beispielsweise ein- oder ausgeschaltet wird oder seinen Lastzustand
andert, konnen sich die Storungsbilder grundlegend verdndern. Wéahrend die klassische Ober-
schwingungsanalyse die Daten in Intervallen zu mehreren Perioden betrachtet und diese nach
Berechnung weiter aggregiert [N4, Kap. 4.4], kann sie sehr kurzfristige Stérungen nur unzurei-
chend abbilden. Um diese messtechnisch erfassen und anschlieftend bewerten zu konnen, ist es
daher erforderlich, die spektrale Komposition von Spannungs- und Stromsignalen in moglichst
kurzen Intervallen so fein wie mdoglich zu analysieren.

Die Erzeugerseite des Energiesystems befindet sich ebenfalls im Wandel: Der Anteil erneuer-
barer Energietrager wie Windkraft oder Photovoltaik an der installierten Gesamterzeugung des
Netzes nimmt besténdig zu [3, S. 1ff.][19, S. 179]. Diese speisen im Normalfall iber Wechsel-
richter ins Netz ein, was den Anteil konventioneller Einspeiser im Netz reduziert. Konventionelle
Erzeuger sind in der Regel iiber Synchronmaschinen ans Netz gekoppelt, bei denen die physi-
kalisch inhdrente Kopplung zwischen Drehzahl und der Frequenz ihrer Ausgangsspannung dazu
fiihrt, dass die in ihrer drehenden Masse gespeicherte kinetische Energie in Form von Moment-
anreserve netzfrequenzstabilisierend wirkt [10, S. 720ff.][19, S. 291ff.|. Im Verbundnetz folgen
alle Synchronmaschinen der Netzfrequenz und umgekehrt, weshalb die Regelung der Netzfre-
quenz auf ihren Sollwert eine wichtige Systemdienstleistung ist, die hauptséchlich von groften
Kraftwerksblocken erbracht wird [N5, Kap. B.7|. Storgrofe der Netzfrequenz ist die variable und
unbekannte Netzlast: Da das Netz selbst keine Energie speichern kann, muss die Leistung, die
zu jedem Zeitpunkt vom Netz bezogen wird, auch zeitgleich eingespeist werden. Hierbei stellt
die mechanische Tragheit der rotierenden Teile der Synchronmaschinen in Grofkraftwerken und
der daran angeschlossenen Turbosétze eine wichtige Energiereserve bereit. Wird die Last grofser
als die Erzeugung, wird aus diesen rotierenden Systemen kinetische Energie ins Netz eingespeist,
was die in Rotation befindlichen Komponenten abbremst und damit deren Drehzahl sowie die
Netzfrequenz senkt. Bei Reduktion der Last verhélt sich das System umgekehrt, die Netzfrequenz
steigt. Daher ist die Netzfrequenz eine wichtige Regelgrofe im Netz, die iiber eine kaskadierte
Struktur aus verschiedenen Regelmechanismen stabil gehalten wird [10, S. 715£f.]|20, S. 20ff.].

Die Transformation des Energiesystems hin zu mehr umrichtergespeister Erzeugung fiihrt zu
einer Reduktion der iiber Synchronmaschinen ins Netz eingespeisten Leistung im Verhéltnis zur
Gesamterzeugung. Die Substitution der Tragheit klassischer Synchronmaschinen durch Umrichter
(sog. Virtual Synchronous Machines, VSMs oder Synchronverters) ist Gegenstand der Forschung
[21]22][23]. Bis sich hier etablierte und ausgereifte Technologien systemweit etabliert haben, ist
mittelfristig mit einer erhéhten Volatilitdt und Dynamik der Netzfrequenz zu rechnen.

1.2 Problemformulierung

Ist die Netzimpedanz in einem Netz gering und damit die Kurzschlussleistung hoch, so konnen
nichtlineare Verbraucher die Netzspannung kaum negativ beeinflussen. Je héher die Netzimpe-
danz auf einer gegebenen Frequenz wird, desto hoher werden die Spannungen, die durch Strome
auf dieser Frequenz an der Netzimpedanz abfallen und sich der Netzspannung iiberlagern. An-
dere Komponenten im gleichen Netz werden dadurch ebenfalls beeinflusst und kénnen die Form
ihres Strombezugs dndern. Ist ein Betriebsmittel mit nichtlinearem Strombezug einer verzerrten
Spannung ausgesetzt, konnen auf denjenigen Frequenzen, die sowohl signifikante Spannungen als

2



1.2 Problemformulierung

auch Strome aufweisen, Leistungen fliefen [24, S. 453ff.]. So wird in [18, S. 109ff.] festgestellt,
dass sich Kondensatoren durch Belastungen in gewissen Frequenzbereichen erwidrmen kénnen,
was zu einer signifikanten Beschleunigung von Alterungsprozessen fithren kann. Da die Verzer-
rungen der Strome und Spannungen durch nichtlineare passive Schaltungen meistens periodisch
mit der Grundschwingung der Netzspannung sind, handelt es sich bei denjenigen Frequenzen um
ganzzahlige Vielfache der Netzfrequenz, sog. Harmonische. Bereits einfache nichtlineare Verbrau-
cher wie beispielsweise Halbbriicken-Gleichrichter fithren zu Leistungsfliissen auf harmonischen
Frequenzen. Hierzu sei auf Anhang A verwiesen, in dem dies anhand einer Beispielschaltung ge-
zeigt wird. Kommen aktive Storer wie gepulste Schaltnetzteile und Umrichter oder PLC-Systeme
hinzu, kénnen auch zwischen- und supraharmonische Stérungen entstehen [4][25].

Bei Kenntnis der Impedanz bzw. des Stromverhaltens der Verbraucher sowie der Impedanz der
Spannungsquelle lésst sich die Entstehung und Ausbreitung dieser Stérungen in gewissen Gren-
zen modellieren [2, S. 569ff. und S. 607ff.|[26]|27]. In den meisten Féllen sind diese Informationen
jedoch nicht oder nur teilweise vorhanden. Ist die Spannungsqualitit an einem Anschlusspunkt
dann gestort, muss die Ursache messtechnisch ermittelt werden. Die aktiven Normen zur Mes-
sung der spektralen Spannungsqualitdt und zur elektromagnetischen Vertriglichkeit (EMV) be-
riicksichtigen ausschlieflich die Amplitudeninformation von Signalbestandteilen mit Frequenzen
oberhalb der Grundschwingung. Sollen nun Leistungsfliisse in diesem Bereich gemessen werden,
muss eine parallele Messung von Spannungen und Strémen mit genauer Phasenlage erfolgen, um
die Leistungsflussrichtung und den Betrag der Leistung bzw. die resultierende Wirkleistung auf
den jeweiligen Frequenzen zu ermitteln.

Dabei sind die Anforderungen an das Signal-Rausch-Verhéltnis (engl. Signal-to-Noise ratio,
SNR) auf den Signalen sehr hoch; in den Spektren der Spannungen und Stréme kénnen die
verschiedenen Signalkomponenten in ihrer Amplitude mehrere Zehnerpotenzen auseinanderlie-
gen. Die digitale Messtechnik ist jedoch gleich mehreren Effekten ausgesetzt, die die Nutzsignale
verzerren, das Grundrauschen erhéhen und das SNR verringern konnen: Zunéchst gibt es auf ana-
loger Seite Storeffekte wie thermisches Rauschen und eingestreute elektromagnetische Stérungen
[28, S. 59f.]|29, S. 210ff.]. Auch die Messwandler priagen dem Spektrum der Eingangssignale ihren
Frequenzgang auf und miissen ggf. kompensiert werden [30, S. 61ff.|[31, S. 159ff.|[32, S. 154ff.].
Auf Seite des digitalen Teils fiihrt die Abtastung der Signale am Analog-Digital-Umsetzer zu
einer zwangsweisen Quantisierung von Werten, was in einem Quantisierungsrauschen resultiert.
Hinzu kommen Abweichungen in der Abtastrate und Jitter-Effekte [C7][33,34,35]. Eine signi-
fikante Storquelle in der digitalen Signalverarbeitung selbst stellen die Verfahren zur Analyse
von finiten und diskreten Signalen im Frequenzbereich dar, die auf der Fourier-Transformation
basieren und nur in Sonderfillen korrekte Spektren berechnen kénnen. Ist das Eingangssignal im
betrachteten Messzeitraum beispielsweise nicht stationadr und periodisch mit dem Messfenster,
kommt es Verzerrungen des Spektrums, die die Giite der Spektralanalyse drastisch reduzieren,
allen voran der Leck- oder Lattenzaun-Effekt (engl. Leakage Effect) |36, S. 45ff.]. Insbesondere
fiir schwéchere Signalanteile kann eine prizise Phaseninformation damit nicht mehr gewéhrleis-
tet werden. Diese Effekte sind wohlbekannt und gut erforscht [J2][37]. Dennoch gibt es keinen
universellen Kompensationsmechanismus, sondern eine Vielzahl von Verfahren, diese Effekte fiir
spezifische Anwendungen zu kompensieren [J1][38,39,40]. Aktuelle Normen zur Messung der spek-
tralen Spannungsqualitdt versuchen dieses Problem durch langere Messzeitrdume, Mittellung
mehrerer Spektren und Gruppierung von Frequenzkomponenten zu kompensieren. Es entsteht
ein Spannungsfeld zwischen der Verbesserung der Messgiite und Frequenzauflésung durch ho-
here Messdauer auf der einen und den Anforderungen an die Reduktion ebendieser durch die
zunehmende Dynamik in den Netzsignalen und der Netzfrequenz. Soll sich nun der durch die
Unschérferelation der Systemtheorie vorgegebenen maximalen Auflésung in Zeit- und Frequenz-
bereich angenéhert werden [41, S. 225F.][42, S. 5601f.], so sind die Einfliisse des Leck-Effekts zu
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reduzieren. Wahrend viele Verfahren versuchen, bestehende Verzerrungen und Fehler zu kom-
pensieren, wird in dieser Arbeit der Ansatz der spektralen Re-Orthogonalisierung verfolgt, die
die Vermeidung dieser Fehler bereits vor der Entstehung zum Ziel hat [J1].

1.3 Ziel der Arbeit und Forschungsfragen

Das Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung und Validierung eines Verfahrens zur Messung der spek-
tralen Spannungsqualitidt sowie harmonischer Wirkleistungsfliisse mit hochstmoglicher Zeitauflo-
sung im Frequenzbereich der Harmonischen sowie bis in den supraharmonischen Frequenzbereich
hinein, mindestens bis 150 kHz. Dies ist der in der Forschung zu supraharmonischen Emissionen
bisher betrachtete Frequenzbereich [4]43], in dem Schmalband-PLC-Systeme in Europa bisher
senden diirfen (A- bis D-Band) [N2, Kap. 4.1][44, S. 510]. Aufgrund der zunehmenden Bedeu-
tung der G3-PLC-Systeme konnen dariiber hinaus Messungen im Frequenzbereich bis 500 kHz
zukiinftig interessant sein, weshalb das Messverfahren auch fiir diesen Bereich ausgelegt werden
soll. Der Betriebsbereich hinsichtlich der Netzfrequenz soll von 44 Hz bis 66 Hz reichen, was einem
Bereich von +6 Hz um die Nennfrequenz in 50 Hz- bzw. 60 Hz-Netzen entspricht und damit den
Anforderungen geméaf [N6, Kap. 4.4.1] mehr als geniigt.

Das Messverfahren soll alle entlang der Messkette entstehenden Fehler im Rahmen der digita-
len Signalverarbeitung bestmoglich kompensieren. Besonderes Augenmerk liegt hierbei auf der
Vermeidung des Leck-Effekts, der bei der angestrebten zeitlich hochauflésenden Messung grofse
Probleme, vor allem hinsichtlich der Genauigkeit der Phaseninformation, bereiten kann, sofern
das analysierte Signal nicht exakt periodisch mit der Grundschwingung des harmonischen Sys-
tems ist. Hierzu erfolgt in Kapitel 2.5 eine erweiterte Problembeschreibung mit einer exakten
Definition des Begriffes.

Diese Arbeit verfolgt dabei den Ansatz der spektralen Re-Orthogonalisierung von Spannungs-
und Stromsignalen. Um dies mit der notigen Glite zu erreichen, wird eine schnelle und préazise
Messung der Grundfrequenz des zu messenden harmonischen Systems bendtigt. Im Falle der
Messungen am Energienetz ist dies die Netzfrequenz, wobei hierfiir die Messgrofse der Netzfre-
quenz betrachtet und definiert werden muss. Dies ist auch Teil der vorliegenden Arbeit.

Es ergeben sich fiir diese Arbeit die in Tabelle 1.1 aufgelisteten Forschungsfragen:

Tabelle 1.1: Forschungsfragen

Nr. Frage

1 Wie stark verfdlschen Abweichungen der Netzfrequenz sowie deren Dynamik die
spektrale Analyse der Spannungsqualitit bei konstanter Abtastrate und mit wel-
chem Aufwand und in welcher Giite lassen sich diese Effekte kompensieren?

2 Wie lésst sich eine robuste und schnelle spektrale Re-Orthogonalisierung realisieren?

3 Welche Verbesserungen in der Spannungsqualitdtsanalyse lassen sich durch spektrale
Re-Orthogonalisierung erreichen?

4 Bis zu welcher Frequenz lassen sich durch spektrale Re-Orthogonalisierung Vorteile
in der spektralen Spannungsqualitétsanalyse realisieren?

5 Bis zu welcher Frequenz kann ein auf spektraler Re-Orthogonalisierung basierendes
Messverfahren die Spannungsqualitét zufriedenstellend messen?




1.4 Veréffentlichungen und Zitierweise

Im Rahmen der Forschungsfrage 1 muss erarbeitet werden, welche Abweichungen der Netzfre-
quenz von ihrem Sollwert und welche Netzfrequenzgradienten im Normalbetrieb des Netzes zu
erwarten sind. Danach miissen die gidngigen Verfahren zur Kompensation des Leck-Effekts hin-
sichtlich ihrer Qualitiat und der Anwendbarkeit auf Netzsignale untersucht werden.

Die Antwort auf Forschungsfrage 2 besteht in der Vorstellung des entwickelten PQMS-Algo-
rithmus (engl. Power Quality Measurement System) und erfolgt in Kapitel 3.

Die Forschungsfragen 3 bis 5 werden in den Kapiteln 4 und 5 beantwortet. Speziell zur Be-
antwortung der vierten Forschungsfrage wurde ein spezielles Validierungswerkzeug in Form eines
Qualitétsindexes entwickelt, das in Kapitel 3.9 vorgestellt wird, bevor die eigentliche Validierung
des Algorithmus stattfindet.

1.4 Veroffentlichungen und Zitierweise

Waéhrend der Arbeit an dieser Promotion wurde eine regelméfige Veroffentlichung von Teilergeb-
nissen angestrebt. Hieraus sind im Laufe der Zeit dreizehn Verdffentlichungen hervorgegangen,
davon zwei Journal-Beitrdge in den IEEE Transactions on Instrumentation and Measurement
(TIM) und elf Konferenbeitriage, davon fiinf auf Tier-1-Konferenzen der IEEE-Gesellschaften
Instrumentation and Measurement Society (IMS) und Power € Energy Society (PES). In Ka-
piteln, deren Inhalte génzlich oder in Teilen bereits veroffentlicht sind, wird zu Beginn auf die
entsprechenden Vero6ffentlichungen hingewiesen.

Die wissenschaftliche Qualitdtssicherung im Rahmen der Veoffentlichungen wurde dadurch si-
chergestellt, dass jede Einreichung von mindestens zwei den Autoren unbekannten Rezensentin-
nen bzw. Rezensenten begutachtet wurde (engl. single blind peer review). Alle Verdffentlichungen
sind iiber die Online-Bibliothek des IEEE abrufbar und verfiigen iiber eine Digitale Objektiden-
tifikationsnummer (DOI) bzw. eine ISBN.

Am Ende dieser Dissertation finden sich vier Literaturverzeichnisse: Das Erste auf Seite 243
beinhaltet die eigenen Journal-Verdffentlichungen, die in der Arbeit mit dem Préfix ’'J’ indiziert
werden ([J1],[J2]). Das zweite Literaturverzeichnis beinhaltet die eigenen Konferenzbeitrége und
indiziert die Eintrage mit dem Préfix 'C’ ([C1]-[C11]). Das allgemeine Literaturverzeichnis enthélt
die Fremdliteratur und verwendet keinen Prifix. Bei umfangreicheren Werken wie Biichern wird
in der Regel eine Seitenzahl angegeben, auf die sich das Zitat bezieht. Hinzu kommt ein separates
Normenverzeichnis, das bei Verweisen mit dem Préfix N’ indiziert wird. Bei Normen werden statt
Seitenzahlen die Abschnitts- bzw. Kapitelnummern angegeben.

1.5 Aufbau der Arbeit

Zunéachst wird die in der Arbeit verwendete mathematische Notation eingefiihrt, darauf folgen
grundlegende Definitionen verschiedener Operationen und Transformationen, die im weiteren
Verlauf der Arbeit Anwendung finden. Danach schliefen sich eine Beschreibung der Messkette
sowie eine erweiterte Problemstellung an, wobei die ersten beiden Forschungsfragen beantwortet
werden. Darauf folgt eine Beschreibung des aktuellen Standes von Technik und Wissenschaft
sowie der bestehenden Normung. Im néchsten Kapitel wird der PQMS-Algorithmus als Werk-
zeug zur Erfillung der Ziele dieser Arbeit eingefiihrt und beschrieben. Im sich anschlieffenden
Kapitel wird dieser Algorithmus hinsichtlich der Forschungsfragen 3-5 validiert. Im Anschluss
wird die Entwicklung des Laborprototypen beschrieben. Zum Abschluss werden Beispiele aus
Feldmessungen gezeigt und analysiert.
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2 Grundlagen und Ausgangslage

2.1 Mathematische Notation

Das Thema dieser Arbeit umfasst verschiedene Disziplinen der Ingenieurwissenschaften. Da in
den verschiedenen wissenschaftlichen Arbeitsfeldern unterschiedliche mathematische Notationen
und Definitionen verwendet werden, soll dieses Kapitel die in dieser Arbeit verwendete Notation
eindeutig festlegen.

2.1.1 Klammern und Rundungsoperatoren

Der Schwerpunkt dieser Arbeit liegt auf der digitalen Signalverarbeitung abgetasteter energie-
technischer Grofen. Digitale Signale zeichnen sich durch eine Diskretisierung in Zeit- und Werte-
bereich aus. In den folgenden Kapiteln finden sich Gleichungen, in denen sowohl kontinuierliche
als auch diskrete Grofen miteinander verrechnet werden. Daher werden zur Verbesserung der
Lesbarkeit kontinuierliche und diskrete Grofen durch die verwendeten Klammertypen unter-
schieden. Tabelle 2.1 ordnet die verwendeten Klammertypen ihrer entsprechenden Bedeutung

Zu.
Tabelle 2.1: Verwendung von Klammertypen
Klammertyp Beispiele Anwendungsfall
runde z(t), f(z), (a+Db)-c, kontinuierliche Signale, Funktionsargumente,
Klammern I =(L,I1I5) Gruppierungen, Vektoren und Matrizen
eckige x[n], alk], n € [0;N] diskrete Signale, Indizierung von Folgen,
Klammern Intervallangaben
geschweifte arg { X}, nicht-funktionale mathematische
Klammern x¢[n] = FIR {z [n]}, Operationen (z. B. Real-, Imaginérteil von
1 Vn=0 komplexen Zahlen; rekursive Operationen,
§[n] = 0 Vn#0"’ Filterung von Signalen), Mengendefinitionen,
X (]w) — .F{l’ (t)} bedingte Deﬁnitione'n,
Integraltransformationen
spitze (x), (x[n]) Erwartungswert einer Grofse oder eines
Klammern Signals

Fiir Gruppierungen werden ausschlieflich runde Klammern eingesetzt, auch bei mehreren Grup-
pierungsebenen. In diesem Fall kénnen die Grofen der Klammern variieren. Die Arbeit mit
diskreten Signalen erfordert das Berechnen diskreter Indices mittels solcher Operationen, die
fiir reelle Zahlen definiert sind. Um hieraus vor der Indizierung wieder ganze Zahlen zu erhal-
ten, werden deshalb Rundungsoperationen eingesetzt. Diskrete Indices werden stets von null
an indiziert. Tabelle 2.2 definiert die in dieser Arbeit eingesetzten Rundungsoperatoren. Diese
Operatoren sind auf der Menge der reellen Zahlen x € R definiert. An dieser Stelle sei auf die
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Definition des kaufménnischen Rundungsoperators hingewiesen, der die néchstgelegene ganze
Zahl ausgibt.

Tabelle 2.2: Rundungsoperatoren

Operation Formelzeichen Beschreibung

Aufrunden [x] Liefert die nédchsthohere ganze Zahl®.
Abrunden |x] Liefert die néchstniedrigere ganze Zahl®.
Runden |z] Liefert die néchstgelegene ganze Zahl

(kaufménnisches Runden)®.

?Gilt fiir alle x € R\Z, ansonsten [z] = |z| = |z] =2 V z € Z

2.1.2 Komplexe Zahlen

Grofen, die auf der Menge der komplexen Zahlen definiert sind, werden stets durch einen Un-
terstrich kenntlich gemacht: X € C. Ausnahmen stellen hier aus Griinden der Kompatibilitét
mit der in der Literatur géngigen Notation die Variablen der Laplace-Transformation s sowie der
z-Transformation z dar. Die imaginiire Einheit ist definiert als j = v/—1. Tabelle 2.3 listet die in
dieser Arbeit verwendeten Operatoren zum Zugriff auf komplexe Zahlen auf.

Tabelle 2.3: Operationen auf komplexen Zahlen

Operation Formelzeichen Beschreibung

Betrag | X| Liefert den Betrag einer komplexen Zahl.
Realteil Re{X} Liefert den Realteil einer komplexen Zahl.
Imaginarteil Im{X} Liefert den Imaginérteil einer komplexen Zahl.
Winkel/ Argument arg {X'} Liefert den Winkel einer komplexen Zahl.
Konjugation X Liefert die Konjugation einer komplexen Zahl.

Es gelten damit die Zusammenhénge X = Re {X} + jIm {X} = | X| - &/ 2#{X} sowie X - X* =
X[

2.1.3 Matrizen und Vektoren

Formelzeichen fiir Matrizen sind stets Grofsbuchstaben in Fettschrift wie beispielsweise A. Ein-
zelne Elemente einer Matrix werden mit kursivgeschriebenen Subindizes beschrieben, so stellt
A, ; das Element in der i-ten Zeile und der j-ten Spalte von A mit ¢, j € Z dar. Die Transponier-
te einer Matrix wird als AT beschrieben, die Inverse als A~!. Vektoren stellen Spezialfille von
Matrizen dar und werden mit einem Vektorpfeil iiber der Gréfse dargestellt, wie beispielsweise in
Z. Auf ein einzelnes Element eines Vektors wird ebenfalls mit einem Subindex zugegriffen, dann
jedoch ohne Vektorpfeil. So stellt x; das i-te Element von Z dar. Die Indices der Elemente von
Matrizen und Vektoren beziehen sich auf die Zeilen bzw. Spaltennummer und werden daher von
1 aufsteigend indiziert.
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2.1.4 Variablen, Konstanten und Indices

Kontinuierliche Zeitsignale werden als Funktion der Zeitvariablen ¢t € R dargestellt, z. B. z ().
Hierbei stellt ¢ eine lokal definierte Grofle dar, der jeweilige Definitionsbereich wird an der Stelle,
an der das Signal beschrieben wird, eingefiithrt. So kommen in der Arbeit mehrere, teilweise
unterschiedliche Definitionen fiir ¢ vor. Gleiches gilt fiir die diskreten Zeitsignale wie beispielsweise
x [n], die als Funktion des universellen Zeitindexes n € Z geschrieben werden. Der Bereich, in dem
n sich fiir das jeweilige Signal bewegt, wird jeweils lokal spezifiziert. Im Frequenzbereich werden in
kontinuierlichen Signalen verschiedene Frequenzgrofien verwendet, die mit dem jeweiligen Signal
inklusive ihres Wertebereichs eingefiihrt werden. Fiir diskrete Frequenzsignale wird der universelle
Frequenzindex m € Z verwendet, dessen genauer Wertebereich ebenfalls lokal eingefiihrt wird.

In dieser Arbeit wird zwischen Variablen und Konstanten insofern unterschieden, als Variablen
stets kursiv geschrieben werden und Konstanten nicht-kursiv. Konstanten im Sinne dieser No-
tation sind Groflen, die entweder einen definierten Wert haben, beispielsweise Naturkonstanten,
oder deren Wert sich wéhrend der dargestellten Berechnungen nicht &ndert, z.B. Auslegungs-
parameter von Filtern. Bei Subindizes erweitert sich diese Menge um deskriptive Zeichen, die
ebenfalls nicht-kursiv dargestellt werden. So kann beispielsweise der nicht-kursive Subindex in
x¢ [n] dafiir stehen, dass das Signal gefiltert wurde. Variablen im Subindex werden auch kursiv
geschrieben. So kann beispielsweise g, [n] das gefilterte Signal auf einem Messkanal o darstellen.
Die genauen Zusammenhénge werden bei der Einfithrung der jeweiligen Grofen erklart. Griechi-
sche Buchstaben sind hierbei in der Regel Variablen vorbehalten, eine Ausnahme stellt hierbei
der Delta-Operator A dar, der eine Differenz oder Abweichung anzeigt.

2.1.5 Systemtheoretische Begriffe

Die im Rahmen dieser Arbeit zitierten Lehrbiicher [36,41,45,46,47,48] verwenden voneinander
abweichende Formelzeichen fiir die grundlegenden Begriffe der Systemtheorie. Daher werden diese
in Tabelle 2.4 fiir diese Arbeit eindeutig festgelegt.

Tabelle 2.4: Notation fiir systemtheoretische Grundbegriffe

Groke kontinuierliche diskrete Systeme
Systeme

Komplexe Frequenzvariable s z

Impulsantwort h(t) h[n]

Sprungantwort he (t) he [n]

Ubertragungsfunktion H (s) H(2)

Die Formelzeichen kénnen im Rahmen der oben vorgestellten Notation um Indices oder weitere
Zeichen ergéanzt werden.
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2.2 Begriffsdefinitionen

In diesem Kapitel werden die grundlegenden Begriffe definiert, die Kernbestandteil dieser Arbeit
sind.

2.2.1 Spektrale Re-Orthogonalisierung

Unter dem Begriff der spektralen Re-Orthogonalisierung wird der Versuch verstanden, die Pa-
rameter eines diskreten, zeitlimitierten Signals derart zu verindern, dass unter der Annahme
der Periodizitdt des Ursprungssignals dessen Spektrum ohne Verzerrungen mit den Methoden
der diskreten Adaptionen der Fourier-Transformation wiederhergestellt werden kann. Eine Her-
leitung der dahinterstehenden Problematik erfolgt in Kapitel 2.5. Erst danach kann der Begriff
eindeutig definiert werden, was in Kapitel 2.5.5 erfolgt.

2.2.2 Netzfrequenz

Netzfrequenz (engl. mains frequency) ist die Bezeichnung fiir die Frequenz der Grundschwingung
in Energienetzen, also derjenigen Frequenz, auf der die Leistung iibertragen werden soll. Der
Sollwert der Netzfrequenz betrdgt in Europa 50 Hz, in Teilen des amerikanischen Kontinents
sowie Asiens kommen auch 60 Hz-Netze vor [10, S. 306ff.]. Die Netzfrequenz ist physikalisch
an die Drehzahl der ans Netz angeschlossenen Synchronmaschinen gekoppelt und ergibt sich
am Anschlusspunkt der Maschine aus dem Produkt ihrer Drehzahl und ihrer Polzahl [10, S.
309ff.|[N1, Kap. 3.2.1].

In dieser Arbeit ist die Netzfrequenz zentraler Bestandteil der Betrachtungen. Im Folgenden
wird ihr Momentanwert als unbekannte Funktion f; (¢) modelliert, der Nennwert wird mit dem
Formelzeichen f;, bezeichnet. Die Definition der Netzfrequenz als Messgrofse ist Gegenstand dieser
Arbeit und wird in Kapitel 4.8.1 diskutiert.

2.2.3 Rate of Change of Frequency

Der englische Begriff Rate of Change of Frequency (RoCoF) bezeichnet die Anderungsrate der
Netzfrequenz. Im Deutschen ist der englische Begriff bzw. die Abkiirzung RoCoF mittlerweile
tiblich. Es finden sich mehrere Definitionen des RoCoF (vgl. [C3]): Der Européische Verband der
Betreiber von Ubertragungsnetzen fiir Elektrizitit (ENTSO-E) definiert in [49] einen initialen
RoCoF, der die instantane Anderungsrate der Netzfrequenz nach der Trennung entweder einer
Last oder einer Erzeugungseinheit vom Netz bezeichnet, noch bevor die Regelmechanismen des
Netzes eingreifen. Hierbei handelt es sich um eine Netzkenngrofe, in die Tréagheitsdaten des
Netzes eingerechnet werden. Ferner wird die Grofe RoCoF von der ENTSO-E in [50, S. 7| als
die zweite Ableitung des absoluten Winkels eines dquivalenten Netzspannungsphasors definiert,
der seinerseits als monofrequente harmonische Schwingung definiert ist. In der IEEE /TEC-Norm
60255-118-1 zu Synchrophasor-Messgerdten N7, Kap. 4.5] wird die Messgrofe RoCoF &hnlich
definiert.

2.2.4 Spannungsqualitit

Das Wort Spannungsqualitit (engl. Power Quality, PQ) stellt einen Sammelbegriff dar, unter dem
verschiedene Kriterien bzw. Messgrofen zusammengefasst und mit ihren Soll- bzw. Grenzwer-
ten in Relation gesetzt werden [10, S. 740ff.][N8, Kap. 3.18]. Hier sei erwdhnt, dass Gegenstand
sowohl des englischen als auch des deutschen Begriffs ausschliefilich die Spannung an einem defi-
nierten Punkt im Netz ist. Die Spannungsqualitit ist zusammen mit der Zuverléssigkeit und der
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Servicequalitat Teil der Versorgungsqualitét in elektrischen Energienetzen [10, S. 740ff. und S.
9371f.]. Eine hohe Spannungsqualitét liegt dann vor, wenn die entsprechenden Werte innerhalb
ihrer Toleranzwerte bzw. nah an ihren Sollwerten liegen. Die Spannungsqualitédt wird durch Netz-
riickwirkungen von ans Netz angeschlossenen Gerédten negativ beeinflusst. Die Spannungsqualitit
berticksichtigt hauptséchlich die in Tabelle 2.5 dargestellten Grofen [51, S. 14ff.].

Tabelle 2.5: Kenngrofen der Spannungsqualitit

Kriterium/Grofse Beschreibung
Spannungsénderung Anderung des Effektivwerts der Spannung
Flicker Kurzzeit- bzw. Langzeitflickerstiarke nach [N9|
Asymmetrie der Ausbildung eines Gegen- oder Nullsystems im
Versorgungsspannung Drehstromnetz
Oberschwingungen Definition in Kapitel 2.2.5
Zwischenharmonische Definition in Kapitel 2.2.5
Spannungsschwankung Folge von Spannungsénderungen

Die Netzfrequenz selbst gehort laut deutschsprachigen Quellen wie |51, S. 14ff.| nicht zur Span-
nungsqualitdt. Manche Normen, wie die IKC61000-4-30 oder EN 50160, zdhlen Sie jedoch explizit
hinzu [N8, Kap. 4.2.1|[N4, Kap. 5.1.1]. Weitere spektrale Grofen wie supraharmonische Kompo-
nenten gehoren nicht zur klassischen Definition der Spannungsqualitit, werden zukiinftig jedoch
eine grofere Rolle spielen und sind auch Gegenstand dieser Arbeit [52][53].

Spannungsqualitdt wird immer an einer Stelle des Netzes gemessen und ldsst Aussagen iiber
den Zustand des Netzes am gemessenen Knoten zu. Aus parallelen, verteilten Spannungsquali-
tatsmessungen lassen sich dann weiterfithrende Aussagen iiber das Netz ableiten. Hierauf begriin-
den sich beispielsweise die synchronisierten Phasormessgerite (engl. Phasor Measurement Unit,
PMU), die verteilt im Netz winkelgenau die Spannungen und Strome auf der Grundschwingung
messen [54, S. 3ff.]. Auf die normativen Vorgaben zur Spannungsqualitdt wird in Kapitel 2.7.6
gesondert eingegangen.

Die Sicherstellung einer hohen Spannungsqualitdt unterliegt in Deutschland staatlicher Auf-
sicht durch die Bundesnetzagentur. Diese gibt jéhrlich einen Bericht zum aktuellen Stand der
Versorgungs- und Spannungsqualitét in Deutschland heraus [55].

2.2.5 Spektralanalyse

In dieser Arbeit werden verschiedene Signalbestandteile und Frequenzbereiche unterschieden, die
im Folgenden definiert werden. Abb. 2.1 ordnet die Begrifflichkeiten einander grafisch zu.

Grundschwingung und Grundfrequenz

Der Begriff der Grundschwingung (engl. fundamental) bezieht sich auf die Grundfrequenz eines
harmonischen Systems. Bei Betrachtungen am Stromnetz ist diese die Netzfrequenz. Eine Pe-
riodendauer der Grundfrequenz wird Grundschwingung genannt. Die Grundschwingung hat die
harmonische Ordnung h = 1.
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Lx—Gleichteil
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Abb. 2.1: Ubersicht iiber die Begrifflichkeiten der Spektralanalyse von Netzsignalen (qualitativ).

Harmonische Ordnung

Die harmonische Ordnung h ist eine relative Frequenzangabe, die sich auf die Grundfrequenz
bezieht, bei Messungen am Netz also auf den aktuellen Wert der Netzfrequenz f; (¢). Um von
der harmonischen Ordnung h auf eine absolute Frequenz f, (¢) umzurechnen, wird diese mit der
Netzfrequenz geméafs Gl. 2.1 multipliziert:

fn(@)=hf(t). (2.1)

Je nach Anwendung kann die harmonische Ordnung Element der ganzen Zahlen oder der reellen
Zahlen sein. Sie korreliert bei spektralen Betrachtungen mit dem Frequenzindex m. Entspricht
das Zeitfenster der Spektralanalyse genau einer Grundschwingung, gilt m = h.

Oberschwingungen und Harmonische

Oberschwingungen und Harmonische (engl. harmonics) sind solche Signalanteile, deren Frequenz
ein ganzzahliges Vielfaches der Grundfrequenz darstellt, also |h| € N\ {1}. Fiir die Spannungsqua-
litét relevant sind Oberschwingungsspannungen. Diese werden durch nichtlinearen Strombezug
von angeschlossenen Geréten verursacht, was in Oberschwingungsstromen resultiert, die durch
die Netzimpedanz am Anschlusspunkt flieken und dort zur Uberlagerung der Grundschwingungs-
spannung mit storenden Oberschwingungen fiithren [N8, Kap. 3.6]. Auf die normativen Bestim-
mungen hinsichtlich der Pegel fiir Oberschwingungen wird in Kapitel 2.7.6 gesondert eingegangen.
Der Begriff der Oberschwingung ist je nach Norm implizit bis zur 40. [N8, Kap. 3.6] oder 50.
Ordnung |[N4, Kap. 5.8.1] definiert. In dieser Arbeit wird fiir alle ganzzahligen Vielfachen der
Grundfrequenz durchgehend der Term Harmonische verwendet, auch oberhalb der 50. Ordnung.

Gleichteil

Der Gleichteil (engl. DC' part) beschreibt das zeitliche Mittel eines Spannungs- oder Stromsi-
gnals iiber eine Periodendauer. Der Gleichteil ist stets reellwertig. Die harmonische Ordnung des
Gleichteils ist null (h = 0).

Zwischenharmonische

Zwischenharmonische (engl. interharmonics) sind solche Signalanteile, deren Frequenz kein ganz-
zahliges Vielfaches der Grundschwingung ist und die innerhalb des Frequenzbereiches der Ober-
schwingungen liegen, also h € R\Z mit h < 50. Sie kénnen sowohl auf einer dedizierten Frequenz
auftreten als auch als breitbandige Storung [N8, Kap. 3.8][17, S. 61ff.]. Ursache fiir Ersteres
konnen beispielsweise Rundsteuersignale sein [C5][J1].
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2.2 Begriffsdefinitionen

Supraharmonische

Supraharmonische (engl. supraharmonics) sind diejenigen Signalbestandteile, deren Frequenz
oberhalb des Bereichs der Oberschwingungen liegt, also oberhalb der 40. bzw. 50. Harmonischen
Ordnung. Hierbei wird nach géngiger Auffassung nicht mehr zwischen ganzzahligen und nicht-
ganzzahligen Vielfachen der Grundfrequenz unterschieden. In dieser Arbeit wird der Ubergang
vom harmonischen zum supraharmonischen Bereich an der 50. Harmonischen festgelegt. Fiir
Supraharmonische gilt also h € R mit h > 50 [56]|N1, Kap. 4.11][N6, Kap. B.1]. Eine obere
Grenze fiir den supraharmonischen Bereich ist nicht eindeutig definiert und reicht je nach Quelle
von 30 kHz bis 150 kHz.

2.2.6 Phasor

Als Phasor wird in dieser Arbeit die statische komplexwertige Reprisentation einer monofre-
quenten Signalkomponente bezeichnet. Hierbei stellt der Betrag des Phasors den Effektivwert der
Schwingung dar. Sein Winkel ergibt sich aus dem Argument des positiv drehenden komplexen
Rotators bzw. der die Schwingung beschreibenden Cosinusfunktion zu einem vorher definierten
Nullzeitpunkt. Dieser Nullzeitpunkt ergibt sich in der Regel aus dem Beginn des Messfensters.

2.2.7 Phase

Der Begriff Phase kommt in dieser Arbeit hdufig vor. Aufgrund der mehrfach vorhandenen,
unterschiedlichen Bedeutungen dieses Wortes bedarf es hier einer Definition. In der Sprache
der Energietechnik steht das Wort Phase dabei umgangssprachlich fiir die Aufsenleiter eines
Drehstromsystems bzw. den spannungsfiihrenden Leiter bei Betrachtungen von Wechselstrom
(vgl. [57, S. 515]). Im Rahmen dieser Arbeit kommt die Verwendung dieser Definition nur insofern
zum KEinsatz, als von Messaufbauten und Systemkonfigurationen als einphasig oder dreiphasig
gesprochen wird. Ersteres bezieht sich hierbei auf Wechselstromapplikationen, letzteres auf solche
am Drehstrom. Die Begriffe Phase und davon abgeleitet Phasenlage bezeichnen im Rahmen dieser

Arbeit ausschliefslich das Argument eines komplexen Phasors oder allgemein einer komplexen
Grofe.

2.2.8 Synchrophasor

Der Begriff Synchrophasor ist in der IEEE /TEC-Norm 60255-118-1 [N7] definiert als eine komplex-
wertige Représentation der Grundschwingung, deren Phasenlage die Winkeldifferenz zwischen
der gemessenen Grundschwingung und einer mit der UTC-Zeit synchronisierten und mit der
Nennnetzfrequenz schwingenden Grofe darstellt. Analog zur obigen Definition des Phasors ent-
spricht der Betrag des komplexwertigen Synchrophasors dem Effektivwert der Grundschwingung.
Synchrophasor-Messungen sind die Aufgabe von synchronisierten Phasormessgerdten (PMUs).
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2 Grundlagen und Ausgangslage

2.3 Die Messkette

Ziel eines Messgeréts ist die moglichst prézise Schitzung des wahren Werts einer physikalischen
Grofke [N10, Kap. 2, Nr. 1.3]. Hierbei kann die physikalische Grofe in der Regel nicht direkt ab-
gelesen bzw. erfasst werden, sondern muss iiber einen Sensor oder Messwandler in ein Messsignal
umgewandelt werden, worauf dann die weitere Verarbeitung erfolgt. Die Folge von Elementen
eines Messgeréts, die den Weg des Messsignals von der Aufnahme der Messgrofe bis zur Bereit-
stellung der Ausgabe bildet, wird Messkette [N10, Kap. 2, Nr. 4.3] genannt.

Heutzutage arbeiten die meisten Messgerate digital, was bedeutet, dass das vom Messwandler
kommende Signal - in der Regel ein Spannungssignal - digitalisiert werden muss. Dies erfolgt iiber
einen Analog-Digital-Umsetzer (ADU), der die Spannung mit einem definierten Takt abtastet.
Abb. 2.2 zeigt die Messkette eines digitalen Spannungsqualitétsmessgerits.

Messgrofie

Messgerét

Abb. 2.2: Schematische Darstellung der Messkette.

Die sich anschliefiende digitale Signalverarbeitung (DSV) berechnet die Zielgrofen, bevor diese
dann ausgegeben werden [N4, Kap. 4.2].

2.3.1 Ankopplung iiber Messwandler

Im Falle von Messungen am Stromnetz sind die Messgréfen Spannungen und Stréme. Spannun-
gen konnen zwar prinzipiell direkt gemessen werden, die Nennspannungen im Stromnetz sind
jedoch unabhéngig von der Spannungsebene derart grofs, dass sie in der Regel in eine nied-
rigere Spannung umgewandelt werden miissen, bevor sie flir das Messgerat und die messende
Person sicher erfasst werden kénnen. Stréme miissen in jedem Fall iiber Messwandler in ein
Spannungssignal umgewandelt werden. Fiir Spannungs- und Strommesswandler sind eine Viel-
zahl von Wirkprinzipien bekannt, die fiir unterschiedliche Anwendungen geeignet sind. Hierauf
wird in Kapitel 2.7.2 ausfiihrlich eingegangen.

2.3.2 Analog-Digital-Umsetzer

Die analogen Ausgangssignale der Messwandler werden anschlieftend am ADU verarbeitet. Dieser
Schritt stellt den Ubergang von analogen zu digitalen Signalen dar, die sowohl zeit- als auch
wertdiskret sind. Der ADU wird deshalb als Messumsetzer klassifiziert [N11, Kap. 3.3.2]. Zunéchst
wird hierzu {iber ein Abtast-Halte-Glied die zu messende Spannung fixiert. Danach wandelt der
ADU diese in eine binédre Zahl um, die als ein ganzzahliges Vielfaches einer Mindestquantisierung
verstanden werden kann. Diese entspricht im binédren Zahlenraum dem niederwertigsten Bit (engl.
least significant bit, LSB) [58, S. 9691ff.]. Der Wertebereich der bindren Ausgabe ist fiir jeden
ADU definiert, seine Dimension wird als Exponent zur Basis 2 in Bit angegeben. Die Abtastung
erfolgt zu definierten Zeitpunkten, deren zeitlicher Abstand das Abtastintervall Ty darstellt,
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2.3 Die Messkette

dessen Kehrwert die Abtastrate fs ist. Diese wird in dieser Arbeit in der Einheit Samples pro
Sekunde (Sa/s) angegeben.

Rein formal stellt die Abtastung eines zeitkontinuierlichen in ein zeitdiskretes Signal und die
Umsetzung, also die Wandlung einer Spannung in eine diskrete Form, zwei aufeinanderfolgende
Schritte dar [36, S. 2], die in dieser Arbeit jedoch als ein Prozess zusammengefasst werden.

Die Analog-Digital-Wandlung ist fehlerbehaftet: So kann die Abtastrate von ihrem Sollwert
abweichen, aufterdem erzeugt der Umsetzungsprozess Quantisierungsrauschen, um nur zwei Stor-
quellen zu nennen. Die Bestimmung des Einflusses sowie die Kompensation dieser Stérungen ist
ebenfalls Gegenstand dieser Arbeit und findet im Rahmen der DSV statt.

2.3.3 Digitale Signalverarbeitung

Die Digitale Signalverarbeitung berechnet die gesuchten Messgrofen bzw. Eigenschaften der Si-
gnale aus den abgetasteten diskreten Wertefolgen. Bei Messungen der Spannungsqualitédt werden
aus den digitalisierten Zeitsignalen der Spannungen und Strome mittels DSV diejenigen Gro-
fen berechnet, die zusammengesetzt die Spannungsqualitdt ergeben. In dieser Arbeit liegt der
Fokus auf dem Erreichen einer moglichst amplituden- und winkelgenauen Spektralanalyse von
Spannung und Strom mit dem Ziel der Berechnung harmonischer Leistungsfliisse und Wirk-
leistungsfliissse auf Storfrequenzen. Die DSV stellt einen méchtigen und flexibel einsetzbaren
Werkzeugkasten zur Messwertanalyse dar. Durch die zunehmende Leistungsfiahigkeit moderner
Halbleitertechnik lassen sich zunehmend komplexe und rechenintensive Algorithmen in Echtzeit
implementieren [48, S. 2ff.|, wie auch in dem in dieser Arbeit vorgestellten Algorithmus umge-
setzt.

2.3.4 Messwertausgabe und Schnittstellen

Die berechneten Messwerte konnen auf verschiedenen Wegen ausgegeben werden: Direkt iiber
eine Anzeige oder als analoge bzw. digitale Messwertausgabe zur Weiterverarbeitung in dem
Messgerat nachgeschalteten Systemen, wie es beispielsweise in [N12| fiir PMUs definiert ist. Die
Messwerte konnen auch auf Speichermedien zur spéteren Verarbeitung gespeichert werden.
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2 Grundlagen und Ausgangslage

2.4 Transformationen

Die in dieser Arbeit verwendeten Integraltransformationen und deren Adaptionen fiir diskrete
Signale werden im Folgenden definiert. Sie unterscheiden sich in einigen Punkten von den gén-
gigen Definitionen, worauf an den jeweiligen Stellen hingewiesen wird. Es werden weiterhin nur
Félle der Transformationen fiir eindimensionale und reellwertige Zeitsignale betrachtet.

2.4.1 Laplace-Transformation

Die Laplace-Transformierte X (s) = £ {x (t)} einer reellwertigen und iiber ¢ € R integrierbaren
Funktion z (¢) ldsst sich geméf Gl. 2.2 berechnen (aus [45, S. 627ff.]):

X (s) = /0 T ) etdt = £ 4w (1)} (2.2)

Die komplexe Frequenzvariable ist definiert als s = ¢ + jw mit s € C und o,w € R. Die
Laplace-Transformation wird unter anderem zum Lésen von Differentialgleichungen im Bild-
bereich verwendet. Dies erleichtert beispielsweise die Analyse analoger Schaltungen, weshalb die
Laplace-Transformation in dieser Arbeit bei der Beschreibung und Analyse der Messwandler ver-
wendet wird. Mit ihr konnen ausschlieflich zeitkontinuierliche Signale analysiert werden, die als
mathematische Funktion beschrieben werden kénnen, sofern diese obigen Anforderungen geniigt.
Die Laplace-Transformierte geméfs obiger Definition bildet demnach ein Abbild einer reellwerti-
gen Funktion iiber der komplexen Frequenzvariable s.

2.4.2 z-Transformation

Die z-Transformation kann als Adaption der kontinuierlichen Laplace-Transformation auf zeit-
diskrete Signale verstanden werden. Statt zum Losen von Differentialgleichungen wird sie bei
Differenzengleichungen eingesetzt, wie sie beispielsweise bei der Auslegung und Dimensionierung
digitaler Filter vorkommen (36, S. 104ff.|[59, S. 9ff.|. Die z-Transformation wird in dieser Arbeit
bei der Auslegung der verschiedenen Filterstufen des PQMS-Algorithmus verwendet. Die einsei-
tige z-Transformierte X (2) = Z {x [n]} eines diskreten Eingangssignals x [n] unendlicher Lénge
ist definiert geméaf Gl. 2.3 (aus [36, S. 85], Notation adaptiert):

oo
X(2)=> aln]z"=Z{z[n]}. (2.3)

n=0
2z ist hierbei die namensgebende komplexe Frequenzvariable. Es gilt z = 75 mit s = 0 + jw
und 2,5 € C sowie o,w € R in Analogie zur Laplace-Transformation. Ty € R™T stellt hierbei
das Abtastintervall dar. Die Eigenschaften digitaler Filter konnen iiber die z-Transformierte in
der z-Ebene als Pol-Nullstellen-Darstellung abgebildet werden [36, S. 106]. Die in dieser Arbeit
verwendete Darstellung der Koeffizienten digitaler Filter ldsst sich liber die z-Transformierte
herleiten: Wird ein digitales, riickgekoppeltes Filter (engl. Infinite Impulse Response filter, IIR)
mit N}, Zéhlerkoeffizienten b [i] und N, Nennerkoeffizienten a [k] mit i € [0; Ny, — 1] und k& € [1;N,]
auf ein Eingangssignal z [n] angewendet, so lasst sich das Ausgangssignal y [n] wie folgt darstellen:

Np—1 Na
ylnl= Y blilaln—id - alklyh - k. (2.4)
1=0 k=1

Im z-Bildbereich ldsst sich diese Gleichung dann mit den z-Transformierten Y (z) = Z {y[n]}
und X (z) = Z {z [n]} gemék Gl 2.5 schreiben, die sich durch Anwendung des Verschiebungssat-
zes der z-Transformation herleiten lassen [36, S. 91]. Hier wird der Vorteil der z-Transformation
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ersichtlich, eine Verschiebung um —i Werte im Zeitbereich wird im z-Bildbereich zu einer Mul-
tiplikation mit z =%

Nyp—1 ‘ Na
V()= 3 blil= X (2) = S alk] = HY (2). (2.5)
=0 k=1

Durch Ausmultiplizieren lasst sich die z-Transformierte des Ausgangssignals dann als Produkt
der z-Transformierten des Eingangssignals und der Ubertragungsfunktion des digitalen Filters
H (z) darstellen:

Np—1

Z bli] 2"
Y (2) = —
1+ alk]z"
k=1

_H(2)

Fiir nicht-riickgekoppelte Filter (engl. Finite Impulse Response filter, FIR) wird die Anzahl der
Nennerkoeffizienten N, = 0, wodurch der Nenner von H (z) zu 1 wird. Durch diese Darstellung
konnen FIR-Filter als Sonderfélle der IIR-Filter gesehen werden, ohne dass die 1 im Nenner als
eigener Nennerkoeffizient angegeben werden muss.

[

(2) = H(2) X (2). (2.6)

2.4.3 Fourier-Transformation

Die Fourier-Transformation iiberfiihrt eine zeitkontinuierliche und iiber R integrierbare Funktion
bzw. ein Signal z (¢) in den Frequenzbereich und erzeugt die Fourier-Transformierte X (jw) =
F{x (t)}. Hierbei ist die Frequenzvariable w € R ebenfalls kontinuierlich. Sie ist fiir eindimen-
sionale Signale geméf Gl. 2.7 definiert (aus [47, S. 57|45, S. 625][36, S. 29]):

X (juw) = /R (1) eIt = F {2 (1)) 2.7)

Zwischen der Kreisfrequenz w und der Frequenz f im klassischen Sinne besteht die Bezie-
hung w = 2nf. Es konnen, wie auch bei der Laplace-Transformation, ausschlieflich Signa-
le analysiert werden, die als zeitkontinuierliche Funktion vorliegen. Die Fourier-Transformierte
kann als Sonderfall der Laplace-Transformation fiir die rein imaginére Laplace-Frequenzvariable
s = 0 + jw mit ¢ = 0 gesehen werden. Demnach entspricht die Fourier-Transformierte der
Laplace-Transformierten entlang ihrer imaginidren Achse. Aus Griinden der Kompatibilitdt mit
der Laplace-Transformation wird die Fourier-Transformierte als Funktion von jw dargestellt.

2.4.4 Fourier-Reihe

Von besonderem Interesse in dieser Arbeit sind die Spektren periodischer Signale. Periodisch mit
der Periodendauer Ty € R ist ein zeitkontinuierliches Signal x (t) dann, wenn gilt:

z(t)=xz(t+kTy) V keZ (2.8)

Bei periodischen Signalen im Sinne von Gl. 2.8 enthélt eine Periode damit alle fiir zur Analyse
relevanten Informationen. Damit vereinfacht sich die Fourier-Transformation nach Gl. 2.7 von ei-
nem uneigentlichen Integral hin zu einem Integral iiber die Periodendauer Tg. Der Fourier-Reihe
liegt die Annahme zugrunde, dass ein periodisches Signal im Sinne von GIl. 2.8 als Superposi-
tion ungeddmpfter harmonischer Funktionen dargestellt werden kann [60, S. 9]. Gemif [61, S.
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44fF.] entwickelt die Fourier-Reihe das periodische Signal z (¢) dabei in ein System normierter
Orthogonalfunktionen. Seien

sp(t) = (ejwot)h = efhwot (2.9)

diese Orthogonalfunktionen mit sy, (t) € C sowie h € Z und t € R, die jeweils mit dem h-fachen
der Winkelgeschwindigkeit wy = 27w /T( rotieren. Dann kann die Fourier-Reihe in ihrer komplexen
Form wie folgt definiert werden (vgl. [45, S. 613]), wobei die Folgenglieder ¢ [h] € C die komplexen
Gewichte der einzelnen Orthogonalfunktionen darstellen:

v(t) =Y clhlsu(t) =) cln] e, (2.10)

heZ heZ
Wird die Menge der Orthogonalfunktionen s;, (¢) als Basis eines unendlichdimensionalen unitiren
Vektorraums verstanden, so kann komplexe Skalarprodukt (auch Innenprodukt) zweier dieser
Basiselemente mit hy,hy € Z iiber eine Periodendauer die Orthogonalitit gezeigt werden (vgl.

[45, S. 258fF]):

To To : hi#h
/ sy (£) sny () dt = / eihwotg—ghantgy — ) OV hu#hy (2.11)
0 0 To V h1=hy

Uber diese sog. Orthogonalititsrelationen ergeben sich die Berechnungsvorschriften zur Bestim-
mung der Gewichte c¢[h] aus dem gegebenen Signal x (t) (vgl. [62, S. 123ff.]). Diese werden
nachfolgend Fourier-Koeffizienten der harmonischen Ordnung h genannt und ergeben sich wie
folgt (aus [45, S. 613]):

1
~ T
Die Koeffizienten kénnen als komplexes Spektrum interpretiert werden. Durch die Skalierung
mit dem Kehrwert der Periodendauer wird dieses diskrete Spektrum zum Amplitudenspektrum
skaliert. Der Koeffizient mit dem Index h entspricht damit der komplexen Frequenzinformation
auf der Frequenz m/T( bzw. dem Phasor geméf Kapitel 2.2.6. Der Startzeitpunkt der Integration
t € R hat auf den Betrag |c[h]| der Koeffizienten keinen Einfluss, geméaf dem Verschiebungssatz
der Fourier-Transformation fiihrt eine Zeitverschiebung lediglich zu einer Phasendrehung auf
allen Koeffizienten [47, S. 75ff.]. Da h iiber ganz Z definiert ist, wird das Spektrum zweiseitig,
wobei fiir reellwertige Zeitsignale die konjugiert-komplexe Symmetriebeziehung

t+To A
clh] /t 2 (7) e M0 dr = FR { (1)} (2.12)

clh] = c[-h]" (2.13)

gilt (vgl. [47, S. 701ff.]). Die hier dargestellte komplexe zweiseitige Fourier-Reihe ist die in dieser
Arbeit verwendete Form. Andere gebrduchliche Formen berechnen iiber eine Cosinus- bzw. Si-
nustransformation den Real- bzw. Imaginérteil oder Betrag und Phase der Fourier-Koeffizienten
fiir das einseitige Spektrum. Die Umrechnung vom einseitigen ins zweiseitige Spektrum erfolgt
iiber die Darstellung der Cosinus-Funktion als Summe zweier rotierender komplexer Zeiger. Dies
wird an der Riicktransformation der Fourier-Koeffizienten zum Zeitsignal deutlich, indem die
Fourier-Reihe geméaf ihrer Definition in Gl. 2.10 wie folgt umgeformt wird:

z(t) = el0] + > (c[n] et 4 c[n]” hent) (2.14)
h=1

Aufgrund der konjugiert-komplex zusammenhéingenden Koeffizienten konnen die Koeffizienten
fiir harmonische Ordnungen gleichen Betrages |h| gruppiert werden, wobei der Gleichteil ¢ [0]
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2.4 Transformationen

gesondert behandelt werden muss. Der in der Klammer stehende Term entspricht der um den
Faktor 2 skalierten Exponentialform des Cosinus. Dementsprechend kann die Gleichung auch
folgendermafen geschrieben werden:

z(t) = c[0] + > 2[e[h]] cos(hwot + arg {c [h]}). (2.15)
=1 —aln) =¢lh]

Hierbei entspricht die Amplitude a [h] = 2|c[h]| dem doppelten Betrag der Fourier-Koeffizienten,
allerdings nur fiir A > 0. Die Phase des Cosinus ¢ [h] = arg {c[h]} entspricht dem Winkel der
komplexen Fourier-Koeffizienten. Eine umfassende grafische Darstellung dieser Zusammenhénge
findet sich in |60, S. 15].

2.4.5 Fourier-Transformation fiir Abtastsignale

Bei den in der DSV betrachteten Signalen handelt es sich um diskrete Signale z[n] mit n €
[0; N — 1], also einer endlichen Lénge, die durch die Anzahl der Abtastwerte N ausgedriickt wird.
Endliche Signale haben stets ein kontinuierliches Spektrum, wobei es keine Rolle spielt, ob das
zugrundeliegende Signal periodisch ist oder nicht. Die Fourier-Transformation fiir Abtastsigna-
le (engl. Discrete-Time Fourier Transform, DTET) berechnet dieses kontinuierliche Spektrum
X (ej Q) € C als Funktion der normierten Frequenz €2 € R fiir Signale endlicher Lénge wie folgt
(aus [J2]):

1 N-1 )
< > @ [n]e ™ = DTFT {z [n]}. (2.16)

n=0

X (¢) =

Die Schreibweise der Transformation als Funktion des komplexen Zeigers e/*? ist durchaus iiblich
[48, S. 58][36, S. 25|, hierdurch kann die DTFT als Sonderfall der z-Transformation fiir alle rein
imaginaren Werte von z verstanden werden:

I =T — s = 2 ¥ s = 0 + jw mit o = 0. (2.17)

Hierbei ergibt sich die normierte Frequenz zu

Q= w7, (2.18)

Da das Spektrum diskreter Signale periodisch ist, gilt dies auch fiir die Spektren, die mit der
DTFT berechnet werden. In dieser Arbeit wird das zweiseitige Spektrum in der Regel zwischen
der negativen und positiven Nyquist-Frequenz abgebildet, daher ist Q € [—m, 7|. Es sei darauf
hingewiesen, dass die Definition geméfs Gl. 2.16 von den iiblichen Definitionen insofern abweicht,
als der Skalierungsfaktor N~! in der Hintransformation eingerechnet wird und nicht in der Riick-
transformation (vgl. [63, S. 72|[48, S. 147]).

2.4.6 Diskrete Fourier-Transformation

Die diskrete Fourier-Transformation (DFT) ist die Abbildung des mittels DTFT berechneten
Spektrums an dquidistanten Frequenzpunkten, berechnet also ein diskretes Spektrum X [m] €
C mit m € Z. Das Spektrum der DFT ist aufgrund des diskreten Eingangssignals x [n] mit
n € [0;N — 1] der Linge N ebenfalls periodisch. Fiir das zweiseitige Spektrum wird der diskrete
Frequenzindex m € Z im Intervall [—|N/2]; |N/2]|] iteriert. Die DFT ist gemé&f Gl. 2.19 definiert
(aus [J2]):
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N-1
X [m] = % S wfn) e XM = DET {2 [n]} (2.19)
n=0

Auch hier wird der Skalierungsfaktor N~! entgegen iiblicher Definitionen in der Hintransfor-
mation eingefiihrt. Damit gibt die DFT direkt das zweiseitige Amplitudenspektrum aus. Die
Frequenzachse der DFT wird in Bins angegeben. Ein diskreter Index m wird als ein DFT-Bin
bezeichnet. Eine Umrechnung zwischen der normierten Frequenz der DTFT und der Bin-Achse
der DFT ist geméf Gl. 2.20 moglich (aus [J2]):

QN 2mm
=5 & Q= N (2.20)
Eine Besonderheit der DFT ist, dass sie besonders effizient berechnet werden kann. Diese auf
Berechnungseffizienz optimierten Algorithmen werden als schnelle Fourier-Transformation (engl.
Fast Fourier Transform, FFT) bezeichnet |64][36, S. 66fF.][65, S. 231ff.|. Die FFT ist als Funk-
tion in den Bibliotheken vieler Programmierumgebungen vorhanden und ist mittlerweile eine
Standardoperation in der Mess- und Nachrichtentechnik. Die Ergebnisse von DFT und FF'T sind
in signaltheoretischen Uberlegungen gleich, daher kénnen beide Begriffe synonym verwendet
werden. In dieser Arbeit wird ausschliefslich die Bezeichnung DFT verwendet. In den Implemen-
tierungen der Algorithmen wird diese dann mittels FFT angewandt. Zur Riickberechnung des
Zeitsignals x [n] aus dem zweiseitigen Spektrum X [m] wird die inverse DFT (IDFT) verwendet:

m

N/2—-1 Y
zln]= > X[m]e/N"" :=IDFT {z[n]} (2.21)
m=—N/2

Dabei gilt nur dann z [n] € R, wenn X [m] = X [N —m]|" gilt, also das Spektrum konjugiert-
komplex symmetrisch um den Gleichteil ist. Analog zur FFT existiert auch fiir die IDFT eine
schnelle Implementierung (engl. Inverse Fast Fourier Transform, IFFT).

2.4.7 Enmergieerhaltung und Riicktransformationen

Die hier eingefiihrten Transformationen verfiigen alle iiber entsprechende Riicktransformationen,
die die Transformation umkehren und das urspriingliche Signal aus der Bildfunktion bzw. dem
Spektrum bilden. Aufer der inversen Fourier-Reihe geméf Gl. 2.10 und der IDFT nach GI. 2.21
werden in dieser Arbeit keine dieser Riicktransformationen verwendet, weshalb sie auch nicht
explizit eingefiihrt werden.

Nach den Satzen von Parseval und Plancherel muss die Energie eines Signals im Frequenzbe-
reich gleich seiner Energie im Zeitbereich sein [65, S. 10, S. 78ff., S. 134ff.|[36, S. 26][48, S. 591f.].
Die Skalierung der Signale muss dabei entweder in der Hin- oder Riicktransformation erfolgen
[66, S. 199fF.]. Wohin die Skalierungsfaktoren nun gesetzt werden, variiert zwischen den bekannten
Lehrbiichern [65, S. 62][45, S. 626] und anderen wissenschaftlichen Arbeiten: So wird die DFT in
[67] analog zu dieser Arbeit mit dem Vorfaktor in der Hintransformation definiert. Ebenso gibt
es Definitionen ohne jegliche Vorfaktoren und Skalierung [68, S. 9]. In dieser Arbeit wéren die
Definitionen der Transformationen bei Verzicht auf Vorfaktoren in den Hintransformationen oh-
ne weitere Skalierung ineinander umzurechnen. Da im Weiteren jedoch die Messung periodischer
Signale im Vordergrund steht, deren Spektrum aus diskreten Werten mit Amplitude und Phase
besteht, werden in den Definitionen von Fourier-Reihe sowie der DTFT und der DFT die Skalie-
rungsfaktoren 1/Ty bzw. 1/N in die Hintransformation einbezogen, wodurch die Lesbarkeit von
Gleichungen verbessert werden soll. Jedoch ergibt sich damit beispielsweise in der Uberfiihrung
der z-Transformation in die DTFT mit ¢ = 0 noch ein zusétzlicher Skalierungsfaktor N.
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2.5 Spektren abgetasteter Signale

2.5 Spektren abgetasteter Signale

In diesem Kapitel wird ein Modell fiir die Einfliisse der Messkette auf die zu messenden Signale
entwickelt.

2.5.1 Einfliisse entlang der Messkette

Die Messkette wird im Folgenden abstrakt fiir einen Messkanal betrachtet. Abb. 2.3 zeigt den
Signalverlauf durch die einzelnen Komponenten der Messkette. Das zu erfassende Ursprungssi-
gnal sei x (t) mit z,¢ € R. Zunéchst werden aufer der Integrierbarkeit im Sinne der Fourier-
Transformation keine weiteren Anforderungen an das Signal gestellt.

fs

l
S

Abb. 2.3: Modell der Messkette zur Erfassung des Signals x ().

2(t) ——|  Hy(s)

ug (t)

Das Signal x (t) kann hierbei eine beliebige physikalische Grofse darstellen. Sie wird im folgen-
den iiber einen Ubertragungskanal mit der bekannten Laplace-Ubertragungsfunktion H (s) in
eine abtastbare Spannung u, (t) gewandelt, die am ADU mit der Abtastrate fs; zum diskreten
Spannungssignal u, [n] mit n € Z abgetastet wird. Nachfolgend sind insbesondere die Eigen-
schaften der abgetasteten Signale entlang der Frequenzachse von Interesse - also der imaginiren
Achse in der s-Ebene. Die komplexe Frequenzvariable bei mittels Laplace-Transformation her-
geleiteten Ubertragungsfunktionen vereinfacht sich damit zu s = jw mit ¢ = 0, sodass die
Fourier-Transformation zur Analyse der Signale zur Anwendung kommt.

Einfluss des Ubertragungskanals

Das Spektrum X (jw) = F{z (t)} des Ursprungssignals kann mittels Fourier-Transformation
berechnet werden. Von der Laplace-Ubertragungsfunktion des Ubertragungskanals sind ferner
nur die Werte entlang der imaginiren Achse H; (jw) fiir die folgenden Uberlegungen relevant.
Damit ergibt sich das Spektrum des Signals, das am ADU anliegt, als U, (jw) = F {uy (t)} aus
dem Produkt dieser beiden Spektren:

U, (jw) = Hy (jw) X (jw). (2.22)

Gemifs dem Faltungssatz entspricht dies im Zeitbereich der Faltung der beiden Zeitsignale, also
ug (t) = x (t) * hy (t), wobei hy (t) die Impulsantwort des Ubertragungskanals darstellt, die iiber
die inverse Fourier-Transformation aus dessen Ubertragungsfunktion dargestellt werden kann.

Physikalisch gesehen handelt es sich bei den Hauptkomponenten des Ubertragungskanals um
den Messwandler mit der Ubertragungsfunktion H, (s) sowie einer eventuellen weiteren analogen
Filterstufe mit H; (s), sodass der Ubertragungskanal als Produkt dieser beiden Ubertragungs-
funktionen dargestellt werden kann:

H; (s) = Hy (s) Hy (s) .- (2.23)
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Der Ubertragungskanal kann auch aus weiteren Komponenten bestehen, beispielsweise den Mess-
kabeln, die je nach Messanforderung durchaus Einfluss haben kénnen. Fiir das Modell in dieser
Arbeit ist die Modellierung des Kanals mit Messwandler und Filterstufe jedoch ausreichend.

Einfluss der Abtastung

Das Zeitintervall zwischen zwei Abtastwerten ergibt sich zu Ty = 1/f; mit ws = 27 fs. Wird
das Signal u, (t) nun abgetastet, so kann das abgetastete Signal 4, (¢) als Multiplikation mit
einem zeitabhingigen Dirac-Impulskamm ( (¢) geméf Gl. 2.24 modelliert werden, dessen Zacken
einen Abstand von Ty aufweisen [47, S. 110ff.||36, S. 35ff.]. Das Modell der Abtastung mittels
Dirac-Impulskamm sowie dessen Fourier-Transformierte Y (jw) sind in Anhang B.1 beschrieben.

tg () = ug (1) C (1) = ug (1) Ty Z 6 (t —nTy) (2.24)

ne’l

Der Dirac-Impulskamm ist selbstreziprok beziiglich der Fourier-Transformation [47, S. 85ff],
bildet im Frequenzbereich also sich selbst ab. Im Falle des gestauchten Dirac-Impulskamms ergibt
sich dessen Fourier-Transformierte F {¢ (t)} = X (jw) zu [36, S. 35ff.|:

T (jw) =ws & (w —muws). (2.25)
meZ

Ferner sei U, (jw) = F{i, (t)} die Fourier-Transformierte des abgetasteten Signals. Aus der
Multiplikation mit dem Dirac-Impulskamm im Zeitbereich wird im Frequenzbereich eine Faltung
mit dessen Fourier-Transformierter Y (jw). Unter Ausnutzung der Ausblendeigenschaft lasst sich
fiir das Spektrum schreiben:

U, (jw) = U, (jw) * ws Z § (w—mws) = Z U, (jw — jmuws) . (2.26)
mEZ meZ
Es wird ersichtlich, dass die Fourier-Transformierte des abgetasteten Signals durch die Abtas-
tung zu einer unendlichen Summe iiberlagerter und verschobener Fourier-Transformierter des
analogen Ausgangssignals wird. Die Verschiebung dieser Transformierten entspricht einer Fre-
quenzverschiebung von m fs mit m € Z. Damit wird das Spektrum periodisch mit der Abtastrate
fs. Soll das abgetastete Signal eine eindeutige Abbildung des Kontinuierlichen sein, darf es zwi-
schen den einzelnen Summentermen aus Gl. 2.26 nicht zu Uberlappungen kommen. Hieraus ergibt
sich das Abtasttheorem nach Shannon und Nyquist [36, S. 39ff.]: Das kontinuierliche Zeitsignal

am ADU muss bandbegrenzt sein und darf maximal Frequenzanteile bis zur halben Abtastrate
fs/2 beinhalten:

U, (jw) =0V |w| >rfs. (2.27)

Die bei Nichteinhaltung dieser Bedingung entstehenden Verzerrungen werden als Aliasing oder
Alias-Effekt bezeichnet [47, S. 115][48, S. 185ff.]. Sie sind aus dem digitalen Signal nicht mehr zu
kompensieren und miissen daher unbedingt vermieden werden. Ist das Ursprungssignal z (¢) nicht
entsprechend bandbegrenzt, muss die Erfiillung der Bedingung durch ein im Ubertragungskanal
enthaltenes Tiefpassfilter sichergestellt werden, woraus sich die Anforderungen an H (s) ergeben.

Einfluss der Signallange

In der Praxis kann keine Messung eine unendliche Dauer haben. Diese ist endlich und in der Regel
bekannt. Sie wird in Form einer Multiplikation mit der Rechteckfunktion der Breite T € RT
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2.5 Spektren abgetasteter Signale

modelliert. Damit kann das abgetastete Signal u, (f) aus Gl. 2.24 nun als Multiplikation mit der
geméf Gl. 2.29 definierten Rechteckfunktion rect (¢t/T) beschrieben werden:

ity (£) = ug (t) rect <;> (). (2.28)
)1 Varzelnl]
rect (z) = { 0 Vg0l (2.29)

Mit dem Faltungssatz der Fourier-Transformation ergibt sich fiir das Spektrum damit eine kas-
kadierte Faltung:

U, (jw) = U, (jw) * Dy (jw) = X (jw). (2.30)

Die Fourier-Transformierte Dy (jw) = F {rect (¢/T)} der um T gestreckten Rechteck-Funktion er-
gibt sich iiber den Ahnlichkeitssatz der Fourier-Transformation aus derjenigen der normalisierten
Rechteck-Funktion zu

D (ju) = = (77~ 1) (2.31)

mit

Dy (jw)| = 'MQT sin (WQT> ' (2.32)

und wird als Dirichlet-Kern ersten Grades bezeichnet [47, S. 80][69]. Abb. 2.4 zeigt diesen in
verschiedenen Konfigurationen. Anhand der Formel wird ersichtlich, dass der Dirichlet-Kern im
Frequenzbereich eine zwar asymptotisch abfallende, jedoch unbegrenzte Ausdehnung hat.

b)

10°

1071

|Dr (jw)

-8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8
wT/2m

Abb. 2.4: Dirichlet-Kern a) fiir verschiedene T, b) normiert in logarithmischer Darstellung.

Durch Resubstitution des Spektrums X (jw) des Ursprungssignals z () geméfs Gl. 2.22; ergibt
sich

U, (jw) = Dy (jw) * L (jw) * Hy (jw) X (jw) . (2.33)

Damit lassen sich alle festgestellten Einfliisse der Messkette in einer Gleichung zusammenfassen,
die die Einfliisse von Ubertragungskanal, Abtastung und Signaldauer abbildet.
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2 Grundlagen und Ausgangslage

2.5.2 Abtastung periodischer Signale

Nun sei das Ursprungssignal x (t) periodisch mit der Periodendauer Ty € R gemiR Gl. 2.8.
Damit ergibt sich ein diskretes Spektrum X [h] = FR {z (¢)} mit dem harmonischen Index h € Z
gemaft Kapitel 2.4.4, wobei jeder Frequenzindex der absoluten Frequenz hfy bzw. der Kreisfre-
quenz hwy mit fy = T ! und wy = 27fy entspricht.

Spektrum abgetasteter periodischer Signale

Damit wird auch das Spektrum des abzutastenden Signals u, (t) diskret, wobei der Ubertra-
gungskanal nur noch an den Stellen H; (jhwp) beriicksichtigt wird:

U, [h] = Hy (jhwo) X [h]. (2.34)

“x

Das diskrete Spektrum kann nun durch Multiplikation mit einem um wqy gestreckten Dirac-
Impulskamm als Funktion der kontinuierlichen Frequenz w modelliert werden:

U, (jw) => U, [hwod (w — huwy) . (2.35)
heZ
Aus den kaskadierten Faltungen in Gl. 2.33 wird durch die Ausblendeigenschaft des Dirac-
Impulses eine zweifache diskrete Faltung. Dadurch ergibt sich das Spektrum des abgetasteten
Signals U, (jw) zu

U, (jw) =U, (jw)* Dy (jw) * L (jw)

= > U, [h] Dy (jw — jhwo — jmws). (2.36)
mEZL hel

Das Spektrum des abgetasteten Signals besteht demnach aus einer unendlichen Zahl aufaddierter
Dirichlet-Kerne, die mit dem jeweiligen Fourier-Koeffizienten des diskreten Spektrums gewichtet
sind. Nun zeigen sich die Einfliisse von Abtastung und Signaldauer auf das Spektrum.

Anforderungen an die Signaldauer

Der Dirichlet-Kern wird mit zunehmender Signaldauer T schmaler und nahert sich fiir den Grenz-
tibergang T — oo einem Dirac-Impuls an [47, S. 96ff.], womit das Spektrum bei unendlicher Dauer
wieder diskret wiirde. Es ist der Dirichlet-Kern, der das diskrete Spektrum des Ursprungssignals
erst kontinuierlich werden lisst. Bei Betrachtung dieses Kerns geméf Gl. 2.31 bzw. seines Betrags
nach Gl. 2.32 fallt auf, dass die Nullstellen im Abstand von 27k/T mit k € N verteilt sind:

2
Dy (jw) =0V w= i%k. (2.37)

Die in der inneren Summe entlang der Fourier-Koeffizienten aufsummierten Kerne in Gl. 2.36
sind im Abstand von wgy angeordnet. Bei Betrachtung des inneren Summenterms ist festzustellen:
Wird die Signaldauer T so dimensioniert, dass das Maximum jedes Dirichlet-Kerns und die
Nullstellen der benachbarten Kerne aufeinanderfallen, so werden sich die Kerne an genau diesen
Frequenzpunkten nicht mehr beeinflussen. An genau diesen Punkten bildet sich ein Abbild des
diskreten Spektrums des Ursprungssignals. Hieraus ergibt sich folgende Bedingung:

2
% = wo. (2.38)
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2.5 Spektren abgetasteter Signale

Diese lasst sich so umstellen, dass die Aufnahmedauer in Abhéngigkeit der Periodendauer des
Ursprungssignals angegeben werden kann:

T=kTo V keN. (2.39)

Nur wenn diese Bedingung erfiillt ist, kann es im kontinuierlichen Spektrum des diskreten Signals
uy [n] Punkte geben, an denen das Spektrum des Ursprungssignals korrekt abgelesen werden
kann.

Anforderungen an die Abtastrate

Der duftere Summenterm in Gl. 2.36 ist derjenige, der das Spektrum periodisch mit der Abta-
strate fs werden ldsst. Aufgrund der unendlichen Breite des Dirichlet-Kerns im Frequenzbereich
beeinflussen sich die einzelnen Summenterme und damit die einzelnen Teilspektren ebenfalls ge-
genseitig. Soll das Ursprungsspektrum unverzerrt reproduziert werden, so miissen die Nullstellen
der Dirichlet-Kerne auch mit der Abtastrate synchronisiert werden. Dann muss in Analogie zu
GlL. 2.39 gelten, dass die Breite des Messfensters T ein ganzzahliges Vielfaches der Abtastrate ist.
Dieses ganzzahlige Vielfache entspricht der Anzahl der Abtastwerte N € N. Da diese in zeitdis-
kreten Systemen stets ganzzahlig ist, muss bei ihrer Berechnung aus Abtastrate und Signaldauer
abgerundet werden. Zur vollstdndigen Synchronisation der Nullstellen des Dirichlet-Kerns muss
zusatzlich gelten:

N=[Tfs|=Tfs. (2.40)

Aus GL. 2.39 und GI. 2.40 l&sst sich nun folgende Bedingung an die Anzahl der Abtastwerte N
in Abhéngigkeit der Grundperiode des harmonischen Systems als auch der Abtastrate darstellen:

N= U{JTofsJ =kTofs V k€N. (241)

Ist diese Bedingung erfiillt, so fallen fiir jeden Dirichlet-Kern die Nullstellen der benachbarten
Kerne im Spektrum geméft Gl. 2.36 auf dessen Maximum, weshalb an genau diesen Punkten das
diskrete Ursprungsspektrum abgebildet wird, sofern ebenfalls die Bedingung fiir die Bandbegren-
zung des Eingangssignals geméfs Gl. 2.27 eingehalten wird. Diese ldsst sich fiir die Abtastung
periodischer Signale umschreiben:

_ Js
U, (=0 [h] > 5. (2.42)

Es ldsst sich also festhalten: Das Spektrum eines diskreten, zeitbegrenzten Abtastsignals kann
nur dann das Spektrum des am ADU anliegenden kontinuierlichen periodischen Signals abbilden,
wenn Abtastrate und Signaldauer mit dessen Grundfrequenz synchronisiert sind und Aliasing
durch entsprechende Auslegung der Abtastrate verhindert wird.

Beziehung zur DTFT

Bei der Berechnung der Fourier-Transformierten des abgetasteten, zeitbegrenzten Zeitsignals
Uy (t) aus Gl 2.28 gemifs Kapitel 2.4.3 kann durch Ausnutzen der Summationsregel der Integra-
tion sowie der in Kapitel B.1 beschriebenen Ausblendeigenschaft des Dirac-Impulses Folgendes
formuliert werden:
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2 Grundlagen und Ausgangslage

U, (jw) = F{i.(t)}

= /R ug (t) rect (;) ¢ () e Itat

T :
- Z uy (nTy) rect (n s) e~ dwnTs / Ts6 (t —nTs)dt (2.43)
R

NT;
nez
N-1
_ —jwnTs
= ug (nTy) e :
n=0

Die die absolute Kreisfrequenz w lasst sich durch Zusammenfassung mit dem Abtastintervall T
zur normierten Kreisfrequenz

Q = Wl = 2nfT, (2.44)

umstellen. An dieser Stelle wird die Schreibweise fiir zeitdiskrete Signale mit eckigen Klammern
eingefiihrt:

Uy [n] == uy (nTy) . (2.45)

Durch Einsetzen dieser Schreibweise in Gl. 2.43 verschwinden alle absoluten Frequenzen sowie
das Abtastintervall. Das Spektrum des abgetasteten Signals ldsst sich damit wie folgt schreiben:

N-1
U, (¢7%) =) ug[n]e 7" = N-DTFT {u, [n]} . (2.46)
n=0

Das Spektrum entspricht der mit dem Faktor N skalierten Riickgabe der DTFT geméf Kapi-
tel 2.4.5. Die DTFT ist also die vollstindige Loésung der Fourier-Transformation fiir diskrete
Signale. Damit bildet sie auch alle Stérungen bzw. Verzerrungen geméfs den obigen Beschreibun-
gen ab.

Beziehung zur DFT und spektrale Orthogonalitét

Wird die DFT als Diskretisierung der DTFT im Frequenzbereich aufgefasst, so entspricht das
diskrete Spektrum
U, [m] = DFT {u, [n]} (2.47)

T

der DFT im Falle periodischer Einganssignale der Abtastung des in Gl. 2.36 definierten Spek-
trums. Durch Einsetzen von Gl. 2.20 in Gl. 2.44 lasst sich die Kreisfrequenz in Abhéngigkeit des
DFT-Indexes m darstellen:

2
= m.
NT;
Gilt Gl. 2.41, so entspricht der Abstand der DFT-Bins genau dem Abstand der Nullstellen der

Dirichlet-Kerne im Spektrum. Damit fallen die diskreten Frequenzpunkte der DFT genau auf
diejenigen Punkte im Spektrum, an denen die Dirichlet-Kerne sich nicht gegenseitig beeinflussen:

w [m]

(2.48)

Awm]=w[m+1] —wm] = 1\?;5 = k:2{“r0' (2.49)
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2.5 Spektren abgetasteter Signale

Nur dann bildet die DFT das Spektrum des analogen Eingangssignals an jedem k-ten Bin genau
ab und es gilt:

A~

Uy [kh] = U, [h]. (2.50)

Damit ist das mittels DFT aus der begrenzten Anzahl von Abtastwerten N bestimmte Spektrum
U » [kh] gleich den Fourier-Koeffizienten des periodischen Signals U, [h], das am ADU anliegt.
Dieser Zustand wird nachfolgend als wollstindige spektrale Orthogonalitit bezeichnet, da die
Werte auf jedem k-ten DFT-Bin damit den Gewichten der einzelnen Orthogonalfunktionen sy, (t)

der Fourier-Reihe geméfs Gl. 2.10 entsprechen.

Beispiel

Die zeitbegrenzte Abtastung eines periodischen Signals soll im Folgenden anhand eines einfachen
Beispiels veranschaulicht werden. Am ADU liege das periodische Spannungssignal u,, (t) mit dem
diskreten Spektrum

U, [h]:{ B35—[a)V ¥ [n] <3 251)

0 vV |h| >3

fiir alle A € Z an. Weiterhin sei fsTo = 10, womit Gl. 2.42 erfiillt ist. Nun wird die Signaldauer
T geméf GIl. 2.39 berechnet, wobei der Wert fiir k variiert wird. Das Beispiel ist in Abb. 2.5
visualisiert.

Zunéachst zeigen die Teilabbildungen a) und c) das Spektrum fiir & = 1, dem minimalen
zuléssigen Wert von k zur Erfiillung von Gl. 2.41. Teilabbildung a) zeigt hierbei die einzelnen,
mit den diskreten Spektralwerten gewichteten Dirichlet-Kerne; in Teilabbildung c¢) zeigt sich die
Periodizitéit des Spektrums mit der Abtastrate. Da in diesem Szenario alle Bedingungen erfiillt
sind, entsprechen die DFT-Bins genau den Werten des Testspektrums, es gilt Gl. 2.50.

Im Gegensatz hierzu zeigen die Teilabbildungen b) und d) den Fall £ = 1,5. Damit ist Gl. 2.41
nicht mehr erfiillt und es kommt zum Ubersprechen der einzelnen Dirichlet-Kerne, wie in b)
gezeigt. In Teilabbildung d) ist zu sehen, wie das kontinuierliche Spektrum des abgetasteten
Signals verzerrt wird: Das kontinuierliche Spektrum iiberlappt nicht mehr mit dem diskreten
Ausgangsspektrum, damit besteht keine Moglichkeit mehr, dessen wahre Werte zu ermitteln.
Ferner liegen die DFT-Bins auch nicht mehr auf den korrekten Frequenzkoordinaten und tasten
das Spektrum um die Sollwerte herum ab.

Teilabbildung e) zeigt den Fall fiir £ = 5. Da alle Bedingungen erfiillt sind, gilt wieder Gl. 2.50.
Allerdings ist zu sehen, dass aufgrund der héheren Signaldauer die einzelen Dirichlet-Kerne enger
geworden sind, wodurch die Frequenzauflésung verbessert wurde. In Teilabbildung f) ist £ = 5,4
und es kommt wieder zu Verzerrungen. Die DFT-Bins liegen nicht mehr auf den Soll-Frequenzen,
zudem sind die zwischen den einzelnen Komponenten liegenden Bins nicht mehr null. Hier werden
also signifikante Amplituden auf Frequenzen angezeigt, die im Ausgangssignal nicht vorhanden
sind.

2.5.3 Schlussfolgerungen

Durch die Zeitlimitierung der Signale bei realen Messungen kommt es im Zeitbereich zu einer
Multiplikation mit der Rechteck-Funktion, was die kontinuierliche Faltung im Frequenzbereich
mit deren Fourier-Transformierter, dem Dirichlet-Kern D+ (jw), zur Folge hat. Durch diese Fal-
tung beeinflussen sich Werte auf unterschiedlichen Frequenzen. Im Falle eines Ursprungssignals
mit kontinuierlichem Spektrum kann dieses aus dem abgetasteten Signal nicht mehr fehlerfrei
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2.5 Spektren abgetasteter Signale

rekonstruiert werden. Ausschlieflich fiir periodische Eingangssignale mit diskretem Spektrum
lasst sich - wie oben gezeigt - unter Einhaltung der Bedingungen in Gl. 2.41 und GIl. 2.42 das
Ursprungsspektrum exakt rekonstruieren. Wird eine der obigen Bedingungen nicht eingehalten,
kommt es zu spektralen Verzerrungen aufgrund der Uberlappung der Dirichlet-Kerne. Die so
zustande kommenden Verzerrungen stellen den eingangs beschriebenen Leck-Effekt dar.

Die minimale Frequenzauflosung ist dabei durch die Breite des Dirichlet-Kerns vorgegeben.
Erst in der néchsten Nullstelle darf ein Maximum der benachbarten Spektralkomponente liegen,
damit die spektrale Orthogonalitdt im abgetasteten Spektrum abgebildet werden kann. Mit zu-
nehmender Signaldauer wird der Abstand dieser Nullstellen geringer. Damit kann die Présenz
des Leck-Effekts auch als Resultat der Unschérferelation der Systemtheorie gesehen werden, die
besagt, dass das Produkt von Bandbreite und Dauer eines Signals ein nicht zu unterschreitendes
Minimum hat [41, S. 225fF.][42, S. 560ff.].

Zyklische Faltung der DFT

In anderen Herleitungen der Problemstellung wird von der zyklischen Faltung der DFT gespro-
chen [48, S. 582ff.|[36, S. 55ff.]: Der DFT liegt die Annahme zugrunde, dass das Eingangssignal
mit dem Messfenster exakt periodisch ist. Genau dann liefert sie korrekte Ergebnisse zuriick
[54, S. 24ff.]. Implizit deckt sich dies mit den obigen Feststellungen: Nur periodische Signale
kénnen mit der DFT korrekt analysiert werden und das auch nur dann, wenn die entsprechenden
Bedingungen in Gl. 2.41 und Gl. 2.42 erfiillt sind. Bei jeder Abweichung hiervon ist mit Fehlern
zu rechnen, da das Signal dann im Messfenster nicht mehr periodisch ist.

2.5.4 Spektren in realen Messungen

Bei Messung der Spannungsqualitidt oder harmonischer Leistungsfliisse ergeben sich bei echten
Messungen einige Probleme, die es zu quantifizieren gilt.

Perdiodizitat der Signale

Offensichtlich sind am Stromnetz gemessene Signale nicht streng periodisch im Sinne der Defi-
nition in Gl. 2.8. Aufgrund der zuvor dargestellten vielfdltigen Griinde enthalten sie aufser den
harmonischen Komponenten, also den Oberschwingungen, auch noch zwischen- und supraharmo-
nische Signalbestandteile. Zudem unterliegt die Grundfrequenz des Systems, die Netzfrequenz,
zeitlichen Anderungen. Damit kann nicht mehr davon ausgegangen werden, dass das Ursprungs-
signal periodisch ist. Dies impliziert, dass das Spektrum der Signale am Netz nicht mehr diskret
ist. Aufgrund der Faltung mit dem Dirichlet-Kern kann das somit kontinuierliche Spektrum des
Ursprungssignals bei Messungen begrenzter Messdauer nicht mehr rekonstruiert werden.

Daher miissen Annahmen und Vereinfachungen getroffen werden, um aus den Messungen am
Netz sinnvolle Schliisse ziehen zu kénnen: Zunéchst wird davon ausgegangen, dass die signaltheo-
retisch energiereichsten Signalbestandteile immer noch harmonische Komponenten sind, die Si-
gnale also zumindest anndhernd periodisch sind. Allerdings ist die Periodendauer an den un-
bekannten Wert der Netzfrequenz f; (t) gebunden. Bei Messungen am Stromnetz lasst sich fiir
das Ausgangssignal des Ubertragungskanals unter der Annahme, dass die zeitliche Anderung der
Netzfrequenz vernachléssigbar gering ist, folgende Néherung formulieren:

N k dfe (t) _

Uy (1) & uy (t + fr(t)> V k €Z sofern = 0. (2.52)

Dadurch wird implizit davon ausgegangen, dass das Signal fiir den betrachteten Messzeitraum
stationdr ist. Nicht-harmonische Signalkomponenten werden damit als Stérungen betrachtet.
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Stationir bedeutet zudem, dass im betrachteten Zeitraum keine Anderungen der Netzimpedanz,
Ein- oder Ausschaltvorgéinge oder Ahnliches stattfinden. Wird die Messdauer zwecks Verbesse-
rung der spektralen Auflésung verldngert, kann diese Annahme immer schwerer aufrechterhalten
werden. Es entsteht ein Spannungsfeld zwischen notwendiger Verlangerung der Messdauer und
der Giiltigkeit der Annahme eines stationdren Zustands. Eine einfache Verkiirzung der Messfens-
ter flihrt zu nicht akzeptablen Fehlern, vor allem in der Phaseninformation. Auf der anderen
Seite fiihrt eine Verlangerung der Messfenster oder Mittelung iiber mehrere Spektren dazu, dass
Storungen zwar reduziert werden, jedoch werden kurzfristige Effekte von Interesse ebenfalls stark
geddmpft. Der Umgang mit diesem Spannungsfeld ist bis heute Gegenstand wissenschaftlicher
Arbeiten und Diskussionen in Normungsgremien. So wird die Oberschwingungsanalyse geméfs
DIN EN 61000-4-7 beispielsweise iiber zehn Perioden berechnet. Diese betrachtet jedoch nur das
Amplitudenspektrum und die Signalenergie, wofiir iiber mehrere benachbarte DFT-Bins grup-
piert wird. Der Stand der Wissenschaft hierzu wird in Kapitel 2.7.4 erlautert.

Weitere Einfliisse in der Messkette

Das vorgestellte Modell der Messkette geht vom Ubertragungskanal als LZI-System aus. In echten
Messsystemen kiénnen die Teilkomponenten des Ubertragungskanals, allen voran die Messwand-
ler, nichtlineares Verhalten zeigen. Zudem unterliegen die Frequenzginge der Wandler aufgrund
von Alterungsprozessen der analogen Komponenten sowie Umwelteinfliissen, wie Temperatur,
Feuchte oder Feldern jeglicher Art Anderungen, die zum Messzeitpunkt entweder bekannt sein
oder durch Kalibrierung ermittelt werden miissen. Unabhéngig vom gewéahlten Messwandler wird
in dieser Arbeit angenommen, dass dieser als LZI-System modelliert werden kann. Nichtlineare
Effekte, beispielsweise die Sattigung eines Eisenkerns, werden hier nicht betrachtet. Im realen
Betrieb bedeutet dies, dass die Messwandler so ausgelegt sein miissen, dass sich die Messgrofe
stets im linearen Bereich des Wandlers bewegt bzw. eine im Wandler integrierte Korrektur des
nichtlinearen Verhaltens hin zu einem linearen Ausgangssignal stattfindet. Die Kompensation
der Messwandler sowie deren Modellierung und Kalibrierung ist Gegenstand aktueller Forschung
und wird ebenfalls im folgenden Kapitel weiter betrachtet.

Bei der Analog-Digital-Umsetzung analoger in digitale Signale kommt es zu Quantisierungs-
rauschen. Auch Jitter-Effekte und Abweichungen in der Abtastrate beeinflussen die Giite der
spéteren Signalverarbeitung. Wihrend dem Quantisierungsrauschen mit einer gezielten Uberab-
tastung und anschliefender Tiefpassfilterung sinnvoll begegnet werden kann, sind Jitter-Effekte
grundsétzlich schwieriger zu kompensieren. Jitter entsteht, wenn der Auslosezeitpunkt der Ab-
tastung rauschbehaftet ist und die Steilheit einer aufsteigenden Flanke beim Auslésen beschrankt
ist. Bei ADUs, in denen die Abtastrate von einem kristallinen Frequenzgenerator erzeugt wird,
sind diese Effekte allerdings bei den in dieser Arbeit verwendeten Abtastraten unterhalb von
50 MSa/s vernachléssigbar [34]. Die Abweichung der Abtastrate von ihrem Sollwert hingegen
stellt einen relevanten systemischen Fehler dar und féllt insbesondere bei der Messung zeitab-
hédngiger Grofen wie Frequenz und RoCoF ins Gewicht. Die Schwere der Abweichung héngt von
der Qualitdt der in den ADUs verwendeten Frequenzgeneratoren ab, die in der Regel auf kris-
tallinen Oszillatoren basieren [33]. Temperaturdnderungen, aber auch Alterungsprozesse in den
Kristallen, sind Griinde fiir Anderungen in der Abtastrate [70].

2.5.5 Erweiterte Definition der spektralen Re-Orthogonalisierung

Mit den in diesem Kapitel angestellten Uberlegungen kann die Definition des Begriffs der spektra-
len Re-Orthogonalisierung aus Kapitel 2.2.1 verfeinert werden. Zunéchst gilt es festzuhalten, dass
vollstdndige spektrale Orthogonalitit geméfs GIl. 2.50 nur dann gilt, wenn GIl. 2.41 und GI. 2.42
erfiillt sind. Alle zu dieser Einsicht fithrenden Uberlegungen basieren auf der Annahme, dass das
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2.5 Spektren abgetasteter Signale

zugrundeliegende kontinuierliche Zeitsignal am ADU streng periodisch im Sinne von Gl. 2.8 ist.
Nun wurde ausfiihrlich diskutiert, dass die am Netz gemessenen Spannungs- und Stromsignale
schon deshalb diese Bedingung nicht erfiillen, da ihre Grundfrequenz - die Netzfrequenz f; (t) -
zeitvariant ist und den Signalen daher keine feste Periodendauer T zugeordnet werden kann.

Netzfrequenzsynchrone Zeitbasis

Nachfolgend sei eine relative Zeitbasis mit der einheitenlosen Variable 7 € R angenommen, die
exakt synchron mit der Grundperiode der Netzschwingung sei und in der im Abstand von 1
genau eine Grundperiode vergehe. Weiterhin sei auch die Netzfrequenz auf dieser Zeitbasis als
fr (7) definiert. Dann ldsst sich als Kehrwert der Netzfrequenz auch eine Grundperiodendauer
als Funktion der Zeitbasis 7 aufstellen:

. 1

To (7) = - (2.53)

fe (7)

Damit kann zu jedem Wert von 7 ein absoluter Zeitstempel in Abhéngigkeit von 7 definiert
werden:

>

ts (7) = /OT To () dr. (2.54)

Beide Zeitbasen sollen einen gemeinsamen Nullzeitpunkt haben, der dem Startzeitpunkt der
Messung entspricht:

tz (0) = 0. (2.55)

Anwendung auf Netzsignale

Sei z (t) nun ein Signal, das ausschlieklich aus einer Grundschwingung mit der Frequenz f; (t)
und ganzzahligen Vielfachen dieser Frequenz hf; (t) bestehe. Mit den komplexen Koeffizienten
c[h] lasst sich ein solches Signal iiber eine auf der Zeitbasis 7 berechnete Fourier-Reihe analog
zu GI. 2.10 formulieren:

2t (7)) = & (7) = 3 c[h] e, (2.56)

heZ

Hierbei stellt diese Reihe auf der Zeitbasis 7 ebenfalls ein System normierter Orthogonalfunktio-
nen dar, die periodisch mit 1 sind. Analog zu Gl. 2.11 kann gezeigt werden:

1
/ ejh12w?e—jh22w%d7e — 0 v 7& ha . (257)
0 1 V hi=hy

Damit ist & (7) ebenfalls auf der Zeitbasis 7 periodisch mit 1:

PR =2(F+R) =2t (7)) =a(t:(F+r) V ke (2.58)

Durch die Verwendung der netzfrequenzsynchronen Zeitbasis 7 fillt die Einschrénkung einer
im Vergleich zum Beobachtungszeitrum kleinen Netzfrequenzidnderung aus Gl. 2.52 weg. Nach-
folgend soll davon ausgegangen werden, dass sich die Signale im Netz als eine solche auf der
Zeitbasis 7 periodische Funktion modellieren lassen. Dann kann das Ziel des in dieser Arbeit
entwickelten Messverfahrens darin verstanden werden, die Koeffizienten ¢[h] der netzfrequenz-
synchronen Fourier-Reihe geméfs Gl. 2.56 zu bestimmen. Zwischenharmonische und andere, nicht
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2 Grundlagen und Ausgangslage

derart modellierbare Signalbestandteile werden als additiv iiberlagerte Storung angesehen, die
es zu eliminieren gilt.

Anwendung auf diskrete Signale

Aus den vorherigen Uberlegungen wurde klar, dass die Fourier-Koeffizienten unter Einhaltung
von GIl. 2.41 und GI. 2.42 mittels DFT eindeutig bestimmt werden kénnen, da dann spektrale
Orthogonalitit vorliegt. Zur Erinnerung: Die in Gl. 2.41 verwendeten Groéfsen sind zum einen
die Anzahl der Abtastwerte N, die Grundperiode des periodischen Signals T, die Abtastrate
fs sowie die (ganzzahlige) Anzahl betrachteter Grundperioden k. Nun stellt sich die Frage, wie
dieser Sachverhalt auf eine zeitvariante Grundperiodendauer Ty (7) angepasst werden kann. Bei
konstanter Abtastrate f; wiirde die Zeitvarianz der Grundperiode dafiir sorgen, dass die Bedin-
gung nicht mehr sicher erfillt wiirde, sofern die Abtastrate f; vorher mit dem Nennwert der
Netzfrequenz f, abgestimmt wére.

Die Abtastrate stellt nun eine Stellschraube zur Wiederherstellung dieser Bedingung dar und
kann ebenfalls zeitvariant gestaltet und der aktuellen Grundperiode des zu messenden Systems
angepasst werden. Nachfolgend sei 1, (7) das Abtastintervall in Abhéngigkeit der Zeitbais 7,
entsprechend dem Kehrwert der Abtastrate. Dann kann Gl. 2.41 wie folgt umformuliert werden:

N = {kTD (%)J = kjio (") (2.59)
Ty (7) T5 (%)

Die netzfrequenzsynchrone Abtastung kann durch Definition der Grundperiodendauer als ganz-
zahliges Vielfaches T (7) 1t = Tp (7) des Abtastintervalls mit fi € N beschrieben werden. Dadurch
kiirzen sich beide Terme heraus und es gilt:

N = kji. (2.60)

Fiir die netzfrequenzsynchron abgetasteten Signale gilt Gl. 2.50 also immer, es besteht vollstén-
dige spektrale Orthogonalitéit. Die dynamische Anpassung der Abtastrate des digitalen Systems
bzw. des Takts auf die aktuelle Grundperiode des zu messenden, in der relativen Zeitbasis 7
periodischen Signals stellt dabei den Prozess der spektralen Re-Orthogonalisierung dar. Eine
besondere Bedeutung kommt hierbei der Bestimmung der Netzfrequenz in der netzfrequenzsyn-
chronen Zeitbasis fr (7) zu, ist sie doch der Ausgangspunkt der hier angestellten Uberlegungen.
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2.6 Fensterfunktionen

2.6 Fensterfunktionen

Aufgrund der Bedeutung von Fensterfunktionen in dieser Arbeit werden die Grundlagen und
der Stand der Technik beziiglich dieser in diesem Kapitel zusammengefasst. Teile dieses Kapitels
stammen aus der Eigenveroffentlichung [J2].

2.6.1 Ansatz

Der Einfluss der Signaldauer T wurde in Gl. 2.28 als Multiplikation mit der Rechteck-Funktion
modelliert. Diese stellt das Messfenster der entsprechenden Lénge dar und sorgt dafiir, dass das
Spektrum des Eingangssignals mit dem Dirichlet-Kern D (jw) gefaltet wird. Die Idee hinter
Fensterfunktionen ist, die Rechteckfunktion durch eine beliebige Funktion zu ersetzen, deren
Fourier-Transformierte fiir die jeweilige Anwendung vorteilhaftere Eigenschaften hat. Mit die-
sem Ansatz wird die zeitliche Limitierung des abgetasteten Signals 4, (t) aus Gl. 2.28 zu einer
Multiplikation mit einer zunéchst beliebigen Fensterfunktion w (z) erweitert:

t
i () = s (0 (1) €0, (2.61)
Fiir die Fensterfunktion muss gelten:

w(x) =0V = ¢[0;1]. (2.62)

Damit ist die Rechteck-Funktion nur noch eine unter vielen Fensterfunktionen. In Gl. 2.33 und
Gl. 2.36 kann der Dirichlet-Kern D (jw) durch das Spektrum der Fensterfunktion bzw. deren
Kern W (jw) = F{w (t/T)} substituiert werden.

Normierte Frequenzachse

Zum Vergleich der Fensterfunktionen ist es von Vorteil, deren Kerne unabhéngig von der Si-
gnaldauer T zu betrachten. Da die Nullstellenposition von Fensterfunktionen im Folgenden be-
sonders von Interesse ist, wird an dieser Stelle die normierte Frequenzgrofse m € R eingefiihrt, die
die Frequenz auf den Nullstellenabstand des normierten Dirichlet-Kerns geméf Gl. 2.37 normiert:

_wT

= —. 2.
o (2.63)
Damit kann fiir jede Fensterfunktion w (¢/T) das normierte Spektrum
W.(m) = Wy (j2rm) = W (jwT) (2.64)

berechnet werden. Der Wert m = 1 entspricht dem Abstand der diskreten Frequenzpunkte der
DFT der Fensterfunktion, weshalb die Einheit von m im Folgenden Bins genannt wird.

Spektren diskreter Fensterfunktionen

Werden die Fenster-Funktion und der Dirac-Impulskamm aus GI. 2.61 zu einer abgetasteten
Fensterfunktion w (t) = w(¢/T)( (t) zusammengefasst, ldsst sich das Spektrum des abgetas-
teten Signals Qx (jw) als Faltung des Eingangsspektrums mit der Fourier-Transformierten der
abgetasteten Fensterfunktion W (jw) = F {w (t)} = W (jw) * Y (jw) schreiben:

U, (jw) = W (jw) * U, (jw)- (2.65)
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Wird W (jw) betrachtet, zeigt sich, dass dieses Spektrum periodisch mit der Abtastrate fs wird.
Damit iiberlappen die verschobenen Kerne der Fensterfunktion und beeinflussen sich gegensei-
tig. Das Spektrum einer abgetasteten Fensterfunktion - nachfolgend einfach Fenster genannt
- weicht also vom Kern der zugrundeliegenden kontinuierlichen Fensterfunktion ab. Ein aus N
Abtastwerten bestehendes Fenster liasst sich aus der Fensterfunktion w () direkt ableiten:

w[n]:w<%>.

In Gl. 2.43 wurde gezeigt, dass das Spektrum dieses Fensters iiber die DTFT vollsténdig berech-
net werden kann. Mit Einfilhrung der normierten Frequenzachse m fiir den Kern des Fensters
gemaf Gl. 2.20 lasst sich schreiben:

(2.66)

= ,
=N Z w[n]e /N, (2.67)
n=0
Damit lassen sich die Spektren der kontinuierlichen Fensterfunktion und die des diskreten Fens-
ters vergleichen. In Abb. 2.6 werden die Spektren der kontinuierlichen Rechteck-Funktion (der
Dirichlet-Kern) und das Spektrum des daraus abgeleiteten Rechteck-Fensters auf der normierten
Frequenzachse miteinander verglichen.

a) b)
10° I - I 10° "
—f/2 [ |<—fs/2 [
| I oy
10-1¢ /\ | 4101k \‘l“, ““‘\ )
.!. | q AN HE AR
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Frequenzachse m [Blns]

Frequenzachse m [Bins]

Abb. 2.6: Kerne der kontinuierlichen Fensterfunktion und des diskreten Fensters am Beispiel der
Rechteck-Funktion fiir a) N = 10 und b) N = 100.

In Unterabbildung a) ist N = 10, damit entspricht m = 5 der normierten halben Abtastrate. Dort
wird das Spektrum des diskreten Fensters periodisch fortgesetzt, wahrend der Dirichlet-Kern
weiter asymptotisch abfallt. Mit Wahl einer entsprechend groferen Anzahl von Abtastwerten
N verschiebt sich dieser Spiegelpunkt weiter nach aufsen und die Periodizitat kann zunehmend
vernachlédssigt werden. Unterabbildung b) zeigt die Spektren fiir N = 100. Hier ist zu sehen,
dass die Spektren sich im betrachteten Bereich augenscheinlich vollsténdig iiberlagern und sich
Abweichungen in den nicht dargestellten Bereich verlagert haben. Beim Vergleich der Kerne von
Fensterfunktionen sollte daher die DTFT iiber das diskrete Fenster berechnet werden, um diese
Effekte zu beriicksichtigen.

2.6.2 Anwendung von Fenstern auf diskrete Signale

Sei das diskrete Eingangssignal u, [n] von zunéchst beliebiger Linge n € N U {0}, abgetastet
mit der Abtastrate fs. Nachfolgend wird eine Anzahl von Abtastwerten N festgelegt, die sich aus
dem gewiinschten Frequenzabstand der DFT-Bins A fqy € RT zu
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s
N =
Afage

ergibt. Damit kann das Eingangssignal in Nq € N gefensterte Teilsignale uy, [¢,n] mit ¢ €
[0; Ny — 1] der Lénge N zerlegt werden. Hier erfolgt die Multiplikation mit dem Fenster der
Léange N:

(2.68)

Uwg [¢, 1] = Ug [N+ qNoy (1)]w[n] ¥V ne[0;N—1]. (2.69)

Die einzelnen Teilsignale sind jeweils um Ny, (1) Abtastwerte zueinander verschoben, kénnen sich
demnach also auch iiberlappen. Fiir ein vorgegebenes Uberlappungsverhiltnis r € [0; 1] ergibt
sich Noy (1) zu

Noy (1) =[(1 —7)N]. (2.70)

Fiir kleine N kann sich hier ein Rundungsfehler ergeben, was in einer Abweichung des echten
Uberlappungsverhéltnisses r, = 1 — Noy (r) /N resultieren wiirde. Im Folgenden kann angenom-
men werden, dass N hinreichend grofs ist, sodass 7. = r. Im néchsten Schritt wird dann fiir jedes
Teilsignal die DFT berechnet. Das Resultat ist eine Reihe von diskreten Spektren U, [q, m]:

U, [¢.m] = DFT {uws [q,n]} . (2.71)

W

Diese Reihe von aufeinanderfolgenden Spektren wird spéter auch vom in dieser Arbeit vorgestell-
ten Algorithmus verwendet. Ferner liegt sie verschiedenen bekannten Verfahren zur Abschétzung
der Rauschleistungsdichte bzw. der Rauschleistung in (quasi-)stationéren Prozessen mittels Mit-
telung von Periodogrammen zugrunde, wie beispielsweise den bekannten Methoden nach Bartlett

und Welch [71][67][36, S. 195ff.].

2.6.3 Darstellungsformen des Fensterkerns

Da ein Fenster w [n] in der Regel reellwertig ist, wird sein Kern konjugiert-komplex um m = 0
gespiegelt. Es ist daher zuléssig, nur eine Seite des Kerns zu Vermessungszwecken zu berechnen.
Aufgrund der unterschiedlichen Definitionen von Fensterfunktionen in der Literatur wird hierfiir
zundchst das normierte Betragsspektrum g (m) eingefiihrt:

W (m)|

A , 2.72
W (0) | 27

g(m)

Damit gilt fiir jede Fensterfunktion g (0) = 1. Die erste Nullstelle mg mit g (mg,) = 0 dieser
Funktion ist eine wichtige Fenstermetrik. Sie beschreibt den Ubergang von der Hauptkeule des
Fensters (m < mg,) zu seinen Nebenkeulen (m > my,). Geméf Definition der normierten Fre-
quenzachse in Gl. 2.63 hat der Dirichlet-Kern die erste Nullstelle bei mg, = 1. Ferner wird die
logarithmische Gain-Funktion eingefiihrt:

G (m) = 201logyg (g (m)). (2.73)

Damit konnen die Betragsspektren in Dezibel (dB) ausgedriickt werden, der in der Literatur
gangigen Einheit zur Vermessung von Fenstern [37][72]. Abb. 2.7 zeigt Zeitsignal und Gain-
Funktion fiir verschiedene Fensterfunktionen.
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Abb. 2.7: a) Zeitsignal w [n] und b) Gain-Funktion G (m) verschiedener Fenster.

2.6.4 Klassifizierung von Fenstern

Fiir jedes Fenster bzw. dessen Kern konnen Kenngréfsen ermittelt werden, an denen diese sich
mit anderen Fenstern vergleichen lassen. Die im Rahmen dieser Arbeit verwendeten Metriken
sind in Tabelle 2.6 aufgelistet und in Abb. 2.8 am Beispiel des SFT3M-Fensters aus [73] grafisch
dargestellt. Die Formeln zu ihrer Berechnung finden sich in Anhang B.2.

Tabelle 2.6: Verwendete Fenstermetriken

Metrik Formelzeichen Kurzbeschreibung

Hauptkeulenbreite My Erste Nullstelle im Spektrum der
Fensterfunktion

NENBW Mpw Normalisierte dquivalente Rauschbandbreite

-3 dB-Breite Amsgas Abstand zwischen den zwei Punkten des
zweiseitigen Spektrums, an denen die
Gain-Funktion -3 dB unterschreitet

Nebenkeulen- dsl Rate, mit der die Nebenkeulen iiber m abfallen

ddmpfung

Nebenkeulen- Ghsl Hohe der hochsten Nebenkeule mit

unterdriickung dazugehorigem Frequenzindex myg

Maximale und Gy, Fa Mafe fiir die Abweichung von der 0 dB-Linie

mittlere Flachheit fir |m| <0,5

Amplitudenflachheit a(r) Mafs fiir die Gleichgewichtung von
Abtastwerten in aufeinanderfolgenden
Spektren

Uberlappungskoeffizient c(r) Mafs fiir die Korrelation zwischen

aufeinanderfolgenden Spektren

Es gibt keine ideale Fensterfunktion, die fiir alle Anwendungen gleichermafien geeignet ist. Statt-
dessen finden sich in der Literatur zahlreiche Vorschldge fiir Fenster, die fiir spezielle Anwen-
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2.6 Fensterfunktionen

dungsfélle optimiert sind. So kann der Leck-Effekt in den sog. Nahbereichs-Leck-Effekt (engl.
close range spectral leakage) und den Fernbereichs-Leck-Effekt (engl. far distant spectral leakage)
unterschieden werden. Erster tritt in unmittelbarer Ndhe einer nicht mit dem Messfenster syn-
chronen Frequenzkomponente auf und kann durch eine héhere Nebenkeulenunterdriickung Ghg
geddmpft werden. Der Fernbereichs-Leck-Effekt entsteht durch den asymptotischen Abfall der
Nebenkeulen entlang der Frequenzachse. Durch eine héhere Nebenkeulenddmpfung dg konnen
diese Storungen vermindert werden. Die bekannten Fensterfunktionen sind in der Regel auf ei-
ne dieser beiden Metriken hin optimiert. Im Folgenden wird daher kurze Ubersicht iiber den
aktuellen Stand der Wissenschaft hinsichtlich Fensterfunktionen gegeben.
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Abb. 2.8: Gain-Funktion G (m) und Fenster-Metriken am Beispiel des SFT3M-Fensters. a) Haupt- und
Nebenkeulen (NK) mit Metriken. b) Darstellung der Nebenkeulenddmpfung. c¢) Flachheitsmafe.

Essentielle Fenster

Zu den bekanntesten Fensterfunktionen zdhlen das von-Hann- und das Hamming-Fenster, die
erstmals in [74] vorgestellt wurden. Beide Fenster haben ihre erste Nullstelle bei mg, = 2. Wéh-
rend von-Hann besonders auf eine hohe Nebenkeulenddmpfung von dg = —60dB/Dek ausge-
legt wurde, zeichnet sich das Hamming-Fenster durch eine hohe Nebenkeulenunterdriickung von
Ghsl = —42,7dB aus. Beide Fenster sind Teil der Klasse der Cosinussummenfenster; von-Hann
gehort zudem noch zu den Raised-Cosine-Fenstern (auch cos®-Fenster) [37, S. 60](66], die aus
mit a € N potenzierten Cosinus-Funktionen bestehen.

Das Bartlett-Fenster bildet im Zeitsignal ein Dreieck ab und fallt daher mit dg = —40 dB/Dek
ab [71][75], ebenso wie das Welch-Fenster. Letzteres bildet eine nach unten geéffnete Parabel ab;
seine erste Nullstelle liegt bei mg, = 1,43, weshalb es fiir die harmonische Analyse nur bedingt
geeignet ist [67].
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Kaiser-Bessel-Fenster

Diese Fenster-Klasse wurde von Kuo und Kaiser 1966 vorgestellt |76]. Sie zeichnen sich durch
den Design-Paramter o € R™ aus, mit dem sowohl die Hauptkeulenbreite, NENBW als auch die
Flachheitsmafse eingestellt werden konnen, was sie fiir bestimmte Anwendungen pridestiniert.
Aufgrund der Verwendung modifizierter Bessel-Funktionen erster Ordnung werden sie Kaiser-
Bessel-Fenster genannt [37][77].

Cosinussummenfenster

Die Cosinussummenfenster stellen eine Oberklasse von Fenstern dar, zu denen viele in der Li-
teratur beschriebene Fenster gehoren. Sie bestehen aus einer Summe von N, € N gewichteten
Cosinustermen. In der Literatur wird in der Regel direkt das diskrete Fenster formuliert |72, S.
39|, das sich fiir eine Lénge N wie folgt ergibt:

Ne! ) 27 n

wn] = ; a [i] cos (Nn) v N € [0;1], (2.74)
wobei w[n] =0 V n/N ¢ [0;1]. Hierbei beinhaltet die diskrete Folge a [i] die einzelnen Gewich-
te der Cosinusterme. Durch diese Gewichtungen bietet diese Fensterklasse eine beliebig grofe
Zahl von Freiheitsgraden, womit Optimierungen fiir spezifische Anwendungen moglich sind. So
wurden in [78] Fenster fiir unterschiedliche Hauptkeulenbreiten, Nebenkeulendampfungen und
-unterdriickungen optimiert [37]. In [79,80] werden Cosinussummenfenster fiir die Anwendung
in Synchrophasormessungen parametriert. Ein weiterer Vorteil besteht darin, dass sich diese
Fenster als eine Summe unterschiedlich gewichteter und entlang der Frequenzachse verschobener
Dirichlet-Kerne darstellt. Sollen die Fenster im Spektralbereich durch Faltung appliziert werden,
so vereinfacht sich diese zu einer Faltung mit den einzelnen Gewichten a [i] [73].

Flat-Top-Fenster

Die Klasse der Flat-Top-Fenster fasst diejenigen Fenster zusammen, die fiir den Zweck der Be-
stimmung von Amplituden einzelner Spektralkomponenten optimiert wurden, beispielsweise in
Spektralanalysatoren [72, S. 38|. Das Ziel ist die Optimierung der Flachheitsmafe Gg und Fp
gegen null. Je besser dieses Ziel von einem Fenster erreicht wird, desto breiter wird in der Regel
seine Hauptkeule. Flat-Top-Fenster sind gut erforscht und sind meistens als Cosinussummenfens-
ter konstruiert [72,73,81] oder werden daraus als Faltungsfenster abgeleitet [82].

Faltungsfenster

Wird ein diskretes Fenster im Zeitbereich (C — 1)-mal mit sich selbst gefaltet wobei C € NU{0},
so wird dessen Kern nach dem Faltungssatz der Fourier-Transformation mit C potenziert. Mit
diesem Ansatz wurden in [84] die Faltungsfenster begriindet. Durch die C-fache Faltung werden
die Hauptkeulenbreite myg,, die Nebenkeulenddampfung dg und -unterdriickung Gyg mit dem
Faktor C multipliziert. Dieser Ansatz wird in [82] genutzt, um bestehende Flat-Top-Fenster
weiter zu verbessern. Ebenso wird die im Rahmen dieser Arbeit vorgestellte Fenster-Funktion
damit weiter optimiert.

Hybride Fenster

Mischformen der einzelnen Fenster wie beispielsweise das Bartlett-Hann-Fenster, bei dem das
Bartlett’sche Dreieck dem von-Hann-Fenster iiberlagert wurde [85], existieren und sind ebenfalls
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2.6 Fensterfunktionen

gut erforscht. Ebenso wird in [86] die Klasse der Generalized Adaptive Polynominal Windows
(GAP-Fenster) vorgestellt, die auf der Optimierung einzelner bekannter Fensterfunktionen ba-
siert.
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2 Grundlagen und Ausgangslage

2.7 Stand der Technik und Wissenschaft

In diesem Kapitel wird der aktuelle Stand von Technik und Wissenschaft im Hinblick auf die
zuvor beschriebenen Probleme und Effekte entlang der Messkette beschrieben.

2.7.1 Normung

Das Thema dieser Arbeit beriihrt eine Vielzahl verschiedener Normenreihen und Anwendungs-
richtlinien. Tabelle 2.7 soll eine Ubersicht iiber die wichtigsten Normen in diesen Bereichen geben.
Zu den erlaubten Grenzwerten sowie zur Messung der Spannungsqualitdt gibt es verschiedene
Normen unterschiedlicher Institutionen, allen voran der International Electrotechnical Commis-
sion (IEC), des Furopdischen Komitees fiir elektrotechnische Normung (CENELEC) sowie des
IEEE. Die Normen von IEC und CENELEC wurden in Deutschland als DIN EN bzw. DIN EN
IEC oder EN-Norm zugelassen. Sofern Berechnungen aus den Normen zitiert werden, wird deren
Notation der dieser Arbeit angepasst. Es sei darauf hingewiesen, dass sich der englische Begriff
standard im Falle der IEEE-Veroffentlichungen nicht eindeutig ins Deutsche iibersetzen lisst und
sowohl fiir Normen als auch fiir Handlungsempfehlungen stehen kann.

Tabelle 2.7: Ubersicht iiber die fiir diese Arbeit relevanten Normen

Norm Typ Inhalt
EN 50160 CENELEC-Norm Anforderungen an Spannungsqualitdt in
offentlichen Netzen
IEC 61000-2 IEC-Normen Umgebungsbedingungen und
(Reihe) Vertriglichkeitspegel
IEC 61000-3 IEC-Normen Grenzwerte
(Reihe)
IEC 61000-4-30 IEC-Norm Messung der Spannungsqualitét
IEC 61000-4-7 IEC-Norm Messung von Oberschwingungen und

IEEE Std. 1459

IEEE-Standard

Zwischenharmonischen

Definitionen elektrischer Messgroften der

Spannungsqualitét
DIN 40110-1 DIN-Norm Definitionen von Wechselstromgréfen
IEC/IEEE Std. gemeinsamer Messung von Synchrophasoren, Netzfrequenz
60255-118-1 IEC/IEEE-Standard und RoCoF
IEC 61869 (Reihe) IEC-Normen Anforderungen an Messwandler
IEC/TR IEC- Anwendung von Messwandlern bei Messung
61869-103 Anwendungsrichtlinie der Spannungsqualitét
IEC 60044 (Reihe) IEC-Normen Elektronische Messwandler von 15 Hz bis

100 Hz

In den folgenden Kapiteln werden die Inhalte der einzelnen Normen soweit erklért, als es fiir den

Inhalt dieser Arbeit erforderlich ist.
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2.7 Stand der Technik und Wissenschaft

2.7.2 Messwandler

Es gibt eine Vielzahl von Messprinzipien, mit denen Spannung und Strom in verschiedenen
Spannungsebenen im Energienetz gemessen werden konnen. Dieses Kapitel soll einen Uberblick
hieriiber verschaffen.

Normen

In der DIN EN 61000-4-7 finden sich Genauigkeitsanforderungen an die Eingangssignale von
Spannungsqualitdtsmesssystemen [N6, Kap. 5.3]. Diese gehen jedoch nicht spezifisch auf die Ge-
nauigkeit der notigen Messwandler ein sondern betrachten diese als Teil des abstrakten Messge-
rats. Mit den Anforderungen an und der Giite von Messwandlern sowie deren Priifung beschéftigt
sich die IEC-Normenreihe 61869. In Teil 1 werden die allgemeinen Anforderungen an Mess-
wandler unter verschiedenen Betriebsbedingungen [N13, Kap. 4] sowie Bemessungswerte (Kap.
5) beschrieben. Die Teile 2-6 beschreiben zusétzliche Anforderungen an Stromwandler, induk-
tive Spannungswandler, kombinierte Wandler, kapazitive Spannungswandler sowie Kleinsignal-
Messwandler [N14]-[N18].

Ausfiihrliche Informationen iiber die zu erwartenden Einfliisse verschiedener Spannungs- und
Strommesswandlertypen fiir verschiedene Spannungsebenen auf die Messungen geméfs DIN EN
61000-4-30 gibt die technische Richtlinie DIN IEC/TR 61869-103 [N19, Kap. 6]. Fiir das Messkon-
zept dieser Arbeit von besonderem Interesse ist Kapitel 6.4 {iber elektronische Messwandler, da
hier die spater verwendeten Messwandlertypen hinsichtlich ihrer Frequenzstabilitat beschrieben
werden. So wird festgestellt, dass ohmsche Spannungsteiler in ihrem Frequenzgang hin zu héheren
Frequenzen durch Streukapazitdten und die Lange der Verbindungskabel zum Messgerét begrenzt
sind (Kap. 6.4.3.2.1.2), wihrend kapazitive Spannungswandler bei niedrigen Frequenzen unge-
nauer sind, nach oben jedoch bis ca. 1 MHz genaue Ergebnisse liefern konnen (Kap. 6.4.3.2.2.2).
Konventionellen Stromwandlern auf Transformatorbasis (engl. Current Transformer, CT) wer-
den schlechte Eigenschaften in héheren Frequenzen unterstellt, wihrend Rogowski-Spulen und
optische Spannungswandler in allen Frequenzbereichen hohe Amplituden- und Phasenstabilitdt
in ihren Frequenzgéngen aufweisen (Kap. 6.4.3.1.2.2 bzw. Kap. 6.4.4.3.2.2).

Der Vollstéandigkeit halber sei als weitere Normenreihe zu elektronischen Spannungs- und
Strommesswandlern die IEC 60044-Reihe [N20][N21] erwéhnt. Diese behandelt allerdings nur
Wandler fiir den Einsatz mit elektrischen Mess- und Schutzvorrichtungen bei Frequenzen von
15 Hz bis 100 Hz, weshalb sie fiir diese Arbeit uninteressant ist.

Stand der Wissenschaft

Die géngigen Verfahren zur Strommessung in elektrischen Energienetzen sind induktive Strom-
wandler (engl. Current Transformer, CT) und Rogowski-Spulen. CTs sind giinstig, haben jedoch
schlecht zu kalibrierende Frequenzgénge in hoheren Frequenzen oder weisen aufgrund ihres Wirk-
prinzips gar nichtlineares Verhalten auf [87,88]. Werden sie dennoch fiir Messungen oberhalb der
Grundschwingung verwendet, gibt es Verfahren zu ihrer Kalibrierung und Kompensation bis ca.
40kHz [89,90|. Es lasst sich also feststellen, dass CTs zur stationdren Messung von Stromen im
harmonischen und supraharmonischen Bereich mit gewissem Aufwand bedingt geeignet sind.
Bei mobilen Messungen haben Rogowski-Spulen einen entscheidenden Vorteil: Sie sind keine
inhérent geschlossenen Systeme und kénnen um den zu vermessenden Leiter gelegt werden, ohne
diesen trennen zu miissen. Die Installation des Messgeréts bedingt also nicht die Aufserbetrieb-
setzung der zu vermessenden Betriebsmittel. Rogowski-Spulen sind zudem biegsam, weshalb sie
sich auch zur Installation in engen rédumlichen Verhéltnissen eignen, beispielsweise in Schalt-
schrianken. Die Messpannung einer Rogowski-Spule ist proportional zur zeitlichen Ableitung des
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Primérstroms [30, S. 127][91], weshalb sie den Gleichteil des Stroms nicht messen kénnen. Damit
stellen sie ein differenzierendes Filter dar. Rogowski-Spulen sind Gegenstand aktueller Forschung
und kommen in einer Vielzahl von Anwendungsfeldern vor: So werden die Einfliisse sowohl der
Position der Spule um den Primérleiter als auch naher Storfeldemittenten auf die Giite der Mes-
sung erforscht [92,93]. Neben verbesserten Modellen [94] wird auch an Kalibrierungsverfahren
[95,96] und Verfahren zur Kompensation im Rahmen der DSV geforscht [97].

In energietechnischen Anwendungen weniger géingige Verfahren zur Strommessung sind Sen-
soren auf Basis des Hall-Effekts [31, S. 172ff.||98] sowie optische Stromwandler auf Basis des
Faraday-Effekts [30, S. 132f.][99,100]. Aufgrund ihres guten Frequenzganges werden auch Strom-
messwiderstédnde gelegentlich zur Messung kleiner Strome (bis etwa 10 A) verwendet [101], pro-
blematisch dabei ist jedoch die quadratisch mit dem Strom zunehmende Verlustleistung sowie
die aufwandige galvanische Trennung bei Mehrleitermessungen.

Zur Spannungsmessung werden heutzutage hauptsichlich kapazitive, resistive oder kapazitiv-
resistive Spannungsteiler verwendet, die die hohe Eingangsspannung in eine fiir Mensch und
Messgerit weniger gefdhrliche Messspannung wandeln [30, S. 141ff.]. Die Modellierung und Ka-
librierung dieser Wandler ist ebenfalls Gegenstand der Forschung [102,103,104].

2.7.3 Messung von Synchrophasor, Netzfrequenz und RoCoF

Die Messgrofe der Netzfrequenz weicht von der eigentlichen Definition im energietechnischen Sin-
ne ab, die sie als Drehzahl einer grofen Synchronmaschine versteht, die in einem theoretischen
Zentrum des Energienetzes steht. Die Netzfrequenz wird jedoch an vielen verschiedenen Punkten
des Netzes gemessen und in der Regel steht hierfiir keine Synchronmaschine zur Verfiigung, de-
ren Drehzahl bestimmt werden kann. Stattdessen werden Spannungen gemessen, aus denen die
Frequenz errechnet werden kann. Diese Spannungen kénnen jedoch auch von lokalen Stérungen
iiberlagert werden, die die Frequenzmessung erschweren, weshalb eine Entkopplung der Defini-
tionen von Netzfrequenz und lokaler Frequenz Gegenstand der Forschung ist [105,106,107,108].
Die ENTSO-E beschreibt einen dquivalenten Netzspannungsphasor [50, S. 7], dessen Winkel-
geschwindigkeit der Netzfrequenz entspricht. Einen dhnlichen Ansatz verfolgt der IEEE/IEC-
Standard 60255-118-1 [N7, Kap. 4.4], der Frequenz und RoCoF als erste bzw. zweite Ableitung
des Phasors der Mitsystemkomponente der gemessenen Spannung definiert.

Es zeigt sich, dass die Messgrofen von Phasor, Netzfrequenz und RoCoF eng miteinander
verbunden sind. Alle leistungselektronisch ans Netz gekoppelten Einspeiser miissen sich mit der
Netzspannung und ihrer Frequenz synchronisieren, um netz- und selbstvertréaglich einspeisen
zu konnen [3, Kap. 4]. In Netzen wird die PMU-Messtechnik zunehmend eingesetzt, um quasi-
stationdre bzw. dynamische Zustiande zu messen und den Zustand des Netzes mit Mitteln der
State-Estimation abzuschétzen [54, S. 133ff.].

Normung

Die DIN EN 61000-4-30 definiert die Anforderungen an die Netzfrequenzmessung [N4, Kap. 5.1]
derart, dass sie alle 10s einen Frequenzmesswert liefern muss. Die Messunsicherheit darf hierbei
4+10mHz nicht iiberschreiten und muss in 50 Hz-Netzen den Messbereich 42,5 Hz bis 57,5 Hz
abbilden kénnen. Die maximale Messunsicherheit ist damit schérfer als der Wert von 415 mHz,
der sich implizit aus den Anforderungen fiir die Synchronisation des Messfensters bei der Messung
von Oberschwingungen bei einer Netzfrequenz von 50 Hz geméf DIN EN 61000-4-7 ergibt [N6,
Kap. 4.4.1]. Hierbei gehen beide Normen nicht auf die Definition der Netzfrequenz als Messgrofe
ein. An das Verhalten der Messung bzw. deren Trégheit im Falle einer sich wiahrend der Messung
dndernden Netzfrequenz oder gar die Reaktion des Messsystems auf Stérungen bzw. Anderungen
der gemessenen Netzspannung werden keine Anforderungen gestellt bzw. Priifszenarien definiert.
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Wesentlich ausfiihrlichere Anforderungen an die Netzfrequenzmessung werden im IEC/IEEE-
Standard 60255-118-1 fiir Synchrophasor-Messgerite gestellt [N7]. Die Messung von Netzfrequenz
und RoCoF ist inhérenter Bestandteil dieser Messgerite. Die Messgrofen fiir Netzfrequenz und
RoCoF werden als erste bzw. zweite Ableitung der Phasenlage des komplexen Phasors der Grund-
schwingung definiert [N7, Kap. 4.3]. Es werden konkrete Fehlermafe eingefithrt (Kap. 5.2.2),
wonach Priifszenarien sowie Grenzwerte fir die zwei Genauigkeitsklassen P (engl. protective,
schnelle und weniger genaue Messung fiir Schutzeinrichtungen) und M (engl. measurement, pra-
zisere und trigere Messung fiir Auswertung und Analyse) definiert werden (Kap. 6). In Kapitel 4
wird die Netzfrequenzschétzung des in dieser Arbeit vorgestellten PQMS-Algorithmus gegen die-
se Testszenarien validiert.

Verfahren zur Frequenzmessung und Synchronisation

Ubersichten zu géingigen Frequenzmessverfahren finden sich in [109, S. 44ff.] und [110]. Zu den
frithesten Frequenzmessverfahren gehoérten mechanische oder elektrische Resonanzmesser, die
eine analog ablesbare Frequenzmessgrofe in grober Auflésung anzeigen koénnen [54, S. 73ff.]. Ein
simples Verfahren zur Messung von Frequenz und RoCoF ist das Zdhlen von Nulldurchgéngen,
wie es beispielsweise in [111, S. 41ff.] oder [109, S. 51f.] realisiert wurde. Es ist jedoch trége und
storanféllig [112](3, S. 51ff.|. Zur Messung des Spannungswinkels und der Frequenz existieren
Verfahren auf Basis der Fourier-Analyse und der DFT [110,113], beispielsweise die rekursive
DFT (engl. Recursive Discrete Fourier Transform, RDFT) [3, S. 50ff.].

Moderne Frequenzmessverfahren basieren auf dem Konzept der Phasenregelschleife (eng. Phase-
Locked Loop, PLL) [3, S. 51ff.]. Hierbei wird ein interner Oszillator mit einem duferen Eingans-
signal synchronisiert. Dies kann sowohl digital als auch analog erfolgen - beispielsweise in Form
von spannungsgeregelten Oszillatoren (engl. Voltage-controlled oscillator, VCO). Grundlegend
besteht eine PLL aus einem Phasendetektor, der die interne Phasenlage mit der des externen
Eingangssignals vergleicht, einer Filterung und einer Regelung. Jede dieser Komponenten kann
beliebig komplex werden. Die Quellen [109, S. 44ff.] und [3, S. 511f.] geben hier einen umfassenden
Uberblick. Insbesondere die In-Quadratur-PLL ist fiir diese Arbeit relevant: Das in dieser Arbeit
entwickelte Verfahren basiert ebenfalls auf diesem Konzept und wird spéter mit diesen Verfahren
verglichen und abgegrenzt. Dabei besteht der Phasendetektor aus einem Quadratursignalgenera-
tor, der auf verschiedene Weisen implementiert werden kann. Zu nennen sind hierbei das einfache
Verzogerungsglied, die Hilbert-Transformation und die inverse Park-Transformation. Die PLLs
konnen durch zuséatzliche adaptive Filter (engl. Adaptive Notch Filter, ANF) in ihrer Robustheit
verbessert werden. Hieraus ergeben sich die Konzepte der Enhanced PLL und der Second-Order
Generalized Integrator-PLL, die ihrerseits noch feiner klassifiziert werden kénnen.

Verfahren zur Messung von Synchrophasoren

Gemif dem IEC/IEEE-Standard 60255-118-1 gehorten die Netzfrequenz und der RoCoF ge-
meinsam mit den komplexwertigen Synchrophasor-Werten aller Leiterspannungen und -strome
in einem Einphasen- oder Drehstromsystem zu den Pflichtausgaben einer PMU. Die Ausgabe er-
folgt synchronisiert mit der UTC-Weltzeit in einer definierten Ausgaberate (engl. reporting rate)
[N7, Kap. 4]. Der Standard beschreibt zusétzlich eine Referenz-Architektur fiir PMUs [N7, Kap.
D]. Das Verhalten dieser Referenz-Architektur ist gut erforscht, in [114,115] werden weitere Ver-
besserungen vorgeschlagen. Seit dem ersten PMU-Vorschlag 1983 [113][54, S. 4] sind eine Vielzahl
weiterer PMU-Algorithmen veroffentlicht worden, die auf anderen Prinzipien basieren. Vergleiche
einiger dieser Verfahren finden sich beispielsweise in [116,117].

Zu diesen Verfahren zéhlen solche, die auf der DFT basieren. Darunter gibt es Ansétze wie die
der auf der Clarke-Transformation basierten DFT [118] sowie die interpolierte DFT (engl. Inter-
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polated Discrete Fourier Transform, IpDFT) mit ihren Weiterentwicklungen [119,120,121,122].
Hier wird versucht, den durch den Leck-Effekt entstandenen Fehler iterativ zu berechnen und
zu kompensieren. Weitere Verfahren basieren, &hnlich wie die oben genannten Verfahren, auf
einer Enhanced PLL [123]. Weiterhin gibt es Verfahren auf Kalman-Filter-Basis [124] sowie auf
der Approximation der Fourier-Transformation mittels Taylor-Reihenentwicklung (sog. Taylor-
Fourier-Transformation) [125,126] basierend. Diese Verfahren zeigen gute Compliance mit den
Anforderungen des Standards und wurden in [127| weiter verfeinert. Weitere Ansétze beschéf-
tigen sich mit dynamischen Phasor-Modellen [128], der Wavelet-Transformation [129,130] sowie
nichtlinearen Frequenzschétzern [54, S. 78ff.].

2.7.4 Spektralanalyse

Die Analyse der Spektren gemessener Signale ist seit jeher von Interesse in verschiedenen Dis-
ziplinen der Ingenieurwissenschaften. Die gezeigten Effekte bei der Analyse diskreter Signale
sind wohl bekannt und gut erforscht, sodass es eine Vielzahl von Methoden gibt, diese bei Vor-
handensein bestimmter Informationen iiber das zugrundeliegende Signal zu mindern. Hierbei ist
zwischen den parametrischen und nicht-parametrischen Schétzverfahren zu unterscheiden. Ers-
te setzen das Vorhandensein von Information iiber das zugrundeliegende Signal voraus, letztere
kommen a priori ohne zusétzliche Information aus.

Periodogramme

Ist iiber das Eingangssignal u, [n] € R nichts bekannt, so ldsst es sich mit den Methoden der
Stochastik analysieren. Zunéchst kann aus dem Zeitsignal die Schatzung der Kovarianzfolge 1[1 [n]
berechnet werden, die ein Mafs fiir die stochastische Unabhéngigkeit der einzelnen Abtastwer-
te ist. Hierzu wird das Signal geméfs Kapitel 2.6.2 in Teilsignale fester Lénge N zerlegt und
gefenstert. Die Kovarianzfolge berechnet sich fiir jedes Teilsignal .y, [¢,n] dann mit Hilfe des
Korrelationsproduktes (aus [36, S. 192|, vgl. [47, S. 206|):

N—1

Z Uwz [q, 1 + 1) Uwg [q, 1], (2.75)
i=0

wobel Uyg [g,n+1i = 0V n+ 4 > N. Nach dem Wiener-Khintchin-Theorem [131, S. 107{f.|
ergibt sich die Schitzung des spektralen Leistungsdichtespektrums als Fourier-Transformierte
der Kovarianzfolge 12) [q,n]. In der Regel wird diese aus Griinden der Performanz nur an diskreten
Frequenzpunkten via DFT berechnet:

@MMZ%

W, [m] = z DFT {4 [g.n]} = CNf DFT {une [g, n]}? == Per {tse [g,n]} (2.76)

Eine einzelne solche Schitzung fiir einen Wert von g wird Periodogramm genannt [132, S. 24].
Dieses kann geméf obiger Gleichung aus der Schitzung der Kovarianzfolge oder nach dem Satz
von Parseval direkt aus dem Spektrum des gefensterten Signals berechnet werden. Der Term cy
kompensiert den Signalenergieverlust durch die Fensterfunktion und ergibt sich geméaf [67] zu

cf = % Zw[n]Q. (2.77)

Wird ein anderes als das Rechteckfenster verwendet, wird in der englischsprachigen Literatur
von einem modifizierten Periodogramm (engl. modified periodogram [67]) gesprochen.
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An dieser Stelle sei auf drei Besonderheiten der Notation im Vergleich mit [36, S. 192ff]
hingewiesen: Zunéchst wird auf die konjugiert-komplexe Multiplikation bei der Berechnung der
Kovarianzfunktion verzichtet, da von ausschlieflich reellwertigen Eingangssignalen ausgegangen
wird. Weiterhin erfolgen alle Berechnungen mit dem fiir jedes Teilsignal wuy, [q,n] konstanten
Teilsignalindex ¢ € [0; Ny — 1]. Zuletzt erfolgt durch die abweichende Definition der DFT in
Kapitel 2.4.6 anstatt einer Division eine Multiplikation mit dem Faktor N.

Die Kovarianzfunktion und Periodogramme spielen in dieser Arbeit spéter bei der Validierung
des vorgestellten Algorithmus eine Rolle. Die Berechnung eines einzelnen Periodogramms ist oft
nicht zielfiihrend, stattdessen wird {iber verschiedene Verfahren zur Mittelung mehrerer Periodo-
gramme (in diesem Fall entlang des diskreten Indexes ¢) versucht, die Varianz des Prozesses auf
Kosten der Frequenzauflosung und des durch den Leck-Effekt entstehenden Fehlers zu verbes-
sern. Hier sind die bekannten Methoden von Bartlett und Welch sowie deren Adaptionen und
Weiterentwicklungen zu nennen [67,71,133,134,135|. Die Methode nach Welch basiert grundsétz-
lich auf der Einstellung eines Uberlappungsverhiltnisses 7 bei der Erzeugung des gefensterten
und zerlegten Signals uyg [¢,n]. Danach werden die einzelnen Periodogramme berechnet und
gemittelt:

1 Ng—1
U [m] = N R AL (2.78)
7 4=0

N

Die Schatzung des Spektrums W [m] ist demnach der Mittelwert der modifizierten Periodogram-
me.

Interpolated DFT-Algorithmen

Ist iiber das zugrundeliegende Signal u, () bekannt, dass es eine einzige harmonische Schwingung
unbekannter Amplitude, Frequenz und Phase enthélt und iiber den Betrachtungszeitraum statio-
nér ist, so kénnen diese Parameter auch bei Nichteinhaltung der Bedingung in Gl. 2.41 mit der
IpDFT unter Verwendung von Fenstern der Raised-Cosine-Klasse mit geradem Exponenten ana-
lytisch ermittelt werden [66,121]. Hierzu wird zwischen dem hochsten und seinen benachbarten
DFT-Bins interpoliert. Auch wenn diese Idealisierung in der Praxis nicht gegeben ist, eignet sich
die Methode gut fiir Frequenz- und Phasenschitzungen und findet daher unter anderem in der
Messung von Synchrophasoren breite Anwendung (vgl. Kapitel 2.7.3). Die Weiterentwicklungen
des Algorithmus reichen von der Kompensation der gegenseitigen Beeinflussung von negativer
und positiver Spektralkomponente bei kleinen Frequenzen (enhanced IpDFT, elpDFT)[120] {iber
Adaptionen fiir Raised-Cosine-Fenster mit ungeradem Exponenten [136] bis zur iterativen Kom-
pensation des Leck-Effekts bei Présenz eines monofrequenten Storsignals [121], fiir periodische
Signale (weighted DFT) [137] oder sogar Signale mit beliebigen Frequenzkomponenten [38]. Fiir
die Messung bei instationdren Verhéltnissen wird in [138] ein Algorithmus vorgestellt. Vergleiche
verschiedener IpDFT-Methoden finden sich in [40,139).

Spektrale Re-Orthogonalisierung

Bei Messungen am Stromnetz kann fiir das diskrete Eingangssignal u, (t) angenommen werden,
dass es sich um ein mit nicht-harmonischen Stérungen iiberlagertes periodisches Signal im Sinne
von Gl. 2.58 handelt. Im Falle von Messungen der Spannungsqualitit werden je nach Konfigurati-
on eine bis drei Spannungen und Strome gemessen. Fiir die Spannungssignale kann angenommen
werden, dass die Frequenzkomponente mit der héchsten Amplitude die Grundschwingung ist.
Fiir Stromsignale kann dies nicht immer angenommen werden.
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Ist die Messung der Grundschwingungskomponenten von Spannungen und Stromen das Ziel,
so sind die vorgestellten IpDFT-Algorithmen gut dafiir geeignet. Fiir die Messung von Har-
monischen eignen sich diese jedoch mit zunehmender harmonischer Ordnung weniger, zumal
Harmonische in dieser Algorithmenklasse in der Regel als Storungen angesehen werden, die es
zu dampfen gilt. In [137] wurde die IpDFT fiir geringe harmonische Ordnungen h < 10 mit
akzeptablen Fehlern realisiert, allerdings auf Kosten eines langeren Messfensters.

Sollen akkurate Messungen der Amplitude und Phase auch fiir héhere Harmonische realisiert
werden, muss daher versucht werden, sich der in Gl. 2.41 bzw. Gl. 2.60 formulierten Synchro-
nisation von Signaldauer, Abtastrate und Grundperiode des harmonischen Systems bestmdoglich
anzundhern, also den Zustand der vollstdndigen spektralen Orthogonalitit zu erreichen. Dann
konnen diese Grofen bestenfalls mit vernachlédssigbarem Fehler geméfs Gl. 2.50 direkt aus den
Werten der DFT ausgelesen werden. Geméf den in Kapitel 2.5.5 angestellten Uberlegungen er-
fordert dies eine Anpassung der Abtastrate des zu analysierenden Signals an die Grundfrequenz
des zu messenden Systems.

Fiir energietechnische Anwendungen wurde dies bereits umgesetzt: So wird in [140, S. 25ff. und
S. 47ff.] ein Spannungsqualititsmessgerat mit Oberschwingungsmessung vorgestellt, das iiber eine
PLL mit VCO und nachgeschaltetem Frequenzteiler die Abtastrate fiir den ADU derart anpasst,
dass eine netzfrequenzsynchrone Abtastung mit dem 112-fachen der Grundfrequenz realisiert
wird. Dies geniigt bei einer Fensterlange von acht Grundperioden fiir eine Amplitudenbewertung
im Oberschwingungsbereich bis zur 50. Ordnung.

1995 wurde von der Siemens AG ein Patent eingereicht [141], das eine dhnlich geartete netzfre-
quenzsynchrone Abtastung realisiert, allerdings mit einer niedrigeren Abtastrate. Das Konzept
nutzt den Aliasing-Effekt und skaliert die variable Abtastrate derart, dass hohere Harmonische,
die oberhalb der halben Abtastrate liegen, zwischen den niederen Harmonischen in das Spektrum
hereingefaltet werden. Auf diese Art kann die Abtastrate niedriger sein, als sie nach dem Abtast-
theorem sein miisste. Weitere Ansétze zur Realisierung einer netzfrequenzsynchronen Abtastung
am ADU mit dem Ziel der spektralen Re-Orthogonalisierung in &hnlichen Frequenzbereichen
wurden in [142,143,144,145] realisiert.

Sollen hohere Frequenzbereiche abgebildet werden, kommt die Anpassung der Abtastrate am
ADU an ihre Grenzen. Die Erzeugung eines variablen Abtasttakts ist analogen Effekten un-
terworfen, vor allem Jitter-Effekte kommen dann zum Tragen. Die Verwendung eines ADUs mit
konstanter Abtastrate kann diese analogen Effekte fiir Abtastraten unterhalb von 50 MSa/s stark
verringern [34]. Die Herstellung der spektralen Orthogonalitéit kann stattdessen im digitalen Sys-
tem erfolgen, indem auf eine netzfrequenzsynchrone Zeitbasis unterabgetastet wird. Diese Idee
wurde erstmals in [146,147| vorgestellt. Auf ihr basiert auch die Grundidee des in dieser Arbeit
vorgestellten Algorithmus.

Weitere Verfahren

Weitere Verfahren zur Spektralanalyse sind die Methode nach Prony, die in [148] auf ihre Taug-
lichkeit fiir energietechnische Anwendungen untersucht wurde. Sie kann als Erweiterung der
Fourier-Reihe um exponentiell gedampfte sinusférmige Schwingungen betrachtet werden. Auch
sei an dieser Stelle die Wavelet-Transformation erwéhnt, die eine mathematische Beschreibung
fiir nicht-periodische Signale darstellt, die im Frequenzbereich approximiert werden sollen [149, S.
10ff.]. Zur Anwendung kommt sie vor allem in Datei-, Bild- sowie Tonkompressionsverfahren.

Normung

Das Verfahren zur Messung von Oberschwingungen nach der DIN EN 61000-4-7 [N6] sei hier
genannt, das fiir 50 Hz-Netze eine Fensterbreite von 200 ms, also ca. 10 Perioden, vorgibt und
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2.7 Stand der Technik und Wissenschaft

dabei eine Synchronisation der Abtastrate mit der Grundfrequenz des Energieversorgungsnet-
zes vorsieht. Hierbei darf der Synchronisationsfehler 4-0,03% nicht tiberschreiten, was bei 50 Hz
einer Abweichung von £0,015 Hz entspricht. Moderne Messgeriite synchronisieren die Abtastra-
te hierbei etwa einmal pro Sekunde (vgl. [150, S. 73|). Das mittels DFT ermittelte Spektrum
weist dann eine Frequenzauflosung von etwa 5 Hz auf. Um die Signalenergie der Oberschwingun-
gen moglichst genau zu approximieren, werden die DFT-Bins quadratisch aufaddiert. Die Norm
spricht hier von Gruppierung, Abb. 2.9 zeigt diese Gruppierung schematisch.
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Abb. 2.9: Darstellung der Gruppierung der DFT-Ausgabe nach DIN EN 61000-4-7 [N6].

Die Norm stellt zudem in Kapitel 5.6 fest, dass die obigen Betrachtungen nur im Falle statio-
narer Eingangssignale zuléssig sind. Im Falle von Schwankungen der Spannungsamplitude wird
versucht, die hieraus resultierenden spektralen Artefakte dadurch zu kompensieren, dass weniger
DFT-Bins gruppiert werden. Hierfiir werden Oberschwingungs-Untergruppen definiert, die einen
weniger weiten zwischenharmonischen Bereich aufaddieren, wie Abb. 2.9 entnommen werden
kann.

Weiterhin werden in der DIN EN 61000-4-7 verschiedene Verzerrungsfaktoren eingefiihrt, bei-
spielsweise die Oberschwingungs-Gesamtverzerrung und die Gesamtverzerrung der Oberschwin-
gungsgruppe. Diese entsprechen grundsétzlich der harmonischen Gesamtverzerrung (engl. To-
tal Harmonic Distortion, THD) geméf Definition im IEEE-Standard 1459 [N22, Kap. 3.1.2.1],
werden jedoch entweder mit den DFT-Bins der Oberschwingungen fiir die jeweilige Oberschwin-
gungsgruppe gebildet. Die THD ist vergleichbar mit dem Klirrfaktor nach DIN 40110-1 [N23,
Kap. 2.3]. Der Unterschied besteht darin, dass die Normierungsgrofe bei der THD der Effektiv-
wert der Grundschwingung ist und beim Klirrfaktor der Gesamteffektivwert.

2.7.5 Netzimpedanz

Die Netzimpedanz ist die zentrale Grofe fiir viele energietechnische Anwendungen. Sie ist wich-
tig fiir die Stabilitdt des Netzes, insbesondere bei zunehmender Durchdringung leistungselektro-
nisch gekoppelter Komponenten in hoheren Spannungsebenen [151,152], fiir die Auswirkungen
harmonischer Stréme auf die Netzspannung sowie in héheren Frequenzbereichen fiir die Leis-
tungsfiahigkeit und Reichweite von PLC-Geréten [44, S. 48ff.|[153]. Daher ist die Kenntnis der
Netzimpedanz von zentraler Bedeutung, die entweder durch Modellierung oder Messung erlangt
bzw. durch hybride Algorithmen abgeschétzt werden kann (engl. estimation) [154,155].

Grofse Einspeiser in héheren Spannungsebenen, beispielsweise als Spannungsquelle fungierende
Wechselrichter (engl. Voltage-Source Converter, VSC), beeinflussen die Netzimpedanz in Abhén-
gigkeit ihrer internen Regelung, wofiir in [156] entsprechende Modelle entwickelt wurden, genauso
wie fiir die Regelung dieser Einspeiser in Abhéngigkeit von Echtzeit-Impedanzmessdaten [157].
Zur Abschitzung der Ausbreitung von Harmonischen ist die harmonische Impedanz (engl.har-
monic impedance) von besonderem Interesse, sodass verschiedene Ansétze zu ihrer Modellierung
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[158,159] und Messung [160,161,162] verdffentlicht wurden. Ansétze zur Messung der Netzimpe-
danz reichen weit zuriick [163,164,165] und werden bestandig weiterentwickelt. Im Bereich der
PLC ist die Kenntnis der Netzimpedanz am Anschlusspunkt eines PLC-Geréts wichtig fiir die
Betriebsart des Senders und Optimierung des Datendurchsatzes [166], weshalb ihre Messung
hierfir groke Bedeutung hat [167][C9].

2.7.6 Spannungsqualitdt und Storaussendung

Eine wichtige Norm fiir die Spannungsqualitit ist die CENELEC-Norm DIN EN 50160 [N§],
die die wesentlichen Merkmale der Versorgungsspannung an der Schnittstelle zwischen offentli-
chem Stromnetz und dem Netznutzer definiert. Sie legt diese Merkmale fiir die Nieder-, Mittel-
und Hochspannungsebene fest. Als wesentliche Merkmale werden die Frequenz, die Hohe, die
Kurvenform und die Symmetrie der Leiterspannungen genannt.

Besonders die Grenzwerte fiir die Kurvenform in Niederspannungsnetzen, die sich aus Ober-
schwingungen, Zwischenharmonischen und Supraharmonischen zusammensetzt, sind momentan
in Beratung. Im supraharmonischen Bereich, also oberhalb von 2kHz werden Grenzwerte nur
fiir Kommunikationssysteme festgelegt, die das Netz als Ubertragungskanal nutzen (engl. Mains
Communicating System, MCS). Fiir andere Betriebsmittel abseits der MCS sowie MCS, die im
Frequenzbereich zwischen 95 kHz und 150 kHz arbeiten, wird mit der Anderung A2:2019 erstmals
iiber die Einfiilhrung von Grenzwerten im Frequenzbereich bis 150 kHz beraten, allerdings werden
noch keine konkreten Werte festgelegt. Stattdessen wird auf die Normen zur Stéraussendung und
Storfestigkeit in diesem Frequenzbereich verwiesen. Fiir Rundsteuersignale wird die sogenannte
Meister-Kurve definiert, die die maximale Amplitude der Rundsteuersignale im Verhéltnis zur
Nennamplitude der Grundschwingung definiert [N1, Kap. 4.10.2]. Unterhalb von 500 Hz darf
diese maximal 9 % betragen.

Die Normenreihe 61000 der IEC bzw. ihre européischen und deutschen Aquivalente betrachten
die elektromagnetische Vertréglichkeit: So werden in Teil 2 der Reihe Umgebungsbedingungen
und Vertraglichkeitspegel festgelegt. Besonders zu erwéhnen im Kontext dieser Arbeit ist hier die
DIN EN 61000-2-2 [N1, Kap. 4], die die elektromagnetischen Vertriglichkeitspegel fiir ungewollte
Aussendungen in Niederspannungsnetzen definiert. Hierbei wird zwischen dem Frequenzbereich
oberhalb der 40. Harmonischen (2kHz in 50 Hz-Netzen) und 9kHz sowie zwischen 9kHz und
150 kHz unterschieden. Zudem wird eine Messbandbreite von 200 Hz festgelegt.

Waéhrend die oben genannten Normen die Spannungspegel definieren, werden in den Normen
DIN EN 61000-3-2 und DIN EN 61000-3-12 die Grenzwerte fiir Oberschwingungsstréme von Ge-
raten mit verschiedenen Eingangsstromen beschrieben [N24|[N25]. Ferner werden in der DIN EN
61000-6-3 Storaussendungsgrenzwerte fiir Wohnbereich, Geschéfts- und Gewerbebereiche sowie
Kleinbetriebe [N26| und in abgeschwéchter Form fiir Industriebereiche in der DIN EN 61000-6-4
festgelegt [N27].

Die Forschung widmet sich vor allem den Auswirkungen supraharmonischer Stérungen auf
andere Netzteilnehmer [8,18].

2.7.7 Harmonische Leistungsfliisse

Die DIN 40110-1 definiert Wechselstromgrofen wie Wirk-, Blind- und Scheinleistung bei ver-
zerrten Spannungen und Stromen [N23, Kap. 3.5.2]. Im Folgenden wird die Notation aus der
Norm an die der Arbeit angepasst. Sie definiert die Spannungs- und Stromsignale u (¢) und i (¢)
im Zeitbereich als Fourier-Summen mit den Fourier-Koeffizienten bzw. Effektivwerten Uy [h] und
Iy [h] sowie den Phasenlagen ¢y, [h], @; [h] € [0; 27 auf der Oberschwingungsordnung h € N ge-
méfk Gl 2.80 bzw. Gl. 2.81. Der Gleichteil (h = 0) wird hierbei nicht beriicksichtigt. Um mit der
Notation dieser Arbeit iibereinzustimmen, werden diese Werte in die komplexen Phasoren
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Uln] = Up[h] e und  I[h] = Iy [n] 7%l (2.79)

iiberfithrt. Geméfs Norm ergeben sich die Zeitsignale von Spannung und Strom dann wie folgt:

=3 VaUp [h] cos (et + i [1]) = ;5 S (U et + Uy et (2.80)
h=1 h=1

i(t) = V2Iy [h] cos (hwt + ; [h]) = \}5 > (1 [h] /ht 4 T [1]* e—jhwt) . (2.81)
h=1 h=1

Damit ergibt sich die Wirkleistung auf der Frequenzkomponente h zu

P[] = Uy [h] 1o [h] cos (¢u [h] — i [h]) = Re{U [n] L[h]"} . (2.82)

Die Gesamtwirkleistung P, ergibt sich dann aus der Summe aller dieser Teilwirkleistungen ge-
méfh Gl 2.83, die Gesamtscheinleistung Sy ist aus dem Produkt der Gesamteffektivwerte von
Spannung und Strom definiert (Gl. 2.84), wobei keine Scheinleistung fiir einzelne harmonische
definiert wird:

Py = iP [h] (2.83)
h=1

8

= || Vol S fo " = | S WA S M (2.84)
h=1 h=1 h=1

Damit sind die Wirk- und Scheinleistungen eindeutig definiert. Die Gesamtblindleistung Qg wird
nur implizit aus diesen beiden berechnet:

Qg = /52— P2. (2.85)

Geméfl Norm ist es unzuléssig, Aussagen iiber die jeweiligen Blindkomponenten der Leistung
auf den einzelnen Harmonischen zu téatigen. Der IEEE-Standard 1459 iibernimmt viele dieser
Definitionen aus der DIN 40110-1 und adaptiert sie auf die im angelsichsischen Raum {iiblichen
Notation [N22, Kap. 2|, zudem werden die Begriffe fiir Wechselstromgrofen auf Drehstromgrafsen
in Dreileiternetzen erweitert (Kap. 3.2). Es findet sich jedoch keine eindeutige Definition oben ge-
nannter Grofen fiir Drehstromsysteme, die alle Falle abdeckt. Im angesprochenen IEEE-Standard
1459 werden verschiedene Félle unterschieden, wobei in Szenarien mit rein sinusférmigen oder
harmonisch verzerrten Spannungen und Strémen unterteilt wird, die dann nochmal in Falle mit
symmetrischer oder asymmetrischer Belastung in Drei- und Vierleiternetzen unterschieden wer-
den.

Der allgemeine Fall ist der der verzerrten Spannungen in einem asymmetrischen Drehstrom-
system in [N22, Kap. 3.2.3.1], wobei zur Modellierung jedoch Kenntnisse iiber die Topologie und
Leitungseigenschaften des Drehstromsystems mit einbezogen werden. Im Falle von Messungen
an Energiesystemen darf a priori kein Wissen iiber das zugrundeliegende System vorausgesetzt
werden, dennoch miissen sich aus den Messwerten von Spannung und Strom Leistungsgrofen
errechnen lassen. Im Folgenden werden Ansétze erarbeitet, aus den vorhandenen Modellen ent-
sprechende Grofen abzuleiten.
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Leistungsdefinition in asymmetrisch belasteten Vierleiternetzen

In Vierleiternetzen werden drei Leiter-Erde-Spannungen, drei Leiterstrome und je nach Konfigu-
ration der Neutralleiterstrom gemessen. Hier gilt das Superpositionsprinzip, sodass das System
am Messpunkt als Summe dreier phasenverschobener Einphasensysteme betrachtet werden kann.
Im Folgenden sei & ein Platzhalter fiir eine von drei Grofen x1,x2, z3, die in aufsteigender Rei-
henfolge ein rechtsdrehendes Drehstromsystem ergeben. Dann stellen die Grofen U, [h] und I [h]
die komplexen Phasoren der Spannungen gegen Neutralleiter sowie die Strome auf dem Leiter &
entlang der harmonischen Ordnung h dar. Es ldsst sich pro Leiter und harmonischer Ordnung
eine Grofse berechnen, die die Dimension einer Leistung hat, jedoch nicht der Definition der
Scheinleistung geméft Norm entspricht:

Sa ] = Uy (W] L, [A])". (2.86)

Sie wird nachfolgend als komplexwertige harmonische Leistung bezeichnet. Der Realteil dieser
Grofse entspricht dann der harmonischen Wirkleistung geméaf DIN 40110-1:

P; [h] = Re{S; ]} (2.87)

fiir die Summenwirkleistung iiber alle Harmonische auf einem Leiter lasst sich dann schreiben:

Py = iP@ [h). (2.88)
h=1

Damit ergibt sich fiir die Gesamtwirkleistung im Drehstromsystem

Fiir die Schein- und Blindleistung wird die Defintion aus dem IEEE-Standard nachfolgend etwas
abgewandelt. Dieser definiert in Kap. 3.2.2.4 bzw. Kap. 3.2.2.5 zwei Scheinleistungsgrofen aus
[168] fiir asymmetrische Drehstromsysteme, allerdings bei rein sinusférmigen Signalen. Mit einer
Adaption der Scheinleistungsdefinition fiir Wechselstromgrofien aus Gl. 2.84,

Ser = | D |Us WP > 11 (W], (2.90)
h=1 h=1
kann die arithmetische Scheinleistung eingefithrt werden:

Sa = Pgzxl + ngQ + Sg:v?)- (291)

Eine weitere Scheinleistungsdefinition ist die Vektorscheinleistung aus [N22, Kap. 3.2.2.6], wo-
bei hierfiir die Kenntnis einer Blindleistung erforderlich ist, die wiederum nur fiir sinusférmige
Signalverldufe definiert ist. Wird diese Vektorscheinleistung der arithmetischen Scheinleistung
gleichgesetzt, lasst sich die Gleichung nach der unbekannten Blindleistung umstellen. Es ergibt

sich:
Qg = \/S2 — Pg2. (2.92)

Der IEEE-Standard weist darauf hin, dass beide Scheinleistungsdefinitionen veraltet seien und
statt ihrer die Effektivscheinleistung (engl. Effective apparent power) geméfs [N22, Kap. 3.2.2.8]
verwendet werden solle. Zur korrekten Berechnung dieser Groke wird allerdings Kenntnis des
Leitungswiderstandes vorausgesetzt. Dies widerspricht jedoch der in dieser Arbeit gestellten Be-
dingung, dass a priori kein Wissen iiber das zu messende System vorausgesetzt werden darf. Auch
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diese Definition der Schein- und Blindleistung im IEEE-Standard ist Gegenstand kontroverser
interdisziplindrer Diskussionen zwischen der Messtechnik und der elektrischen Energietechnik
[169].

Leitungsdefinition in asymmetrisch belasteten Dreileiternetzen

In Dreileiternetzen fallt der Neutralleiter weg, sodass sich alle Leiterstrome zu jedem Zeitpunkt zu
null addieren miissen. Durch den Wegfall des Neutralleiters fallt allerdings auch die Referenz fiir
die Messung der Leiterspannungen weg. In der Regel werden daher die Leiter-Leiter-Spannungen
bzw. die verketteten Spannungen gemessen. Nach |[N22, Kap. 3.2.2.1] wird fiir solche Netze nur
die Momentanleistung eindeutig definiert, es erfolgen keine weiteren Leistungsdefinitionen fiir
Dreileiternetze. Da im Rahmen dieser Arbeit ausschliefslich in Niederspannungs-Vierleiternetzen
gemessen wird, soll an dieser Stelle auf eine entsprechende Modellbildung verzichtet werden.

Verzerrungsmafie

Die Oberschwingungsgesamtverzerrung (engl. Total Harmonic Distortion, THD) nach [N22, Kap.
3.1.2.1] dient als einheitenloses Maf fiir die Verzerrung eines Spannungs- oder Stromsignals und
ist eine in energietechnischen Anwendungen wichtige Grofe. Sie stellt den Gesamteffektivwert
des Spannungs- oder Stromsignals im Verhéaltnis zum Effektivwert der Grundschwingung dar.
Sie ergibt sich fiir das harmonische Spektrum der Spannung U, [h] auf dem Leiter & wie folgt:

(2.93)

Analog hierzu wird die THD Vj; fiir den Strom auf dem jeweiligen Leiter berechnet.

2.7.8 Interpolationsverfahren

Da das in dieser Arbeit vorgestellte Messkonzept ein Interpolationsverfahren zur Abtastraten-
dnderung nutzt, wird hier ein Uberblick {iber die gingigen Verfahren gegeben. Es sei darauf
hingewiesen, dass in der englischsprachigen Literatur zwischen der Uberabtastung (engl. inter-
polation oder oversampling) und der Unterabtastung (engl. decimation) unterschieden wird (vgl.
[170]). Der hier verwendete Interpolationsbegriff unterscheidet sich damit von dem englischen
Begriff und bezieht sich generell auf die Berechnung eines Wertes, der zwischen zwei Stiitzstellen
liegt. Ein umfassender Uberblick zu den Interpolationsverfahren findet sich in [171, S. 37ff.]. In
dieser Arbeit kommen allerdings nur eindimensionale Interpolationsverfahren mit reellwertigen
Stiitzpunkten zur Anwendung, weshalb die folgende Ubersicht sich auch nur auf diese beschrénkt.

Die Aufgabe der Interpolation

Die Aufgabe eines Interpolationsverfahrens ist die Ermittlung einer kontinuierlichen Funktion
f (r) € R mit z € R, die aus einer gegebenen Menge von N + 1 Stiitzpunkten (x;,y;) mit
i € [0; N] derart berechnet werden soll, dass die Funktionswerte an den Stiitzstellen x; exakt den
Stiitzordinaten y; entsprechen:

f(xi) = y;. (2.94)
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2 Grundlagen und Ausgangslage

Ist diese Bedingung erfiillt, konnen auch an Punkten z # z; auferhalb der Stiitzstellen Funkti-
onswerte berechnet werden. In der digitalen Signalverarbeitung werden Interpolatoren zur An-
derung der Abtastrate verwendet, wobei die zeitdiskreten Werte des Eingangssignals dabei die
Stiitzordinaten darstellen. Ein grundséatzliches Problem hierbei ist, dass bei der Modellierung
und Berechnung der Interpolationsfunktion f () Annahmen iiber den Charakter des zugrun-
deliegenden kontinuierlichen Signals getroffen werden miissen. Aus diesem Grund existiert eine
Vielzahl von Interpolationsverfahren.

Numerische Interpolationsverfahren

Kann die Interpolationsfunktion f () als linear von einer Folge von Koeffizienten a [k] € R, k € Z
abhéngiger Term ausgedriickt werden, handelt es sich um ein lineares Interpolationsproblem (vgl.
[171, S. 37]). Hierzu gehort die Interpolation durch Polynome sowie die trigonometrischen In-
terpolationsverfahren. Letztere finden bei der Analyse periodischer Vorgéinge Anwendung, die in
Kapitel 2.4 dargestellten diskreten Transformationen kénnen auch als trigonometrisches Inter-
polationsverfahren verstanden werden (vgl. [171, S. 72ff.]) und [45, S. 360]). Bei den Verfahren
zur Polynominterpolation sei die Lagrange-Interpolation genannt, die die Interpolationsfunktion
wie folgt definiert:

N

N
f(g;)ZZyz—Hx_‘””’; Vi k. (2.95)

=0 k=0

Hierbei entspricht die Anzahl der Stiitzstellen N 4+ 1 dem Grad der Interpolation. Im Nenner
des Bruchs ist offensichtlich der Abstand zwischen zwei Stiitzstellen angegeben. Sind diese dqui-
distant, was bei digitalen Signalen in der Regel gegeben ist, kann der Term vereinfacht werden

(vel. [172, S. 878]):

f@)=f(zo+NAz) = > A(k,N\)yi + Rin (Ni) - (2.96)
keM;,

Hierbei ist Az der Abstand zwischen zwei Stiitzstellen. Das Argument x wird zu einer Summe aus
einer Stiitzstelle xg und dem rationalen Anteil eines Stiitzstellenabstandes A\jAz mit A; € R, auch
Interpolationsgewicht genannt. Die Menge My, in der sich der Summenindex k bewegt sowie die
Formeln zur Berechnung der Polynomkoeffizienten A (k, A;) sind in [172, S. 878| und [173, S. 307|
zu finden. Allerdings sind auch die Losungen hierfiir bis zu einem gewissen Grad in denselben
Nachschlagewerken direkt zu finden. Zur Bestimmung des Restgliedes Riy (\i), das den Fehler
der Interpolationsfunktion zu einem gegebenen A; darstellt, ist Kenntnis der den Stiitzstellen
zugrundeliegenden Funktion f (x) notig, die mindestens N mal differenzierbar sein muss. Nach
[173, S. 310] ist die Lagrange-Interpolation hinsichtlich der Unterdriickung von Aliasverzerrungen
nicht optimal. Da ausschliefslich die Stiitzpunkte in die Berechnung eingehen - was im Falle der
in dieser Arbeit diskutierten Signale den diskreten Zeitsignalen entspricht - kénnen sich negative
Auswirkungen im Spektrum ergeben.

Andere Polynominterpolationsverfahren wandeln die Lagrange-Methode ab, sodass sich Vortei-
le in der numerischen Genauigkeit oder bei grofferer Anzahl von Stiitzpunkten ergeben. Genannt
seien hier das Verfahren nach Newton oder die Methode der dividierten Differenzen (vgl. [45, S.
359fF.] und [171, S. 39ff.]. Auch sei die Methode der Spline-Interpolation erwéhnt, die nicht tiber
die Gesamtmenge aller Stiitzpunkte interpoliert, sondern aus abschnittsweise definierten Poly-
nomen besteht, die in Abhéngigkeit voneinander definiert sind und je nach Grad eine Stetigkeit
bis zu einer bestimmten Ableitungsordnung herstellen (vgl.[45, S. 3641f.]).
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2.7 Stand der Technik und Wissenschaft

Verfahren basierend auf digitalen Filtern

Die Anpassung der Abtastrate eines digitalen Signals - mit Ausnahme der Unterabtastung um
einen ganzzahligen Faktor - stellt ebenfalls eine Interpolation dar, da neue Werte aufserhalb der
bestehenden Stiitzstellen errechnet werden miissen. Die Uber- bzw. Unterabtastung, also die Er-
héhung bzw. Verringerung der Abtastrate eines digitalen Eingangssignals um einen rationalen
Faktor ¢ € Q, ist in [173, S. 302ff.| beschrieben. Hierbei wird zunichst eine Uberabtastung um
einen Wert ¢, € N vorgenommen. Die ¢, — 1 Werte zwischen zwei Abtastwerten der Eingangs-
folge werden beispielsweise mit Nullen aufgefiillt, was im Spektrum eine {,-fache Periodizitét
zusétzlich zur Periodizitét des diskreten Spektrums selbst erzeugt - durch das Auffiillen mit
Nullen kann das Spektrum analog zur Herleitung des Abtasttheorems in Kapitel 2.5.1 ebenfalls
als Multiplikation mit einem (nun digitalen) Dirac-Impulskamm dargestellt werden. Durch eine
entsprechende Tiefpassfilterung werden diese zusétzlichen Artefakte dann herausgefiltert. Wird
hierfiir ein ideales Tiefpassfilter mit rechteckigem Betragsfrequenzgang verwendet, handelt es sich
um einen idealen Interpolator, wie er auch in [59, S. 432ff.] beschrieben wird. Durch Einhalten
eines Sicherheitsabstandes zwischen der hochsten im Eingangssignal enthaltenen Frequenz und
dessen Nyquist-Frequenz konnen die Anforderungen an dieses Filter reduziert werden.

Das derart iiberabgetastete Signal wird dann um einen ebenfalls ganzzahligen Faktor ¢, € N
unterabgetastet. Filter, die die Anforderungen der Uber- und Unterabtastung erfiillen, nennen
sich Interpolationsfilter. Durch die Kombination von Uber- und Unterabtastung lassen sich ra-
tionale Abtastratenédnderungen von

¢= 2. (2.97)
Su
erzielen. Verfahren zum Entwurf entsprechender Interpolationsfilter sind beispielsweise in [174]
beschrieben.

Eine weitere Moglichkeit zur Uber- oder Unterabtastung um einen ganzzahligen Faktor stellen
die CIC-Filter (engl. Cascaded Integrator Comb) dar, die in [170] vorgestellt wurden. Hier wird
eine Kaskade von Integratoren mit der gleichen Anzahl von Differenzierern kombiniert. Zwischen
diesen beiden Sektionen kann eine Uber- oder Unterabtastung erfolgen. Die Frequenzginge der
beiden Sektionen kombinieren sich zu einem Tiefpass. CIC-Filter sind duferst effizient zu imple-
mentieren, da sie ohne Multiplikationen auskommen.
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3 Messverfahren

In diesem Kapitel wird das Messkonzept vorgestellt, das die spektrale Re-Orthogonalisierung von
am Stromnetz gemessenen Spannungs- und Stromsignalen mit dem Ziel betreibt, deren Spektren
moglichst amplituden- und phasengenau mit minimalen Messfensterbreiten zu messen. Es erfolgt
zunéchst die Beschreibung des Systems. Die Abgrenzung gegeniiber anderen Losungen und die
Validierung der Einzelkomponenten sowie des Gesamtsystems schliefen sich in Kapitel 4 an.
Im Folgenden wird das Messkonzept mit dem Akronym PQMS (Power Quality Measurement
System) abgekiirzt.

Hierbei wird zuerst das Konzept unter Zuhilfenahme abstrakter Auslegungsparameter beschrie-
ben. Danach werden diesen Parametern konkrete Werte im Rahmen der Auslegung zugeordnet.
In diesem Schritt werden auch die einzelnen Filterentwiirfe vorgestellt. Die Inhalte dieses Kapitels
sind Gegenstand der Eigenveroffentlichungen [J1] und [C4,C5,C6].

3.1 Uberblick

Das Messkonzept des PQMS baut auf der in [146,147| vorgestellten Idee auf, die Netzfrequenz-
synchronizitét der gemessenen Signale nicht durch direkte Anpassung der Abtastrate am ADU
sondern durch variable Unterabtastung im digitalen System unter Verwendung eines Interpolati-
onsverfahrens zu realisieren. Die Giite der Synchronizitit soll direkt im System bewertet und die
Abtastrate am Ausgang des Interpolators damit nachgeregelt werden. Prinzipiell entspricht dies
einer digitalen Phasenregelschleife. Dadurch soll erreicht werden, dass die Spannungs- und Strom-
signale in exakt 2# mit © € N Abtastwerten pro Grundperiode (engl. samples per cycle, Spc)
abgebildet werden mit dem Ziel, die in Gl. 2.58 formulierte Periodizitéit der realen Netzsignale
auf einer relativen Zeitbasis fiir die Ausgangssignale des Systems wie folgt zu formulieren:

Uy [ny) = ug [Ny + k2] ¥V nyk € Z. (3.1)

Im Vergleich mit Kapitel 2.5.5 gilt dann i = 2. Die Darstellung als Zweierpotenz erleichtert
den Entwurfsprozess des Systems in den nachfolgenden Kapiteln, zudem ergeben sich in der
spateren Implementierung Geschwindigkeitsvorteile bei der Berechnung der DFT via FFT (vgl.
Kapitel 2.4.6 sowie [36, S. 79]).

3.1.1 Ankopplung am Messpunkt

Das erste Glied der Messkette gemifi dem in Kapitel 2.5 vorgestellten Modell ist der Uber-
tragungskanal, in den das Ursprungssignal z (¢) hineingefiihrt wird und der die Messspannung
ug (t) ausgibt. Dieser Ubertragungskanal wiederum besteht aus einem Messwandler und der zur
Vermeidung von Aliasing benétigten Filterstufe. Wird dieses Modell auf Messungen am elektri-
schen Energienetz angewandt, ist die Messkette separat fiir jedes zu messende Spannungs- und
Stromsignal zu definieren.

Abb. 3.1 zeigt das auf Vierleiternetze mit Neutralleiter und Schutzleiter (engl. Protective Farth,
PE) adaptierte Modell der Messkette [10, S. 995ff.]. Die blauen Glieder stellen hierbei die Mess-
wandler mit entsprechenden Laplace-Ubertragungsfunktionen H, (s) dar, die grauen Glieder
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3 Messverfahren

entsprechen dem Anti-Aliasing-Filter mit der Ubertragungsfunktion H; (s). Das Ausgangssignal
der Filterstufe entspricht dem abzutastenden Messsignal u,, (t) fiir den jeweiligen Messkanal.

Der Index « ist im Folgenden der Platzhalter fiir das Ursprungssignal am Netz, also eine Span-
nung oder einen Strom. u, (t) steht fiir das Ausgangssignal des Ubertragungskanals, also immer
ein Spannungssignal. Die Kennzeichnung der Spannungen und Stréme erfolgt im Verbraucher-
zahlpfeilsystem, sodass ein Leistungsfluss von der Quelle zur Senke positiv im Sinne der Notation
dieser Arbeit ist.

| He(9) | | H:) | | Be(9) | | HeGo) |
H—‘ i1 (t)
. uy (t) [Ha ) | iz (t)
?@ L2 ’Eﬂ@ ; N
& w ) i) F
jg) L3 s (t)‘ ﬂlg, (S) iN (t) %él
. o
PE --f}-f---- F-t---- R R R

] ) T
(O | [&6 ] [Z6] | 56
i I I )
Uy (1) Uy (t) Uy (t) uyN (t)

Abb. 3.1: Modell der Ankopplung des Messsystems in Vierleiternetzen (mit oder ohne PE, gestrichelt).
Grau: Anti-Aliasing-Filter. Blau: Spannungs- und Stromwandler.

3.1.2 Digitales System

Die analogen Ausgangssignale u, (t) der Ubertragungskanile gemif obiger Messkettendefinition
werden anschlieffend zu den ADUs geleitet, wo sie parallel abgetastet werden. Daran schliefst sich
die kanalspezifische Signalaufbereitung (im Folgenden Konditionierung genannt) zur spektralen
Re-Orthogonalisierung an. Eine Ubersicht iiber das DSV-Konzept wird in Abb. 3.2 gegeben. Hier-
bei wird die Signalverarbeitungskette entlang eines Messkanals mit den Indices = € { ul, u2, u3,
uN,1,42,43,iN } beschrieben. Die Indices x1, 22,23 stellen dabei in der Regel die Kanile der
drei Leiter-Erde-Spannungen, also die Elemente ul,u2,u3 aus der Gesamtmenge der Kanalindi-
ces dar.

Die Schétzung der Netzfrequenz erfolgt auf den konditionierten Signalen in der Mains Frequency
FEstimation Unit (MFEU). Die spektrale Spannungsqualitidtsanalyse erfolgt im entsprechenden
Modul ebenfalls auf den konditionierten Signalen (SSQA-Modul, Spektrale Spannungsqualitits-
analyse). Nachfolgend werden die einzelnen Elemente dieses digitalen Systems im Detail beschrie-
ben.
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Abb. 3.2: Schematische Darstellung des PQMS-Konzepts in dreiphasiger Konfiguration. ADU: Analog-
Digital-Umsetzer, TP;: Erstes Tiefpassfilter, INT: Interpolator, TPK: Tiefpassfilterkaskade,
MFEU: Einheit zur Phasenregelung und Netzfrequenzschétzung. SSQA: Spektrale Spannungs-
qualitatsanalyse.

3.2 Signalkonditionierung

Die Signalverarbeitung erfolgt parallel auf bis zu acht Kanélen bei Messung in voller Konfigu-
ration an einem Vierleiternetz mit Schutzleiter. Abb. 3.3 zeigt die Glieder dieser Kette entlang
eines Kanals. Zur Auslegung des Systems werden die Parameter A, pu,v € N verwendet, wobei
AZp>v.

Das analoge Eingangssignal u, (¢) wird am ADU im Intervall Ty abgetastet. Das digitale Aus-
gangssignal des ADUS u,, [ng] wird im néchsten Schritt einem Tiefpassfilter zugefiithrt (TPy).
Nach der Filterung erfolgt die Interpolation auf die variable Zeitbasis in der Interpolationseinheit
(INT). Eine sich anschliefende Kaskade aus Tiefpassfiltern (TPK) sorgt fiir weitere Tiefpassfil-
terung und Unterabtastung. Das Ausgangssignal dieser Kaskade u, [n,] bildet genau 2# Spc ab.
Im Folgenden werden die einzelnen Komponenten néher beschrieben.

Eine Darstellung der entsprechenden Abtastraten und Takte fiir eine angenommene konstante
Netzfrequenz nach erfolgter Auslegung der Parameter A, pi, v findet sich im Anhang C.2.
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Abb. 3.3: Digitale Signalverarbeitungskette entlang des Kanals x.

3.2.1 Zeitbasen und Takte

Bei der vorgestellten digitalen Signalverarbeitungskette handelt es sich um ein Multiratensystem
gemaf [36, S. 276ff.], wobei die Abtastraten in den dem Interpolator nachgeschalteten Gliedern
nicht mehr zu der des ADU synchron sind, sondern der Netzfrequenz nachgefiihrt werden. Die
Zeitindizes ny, n, und n, sind miteinander synchronisiert.

Die diskreten Signale auf der Zeitbasis der ADU werden mit dem Zeitindex ny indiziert. Bei
Kenntnis des Abtastintervalls Ty = 1/f; kann der mit den jeweiligen Zeitindizes korrelierende
Zeitpunkt seit Beginn der Messung ¢y [ng] wie folgt berechnet werden:

th ] = & = n, To. (3.2)
s
Das Ausgangssignal des Interpolators ui, [ny] soll das Eingangssignal u, () in exakt 2* Spc ab-
bilden. Die Signale auf dieser Zeitbasis werden mit n) indiziert. Der mit dem Index korrelierende
Zeitpunkt ldsst sich aus der Folge der bisher berechneten Abtastintervalle am Ausgang des In-
terpolators T; [n,] berechnen:

] =31 [LQV—M’ J} . (3.3)

Da dieses Abtastintervall in der MFEU berechnet wird, die intern mit dem zur Zeitbasis ny zwar
synchronen, jedoch um 2~ reduzierten Takt n, arbeitet, muss dieser auch bei der Berechnung
von ty [ny] durch entsprechende Skalierung berticksichtigt werden. Die Signale, die von der dem
Interpolator angehédngten Filterkaskade TPK zu Analysezwecken ausgegeben werden, verwenden
den Zeitindex n,. Dieser verhalt sich zur Zeitbasis des Interpolators wie folgt:

n, = 2" ny . (3.4)

Der mit dem jeweiligen Wert von n,, korrespondierende Zeitpunkt 7; [n,] ergibt sich zu
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3.2 Signalkonditionierung

tyn =227+ Z T [[2v7#4]] . (3.5)

Die MFEU arbeitet mit einer Abtastrate von 2¥ Werten pro Grundperiode und nutzt intern den
Zeitindex

n, = (2 ) = (2", (3.6)

der aufgrund der Synchronizitét mit ny und n, in Abhéngigkeit dieser beiden Indices angegeben
werden kann. Fiir den korrespondierenden Relativzeitpunkt ergibt sich

ty, [n] =227 Z Ti[4] . (3.7)

Hier werden die einzelnen Folgenglieder von T; [n,] direkt aufsummiert und dann mit dem festen
Abtastratenverhéltnis zwischen Interpolator und MFEU skaliert. Bei Rekapitulation der Uberle-
gungen in Kapitel 2.5.5 fallt auf, dass es sich bei den oben definierten Zeitpunkten um diskrete
und auf die Takte des PQMS angepasste Darstellungen der Gl. 2.54 handelt.

3.2.2 Analog-Digital-Umsetzung

Das analoge Eingangssignal u, (t) wird am ADU zum abgetasteten Signal

Uaz [NE] = ug (tg [nK]) (3.8)

umgesetzt. Im Folgenden wird angenommen, dass die Abtastung mit der nominalen Abtastrate
fsn erfolgen soll, sich am ADU jedoch die echte Abtastrate fs einstellt, wobei deren Abweichung

Afs = fs - fsn (39)

vom Nominalwert in diesem Schritt zunéchst unbekannt ist und spéter ermittelt und kompensiert
wird. Der Wert von fg, wird in Kapitel 3.4.3 anhand der Anforderungen an das System bestimmt.

3.2.3 TP;-Filterstufe

Da in der Interpolationseinheit eine variable Unterabtastung erfolgt, muss das Signal zuvor zur
Vermeidung von Aliasing tiefpassgefiltert werden. Das sich dem ADU anschliefsende Glied der
Signalverarbeitungskette ist daher ein Filter mit Tiefpasscharakteristik und der noch auszule-
genden Ubertragungsfunktion Hp (2).

Die Filterdampfung soll im Durchlassbereich bis zur Grenzfrequenz 24 nur geringe Abweichun-
gen von maximal dq = 0,001 dB haben. Hierdurch ergibt sich folgende Bedingung an Hp; (2):

—8q < 201logyo (|Hopy (67%)]) < 6a ¥ Q] € [0; Q4] (3.10)

Als Durchlassbereich wird geméf der Zielstellung der Arbeit der Frequenzbereich bis f; = 500 kHz
definiert, was mit der noch auszulegenden nominalen Abtastrate fg, fiir das Intervallende des
Durchlassbereichs

f

Qq =212 (3.11)
fsn
ergibt. Weiterhin soll der Filterfrequenzgang nach dem Durchlassbereich moglichst rasch abfallen
und bis zu einer Frequenz s die Sperrddmpfung és = —60 dB unterschritten haben:
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20logy ([Hppy (¢)]) <6 ¥ [Q] > Q. (3.12)

Da die darauffolgende Interpolationseinheit eine Unterabtastung héchstens bis zur halben Abta-
strate vornimmt, ergibt sich Qg = 7/2. Die Auslegungsparameter des Filters werden in Abb. 3.4
qualitativ dargestellt. Der im Filterentwurfsprozess erzeugte Betragsfrequenzgang muss innerhalb

der grauen Flache liegen.
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Abb. 3.4: Entwurfsparameter fiir die TP;-Filterstufe (qualitativ).

Ferner soll die Verzerrung des Signals im Durchlassbereich moglichst gering gehalten werden.
Diese ergibt sich aus einer sich iiber €2 verdnderlichen Gruppenlaufzeit bei der Verwendung
riickgekoppelter Filter. Die Gruppenlaufzeit 7, (€2) kann geméf [36, S. 233ff.] aus der Ableitung
der Phase der Ubertragungsfunktion zu

d .
Tz () = a0 e {Hrp (GJQ)} (3.13)
berechnet werden. Zur Vermeidung von Verzerrung soll im Filterentwurfsprozess der Term
ATyq = )} — i Q 3.14
T = e {7 ()} - min {7 ()} (3.14)

minimiert werden. Das Ausgangssignal des Filters wuy, [ng] wird in Abhéngigkeit des Eingangssi-
gnals formal zunéchst wie folgt beschrieben:

Uty [nx] = TPy {uag [nk]} - (3.15)
Die Auslegung des Filters, seines Typs sowie die Art der Implementierung erfolgt in Kapitel 3.4.4.

3.2.4 Interpolationseinheit

Die Aufgabe der Interpolationseinheit ist die Unterabtastung des Signals auf eine Abtastrate im
Intervall [0,5; 1] fs. Hierzu muss sie zwischen den mit fs eingehenden Abtastwerten interpolieren.
Der Zeitpunkt, zu dem der interpolierte Abtastwert berechnet werden soll, entspricht ¢y [n)]
gemaf Gl. 3.3. Der diesem Zeitpunkt néchstgelegene niedrigere Index auf der ADU-Zeitbasis

ergibt sich wie folgt:
gk [na] = [Ex [na] £ (3.16)

Im néchsten Schritt kann hieraus das Interpolationsgewicht A; € [0;1] bestimmt werden, das
die relative Lage des Zeitpunkts ¢y [n)] zwischen dem néchstniedrigeren und dem néchsthéheren

Abtastwert auf der ADU-Zeitbasis angibt:
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A= (t>\ [n)\] —Nxk [n)\] TS) fs. (3.17)

Mit diesen beiden berechneten Grofen kann das Ausgangssignal am Interpolator wi, [ny] durch
Interpolation zwischen den beiden Werten auf den Indices ny i [n)] und ny g [ny] + 1 mit dem
Gewicht \; berechnet werden:

Uiz [na] = INT {ug [ng] s A} (3.18)

Die Auswahl eines geeigneten Interpolationsverfahrens bzw. die Auslegung der Interpolationsope-
ration erfolgt in Kapitel 3.4.6. Dieses Ausgangssignal bildet bei voller Netzfrequenzsynchronizitit
der MFEU eine Grundperiode des zugrundeliegenden Signals in 2* Werten ab. Es wird anschlie-
flend der TPK-Stufe zugefiihrt.

3.2.5 TPK-Stufe

Die Tiefpassfilterkaskade (TPK) dient dazu, das Ausgangssignal des Interpolators weiter zu filtern
und aus der Interpolation stammende Artefakte im Spektrum zu ddmpfen. Weiterhin soll sie die
Abtastrate des zur SSQA herausgefiihrten Signals auf die in Kapitel 3.1 deklarierte Zielabtastrate
von 2* Spc reduzieren. Abb. 3.5 zeigt die TPK-Stufe schematisch fiir einen Kanal.

i=A—v

Abb. 3.5: Darstellung der TPK-Stufe entlang des Kanals z.

Nach jedem Filterschritt wird die Abtastrate halbiert. Somit miissen vor der Ausgabe des Ana-
lysesignals u, [n,] genau A — p Filter und Unterabtastungen durchlaufen werden. Die Filterkette
wird auf diesem Signal fortgefiihrt, bis insgesamt \—v Schritte durchlaufen sind und die Taktrate
der MFEU erreicht ist, wo das Signal us, [n,] ausgegeben wird. Beginnend beim Ausgangssignal
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des Interpolators werden die einzelnen Filterstufen Hppg; (2) mit dem Index ¢ € [1; A — v] ange-
zeigt. Damit kann fiir jede Filterstufe

e[ 52]] = 98 e [ 2] 29

geschrieben werden. Im linken Teil der Gleichung reprasentiert die Division des Indexes n) mit
der jeweiligen Zweierpotenz die Unterabtastung. Im rechten Teil steht TPK; {} fiir die Filterung
durch das Filter mit dem entsprechenden Frequenzgang Hppy; (2). Mit u;, [ny] als Eingangssignal
in die Kaskade gilt utpko [nx] = iz [n)]. Nach A — p Kaskadenschritten wird das Signal

Uy [nu] = UTPKA—p [nu] (320)

mit n, gemif Gl. 3.4 ausgeleitet. Analog hierzu gilt fiir das Ausgangssignal zur MFEU

Usy [ny] = UTPKA—v {nu] (321)

mit n, gemaf Gl. 3.6. Entwurf und Implementierung der Filter ist Gegenstand spéterer Kapitel.

Anforderungen an die Nutzdatenfilter

An die bis zur Herausleitung der Nutzdaten w,[n,] durchlaufenen Filter der Kaskade i €
[1; A — p], ergibt sich wie bei der TP;-Stufe eine maximale Dampfung im Durchlassbereich bis
f, = 500kHz von dq = 0,001 dB. Diese Bedingung ist aufgrund des variablen Takts der dem
Interpolator nachgeschalteten Stufen nicht absolut zu definieren. Aufgetragen auf einer absolu-
ten Frequenzachse wiirde die Filtercharakteristik in Abhéngigkeit der geschitzten Netzfrequenz
gestaucht oder gestreckt werden. Die Grenzfrequenz fiir das i-te Filter 04; kann aus dem ma-
ximal gestauchten Zustand dieses Frequenzgangs abgeschatzt werden, der sich ergibt, wenn die
Netzfrequenz dem Minimum des in Kapitel 1.3 definierten Betriebsbereichs von f,;, = 44 Hz
entspricht. In diesem Falle ergibt sich die Abtastrate fg; zu

fsi = 227 . (3.22)

Anschliefsend kann die Anforderung an die Grenzfrequenz definiert werden:

f f
Qgi = Qﬂf% = 2:% mit i € [1; A — p . (3.23)

Analog zur Gl. 3.12 ergibt sich damit als Bedingung an die Filter

—8q < 20logo (|Hypg; (679)]) <6a V Q] € [0;Qq;] mit i € [1;A— p]. (3.24)

Abb. 3.6 zeigt die Entwurfsparameter qualitativ.

Da sich 24; durch die mit jeder Iteration von i zunehmende Unterabtastung fiir jedes zusétzli-
che Filter in der Kaskade der halben Nyquist-Frequenz bei 7/2 weiter annahert, wiirde dessen
Steilheit im Ubergangsbereich ebenfalls zunehmen, sofern eine Sperrdimpfung &g bis dahin
unterschritten werden soll. Je nach verwendetem Filtertyp wiirde dies nur durch eine langere Im-
pulsantwort oder hohere Gruppenlaufzeitunterschiede im Grenzbereich erreicht werden kénnen.
Wird die Sperrfrequenz derart gelegt, dass die Sperrddmpfung vor der Unterabtastung bei einer
Frequenz kleiner m — )4; erreicht wird, kommt es durch die Unterabtastung zwar zu einem Her-
einfalten hoherer Frequenzen in das unterabgetastete Signal, jedoch wird der Durchlassbereich
nicht unzuléssig beeinflusst. Somit ergibt sich eine weitere Filteranforderung:

201log 10 (|Hypk; (¢7)|) < 0 ¥V Q] > 7 — Qq; mit i € [1;\ — p]. (3.25)
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Abb. 3.6: Entwurfsparameter fiir die TPK-Filterstufe (qualitativ).

Es wird ersichtlich, dass die formulierten Anforderungen an die Filter ausschlieflich von der
unteren Grenze des Betriebsbereichs des Systems sowie A abhidngen und nicht mehr von einer
absoluten Abtastrate. Die Filteranforderungen entsprechen dem Toleranzschema fiir Halbband-
filter [59, S. 1011f.].

Anforderungen an die MFEU-Filter

Fiir die Filter der Kaskadenstufen i € [\ — 1+ 1; A — v] reduzieren sich die Anforderungen an
den Durchlassbereich, da diese Signale nur noch zur Bestimmung der Netzfrequenz und der Pha-
soren der Grundschwingung in der MFEU verwendet werden, wozu die Kenntnis der Ddmpfung
dieser Filterstufen ausreicht. Hieraus ldsst sich ableiten, dass die Signalkomponente von Interes-
se in diesen Daten nur noch die Grundschwingung selbst ist. Bei einer relativen Abtastrate von
22~ 1 §pe ist die Grundschwingung diejenige Komponente, die auf die relative Frequenz

Qpsi = 271 (3.26)

féllt. Hieraus ergibt sich die Anforderung an den Durchlassbereich, wobei an dessen Giite dgy, >
6q wesentlich geringere Anforderungen gestellt werden konnen als bei den Nutzdatenfiltern:

—dam < 20logy (}ﬂTPKi (ejﬂ)‘) <Oam V | < Qi mit i € A —p+1LA—v]. (3.27)

Um auch hier den Filteraufwand zu minimieren, werden die Anforderungen an den Sperrbereich
analog zu den Nutzdatenfiltern fiir Halbbandfilter definiert:

201ogyg (lﬂTPKz‘ (ejﬂ)‘) <Ok V Q> 71— Qg mit i€ [A—p+1;A—v]. (3.28)

Je niedriger der Wert fiir v gewéhlt wird, desto mehr Filterstufen ergeben sich und desto enger
werden die Anforderungen an jedes zu entwerfende Filter.

3.3 Phasenregelung

Die Mains Frequency Estimation Unit (MFEU) verarbeitet die aus der TPK-Stufe zugefiihrten
Signale us, [n,] und bestimmt aus ihnen den neuen Wert der Abtastrate am Ausgang der Inter-
polationseinheit T; [n, + 1]. Somit wird die Schleife geschlossen und das System wird zur Pha-
senregelschleife (PLL). Die MFEU schétzt die Netzfrequenz ausschlielich aus den gemessenen
Signalen. Im néchsten Kapitel wird zunéchst die einphasige Netzfrequenzschéitzung beschrieben,
die in Abb. 3.7 dargestellt ist.
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Abb. 3.7: Einphasige MFEU auf dem Kanal z. TP;: Finales Tiefpassfilter, LPC: Berechnung des Grund-
schwingungsphasors. PID: Phasenregler.

3.3.1 Modell des Eingangssignals

Im Folgenden wird angenommen, dass das Signal ug, [n,] als monofrequente, mit der unbekann-
ten echten Netzfrequenz f; (t) oszillierende Schwingung modelliert werden kann. Sie habe die
Amplitude U, € RT, zudem die Startphase ¢, € [0;27[. Dann kann das Signal als Cosinusfunk-
tion

Usz [ny] = Uy cos (6 (t, [nu]) + pz) (3.29)

dargestellt werden, wobei sich der Winkel 6 (t) wihrend der Dauer der Messung T fiir einen
gegebenen Zeitpunkt ¢ € [0; T[ aus dem Integral der Netzfrequenz iiber den Zeitraum seit dem
Start der Messung ergibt:

0(t) = 2 /0 £ () dr. (3.30)

Es wird zunéchst vereinfachend angenommen, dass die Netzfrequenz f; () iber den Messzeitraum
konstant sei. Dann vereinfacht sich der Winkel am Zeitpunkt ¢, [n,] zu

0 (t, [n]) = 27 fo (t, [n]) t 1) - (3.31)

Eingesetzt in Gl. 3.29 lasst sich das Signal us, [n,] dann in der Exponentialform des Cosinus wie
folgt schreiben:
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tew [1)] = % (cmsmstrhitnl e 1 fenfillrDidrnl o) (3.32)

3.3.2 Frequenzverschiebung

Es wird ein Maf fiir den aktuellen Schétzwert der Netzfrequenz eingefiihrt: Wenn das Ausgangs-
signal am Interpolator die Netzsignale in genau 2* Spc darstellt, dann kann mit Kenntnis des
Abtastintervalls T; [n,] aus dieser Beziehung die Netzfrequenzschétzung

1

feln] = P ] (3.33)

berechnet werden. Danach wird das Eingangssignal mit einem mit diesem Frequenzschatzwert

rotierenden Zeiger multipliziert. Das aus diesem Mischprozess berechnete Signal U, . [n,] wird
komplexwertig:

me I:n,/:l — uSI I:n,/:l e_.jgﬂ-fe[nl/}tl/[nl/]
U . ' (3.34)
_ -z (e—](27r(fr(tu[nu})'f'fe[nu})t’/[nlj}—i_@pﬂc) + eJ(27T(fr(tu[nvn—fe["V])tu[nv]+@x)> .
2
Bei Betrachtung des Produkts fe [n,]t, [n,] fallt auf, dass es sich mit Gl. 3.7 und Gl. 3.33 wie
folgt umformulieren léasst:

HZT []. (3.35)
k=1

271/

fe {nu] ty [nzz] = m

Nachfolgend wird die oben getroffene Annahme der Konstanz der Netzfrequenz um die der vollen
Synchronizitdt der PLL ergéanzt. Dann ist auch T [i] konstant iiber alle ¢ € [1;n,] und Gl. 3.35
vereinfacht sich zu:

27", Ti i) my
ity [ny| = ———— = —. 3.36
felmulto ] = 7 = (3.30
Damit kann die Mischung aus Gl. 3.34 durch simple fortwihrende Rotation im relativen Takt
der MFEU ausgedriickt werden:

U 1] = g [)] e 720elmdtelnd — oy [, ] e=955m0 (3.37)

Wie erwartet entspricht eine volle Rotation um 27 im MFEU-Takt 2¥ Schritten. Diese Erkenntnis
ist fiir die spdtere Implementierung wichtig. Aus Griinden der verbesserten Lesbarkeit wird die
weitere Beschreibung der MFEU allerdings die Darstellung im absoluten Zeitsystem mit dem
Produkt fe [n,]t, [n,] verwenden.

3.3.3 Finale Filterstufe

Geméf dem Signalmodell in Gl. 3.34 enthélt das heruntergemischte Signal U, . [n,] zwei rotie-
rende Zeiger, die mit den Frequenzen f; (t, [n,]) + fe[n] bzw. fi (t, [ny]) — fe [ny] rotieren. Im
Falle voller Synchronizitét mit der Netzfrequenz gilt f; (t, [ny]) = fe [n0], wodurch sich die Fre-
quenzen dieser beiden Zeiger zum einen als doppelte Netzfrequenz und zum anderen als Gleichteil
ergeben. Diesen Gleichteil gilt fiir die nachfolgenden Betrachtungen zu extrahieren, wahrend der
hochfrequente Anteil aus dem Signal eliminiert werden soll. Hierfiir wird eine finale Filterstufe
TP; mit der Ubertragungsfunktion Hypg(2) verwendet:
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Mit der Taktrate der MFEU von 2¥ Spc kénnen geméf dem Abtasttheorem Frequenzen mit
hochstens 2¥~ ! Spe dargestellt werden. Im Falle voller Synchronizitéit fillt der hochfrequente
Term in dieser Notation auf eine Frequenz von —2 Spc, wodurch sich als Anforderung an dieses
Tiefpassfilter ergibt:

; : -2 _
ey J =U m f= T = — . .
|Hoppe (e7%)] = 0 mit Q T 9 vtz (3.39)

Ferner soll der Gleichteil das Filter ungedampft passieren, wodurch sich

|Hoppe (¢°)] = 1 (3.40)

ergibt. Fiir ein rein sinusférmiges Signal, wie es in Gl. 3.29 dargestellt wird, sind diese Filteran-
forderungen ausreichend.

Zusatzliche Anforderungen durch Harmonische

An dieser Stelle muss vom Modell des rein sinusférmigen Signals jedoch abgewichen werden, da
die vorgeschalteten Filterstufen Harmonische zwar dampfen, jedoch nicht vollstdndig eliminieren.
Versuche haben gezeigt, dass die sich anschliefsende Phasenregelung auf harmonische Kontami-
nation duferst empfindlich reagiert. Durch die Frequenzverschiebung fallt im eingeschwungenen
Zustand jede Harmonische auf die Frequenz der ihr um eine Ordnung niedrigeren Harmonischen.
Ein eventueller Gleichteil im Eingangssignal wird auf den ersten negativen harmonischen Index
heruntergemischt. Daher wird die Anforderung in Gl. 3.39 derart erweitert, dass der Filterfre-
quenzgang auf jeder harmonischen Frequenz eine Nullstelle aufweisen soll:

0V Q= ——7 mit i e [1;27 —1]. (3.41)

|ﬂTPf (eijﬂfi) ou—1

Die Nullstellen sind konjugiert-komplex zueinander definiert, dadurch weist das Filter eine reell-
wertige Impulsantwort auf. Ferner ist eine einfache Nullstelle auf die Nyquist-Frequenz zu legen,
die bei Synchronizitdt auch eine harmonische Frequenz darstellt. Es muss gelten:

|Hrpe (¢77)] = 0. (3.42)

Damit sind insgesamt N,,w —1 = 2¥ —1 Nullstellen definiert. Damit lassen sich verschiedene Filter
entwerfen, die obige Anforderungen erfiillen. Die einfachste Losung ergibt sich, indem das Filter
als nicht-rekursives Filter ausgelegt wird. In diesem Fall sind die Nullstellen des Zahlerpolynoms
direkt gegeben und der Frequenzgang H TPfA(z) ldsst sich in Nullstellenschreibweise direkt formu-

lieren, wobei die Impulsantwort des Filters Ay [7] durch Ausmultiplizieren auch sofort errechnet
werden kann:

(z - ej”) 2 -1 , , Nmw=1 ,
Hoppg (2) = P —— (2 — B (2 — e73%) = Z P [1] 2% (3.43)
i=1 i=0

Bei Betrachtung der Nullstellen féllt auf, dass ein Filter gesucht ist, dessen Nullstellen dquidistant
iiber sein Spektrum verteilt sind und das den Gleichteil durchlésst. Im Vergleich mit dem in
Kapitel 2.32 bzw. Abb. 2.4 vorgestellten Dirichlet-Kern sticht heraus, dass dessen Frequenzgang
genau diesen Anforderungen geniigt. In der Tat besteht die Impulsantwort des so definierten
Filters aus Ny = 2 Einsen, stellt also ein Mittelwertfilter dar.
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Zusatzliche Anforderungen durch Zwischenharmonische

Beim Frequenzgang des Mittelwertfilters weist die erste Nebenkeule eine minimale Dampfung
von —13,2dB auf. In Labormessungen am Campus Bottrop der Hochschule Ruhr West zeigen
sich jedoch zusétzlich zu Harmonischen regelméfig kurze, zwischenharmonische Storungen auf
dedizierten Frequenzen. Hierbei handelt es sich um Rundsteuersignale, die vom 6rtlichen Verteil-
netzbetreiber beispielsweise zur Umschaltung von dlteren Stromzahlern verwendet werden. Das
Rundsteuersignal mit der niedrigsten Frequenz wird mehrmals téglich auf 168 Hz ausgestrahlt.
Bei einer realen Netzfrequenz, die etwa dem Nennwert von 50 Hz entspricht, ergibt sich damit
eine Zwischenharmonische der harmonischen Ordnung h = 3,36. Durch die Frequenzmischung
liegt dieser Wert im gemischten Signal ungefdhr auf dem 2,36-fachen der Grundschwingung. In
diesem Bereich hat der Frequenzgang des Mittelwertfilters eine Dampfung von etwa —18dB.
Die Amplitude des Storsignals wurde bei annahernd 9% der Amplitude der Grundschwingung
gemessen (vgl. Kapitel 2.7.6), was fiir die folgende Phasenregelung eine signifikante Storgrofe
darstellt. Auf Kosten der Gruppenlaufzeit der finalen Filterstufe lassen sich kompliziertere Fil-
ter auslegen, die die in Gl. 3.43 definierten Nullstellenbedingungen erfiillen und zusétzlich eine
bessere Dampfung in diesen Frequenzbereichen bieten.

Hierfiir bieten sich die in Kapitel 2.6.4 definierten essentiellen Fensterfunktionen an. Werden
diese durch Faltung anstatt einer Multiplikation im Zeitbereich appliziert, so entspricht dies
einer Tiefpassfilterung mit dem entsprechenden Frequenzgang des Fensters. Wird beispielsweise
die dem von-Hann-Fenster zugrundeliegende Funktion symmetrisch mit Ny, = 2¥T! — 1 Werten
abgetastet, so weist deren z-Transformierte genau Ny, — 1 Nullstellen auf, wobei die Bedingungen
in Gl. 3.41 und Gl. 3.42 erfiillt werden. Dazu kommen weitere Nullstellen, darunter eine doppelte
bei 2 = m. Die Impulsantwort des Filters berechnet sich wie folgt:

™

hin [n] = % (1 — cos (2V (n+ 1))) V n € [0;Np, —1]. (3.44)

Ebenso kann mit einem auf dem Hamming-Fenster basierenden Filter verfahren werden. Dieses
weist im Vergleich zu von-Hann ein weiteres konjugiert-komplexes Nullstellenpaar auf, wodurch
die erste Nebenkeule besser geddmpft wird. Daher ist die symmetrische Impulsantwort der Lange
Num = 2Y7! um einen Abtastwert linger und ergibt sich zu

. 1
hhm [n] = 0,54 — 0,46 cos (27; (n + 2>) vV n € [0; Npy — 1] (3.45)

Abb. 3.8 zeigt die Frequenzginge des Mittelwertfilters (analog zum Rechteck-Fenster), sowie die
der auf dem von-Hann- bzw. Hamming-Fenster basierenden Filter am Beispiel von v = 3.
Das Mittelwertfilter besitzt ausschlieflich die in Gl. 3.43 beschriebenen Nullstellen und stellt
damit die Minimallssung dar. Die Lénge der Impulsantwort /iy [i] entspricht der um 1 erhéh-
ten Anzahl der Nullstellen und betrigt damit genau 2”. Das von-Hann-Filter verbessert die
Déampfung der Nebenkeulen durch die zusétzlichen Nullstellen, die auf dem Einheitskreis genau
zwischen denen des Mittelwertfilters liegen. Durch die doppelte Nullstelle wird die Ddmpfung der
letzten Nebenkeule verbessert (vgl. Abb. 3.8c). Das Hamming-Filter wiederum verfiigt iiber eine
bessere Dampfung der ersten Nebenkeule, durch zwei zuséatzliche, konjugiert-komplexe und nicht
auf dem Einheitskreis liegende Nullstellen in der Néhe der ersten Nullstelle (vgl. Abb. 3.8d).
Die Entscheidung fiir eine der dargestellten Filterfunktionen bezieht noch andere Faktoren
mit ein und wird in Kapitel 3.4.5 dargestellt. In jedem Fall ergibt sich die Impulsantwort des zu
implementierenden Filters durch Skalierung der oben beschriebenen Filterimpulsantworten auf
eine Gleichteilverstirkung von 0dB, wie hier am Beispiel des von-Hann-Filters gezeigt:
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Abb. 3.8: Veranschaulichung der in Frage kommenden Filter fiir die TP¢-Stufe am Beispiel von v = 3. a)
Frequenzginge der Filter. Darstellungen in der z-Ebene fiir b) Mittelwertfilter, ¢) von-Hann-
Filter, d) Hamming-Filter.

(3.46)

3.3.4 Berechnung des Grundschwingungsphasors

Aus U, [n,] kann der Phasor der Grundschwingung X [n,,] des Netzsignals x (t) berechnet werden,
wobei hierzu der Frequenzgang des jeweiligen Messwandlers auf dem Kanal x bekannt sein muss:

5 \/Q/f (fe [nu])
X [ny,] = — U, [n]. 3.47
R A AT A 40
Hierbei korrigiert der Term &, (fe [n,]) die Démpfung und Phasenverschiebung der TPK-Stufe in
Abhéngigkeit der aktuellen Netzfrequenzschitzung. Diese Berechnung erfolgt in der LPC-Stufe

(engl. Line Phasor Calculation).

3.3.5 Phasenregelung in einphasiger Konfiguration

Das Signal X [n,] besteht geméfs oben definiertem Modell nur noch aus einer Komponente mit
Nullfrequenz, die jedoch komplexwertig ist. IThr Betrag entspricht der echten Netzspannung und
ihre Phasenlage enthélt sowohl die Startphase ¢, sowie die Winkelkorrektur durch Kompensation
des Messwandlers und der Filterkette wie einen von der Differenz zwischen echter und geschétzter
Netzfrequenz abhéngigen Term. Aus Gl. 3.38 und Gl. 3.47 ergibt sich fiir die Phase von X [ny]:
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arg { X ]} = 27 (fe (b ) — o lma]) b o] + 0 + g {H“gj.(j;;f”[}jy]) } W)

Die Differenz dieser Phase von null wird als Regelabweichung einem Regler zugefiihrt, der als
Stellgrofe die néchste Iteration der Abweichung des Abtastintervalls am Ausgang des Interpola-
tors von seinem Nominalwert berechnen soll:

n

Ye [y + 1] = Kpip (— (1+7)arg {X [ny]} + <1 - TV> 2 [ny) + vz [n, — 1]> : (3.49)

Die Parameter des Reglers sind der Proportionalbeiwert Kpip, die Nachstellzeit 3, sowie die Vor-
haltezeit 7, mit Kpip, 7, 7v € RT. Aufgrund der netzfrequenzsynchronen Abtastrate werden die
Nachstell- und Vorhaltezeit hier als einheitenlose und auf das Abtastintervall normierte Grofen
angegeben. An dieser Stelle beginnt der néchste Takt n, + 1. Die Grofe z [n, ] stellt hierbei die
aggregierte Summe der Phasenlagen dar:

ny—1
dln) =Y arg {g [i]}. (3.50)
i=0
Zur Herleitung obiger Gleichungen aus der bekannten Gleichung des zeitkontinuierlichen PID-
Reglers sei auf Anhang B.3 verwiesen. Aus der Stellgrofe y. [n, + 1] kann anschliefsend das neue
Abtastintervall am Ausgang des Interpolators berechnet werden:

T; [TLV + 1] = (1 + Ye [ny + 1]) To. (351)

Hierbei ist Ty der Startwert des Abtastintervalls bei n,, = 0. Er kann prinzipiell beliebig gewahlt
werden, wobei es der Dauer des Einschwingprozesses zutréglich ist, wenn er dem Wert entspricht,
den das Ausgangssignal des Interpolators beim Nominalwert der Netzfrequenz innehat:

1
DL
Die Auslegung der Reglerparameter wird in Kapitel 3.4.7 beschrieben. Indem die Stellgrofse des
Reglers nur die Abweichung des Abtastintervalls vom Nominalwert darstellt, wird ein Nulldurch-
gang oder gar die Negation von T; [n, + 1] verhindert. Wie spéter dargestellt, erleichtert dies auch
die Ermittlung der Regelparameter. Damit ist die Phasenregelschleife geschlossen: T; [n,, + 1] wird
an die Interpolatoren aller Messkanéle weitergeleitet, die dieses neue Abtastintervall iibernehmen.

Ty = (3.52)

3.3.6 Phasenregelung in dreiphasiger Konfiguration

Bei Messungen am Drehstromnetz ist es zweckmébig, die Netzfrequenz aus der Information auf
allen drei Leiter-Erde-Spannungen zu schitzen. Hierzu bietet sich die Transformation der drei
einzelnen Spannungen in ihre symmetrischen Komponenten an. Anschlieffend kann die Phasen-
regelung auf dem Phasenwinkel der Mitsystemkomponente erfolgen. Diesen Ansatz verfolgt auch
der IEEE-Standard zu Synchrophasormessgeriaten [N7, Kap. D.4]. Die Methode der Zerlegung
in symmetrische Komponenten ist in [3, S. 355ff.] beschrieben.

Zur dreiphasigen Phasenregelung werden anstatt des Platzhalters = die drei Platzhalter x1, x2
und x3 verwendet. Diese konnen prinzipiell fiir beliebige Messkanéle des PQMS stehen, wichtig
ist hierbei jedoch, dass sie auf der Grundschwingung in aufsteigener Folge ein rechtsdrehendes
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Abb. 3.9: Dreiphasige MFEU auf den Kanélen x1, 22, 23.

Drehstromsystem abbilden. Die Verarbeitung aus der Filterkaskade heraus iiber den Mischpro-
zess und die finale Tiefpassfilterstufe TPy erfolgt analog zur einphasigen Konfiguration. Winkel-
und Amplitudenfehler aufgrund von Abweichungen in den Frequenzgingen der Messwandler
wiirden die anschliefende Berechnung der Mitsystemkomponente stéren, weshalb die Kompen-
sation der Messwandler vorher erfolgen muss. Aus den drei Ausgangssignalen der TPg-Stufe
Uqi ], Ugg [nw] und Ug [n,] werden die drei Grundschwingungsphasoren der Eingangssignale
X, [n], X, [ny] und X4 [n,] berechnet und im Vektor X [n,] zusammengefasst. Hierbei wird
der Frequenzgang des jeweiligen Messwandlers auf der Grundschwingung, sprich der aktuellen
Netzfrequenzschitzung, berechnet:

. 41 (1] Ugy [n] Hyy (527 fe [nuD_l
Xl=1 Xy | = V25, (fo[m)) | Uy [nu) Hy (27 fo [n0)]) ™ (3.53)
X [n,] U, ] Hyz (527 fe [”l/])_l

Danach kénnen die Transformationsmatrix A sowie die ihr inverse Matrix A~! mit dem kom-
plexen Rotationsoperator a = €/27/3 definiert werden:
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1 1 1 . a a?
A=| a2 a 1 o ATl= 3 1 a?2 a (3.54)
a a® 1 1 1 1

Damit kann im néchsten Schritt der Vektor XSC [n,] berechnet werden, der die Mitsystemkompo-
nente X, [n,], die Gegensystemkomponente X, [n,] und die Nullsystemkomponente X, [n,]
enthalt:

Xoll=| Xuln) | =A"X[n). (3.55)

Die Mitsystemkomponente ist die fiir die Phasenregelung relevante Grofe. Mit ihrer Phase kann
analog zu GIl. 3.49 fiir den Reglerausgang

Ye [nw + 1] = Kpip (— (1+ 7y)arg {Xms [nl,]} + (Tln — TV> z ] + vz ny — 1]) (3.56)
mit
2] = — nyzl arg {Xms [n,,]} (3.57)
i=0

geschrieben werden. Die Berechnung des neuen Ausgabeintervalls am Interpolator erfolgt gemaf
Gl. 3.51. Die Vektoren X [n,] und X, [n,] sind weitere Ausgaben der dreiphasigen MFEU.

3.3.7 Ermittlung des Korrekturterms

Fiir die korrekte Berechnung der Grundschwingungsphasoren kompensiert der Korrekturterm
K (fe [ny]) den Phasenversatz des Systems sowie die Dampfung der einzelnen Filter. Er setzt
sich aus drei Teilgliedern zusammen, einem pro Filterstufe:

e (fe[nw]) = Erpy (fe[w]) - Erpky - Erps- (3.58)

Die TP-Stufe ist die einzige, auf der mit der absoluten Abtastrate f; abgetastet wird und bei
der deshalb eine Abhéngigkeit von der aktuellen Netzfrequenzschétzung f, [n,] besteht. Es ergibt
sich

1 )
—_— = H e]gwfe[nl/]Ts . 359
trpr (fe [n0]) TP ( ) ( )

Alle anderen Filter laufen auf netzfrequenzsynchronen Taktraten und die Grundschwingung wird
im eingeschwungenen Zustand stets am gleichen Punkt des Filterfrequenzganges abgebildet. Da
fiir die finale Filterstufe Gl. 3.40 gilt und die Grundschwingung dort bereits die Frequenzmischung
durchlaufen hat, ergibt sich

Der Korrekturterm der Tiefpassfilterkaskade ergibt sich aus dem Produkt der einzelnen Frequenz-
génge der Filter auf der Grundschwingung:
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H ETPK 6‘7 gsz) . (361)

KTPK1

Die normierte Grundschwingung €),s; berechnet sich in Abhéngigkeit des Indexes der Filterstufe
geméf Gl. 3.26.

3.3.8 Abgrenzung gegeniiber anderen PLL-Verfahren

In diesem Kapitel soll das Verfahren zur Herstellung der Synchronizitét im vorgestellten PQMS-
Algorithmus mit den géngigen Verfahren zur Netzsynchronisation von Wechselrichtern auf Basis
von Phasenregelschleifen (PLLs) verglichen werden. Der Vergleich basiert auf den in [3, Kap. 4]
vorgestellten Verfahren und den darin verwendeten Quellen.

Synchronisationszweck

Zunéchst muss der Zweck der Synchronisation der Systeme betrachtet werden: Das PQMS ist
als reines Messsystem konzipiert. Die Aufgabe ist die Messung der Spannungsqualitit, wobei
der Fokus auf der spektralen Spannungsqualitdt und harmonischen Leistungsfliissen liegt. Die
Netzfrequenz- und RoCoF-Messung sind dabei zunéchst Zwischengrofen, die zur Anpassung der
Abtastrate bestimmt werden. Die Synchronisation eines Wechselrichters hingegen soll sicher-
stellen, dass Wirkleistung moglichst verlustarm und netzvertraglich eingespeist werden kann.
Waéhrend ein Synchronisationsfehler im Messsystem lediglich die Giite der Messung reduziert,
kann ein solcher Fehler bei einem Wechselrichter schwerwiegende Folgen fiir den Betrieb dessel-
ben, der dahinterliegenden Anlagen oder gar des lokalen Netzes haben. Dementsprechend sind
bei der Auslegung der Synchronisationsverfahren fiir Wechselrichter andere Prioritéiten zu setzen
als bei einer reinen Messaufgabe. Hier bietet sich ein Vergleich mit den Synchrophasormessgeré-
ten (PMUs) an, die nach Norm in Anlagen mit Fokus auf Netzschutz (P-Klasse, engl. protective)
oder Messgenauigkeit (M-Klasse, engl. measurement) unterschieden werden.

Ist das Verhiltnis der eingespeisten Leistung eines Wechselrichters im Vergleich zur Kurz-
schlussleistung des Netzes sehr klein, kann der Einfluss seiner Einspeisung auf das Netz im Rah-
men der nachfolgenden Betrachtungen vernachléssigt werden. In diesem Fall kann die Betrach-
tung der Synchronisation auf das reine Einstellen einer Winkelgleichheit zwischen dem internen
Oszillator des Wechselrichters und der extern anliegenden Netzspannung reduziert werden.

Einordnung in klassische PLL-Strukturen

Beim Vergleich der in Kapitel 3.3 eingefiihrten Komponenten der MFEU mit den in [3, Kap.
4.2.2.1] genannten Kernelementen einer klassischen PLL sei erneut auf Abb. 3.7 verwiesen. Dann
lasst sich der Frequenzmischprozess geméf Kapitel 3.3.2 als Phasendetektor identifizieren. Die an-
schlieftende Tiefpassfilterung durch das Filter der TP¢-Stufe entspricht dem Schleifenfilter (engl.
loop filter), der den durch die Frequenzmischung entstandenen hochfrequenten Anteil herausfil-
tert. Der sich anschliefende Regler kommt auch in klassischen PLL-Verfahren vor - die Regel-
grofe ist beim PQMS jedoch nicht der zur Frequenzmischung verwendete Winkel, sondern das
Ausgabeintervall des Interpolators.

Hier liegt der Hauptunterschied zu den klassischen PLL-Verfahren: Der PQMS-Algorithmus
nutzt die Abtastrate des digitalen Systems als Stellgréfe, um den Phasenfehler zwischen dem
internen System und dem externen Eingangssignal auszuregeln und ist damit ebenfalls asympto-
tisch stabil. Dies fiihrt zu einer inhdrenten Anpassung der Eigenschaften des digitalen Systems
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wie beispielsweise der Filterkennlinien der TPK- und TP¢Stufe auf die Grundfrequenz des je-
weiligen Fingangssystems. Das Filter der TP¢-Stufe passt sich damit stets so an, dass eine seiner
Nullstellen genau auf die doppelte Grundfrequenz des Eingangssignals fallt und dhnelt in seiner
Funktion damit den bei klassischen PLLs zur Anwendung kommenden adaptiven Filtern (vgl.
Adaptive Notch Filter (ANF), [3, Kap. 4.5]). Wahrend ANF ihre Eigenschaften iiber die Mini-
mierung einer Kostenfunktion einstellen (vgl. [175]), erfolgt dies im Falle des PQMS-Algorithmus
iiber die Adaption der internen Abtastrate. Durch die Ausgestaltung des TP¢-Filters werden auch
harmonische Storungen asymptotisch gegen null geddmpft. Im Falle voller Synchronizitat ist das
Eingangssignal des Phasenreglers Null, womit die Struktur der MFEU mit der einer Enhanced
PLL (EPLL) verglichen werden kann, wie sie beispielsweise in [176, Kap. 2| beschrieben ist.

Art der Phasendetektion

Durch die Frequenzmischung wird der Phasor der Grundschwingung heruntergemischt. Im Falle
voller Synchronizitdt wird daraus ein reellwertiger Gleichteil, dessen Phasenlage und damit die
Regelgréfe zu null wird. Im Prinzip entspricht diese Frequenzmischung mit anschliefender Fil-
terung der Hochfrequenzkomponente dem Vorgehen der DFT fiir m = 1 geméf ihrer Definition
in Kapitel 2.4.6. Der Unterschied liegt darin, dass die DF'T mit einem Signal definierter Linge
arbeitet und die Tiefpassfilterung durch die Summation der einzelnen komplexen Werte entlang
der Zeitachse vornimmt - die Summation entspricht der Tiefpassfilterung mit einem entspre-
chend ausgelegten Mittelwertfilter. In der MFEU werden die Signale als bestdndiger Eingangs-
datenstrom vermischt, gefiltert und der Regelung zugefiihrt. Diese Herangehensweise erlaubt die
Betrachtung der Signale nach der TP¢Stufe im Frequenzbereich. Hierdurch kann die Transfor-
mation der Grundschwingungsphasoren in die symmetrischen Komponenten geméf Kapitel 3.3.6
erfolgen und erlaubt die einfache Realisierung der dreiphasigen MFEU.
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3.4 Dimensionierung

Nachdem das Systemkonzept beschrieben ist, kann die Dimensionierung erfolgen. In diesem Ka-
pitel werden Werte fiir A, i, v und fy, festgelegt sowie die Filter entworfen.

3.4.1 Relative Abtastrate am Datenausgang

Die zur SSQA-Einheit ausgehenden Daten sollen eine Grundperiode der Netzsignale in 2# Spc
abbilden. Mit der Grenzfrequenz des Durchlassbereichs f; = 500 kHz muss analog zur TPK-Stufe
der maximal gestauchte Zustand bei minimaler Netzfrequenz von f,;;, = 44 Hz betrachtet werden,
in dem das System die niedrigste absolute Abtastrate aufweisen wiirde. Es ergibt sich aus dem
Abtasttheorem:

2 fynin > 2. (3.62)

Nach Umstellen der Gleichung nach p und Einsetzen obiger Parameter lésst sich schreiben:

f

p > log, < £ > +1=14,47. (3.63)
fmin

Da p € N wird p = 15 festgelegt. Damit ist das Abtasttheorem unabhéngig von der aktuellen

Netzfrequenz f; (t) bis zur Grenzfrequenz f, sicher erfiillt.

3.4.2 Relative Abtastrate am Ausgang des Interpolators

Der beschriebene Interpolator soll eine Unterabtastung auf eine variable Abtastrate im Inter-
vall [0,5;1] fs ermoglichen. Ein Verlassen dieses Bereichs soll verhindert werden und dennoch
muss der gewiinschte Betriebsbereich des Systems abgebildet werden. Damit lassen sich folgende
Bedingungen aufstellen:

2>\fmax S fSI’I

£, (3.64)
2Afmin = 5
2 .
Aufgelost nach A lésst sich folgende Ungleichung herleiten:
1 fa ) o A<l fsn (3.65)
082 2fmin - = 1082 fmax ' .
Durch Einsetzen des Verhéltnisses fyax/fmin in den linken Term ergibt sich als Toleranzband fiir
A
fsn 2fmin fsn
logy (f) — log, (f ) <\ <log, (f ) . (3.66)
Mit den gewédhlten Werten von fi,;, und fihax ergibt sich fiir A damit ein Intervall der Breite von
2fmin
logy <f > ~ 0,415, (3.67)

was zu einer wichtigen Erkenntnis fiihrt: Zu jeder nominalen Abtastrate fg, kann es maximal
einen ganzzahligen Wert von A geben. Ferner gibt es Bereiche von fy,, in denen kein ganzzahliger
Wert von A zu den gegebenen Bedingungen abgebildet werden kann. Abb. 3.10 bildet diesen
Sachverhalt ab.
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Abb. 3.10: Zuldssige nominale Abtastraten fg, fiir A > u. Die blaue Fliche entspricht dem sich aus Gl. 3.66
ergebenden Toleranzband.

Wie erwartet zeigt sich, dass die Abtastrate fiir jedes Inkrement von A verdoppelt werden muss.
In die gezeigten Toleranzbénder fallen gingige Abtastraten von industrietiblichen ADUs von
5,10,20 und 40 MSa/s. Die finale Entscheidung fiir eine dieser Abtastraten muss im Rahmen
mehrerer Abwigungen geschehen. Zunéchst ist zu betrachten, welche Abtastrate in einem Labor-
Prototypen bei paralleler Abtastung auf acht Kanélen noch zuverléssig zu verarbeiten ist. Sie
sollte daher so niedrig wie moglich und so hoch wie notig gewéhlt werden. Als Hilfe bei der
Auslegung kann daher die Betrachtung des durch die Quantisierung maximal zu erwartenden
SNRs helfen.

3.4.3 Uberlegungen zu SNR und Prozessgewinn

Zwei hauptsichliche Storeinfliisse konnen das SNR in den Signalen verschlechtern: Der Leck-
Effekt und das Quantisierungsrauschen. Ersterer wird durch die angestrebte spektrale Re-Ortho-
gonalisierung fiir die mittels DF'T berechneten Spektren verbessert (vgl. Abb. 2.5). Damit bleibt
das Quantisierungsrauschen als limitierender Faktor iibrig.

Der durch die Quantisierung entstehende Fehler hangt in seiner Auspragung und Wiederholra-
te von der Kurvenform des abzutastenden Signals und der Hohe des Quantisierungsschrittes ab.
Fiir ausreichend feine Quantisierungen und hinreichend rauschbehaftete Signale kann das Quan-
tisierungsrauschen als additiver gleichverteilter weifier Rauschprozess modelliert werden |36, S.
213](48, S. 193ff.]. Fiir die Abschétzung des maximalen SNR in dieser Arbeit soll dieses Modell
geniigen.

Der ADU liefere Signale mit einer Wortldnge von A Bit. Inklusive des Vorzeichenbits resultiert
die Rauschleistung aus der Varianz des Rauschprozesses aus der Quantisierung Q. = 2~ (AU,
zu

2 —2(A-1) 2
2 Qsc _ 2 USC
=9 = B , (3.68)

Oy

wobei sich der Faktor % aus der Varianz der Gleichverteilung ergibt [45, S. 689]. Die Leistung
des Nutzsignals o2 ergibt sich als Quadrat seines Effektivwerts 0. Das SNR o entspricht dem
Verhéltnis der Leistungen von Nutzsignal und Rauschprozess und wird in der Regel logarithmisch
in dB ausgedriickt (vgl. [48, S. 196ff.]):

052 \/ﬁgs
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Unter Anwendung der Logarithmusgesetze ldsst sich dieser Term weiter auflésen, sodass Kon-
stanten herausgezogen werden kénnen:

0~ (10,79 +6,02 (A —1) —20log;, (Iisc>> dB. (3.70)
S
An dieser Stelle sei erwéhnt, dass sich diese Gleichung in andere gingige Darstellungen wie
beispielsweise in [177] umrechnen lésst, sofern die dort getroffenen Annahmen und Notationen
entsprechend beriicksichtigt werden. Gerne wird beispielsweise das Vorzeichenbit nicht mit be-
trachtet, wodurch sich die Konstante 10,79 in GIl. 3.70 verringert.

Da es sich beim Quantisierungsrauschen um einen weiflen Rauschprozess handelt, ist seine
Rauschleistungsdichte iiber das gesamte Spektrum des digitalen Signals anndhernd konstant.
Die Rauschleistung ist gemafs Gl. 3.68 allerdings ausschlieflich von der Quantisierung selbst
abhéngig. Damit wird die Rauschleistung bei héherer Abtastrate iiber einen weiteren Frequenz-
bereich gespreizt und die Rauschleistungsdichte nimmt dementsprechend ab. Mit einer héheren
Abtastrate kann das SNR also weiter verbessert werden. Bei anschliefiender Unterabtastung muss
darauf geachtet werden, dass eine entsprechende digitale Tiefpassfilterung erfolgt, damit sich die
Rauschleistung auf den hoheren Frequenzen durch die Unterabtastung nicht in den Nutzfre-
quenzbereich hereinfaltet und das SNR wieder verschlechtert. Dieser Vorgang der Uberabtas-
tung verbessert das SNR im Idealfall um etwa 3 dB pro Verdopplung der Abtastrate oder anders
ausgedriickt: Eine Vervierfachung der Abtastrate entspricht dem Zugewinn eines Bits an ADU-
Auflosung [48, S. 201ff.]. Die in [177| gewéhlte Darstellung stellt den idealen SNR-Zugewinn als
Funktion der Nutzsignalbandbreite f;, und der Abtastrate dar. Durch Einsetzen dieser in Gl. 3.70
lasst sich die SNR-Abschétzung wie folgt schreiben:

oR (10,79 +6,02 (A — 1) — 201og;, <USC> + 10logyq <f3n>> dB. (3.71)
1 21y,

Es lassen sich also eindeutig Parameter ausmachen, die das SNR verbessern bzw. verschlech-
tern. Wihrend jedes zusétzliche Bit an ADU-Auflésung das SNR um etwa 6,02 dB verbessert,
wird es mit zunehmendem Verhéltnis von maximaler Eingangsspannung Ug. zum Effektivwert
des Nutzsignals og schlechter. Soll der ADU-Eingang voll ausgesteuert werden, entspricht die-
ses Verhéltnis dem Crest-Faktor ¢, der zugrundeliegenden Schwingungsform. Bei sinusférmigen
Kurvenformen verschlechtert sich das SNR daher um etwa -3dB. Daher wird dieses Verhéltnis
ersetzt durch das Produkt aus Crest-Faktor ¢, und einem Sicherheitsfaktor s¢ > 1, mit dem eine
Reserve im Wertebereich des ADU dimensioniert werden kann, um Clippling zu vermeiden:

o R <10,79 + 6,02 (A —1) — 201og;, (crs) + 101og;, (;SE;)) dB. (3.72)
Die potentiellen Gewinne durch Uberabtastung werden den Verlusten durch Crest-Faktor und Si-
cherheitsfaktor in Abb. 3.11 gegeniibergestellt. Wird davon ausgegangen, dass die Grundschwin-
gung der Netzspannung im Vergleich zu den Harmonischen signifikant grofer ist, lasst sich eine
annahernd sinusférmige Kurvenform, also ¢, ~ v/2 annehmen. Bei einem Sicherheitsfaktor von
st = 1,5 ergibt sich dann bereits ein Verlust von etwa 6,5dB.
Im Falle von Messungen der Spannungsqualitdt tut sich hier ein weiteres Spannungsfeld auf:
Einerseits sollen die ADUs gut ausgesteuert werden, andererseits muss geniigend Messbereichs-
reserve vorhanden sein, um eventuelle Spriinge nach oben abzufangen. Bei der Netzspannung
darf diese in Niederspannungsnetzen im Normalbetrieb um +10 % um den Nennwert schwanken,
bevor iiberhaupt eine Uberhohung oder Unterspannung erreicht ist [N8, Kap. 4.2.2.1], weshalb
ein Sicherheitsfaktor von mindestens s¢ = 1,5 empfehlenswert ist.
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Abb. 3.11: a) SNR-Verlust in Abhéngigkeit des Sicherheitsfaktors s¢ und des Crest-Faktors einer Sinus-

(c; = v/2) und Dreiecksschwingung (¢, = v/3). b) SNR-Gewinn durch Uberabtastung fiir
verschiedene Abtastraten bei einer Nutzsignalbandbreite von f;, = 50 Hz.

Fir Stromsignale ist die Abschétzung der Aussteuerung bei Unkenntnis der zu erwarten-
den Strome noch schwieriger, da sich sowohl die Kurvenformen als auch die Effektivwerte zwi-
schen verschiedenen Geraten und Betriebszusténden stark verdndern konnen. Dennoch sollten die
Stromkanéle mindestens bis zum Nennstrom des zu untersuchenden Geréts ausgelegt sein. Nicht
berticksichtigt werden hier die Einfliisse der Messwandler, die aufgrund ihrer integrierenden oder
differenzierenden Eigenschaften zuséatzliche Anforderungen an die Messbereichsauslegung stellen
kénnen, wie es beispielsweise bei Rogowski-Spulen der Fall ist (vgl. Kapitel 2.7.2).

Festlegung der Abtastrate

Je hoher die Abtastrate wird, desto besser wird auch der SNR-Zugewinn, wobei jede Verdopplung
mit einer signifikanten Zunahme der Rechenleistung bei spiteren Implementierungen einhergeht.
Nach obigen Uberlegungen wird fiir die Spannungsmessung ein Sicherheitsfaktor von s¢ = 1,5
festgelegt. Wird der Eingangswertebereich des ADU entsprechend auf den Messwandler abge-
stimmt, ist bei Abweichungen von der sinusférmigen Kurvenform sowie Spannungsiiberhéhungen
ausreichend Reserve im Messbereich des ADU vorhanden. Die Verbesserung des SNR um et-
wa 3dB bei Verdopplung der Abtastrate ist bis 20 MSa/s gerechtfertigt, sodass im Folgenden
fsn = 20 MSa/s fiir das System festgelegt wird. Geméaf Gl. 3.66 ergibt sich damit A = 18.

3.4.4 Auslegung der TP;-Filterstufe

Die Anforderungen an die TP;i-Filterstufe geméfs Kapitel 3.2.3 lassen sowohl die Verwendung
von rekursiven als auch nicht-rekursiven Filtern zu. Aufgrund der Abtastrate von fs, = 20 MSa/s
muss diese Entscheidung auch unter Berticksichtigung des Implementierungsaufwandes und der
zur Verfiigung stehenden Hardware erfolgen. Das PQMS soll im ersten Schritt als echtzeitfdhiges
System auf einem Labor-Rechner ausgefiihrt werden kénnen, spezialisierte Hardware wie digitale
Signalprozessoren (DSPs) oder gar FPGAs stehen erst in spéteren Schritten an. In Anbetracht
dessen ist jede Reduktion von Multiplikationen und Additionen pro Abtastwert von Vorteil.

Verwendung nicht-rekursiver Filter

Durch ihren linearen Phasengang und damit konstante Gruppenlaufzeit stellen nicht-rekursive
Filter das Optimum hinsichtlich der Verzerrungsfreiheit im Durchlassbereich dar. Der Term Argq
gemaf Gl. 3.14 wird hierbei sicher null. Andererseits stellen diese den héchsten Implementierungs-
aufwand dar: Ein nicht-rekursives Filter ungerader Ordnung Ng, kann aufgrund seiner symmetri-
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schen Impulsantwort mit (Ng, + 1) /2 Multiplikationen und Ng, Additionen unter Verwendung
von Ny, Speicherstellen implementiert werden. Beim Entwurf eines den in Abb. 3.4 dargestellten
Anforderungen hinsichtlich Durchlass- und Sperrbereich entsprechenden Filters mit minimaler
Ordnung unter Verwendung des Equiripple-Verfahrens (vgl. Kapitel 3.4.5) betrégt die minimale
Filterordnung Ng, = 17. Dieses so entworfene Filter wird in Abb. 3.12 unter der Bezeichnung
EQR mit seinen Eigenschaften gezeigt. Im Durchlassbereich zeichnen sich diese Filter durch eine
geringe Abweichung von der 0 dB-Linie aus. Sie fallen bis zur Sperrgrenze €} ab, kurz nach der
sie die erste Nullstelle haben. Im Sperrbereich wird das Unterschreiten der Sperrdampfung dg
durch entsprechend platzierte weitere Nullstellen sichergestellt.

Verwendung rekursiver Filter

Rekursive Filter konnen im Vergleich zu nicht-rekursiven Filtern in der Regel effizienter imple-
mentiert werden [48, S. 510ff.], da sie mit weniger Speicherstellen und Additionen auskommen.
Sie konnen direkt als konsekutive Blocke in der Direktform I bzw. II (DFI bzw. DFII) iiber
entsprechende MATLAB-Funktionen entworfen werden (vgl. [48, S. 354ff.]). Die im Folgenden
verwendeten Entwurfsmethoden basieren alle auf der Uberfithrung der Anforderungen an das dis-
krete Filter in ein normiertes, kontinuierliches Tiefpasssystem, auf das dann die Methoden des
kontinuierlichen Filterentwurfs nach Tschebyscheff oder Cauer angewendet werden (vgl. [59, S.
1551f.]). Nachfolgend werden Filterentwiirfe betrachtet, die die in Kapitel 3.2.3 formulierten Be-
dingungen mit minimaler Ordnung erfiillen. Diese Entwiirfe sind mit ihren Eigenschaften eben-
falls in Abb. 3.12 dargestellt. Der Unterschied in den Verfahren liegt in dem Bereich, in dem
die Tschebyscheff-Approximation erfolgt, was sowohl im Durchlassbereich (Tschebyscheff I), im
Sperrbereich (Tschebyscheff II) oder beiden Bereichen (Cauer- bzw. elliptische Filter) erfolgen
kann (vgl. [59, S. 1961F.|[48, S. 460ft.]).

Allen Filterentwiirfen gemein ist, dass sie die Bedingungen mit der Ordnung Ny, = 4 erfiillen
und somit jeweils als zwei kaskadierte DFII-Blécke implementiert werden kénnen. Damit ergeben
sich 2Nj;r + 1 Multiplikationen und 2Nj;,; Additionen unter Verwendung von Ny, Speicherstellen.

Vergleich der Filtertypen

Die Anzahl der Multiplikationen entspricht somit genau der des entworfenen nicht-rekursiven
Filters, wahrend sich die Anzahl der Additionen mehr als halbiert. Der Implementierungsauf-
wand ist bei den rekursiven Filtern demnach nicht unerheblich geringer, weshalb die Wahl im
Folgenden auf ein Filter rekursiven Typs fallt. Unter den vorgestellten Filterentwiirfen zeigen
diejenigen vom Typ Tschebyscheff II und Cauer mit genauer Einhaltung der Sperrbereichsdamp-
fung die geringsten Gruppenlaufzeitunterschiede im Durchlassbereich, allerdings sind diese bei
allen Filtern weit unterhalb von 0,5 Abtastwerten und werden daher als vernachléssigbar ange-
sehen. Das Filter vom Typ Tschebyscheff I mit genauer Einhaltung der Sperrbereichsddmpfung
zeigt im Durchlassbereich besonders niedrige Abweichungen von der 0dB-Linie und fallt auch
nach der Sperrfrequenz 25 weiter ab, weshalb die Wahl auf dieses Filter fallt.

Samtliche in dieser Arbeit verwendeten Filter aller Stufen werden mit ihren Koeffizienten und
Polstellen-Nullstellen-Diagrammen in Anhang E genau spezifiziert.

3.4.5 Auslegung des MFEU-Takts, der TPK- und TP¢-Stufen

Der MFEU-Takt wird iiber den Auslegungsparameter v bestimmt, die auf die Grundschwingung
bezogene Abtastrate betrdgt somit 2 Spc. Um das System hinsichtlich Geschwindigkeit und
Robustheit zu optimieren, sind verschiedene Gesichtspunkte zu betrachten. Da rekursive Filter
keine konstante Gruppenlaufzeit aufweisen und nicht linearphasig sind, wird fiir den Entwurf der
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Abb. 3.12: Entwiirfe verschiedener Tiefpassfilter fiir die TP;-Stufe. a) Betragsfrequenzginge bis zur hal-
ben Abtastrate w, b) Betrachtung im Durchlassbereich (blaue Fliche), ¢) Gruppenlaufzeit
Tg (€2) im Durchlassbereich, d) Argq fiir verschiedene Filterentwiirfe (TI/TII: Tschebyscheft
I/I1, C: Cauer, EQR: Equiripple, DB: Durchlassbereich, SB: Sperrbereich, SDB: Sperr- und
Durchlassbereich).

TPK-Stufe auf nicht-rekursive Filter zuriickgegriffen. Damit kann eine konstante Gruppenlaufzeit
und eine lineare Phase sichergestellt werden.

Absolute untere Auslegungsgrenzen

Entsprechend Kapitel 3.2.5 wird fiir jede Kaskadenstufe ein den Bedingungen in Gl. 3.27 und
Gl. 3.28 entsprechendes Halbbandfilter entworfen. Der Ubergangsbereich zwischen Durchlass-
und Sperrbereich wird mit jeder Unterabtastung schmaler. Bei v = 1 fallen das Ende des Durch-
lassbereichs und der Beginn des Sperrbereichs bei 7/2 genau aufeinander, dementsprechend muss
v > 1 sein. Dies erscheint logisch, da die Grundschwingung ansonsten genau auf die Nyquist-
Frequenz fallen wiirde. Wird mit einem iiblichen Verfahren zum Entwurf nicht-rekursiver Halb-
bandfilter der minimalen Filtergrad Ngy (v) in Abhéngigkeit von v ermittelt, so ergibt sich das
in Abb. 3.13a dargestellte Bild. Hier wurde Ngy (v) mit der MATLAB-Implementierung des
Equiripple-Verfahrens gemaf [48, S. 491ff.|[174] ermittelt. Es ist davon auszugehen, dass andere
Entwurfsverfahren fiir nichtrekursive Filter dhnliche Ergebnisse liefern.

Periodizitédt der Filterfrequenzginge

Das Ziel hinter der Formulierung weiterer Bedingungen in Bezug auf das TPgFilter geméf
Gl. 3.38 war eine verbesserte Ddmpfung von Zwischenharmonischen niedriger harmonischer Ord-
nung. Da es sich um ein zeitdiskretes System handelt, wohnt ihm zwangsweise ein periodisches
Spektrum inne, sodass sich fiir abnehmende Werte von v zunehmend der bereits bei den Fens-
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terfunktionen in Kapitel 2.6.1 festgestellte Effekt der Uberlagerung benachbarter Fensterkerne
feststellen lésst. Dies reduziert die Dampfung auf den Nebenkeulen, was fiir kleine v durchaus
Verschlechterungen von mehreren dB bedeuten kann. Um dies zu veranschaulichen, wird die
Dampfung AH (v) an einer beliebigen Frequenz €y und den fiir ein gegebenes v berechneten
Filterfrequenzgang wie folgt berechnet:

eIt
AH (v) = 20log, (‘HEP; EQ) ) ')

Hierbei stellt H,q (©2) den Frequenzgang der kontinuierlichen Fensterfunktion dar, die diesem
Effekt nicht unterliegt. Abb. 3.13b zeigt diesen Sachverhalt fiir die drei diskutierten Filter bei
der 2,4-fachen Frequenz der Grundschwingung. Wie erwartet, wird der Einfluss des periodischen
Spektrums mit zunehmenden Werten von v vernachlédssigbar. Interessant ist die Verbesserung
der Dampfung des von-Hann-Filters bei v = 4, wo sich durch die komplexe Uberlagerung der
Fensterkerne Real- und Imaginarteile derart aufsummieren, dass sich der Betrag reduziert. Es
lasst sich jedoch feststellen, dass die Periodizitdt der Frequenzgénge fiir v > 6 vernachléssigbar
wird.

(3.73)

Q=C%.

Gesamtgruppenlaufzeit aller Filter

Ferner gilt es die Gruppenlaufzeit der TPK-Stufe und des finalen Tiefpassfilters TP¢ geméf ihrer
Beschreibung in Kapitel 3.2.5 bzw. Kapitel 3.3.3 zu diskutieren. Die Gruppenlaufzeit eines nicht-
rekursiven Filters ist {iber der Frequenz konstant und betrigt die Hélfte der Filterordnung [59, S.
10]. Sei Ngf die Ordnung des Filters der TP¢-Stufe in Abhéngigkeit der verwendeten Filterfunk-
tion. Bezogen auf die Anzahl der Abtastwerte einer Grundperiode lasst sich die Gruppenlaufzeit
der TP¢-Stufe 7¢ () wie folgt schreiben:

1
3 flir Mittelwertfilter

. Nor 1~ Ny . .

7t (v) = 5 ov T oouil T 1—- T fiir von-Hann-Filter (3.74)
1 flir Hamming-Filter.

Waihrend die Gruppenlaufzeit fiir das Mittelwertfilter und das Hamming-Filter konstant sind,
nimmt sie mit abnehmenden Werten von v beim von-Hann-Filter ab. Es ldsst sich auch die
Gruppenlaufzeit der Filterkaskade bestimmen, die fiir kleinere v aufgrund der héheren Zahl von
Kaskadenstufen hoher wird. Diese ergibt sich aus der minimalen Filterordnung Ny, (v) fiir jedes
Filter der Kaskade. Da das letzte Filter der Kaskade auf dem Takt v + 1 14uft, muss zur Berech-
nung der Laufzeit bezogen auf eine Periode mit diesem Takt dividiert werden. Dabei haben die
Filter auf hoheren Kaskadenstufen ein entsprechend ihrer Abtastrate um eine Zweierpotenz klei-
nere Laufzeit verglichen mit dem Takt des letzten Filters. Es ergibt sich fiir die Gruppenlaufzeit
der Kaskade:

n—v
N —
A (v) zzif‘“ (5 gkl Zme — )2 Ht (3.75)
=1

Abb. 3.13c zeigt die beiden Gruppenlaufzeiten fiir verschiedene v sowie fiir die drei Filterty-
pen. Die Gesamtgruppenlaufzeit der Filterkaskade bis zum Takt der MFEU in Vielfachen einer
Grundperiode kann durch Addition dieser beiden Grofien berechnet werden:
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3.4 Dimensionierung

Tmfeu (V) = 7k (V) + 71 (v) . (3.76)

Sie ist in Abb. 3.13d dargestellt. Offensichtlich iiberwiegt fiir kleine v der Einfluss der héheren
minimalen Filterordnung. Fiir v > 5 wird der Einfluss der Kaskade vernachléssigbar und die
Gruppenlaufzeit der TP¢-Stufe {iberwiegt.
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Abb. 3.13: Uberlegungen zur Auslegung des MFEU-Takts v. a) Minimale Filterordnung Ng,, (v) fiir die
Halbbandfilter geméf Gl. 3.27 und Gl. 3.28. b) Verringerung der Dampfung des Filters an
einer exemplarischen Frequenz )y = 2,2,%71' durch Uberlagerung der periodischen Spektren. c)
Gruppenlaufzeiten der Filterkaskade 7y () sowie der finalen Filterstufe 7¢ (v). d) Gesamtgrup-
penlaufzeit der MFEU 7,504 (V).

Es lasst sich also feststellen, dass eine Reduktion des MFEU-Takts fiir v > 5 nur minimalen Ein-
fluss auf die Laufzeit des Systems sowie die Ddmpfung von Zwischenharmonischen hat. Da in der
MFEU lediglich die Grundschwingung von Interesse ist, ist eine moglichst hohe Unterabtastung
hinnehmbar. Je kleiner v gewéhlt wird, desto weniger Berechnungsaufwand kosten die komplexe
Frequenzmischung sowie die Frequenzregelung pro Grundperiode. Bei v = 5 ist der negative
Einfluss der spektralen Periodizitét gegeniiber hoheren Werten vernachléssigbar. Deshalb wird
im Folgenden

v=>5 (3.77)

festgelegt. Aufgrund seiner im Vergleich zu den anderen Filtern guten Dampfungseigenschaften
wird das von-Hann-Filter fiir die TP¢-Stufe verwendet.

81



3 Messverfahren

3.4.6 Auswahl des Interpolationsverfahrens

Fiir die Unterabtastung des Ausgangssignals der TPp-Stufe wug, [ng] auf den Takt des Inter-
polators wurde in Kapitel 3.2.4 ein noch zu bestimmendes Interpolationsverfahren verwendet.
Das Interpolationsgewicht A; gibt den Abstand des zu berechnenden interpolierten Werts zwi-
schen zwei dquidistant abgetasteten Werten auf der ADU-Zeitbasis mit den Indices ny j [n)] und
nak [na] + 1 an.

Anforderungen

Im eingeschwungenen Zustand ist das Ziel dieser Interpolationsaufgabe die Uberfiihrung einer
dquidistant abgetasteten Wertefolge in eine nicht notwendigerweise dquidistant abgetastete Folge
mit niedrigerer Abtastrate. Dies stellt eine Anderung der Abtastrate im Vergleich zu der des ADU
um einen Faktor

¢ €[0,5;1] (3.78)

dar, es handelt sich also um eine Unterabtastung. Dieser Faktor entspricht dem Verhéltnis der
Abtastrate am Interpolator zu derjenigen des ADU. Mit GI. 3.33 ergibt er sich damit zu

_Peln] 1 (3.79)
s T [nl/] s

und ist damit ausschlieflich vom Zielabtastintervall des Interpolators T; [n,| abhéngig, das sei-

nerseits direkt aus der Stellgrofse des Reglerausgangs berechnet wird. Damit ist ¢ € R zunéchst

irrational. Das Interpolationsverfahren soll auch so implementiert werden kénnen, dass ¢ das in

GL. 3.78 definierte Intervall auch kurzzeitig verlassen kann, was wahrend des Einschwingprozesses

des Systems nach Start der Messung nétig ist.

S

Da das System in Echtzeit lauffihig sein soll, muss das Interpolationsverfahren kausal sein - es
diirfen nur der aktuelle sowie vergangene Abtastwerte zur Berechnung des Ausgabewerts verwen-
det werden. Durch die Anforderung der Echtzeitfahigkeit ergibt sich zusétzlich die Notwendigkeit,
das Verfahren effizient implementieren zu kénnen. Da im ersten Schritt des Prototypenbaus kei-
ne spezialisierten FPGAs oder DSP-Prozessoren zur Verfligung stehen, kommt diesem Punkt im
Rahmen dieser Arbeit eine besondere Bedeutung zu. Die Signalverarbeitung geméifs der vorhe-
rigen Kapitel bei einer Abtastrate von fg, = 20 MSa/s auf mehreren parallelen Kanélen stellen
fiir einen gewdhnlichen Prozessor einen erheblichen Berechnungsaufwand dar, weshalb jede Ein-
sparung arithmetischer Operationen fiir die Implementierung im Laborprototypen vorteilhaft
ist.

In Frage kommende Verfahren

Die in Kapitel 2.7.8 beschriebenen Interpolationsverfahren, die auf geschickter Kopplung von
Uber- und Unterabtastung basieren, kommen aus zwei Griinden zur Anwendung im PQMS nicht
in Frage: Zum einen konnen sie lediglich rationale Abtastratendnderungen ¢ € Q abbilden, wih-
rend sich der Unterabtastfaktor ¢ € R geméaft Gl. 3.79 als Element der Menge der reellen Zahlen
darstellt, demnach nicht notwendigerweise rational ist. In der spateren Implementierung wird ¢
zwingend als rationale Zahl angendhert, da der Wertebereich der digitalen Signale beschrankt ist.
Bei den angesprochenen Verfahren wiirde dies aufgrund der notwendigen feinen Quantisierung
des Abtastintervalls T} [n,] jedoch zu groken Werten fiir die Uber- und Unterabtastfaktoren ¢, &,
nach GI. 2.97 fithren. Dies wiederum hétte ineffiziente Implementierungen aufgrund der komple-
xen Strukturen zur Folge. Weiterhin &dndert sich das Ausgabeintervall am Interpolator T; [n,| mit
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jeder Iteration der MFEU, sodass sich fiir alle 22~ Werte am Interpolatorausgang eine neue,
nicht vorhersagbare Konfiguration dieses Systems ergébe.

Aus diesem Grund muss ein konventionelles numerisches Interpolationsverfahren gewahlt wer-
den. Die Spline-Interpolation scheidet ebenfalls aus. Die abschnittsweise Definition der Spline-
polynome wiirde bedeuten, dass fiir jeden neu einkommenden Abtastwert am Interpolatorein-
gang ein neuer Satz von Polynomkoeffizienten berechnet werden miisste. Bei der Anwendung
der Lagrange-Interpolation mit einem gegebenen Grad N + 1 geméaft Gl. 2.96 ergeben sich die
Koeffizienten A (k, i) als Funktionen des Interpolationsgewichts A, das sich bei geméfs Gl. 3.17
ebenfalls fiir jeden neuen Wert des Ausgangstakts am Interpolator dndert. Bei Betrachtung der
Losungen der Lagrange-Koeffizienten bis zum fiinften Grad nimmt der Berechnungsaufwand qua-
dratisch mit dem Grad zu [172, S. 879|. Beztiglich der Kausalitat des Systems ergibt sich zudem,
dass der berechnete Ausgabewert bei Interpolationen héheren Grades mehrere Abtastwerte hin-
ter dem aktuellsten Eingangswert am Interpolatoreingang liegt, was sich in einer zuséatzlichen
Systemtréigheit manifestieren wiirde.

Implementierung des gewihlten Verfahrens

Um diese Trégheit sowie den Berechnungsaufwand fiir den Laborprototypen gering zu halten,
wird daher fiir das PQMS die Lagrange-Interpolation zweiten Grades verwendet. Der Platzhalter
in Gl. 3.18 kann damit durch folgende Berechnung ersetzt werden:

Uiy [n)\} = Uty [n)\7k [TL/\H (1 — )\i) =+ Uty [n)“k [n,\] + 1] A (3.80)

Eine Abschétzung des durch die Interpolation entstehenden Fehlers im Signal wird in Kapitel 4.2
getroffen.

3.4.7 Parametrierung des Phasenreglers

Zur Parametrisierung des Reglers wird zunéchst die Regelstrecke bei gedffnetem Regelkreis be-
trachtet. Wird die Stellgrofe y. [n, + 1] geéndert, dndert sich das Ausgabeintervall des Interpola-
tors T} [n,, + 1]. Ist die Anderung positiv, so wird dieses Abtastintervall gréfer. Dementsprechend
sinkt die Abtastrate im gesamten System ab dem Interpolator. Unter der Annahme, dass fs = fqy,
lasst sich der Takt der MFEU mit Gl. 3.33 und GI. 3.51 auf eine absolute Abtastrate von
oV 2V—>\

= = 3.81

PT[n,] (14 e ) T (351
umrechnen. Liegt am Systemeingang ein ideales monofrequentes Signal mit nominaler Netzfre-
quenz f, an, ist y.[n,] = 0, das Abtastintervall am Interpolator entspricht also genau Tjp und
die Abtastrate der MFEU ergibt sich zu

fom 0] =27 fe [n,]

2V—A
Tio

fsmO = (382)
Bei einer plotzlichen Anderung auf einen konstanten Wert von . [n,] # 0 aus diesem Zustand
heraus dndert sich die Abtastrate am Interpolator und damit auch der Takt der MFEU geméfs
GI. 3.81. Damit entsteht ein zeitlich fortschreitender Phasenfehler in der Regelgrofse, die die Pha-
senlage des Signals X [n,] ist. Dessen Steigung héngt vom Verhéltnis dieser beiden Abtastraten
ab. Es lasst sich schreiben:

g { Ko+ 10} - o {Kpl} = 5 (1= 0 ) =Tl ey
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Es wird offensichtlich, dass dieser Phasenfehler konstant mit der Zeit fortschreitet und sich nicht
an einem stationéren Arbeitspunkt einschwingt. Es handelt sich hierbei im regelungstechnischen
Sinne um eine Regelstrecke ohne Ausgleich (vgl. [178, S. 52ff.]). Der Integrierbeiwert dieser Re-
gelstrecke berechnet sich durch Division der Steigung der Regelgrofsenénderung mit dem Stell-
grofensprung. Wird der Term Gl. 3.83 durch die Anderung der Stellgroe dividiert, ergibt sich
der Integrierbeiwert als Rotationskonstante des MFEU-Taktes:

27
=5
Zur Bestimmung geeigneter Regelparameter fehlt noch die charakteristische Verzugszeit der Re-
gelstrecke. Diese ergibt sich aus den Verzogerungen der Filter entlang der Regelstrecke, entspricht
also der Gesamtgruppenlaufzeit 7infey (¥). Da aufgrund des variablen Takts keine absoluten Zei-

ten ermittelt werden koénnen, wird diese Zeitkonstante auf die Anzahl der Abtastwerte im Takt
der MFEU bezogen und ergibt sich zu

Kj (3.84)

Tu = Tmfeu (V) 2". (3.85)

Ermittlung der Regelparameter

Damit kénnen die Regelparameter nach den Einstellregeln nach Chien, Hrones und Reswick
ermittelt werden, wobei die Bezugsgrofse ein einzelner Abtastwert anstatt einer absoluten Zeit-
dauer ist. Die Einstellregeln fiir Storungsverhalten ohne Uberschwingen zeigen gute Resultate
(vgl. [178, S. 114]), sodass sich folgende Konstanten ergeben:

0,95

K = .
PID = (3.86)
o = 2,47, (3.87)
Ty = 0,427,. (3.88)

Die oben eingefiihrten Kennwerte der geéffneten Regelstrecke bei Sprung der Stellgréfse werden
in Abb. 3.14 beispielhaft fiir y. [n,] = 0,1 dargestellt.

1 I
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Abb. 3.14: Darstellung der Kennwerte der gedffneten Regelstrecke. Das System ist fiir n,, < 0 vollsténdig
synchron, bei n,, = 0 springt die Stellgrofe auf y. [n,] = 0,1.

Die Verzugszeit der Regelstrecke ist bei gegebener Systemkonfiguration konstant bezogen auf den
MFEU-Takt. Bei steigender Netzfrequenz wird das System in einer absoluten Zeitbasis schneller
reagieren, da sich der MFEU-Takt proportional zur Netzfrequenz erhoht.
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Obige Herleitung zur Bestimmung der Regelparameter erfolgt anhand der einphasigen Konfi-
guration. Fiir die dreiphasige Regelung kénnen die gleichen Regelparameter verwendet werden,
da sich die beiden Algorithmen ausschlieklich durch die Ermittlung der symmetrischen Kompo-
nenten unterscheiden, wodurch die Tragheit des Systems nicht beeinflusst wird. In den Imple-
mentierungen wird die Regelung nach Beginn der Messung erst ab einem Index von n, > 2v*!
eingeschaltet, also nachdem zwei Perioden vergangen sind. Damit wird sichergestellt, dass die
Speicherstellen der Filter vollstédndig initialisiert sind.
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3.5 Ermittlung und Kompensation der Abtastratenabweichung

Der Inhalt dieses Kapitels ist Gegenstand der Eigenveroffentlichung [C7]. Geméfs Kapitel 3.2.2
wird bei der Abtastung der analogen Signale am ADU davon ausgegangen, dass sich eine von der
nominalen Abtastrate fy, abweichende echte Abtastrate fs einstellt. Die Grofse dieser Abweichung
héngt von der Giite des fiir die Erzeugung des Abtasttakts verwendeten Oszillators ab. Als Mafs
fiir diese Abweichung wird die normierte Abtastratenabweichung (AtRA) d € R eingefiihrt:

d= ?fs. (3.89)

Dieses Mafs ist eine Standardangabe in den Datenbléttern von ADUs mit integriertem Oszillator
und wird in der Regel in der Einheit ppm (engl. Parts per Million) angegeben. Eine einheitliche
Bezeichnung ist fiir diese Grofe indes nicht definiert. Je nach Giite des Taktgenerators einer
ADU-Lo6sung kann die AtRA ab Werk im Bereich zweistelliger ppm-Werte liegen. Durch Alte-
rungsprozesse kann sich diese mit der Zeit weiter verschlechtern. Beispielsweise wird fiir den in
der spéteren Implementierung verwendeten ADU ein Bereich von |d| < 20ppm ab Werk mit
einer zuléssigen Verschlechterung von 5 ppm/Jahr durch Alterung angegeben [179].

3.5.1 Einfluss auf die Frequenz- und RoCoF-Messung

Fiir die Giite der Phasenregelung und damit die Abtastrate der zur Spannungsqualitétsanalyse
verwendeten Ausgabedaten im PQMS-Algorithmus ist diese Abweichung nicht weiter relevant,
solange sie sich in einem Bereich bewegt, der den Arbeitsbereich des Interpolators nicht ver-
lasst. Je nach Auspragung fillt sie aber bei der Berechnung der zeitbezogenen Groéfsen Frequenz
und RoCoF ins Gewicht. Hier stellt sie einen relevanten systematischen Fehler dar, den es zu
kompensieren gilt. Lauft der ADU zu schnell, wird die Phasenregelung die Abtastrate am In-
terpolatorausgang T; [n, | entsprechend erhéhen, um die Synchronizitit aufrechtzuerhalten. Eine
Erhéhung von T; [n,] bedeutet geméf Gl. 3.33 eine Verringerung der Frequenzschitzung fe [n,].
Diese Anderung ist proportional zur AtRA. Bei Kenntnis ihres Wertes d kann daher eine korri-
gierte Netzfrequenzschitzung fec [n,] berechnet werden:

fsn + A

fSIl

Jec [nu] = fe [nu] = fe [nu] (1 + d) . (390)

Da die Berechnung des RoCoF auf der Frequenzschétzung basiert, sollte hierfiir fo. [n,] verwendet
werden. Geméf dieser Gleichung ergibt sich fiir d = 20 ppm im Arbeitsbereich des PQMS bereits
ein Frequenzschatzfehler von etwa 1 mHz.

3.5.2 Anforderungen an das Kalibriersignal

Eine Ermittlung der AtRA kann nur bei Zufuhr eines externen periodischen Kalibriersignals
erfolgen, das eine wesentlich héhere Frequenzstabilitit und -genauigkeit als der verwendete ADU
aufweist. Hier bieten sich entweder hochgenaue, ofenbeheizte Quarzkristallgeneratoren an [180],
oder Systeme mit externer Zeitreferenz [N28, Kap. B.3]. Ferner sollte das Signal innerhalb seiner
Periode moglichst steile Flanken aufweisen, um Fehlzdhlungen zu vermeiden. Rechtecksignale
eignen sich in besonderem Mafe hierfiir. Die Frequenz des Kalibriersignals wird im folgenden
mit f, bezeichnet.
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3.5.3 Ermittlung des Flankenabstands

Der ADU taste auf allen verwendeten Kanélen mit der gleichen, jedoch noch unbekannten Ab-
tastrate fs ab. Auf dem Kanal ¢, auf dem das Kalibriersignal anliegt, wird dann das diskrete
Kalibriersignal

Uac [Mk] = uc [nk] + €c [Nk (3.91)

abgetastet, das aus dem Kalibriersignal u. [ng] und einem additiven Rauschterm e. [nx] besteht.
Es wird ein Spannungsgrenzwert Ug, € R festgelegt, bei dessen Uberschreiten eine steigen-
de Flanke gezdhlt wird. Dieser Wert sollte, ebenso wie Amplitude des Kalibriersignals, derart
gewéhlt werden, dass der Rauschterm e. [ng] moglichst vernachléssigt werden kann. Eine Auf-
steigende Flanke im Signal ug. [ng] wird dann gezéhlt, wenn fiir zwei aufeinanderfolgende Ab-
tastwerte gilt:

Uae [N +1] > Ugw  und  uae (i) < Ugw. (3.92)

In dem Fall wird der Flankenzéhler Ny € NU {0} um 1 erhoht und der Index ny, [Nf] = ng wird
gespeichert. Fiir alle gezdhlten Flanken Ny kann dann der Flankenabstand

7 [Ni] = e,y [Ng] — g, [N — 1] (3.93)

berechnet werden. Um den Einfluss des Rauschterms e, [ng] weiter zu vermindern, wird die Zah-
lung tiber ein Ausschlussintervall der Lange einer viertel Periode des Kalibriersignals ausgesetzt.
Weiterhin kann aus der nominalen Abtastrate fg, und der Frequenz des Kalibriersignals f. der
nominale Flankenabstand

Iy, = — (3.94)

bestimmt werden. Abb. 3.15 zeigt den Prozess beispielhaft fiir ry, = 10.

4 T T T T T
N =0 N1
_ 6--0--9 0-©-6-0-© 9--0--9
> \ / \  Flankenabstand:
r : ' V10] = 1y — g = 10 ' i
éo \ A'/ | Vj — 1 r,0 — / |
g \ 7] v a
2 O+ \ I \ /o .
c% —O-—ulk] o 0--6 CS | é—Ausschlussgtervgl o @ |
Ugw k0] =38 ?[1] =18
) ! 1 I
0 5 8 10 15 18 20

Zeitindex k

Abb. 3.15: Darstellung der Flankenabstandsbestimmung fiir r, = 10.

3.5.4 Quantisierung

Der berechnete Flankenabstand r [IVf] stellt eine ganzzahlige Differenz dar. Damit wird die Quan-
tisierung der Flankenabstdnde bei Verringerung des Verhéltnisses von nominaler Abtastrate zu
Kalibriersignalfrequenz gréber. Die Quantifizierung der AtRA Qd = ;! lisst sich als Kehrwert
des nominalen Flankenabstandes darstellen. Abb. 3.16 zeigt rn und Qg in Abhingigkeit von f..

87



3 Messverfahren

b)
I b 1.000.000 ppm. =1
¢
é [ 100'ppm 125.000 ppid
= Grenzwert: durch 1 1
23 Abtasttheorem
= [ 12,5 ppm !
5 ol D
1 100 10k 1M 100M 1 100 10k 1M 100M
Frequenz des Kalibriersignals f. [Hz] Frequenz des Kalibriersignals f. [Hz]

fn = 10MSa/s f, =20 MSa/s f;n = 40 MSa/s

fsn = 80 MSa/s

Abb. 3.16: a) Nominaler Flankenabstand r,, und b) Quantisierung der AtRA Qd fiir verschiedene nominale
Abtastraten fg, in Abhéngigkeit der Kalibriersignalfrequenz f..

Auch bei der Ermittlung der Flankenabstinde muss das Abtasttheorem beachtet werden: Es
bedarf mindestens zweier Abtastwerte fiir die Flankenzéhlung, im Bereich bis r, = 8 kann es bei
ungiinstiger Phasenlage jedoch zu Fehlzdhlungen kommen. Weiterhin wird aus der Abbildung
ersichtlich, dass die Quantisierung mit zunehmender Kalibriersignalfrequenz f. gréober wird. Fiir
eine feinere Auflosung der AtRA ist demnach eine einzelne Flankenzéhlung nicht ausreichend
und es muss eine stochastische Analyse der ermittelten Flankenabsténde r [IVf] erfolgen.

3.5.5 Mittelung und Konfidenzintervall

Nachfolgend werden zeitlich unverénderliche, wahre Werte fiir den Flankenabstand und die AtRA
ri,d; € RT angenommen. Diesem Wert soll sich moglichst genau aus den gemessenen Werten
angenahert werden. Im Falle eines konstanten wahren Werts reicht eine Mittelwertbildung aus.
Der Mittelwert iiber alle beobachteten Flankenabsténde r [Ng] ergibt sich zu

Ni—2

n=gg > rlil (3.95)
1=0

wahrend sich die Standardabweichung wie folgt berechnet:

| N2

=\ N3 > (i - )% (3.96)

1=0

Mit steigender Anzahl beobachteter Flankenabsténde Ny — 1 wird die Quantisierung sowohl von
71 als auch oy feiner. Damit lésst sich eine Schétzung fiir die echte Abtastrate fs; berechnen:

Jsie = nife. (3.97)
Damit ergibt sich fiir die AtRA geméfs Gl. 3.9 und Gl. 3.89 zu
. Afs,lt — fon . (Tl - rn) fe
N fSn N fSI‘I .

Das Konfidenzintervall, in dem d; um den wahren Wert herum liegt, soll ermittelt werden. Hierzu
wird zunédchst angenommen, dass die ermittelten Flankenabstéinde einer Normalverteilung mit
dem Mittelwert 7 und der Varianz o/ (N — 1) folgen (vgl. [181, S. 143ff]):

d (3.98)
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r [i] ~N<n, N:’i 1) . (3.99)

Dadurch ergibt sich ein Intervall [ry;7,], in dem der wahre Wert mit einer Wahrscheinlichkeit
von

Pra <m<rmo)=n (3.100)

liegt. Als néchstes wird die standardisierte Zufallsvariable Z eingefiihrt, mit dem die Verteilung
in eine Standardnormalverteilung N (0, 1) iiberfiihrt werden kann:

VNy—1(r —m)

ol '
Damit kann das n-Konfidenzintervall der AtRA K, g aus Gl. 3.100 durch Einsetzen von Gl. 3.101
und Umstellung nach r mit anschliefsender Substitution durch Gl. 3.98 hergeleitet werden, wobei
F (z) € [0;1] die Verteilungsfunktion der Standardnormalverteilung ist:

]F(HTH) g1 F(%) g1
Kn,rl =|"N——F—n+t

Ny—1 VvVN;—1
Wird 1, nach Gl 3.94 aufgelost, so lasst sich die Breite des Konfidenzintervalls e, 4 nach der
Kalibriersignalfrequenz f. und der nominalen Abtastrate fg, umstellen:

2F (HTT]) U]fc
endl = (7 F—-
K fsnyv/Ng — 1
Unter der Annahme, dass alle aufsteigenden Flanken erfasst und gezdhlt werden, so nimmt die
Anzahl der pro Zeiteinheit gezédhlten Flanken Ny proportional zur Kalibriersignalfrequenz f. zu.

In GI. 3.103 steht N¢ im Nenner allerdings unter einer Wurzel. Die Breite des Konfidenzintervalls
ergibt sich dann wie folgt:

7 = (3.101)

(3.102)

(3.103)

end ~ V. (3.104)

Damit ist gezeigt, dass niedrigere Kalibriersignalfrequenzen den wahren Wert der AtRA mit einer
hoheren Sicherheit ermitteln kénnen.

3.5.6 Einschrankung des Messfensters

Bei der Herleitung des Schitzwertes fiir die AtRA r; und der Breite des Konfidenzintervalls e, g
wurde eine zeitlich konstante Abweichung der Abtastrate d (¢) = d angenommen. In diesem Fall
sind obige Annahmen legitim. In der Praxis schwanken die wahren Werte allerdings. Hierbei
spielen vor allem Temperaturédnderungen eine Rolle, sodass sich die AtRA insbesondere wahrend
der Aufwiarmphase des ADUs dndern kann. Um diesem Effekt Rechnung zu tragen, wird eine
Anzahl zu betrachtender Flankenabstidnde N, festgelegt. Mit dieser kann der Mittelungshorizont

nS(Nf):{Nf—l ¥V Np< N, +1 (3.105)

N, vV Ni >Ny +1

definiert werden, der die Anzahl der zu beriicksichtigenden Flankenabsténde angibt. Damit kann
fiir die Kurzzeit-Grofen geschrieben werden:
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= (1Nf) nstvé_lr i+ Ne— 1 — o (ND)], (3.106)

o1 = LS (r[i + Ng— 1 — ng (Ny)] — 110)%, (3.107)
ns (Ng) i—0

dy = (n‘;:“)fc (3.108)

2w (13 o (3.109)

epdk = —— L.
ek fsn \V s (Nf)

Durch die Séttigung im Nenner von Gl. 3.109 héngt die Breite des Konfidenzintervalls ab dem
Uberschreiten von N, beobachteten Flankenabstinden nur noch von der Standardabweichung
und der Kalibriersignalfrequenz f. ab. Es sei hier angemerkt, dass die einfache Mittelung geméf
Gl. 3.105 aufgrund der duberst langsamen Anderung der AtRA verwendet werden kann. Bei
schnelleren Anderungen kénnte auch eine exponentielle Glittung erwogen werden, die aktuelle
Werte hoher gewichtet.
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3.6 Spektrale Spannungsqualitatsanalyse

Mit den konditionierten Spannungs- und Stromdaten auf dem Ausgabetakt p kann nachfolgend
die spektrale Analyse der Spannungsqualitét erfolgen. Im Prototypenstatus wird das System so
implementiert, dass die konditionierten Daten fiir jeden Kanal u, [n,] wihrend der Messung in
Dateien geschrieben werden und die Analyse der Spannungsqualitidt danach - nicht in Echtzeit
- erfolgt. Nach Abschluss der Prototypenphase soll diese Analyse jedoch in Echtzeit erfolgen,
weshalb diese als kausales System ausgelegt wird.

3.6.1 Signalvorbereitung

Ziel der spektralen Re-Orthogonalisierung war das Erreichen der in Gl. 3.1 formulierten Quasi-
Periodzitéat. Damit kann das Signal in volle Perioden zerlegt werden und wird als zweidimensio-
nale Grofe

ug [I,n] = ugy [2M1 + n) (3.110)

dargestellt. Hierbei stellt [ € [0;Nq — 1] den Periodenindex dar, wobei N die Anzahl der aufge-
nommenen Perioden ist. Im spiteren Echtzeitsystem wiirde Ny durch die kontinuierliche Ana-
lyse einkommender Daten besténdig weiter erhoht. Der Index n bildet nur noch das Intervall
n € [0;2* — 1] ab.

Fensterung und Uberlappung

Bei voller Synchronizitdt mit der Netzfrequenz wiirden nur noch Signale mit nicht-ganzzahligem
harmonischen Index h € R\Z spektrale Verzerrungen verursachen. Aufgrund der inhérenten
Fensterung mit dem Rechteckfenster wiirden solche Stérungen allerdings schlecht geddmpft und
noch immer fiir Leck-Effekt sorgen. Mit einer entsprechenden Fensterfunktion kann dies weiter
reduziert werden.

Wie in Kapitel 2.6 erlautert, hat jedes vom Rechteckfenster abweichende Fenster eine Haupt-
keulenbreite mg, > 1. Dadurch stellt sich die in Kapitel 2.5.2 dargestellte Faltung eines diskreten
Spektrums mit dem Dirichlet-Kern als Sonderfall fiir das Rechteck-Fenster dar. Fiir andere Fens-
terfunktionen muss Gl. 2.41 daher erweitert werden und es gilt

N = I_kT()fsmfnJ = kTofsmfn vV keN. (3111)

Das Messfenster muss demnach mindestens mg, Perioden umfassen. Um dennoch fiir jede Grund-
schwingung eine Analyse ausfithren zu kénnen, werden die Messfenster zwar auf mg, erweitert,
wobei sie sich jedoch tberlappen. Da hauptsichlich die harmonischen Signalbestandteile von
Interesse sind, wird die DFT-Lénge auf das notwendige Minimum von 2* Werten durch Aufsum-
mierung von Teilfenstern verkiirzt, ohne das Messfenster einzuschrinken. Die Herleitung dieses
Sachverhalts ist in Anhang B.4 dargestellt. Es ergibt sich fiir jeden Periodenindex I das gefens-
terte Signal

Mgy —1
Uy L] = C D ug [l +4,m]w (2% + n] (3.112)
=0

wobei ¢y, den Korrekturfaktor fiir den Signalenergieverlust durch das Fenster selbst darstellt und
wie folgt berechnet wird:
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-1

2P me, —1
cW:< > w[n]> : (3.113)

n=0

Aus Gl. 3.112 wird ersichtlich, dass diese periodenweise Uberlappung nur mit Fenstern mit ganz-
zahligen mg, € N erfolgen kann. Sie entspricht einer konsekutiven Fensterung geméft Kapitel 2.6.2
mit einem Uberlappungsverhéltnis von

L1
L S (3.114)
men

das nur von my, abhingt und sich fiir grofere mg, dem Wert » = 1 annéhert. Fiir eine effiziente
Implementierung sind hier also Fensterfunktionen mit geringer Hauptkeulenbreite zu wahlen.
Uber die Auswahl und den Einfluss der Fenster auf die Giite der Spektralanalyse wird spéter
eingegangen.

Transformation in den Frequenzbereich

Das zweidimensionale gefensterte und iiberlappte Signal uy, [[, n] wird mittels DFT in den Fre-
quenzbereich transformiert, wobei c,, den Skalierungsfaktor geméfs Gl. 2.19 bereits enthélt:

2H—1
U 1] = > g [l m] 7957, (3.115)
n=0

Damit ergibt sich ein zweidimensionales Spektrum, bei dem der Periodenindex [ eine Zeitachse
und der Frequenzindex m € [—2“_1; on—l 1] das zweiseitige Spektrum der jeweiligen Periode
bis hin zur 2~ !-ten Harmonischen abbilden. Allerdings bildet dieses das unkompensierte Spek-
trum der Messspannung am ADU wu, () ab. Um das Spektrum des Eingangssignals X [, m] zu
berechnen, muss noch mit der Ubertragungsfunktion des jeweiligen Messwandlers H, (s) sowie
dem Einfluss der Filter im PQMS dahin umgerechnet werden:

Kpg (m, Jec [l]) A -
Ez (jzﬂm.fec [”)me [l’ ] ) (3116)

Hierbei ist zu beachten, dass der Frequenzpunkt der Ubertragungsfunktion sowie der Korrektur-
term von der aktuellen Netzfrequenzschétzung abhéngig sind. Da innerhalb des Messfensters von
einem stationdren Zustand ausgegangen werden muss, ist zu liberlegen, welcher Wert der Netz-
frequenzschitzung verwendet wird. Die MFEU gibt 2¥ Frequenzschitzwerte pro Grundperiode
aus, sodass iiber das Messfenster insgesamt 2¥my, Werte zur Verfiigung stehen. Werden diese
gemittelt, steht fiir jeden Periodenindex [ ein entsprechender Wert zur Verfiigung:

X[t,m] =

2Ymm—1
= 1
ec = ec 2Y 1P A1
Jeelll = 5o ; fee [21+1] (3.117)

Der von der aktuellen Netzfrequenzschitzung abhingige Korrekturterm fiir die Filter berechnet
sich als Funktion des Frequenzindexes m und der Netzfrequenzschitzung fe [I] wie folgt:

-1

_ A=p '
tipq (M, fec [1]) = (HTPl (632“mf50[’]T5) ] Hrexi (efmﬂgsi)> . (3.118)

=1
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Das Vorgehen erfolgt analog zu dem der LPC-Stufe in der MFEU gemafs Kapitel 3.3.7, wobei T
dem Kehrwert der echten Abtastrate fs entspricht und {lg; die Frequenz der Grundschwingung
im i-ten Filter der TPK-Stufe geméfs Gl. 3.26 darstellt.

3.6.2 Phasoren von Spannung, Strom und Leistung

Das beschriebene Verfahren soll auf die gemessenen Spannungs- und Stromsignale angewandt
werden. Hierzu wird der Platzhalter  analog zu Kapitel 2.7.7 eingefiihrt. Fiir einphasige Messauf-
bauten wird nur ein Leiter betrachtet, wiahrend fiir dreiphasige Messungen drei Kanalindices
xl, 22, x3 verwendet werden, die wiederum fiir drei Spannungs- oder Stromkanéle stehen, die in
aufsteigender Folge ein rechtsdrehendes Drehstromsystem auf der Grundschwingung ergeben.

Schitzungen fiir Spannung und Strom

Im néchsten Schritt konnen auf den Messungen basierende Schitzungen fiir die in Kapitel 2.7.7
eingefithrten Spannungen, Strome und Leistungen eingefiihrt werden. Da die iiber die DFT er-
mittelten Signale per Definition zweiseitige periodische Spektren darstellen, muss noch in das
einseitige Spektrum {iberfiihrt werden. Aufgrund des reellwertigen Charakters der Zeitsignale
stellt jeder DFT-Bin die Amplitude der jeweiligen positiven oder negativen Frequenzkomponen-
te dar, die zueinander konjugiert-komplex sind. Mit einer Multiplikation mit /2 kann dann auf
den Effektivwert der entsprechenden Spannung bzw. des Stroms respektive den komplexen Pha-
sor umgerechnet werden. Eine Ausnahme stellt hierbei der Gleichteil auf h = 0 dar, der keiner
weiteren Skalierung bedarf. Durch oben beschriebene Uberlappung und Aufsummierung der ge-
fensterten Teilsignale entspricht jeder DFT-Bin unabhéngig von der verwendeten Fensterfunktion
der entsprechenden harmonischen Ordnung h. Es gilt

h=m VY m2>0, (3.119)

damit lassen sich mit GIl. 3.116 die Schétzungen von Spannung und Strom fiir harmonische
Ordnungen h € [0; on=l 1] in Abhéngigkeit des Periodenindexes [ berechnen:

A . \/iﬁpq (hvfec [l]) A
Gl = H s oy e (3120
INNE Vg (1 fe [l])U [1,h)]. (3.121)

H; (j2mhfec 1)) "
Damit kann fiir jeden Leiter & eine Schétzung fiir die in Gl. 2.86 eingefithrte komplexwertige
harmonische Leistung S; [h] bestimmt werden:

Syl h) = Us [, h] L [1,h]". (3.122)

Analog zu Gl. 2.87 ergibt sich dann die Schéitzung fiir die harmonische Wirkleistung auf einem
Leiter als Realteil dieser Grofe:

Py [l,h] = Re {gw 1, h]} = Re {Qf 1,1, [, h]*} . (3.123)
Fiir die Summenwirkleistung auf einem Leiter und die Gesamtwirkleistung im Drehstromsystem
gilt dann
2n—11
Pilll= Y Pall,h], (3.124)
h=1
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Py [l] = Pyor [I] + Paaa [I] + Paus [1] - (3.125)

Zur Berechnung einer Schétzung fiir die Scheinleistung auf einem Leiter & nach Gl. 2.84 miissen
die Gesamteffektivwerte von Spannungen und Stromen multipliziert werden (vgl. Gl. 2.90):

. 2k—=1_1 X 22#*1—1 X 9
Sl =\ 3 |Cawn| > |Lwn| (3.126)
h=1 h=1

Folgende Schétzungen ergeben sich fiir die arithmetische Scheinleistung sowie die Blindleistung:

Sall] = Sger [[] + Sgoa [I] + Seas [1], (3.127)
Qg 1] = \/Sa[l)? — P, (1) (3.128)

Ebenso lassen sich fiir jeden Leiter entsprechende Schétzungen fiir die THD-Werte entlang des
Periodenindexes [ fiir Spannung und Strom berechnen:

| . 9
A > 1 0, ]|
Via 1] = == —, (3.129)
T
D T 9
A hZQ lﬁc[lvh]’
Viz [I] = — — (3.130)
\ |0
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3.7 Entwicklung des Sinusrampenbasisfensters

Es stellt sich die Frage, welches Fenster fiir die in Kapitel 3.6 definierte spektrale Analyse der
Spannungsqualitit verwendet werden soll. In diesem Kapitel werden die Anforderungen an dieses
Fenster definiert. Da sich in der Literatur keines findet, das diese Anforderungen erfiillt, wird
fiir diese Anwendung ein neues Fenster entwickelt. Der Inhalt dieses Kapitels ist Gegenstand der
Veroffentlichung [J2].

3.7.1 Uberlegungen zu Netzsignalen und Fensterfunktionen

Durch die spektrale Re-Orthogonalisierung der Spannungs- und Stromsignale wird die gegenseiti-
ge Beeinflussung von Harmonischen im Spektrum durch den Nahbereichs-Leck-Effekt minimiert.
Im in Abb. 2.5 dargestellten Beispiel wiirde vom Zustand in Teilabb. d in den in Teilabb. a
iibergegangen. Zwischenharmonische Stérungen kénnen jedoch noch immer zu Verzerrungen des
Spektrums fithren. Da die Frequenzauflosung fiir die Betrachtung der Harmonischen am abso-
luten Minimum gewéahlt wird, tiberlagern sich diese Zwischenharmonischen den entsprechenden
DFT-Bins und sorgen dort fiir Verzerrungen durch den Fernbereichs-Leck-Effekt. Wie stark be-
nachbarte DFT-Bins beeinflusst werden und wie lange dieser Einfluss entlang der Frequenzachse
signifikant ist, hdngt hauptséchlich von der Nebenkeulenddmpfung dg ab (vgl. Abb. 2.8).

Anforderungen an den Frequenzgang des Fensters

Es wird also eine Fensterfunktion benétigt, die eine moglichst hohe Nebenkeulenddmpfung inne-
hat, wiahrend aufgrund der spektralen Re-Orthogonalisierung und der damit einhergehenden Re-
duktion des Nahbereichs-Leck-Effekts die Nebenkeulenunterdriickung Gig nur eine untergeord-
nete Rolle spielt. Weiterhin wird sich das resultierende Uberlappungsverhéltnis gemif G1. 3.114
mit zunehmender Hauptkeulenbreite mg, dem Wert r = 1 anndhern, wodurch der Berechnungs-
aufwand steigt. Ferner verlangert sich die Breite des Messfensters fiir die DFT nach Gl. 3.113
ebenfalls mit mg,, sodass diese Grofe bei der Auswahl des Fensters zu minimieren ist.

Anforderungen an die Zeitbereichsmetriken des Fensters

Nachfolgend sollen die Uberlappungscharakeristika des Fensters gemé#f ihrer Definition in An-
hang B.2 betrachtet werden. Es ist auf eine moglichst gute Amplitudenflachheit a (r) fir das
gegebene Uberlappungsverhiltnis zu achten. Damit wird sichergestellt, dass alle Abtastwerte
moglichst mit gleicher Gewichtung in die spektrale Betrachtung eingehen. Der Uberlappungsko-
effizient ¢ (r) sollte méglichst niedrig sein und das empfohlene Uberlappungsverhiltnis .. sollte
sich in der Néhe des sich aus Gl. 3.114 ergebenden Wertes fiir » befinden.

Anwendung bekannter Fenster

Je kleiner die Hauptkeulenbreite mg, gewéhlt wird, desto weniger Fenster erfiillen die oben auf-
gestellten Bedingungen. Fir das Minimum mg, = 2 finden sich noch das Bartlett- bzw. Dreiecks-
fenster nach [71] sowie das von-Hann-Fenster, die in Kapitel 2.6.4 als essentielle Fenster klassifi-
ziert wurden. Da my, = 2 ergibt sich ein resultierendes Uberlappungsverhéltnis von 7 = 0,5 = 7pec
fiir beide Fenster. Zudem gilt fiir beide a (0,5) = 1, sodass eine vollstandige Amplitudenflachheit
bei der Spektralanalyse erreicht wird. Beim Bartlett-Fenster liegt der Uberlappungskoeffizient
bei ¢(0,5) = 0,25, bei von-Hann betrégt er ¢(0,5) = 0,167 (vgl. [72, S. 28ff.].

Sowohl bei der Nebenkeulenunterdriickung als auch bei der Nebenkeulenddmpfung ist das von-
Hann-Fenster mit Gpg = —31,5dB und dg = —60 dB/Dek dem Bartlett-Fenster deutlich tiberle-
gen (Gps) = —26,5dB und dgy = —40dB/Dek). Fensterfunktionen mit einer hoheren Nebenkeu-
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lendampfung als das von-Hann-Fenster zeichnen sich sowohl durch eine hohere Hauptkeulenbreite
als auch durch schlechtere Zeitbereichsmetriken im Sinne der hier gestellten Anforderungen aus.
Hier sei beispielsweise das Fenster mit myg, = 3 und dg = —100 dB/Dek aus [78| erwéhnt.

3.7.2 Entwurfsidee fiir ein neues Fenster

Auch wenn das von-Hann-Fenster bereits gut fiir die Spektralanalyse geméft Kapitel 3.6 geeignet
ist, wére ein Fenster mit gleichen Zeitbereichsmetriken und einer noch héheren Nebenkeulen-
dampfung wiinschenswert. Gemif obigen Uberlegungen darf dies auch auf Kosten der Neben-
keulenunterdriickung Gyg geschehen. Wird die dem Fenster zugrundeliegende Fensterfunktion
w (x) im Sinne von Gl. 2.62 betrachtet, erfiillt diese die Bedingung a (0,5) = 1 genau dann, wenn
gilt:

[e.9]

k
Zw(m—2>—1Vk€Z,xeR. (3.131)

k=—00

Fiir folgende Uberlegungen wird zuniichst von einer um = 0 symmetrischen Fensterfunktion

W (z) = w (x + ;) (3.132)

ausgegangen. Soll diese eine gegeniiber dem von-Hann-Fenster grofiere Nebenkeulenddmpfung
haben, so miissen alle Ableitungen bis mindestens zur zweiten sowie die Fensterfunktion selbst
an den Randstellen null werden (vgl. Anhang B.2.1):

()<

Weiterhin soll die Fensterfunktion im Mittelpunkt ihr Maximum haben, sodass

_ d%i (z)
 da?

= 0. (3.133)

jzl=5

=1
T2

W (0) = 1. (3.134)

Die Idee ist, das Bartlett-Fenster durch Uberlagerung mit einer entsprechend parametrierten
Sinusfunktion derart zu modifizieren, dass es Gl. 3.131 und GI. 3.133 vollstdndig erfiillt. Fiir die
rechte Seite von w (x) wird folgender Ansatz gewahlt:

w(x) =a+bx+c-sin(drx) (3.135)
mit
1
a,b,c,d € R\ {0} und z € {0; 2] . (3.136)
Mit obigen Bedingungen lassen sich die Parameter bestimmen. Aus der zweiten Ableitung ergibt
sich d = 2k fiir alle k € Z. Wird fiir k£ ein geradzahliger Wert gewéhlt, so ergibt sich ¢ = 1/kx
und b = —2. Aus GI. 3.134 folgt a = 1. Die Symmetrie um x = 0 kann durch Verwendung

der Betragsfunktion hergestellt werden, da die erste und die zweite Ableitung an dieser Stelle
ebenfalls null sind. Damit ergibt sich

1
w(z) = 1+Esin(2kw\x|) —2|x]|. (3.137)
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3.7 Entwicklung des Sinusrampenbasisfensters

Die normalisierte Fensterfunktion im Intervall x € [0;1] ergibt sich durch Umkehrung von
Gl. 3.132. Fiir £k = 2 wird der kleinste zulédssige Wert gewihlt. Die so entstandene Fenster-

(3.138)

xr— —.

funktion definiert das Sinusrampenbasisfenster:
1
— ) =2
) D 2

1
w(x):l—i—zﬂsin(élw

2

Das diskrete Fenster der Liange N ergibt sich damit durch entsprechende Skalierung geméfs
Gl. 2.66. Dann lassen sich die logarithmische Gain-Funktion, die Fenstermetriken sowie die Zeit-
bereichscharakteristika geméf den in Kapitel 2.6 und Anhang B.2 postulierten Gleichungen er-
mitteln. Diese Metriken werden in Abb. 3.17 dargestellt.

a
) 1 T
a(r)
c(r)
! ! ! ! 0 ‘ L 1 1 ! ! ! !
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
T Uberlappungsverhaltnis r
c)
0 | T | | | | | | | | | T |
[ -20- B Gua = —24,77dB Gm) |5
= ol N :
£ ool = d,; = —80dB/Dek ]
O sk Nl e -
& -100- N NT A o -
120 \ | I L 1 1 1 1 1 LN 2N
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30

Frequenzachse m [Bins]

Abb. 3.17: Sinusrampenbasisfenster. a) Fensterfunktion w (x). b) Zeitbereichscharakteristika mit Ampli-
tudenflachheit a () und Uberlappungskoeffizient ¢ (r). ¢) Normalisierte Gain-Funktion G (m)
des Fensters.

Es lasst sich feststellen, dass das entworfene Fenster die gewiinschten Eigenschaften zeigt. Die
erste Nullstelle und damit die Hauptkeulenbreite liegt bei mg, = 2, wihrend die Nebenkeulen-
dampfung bei -80dB/Dek liegt. Im Vergleich zum von-Hann-Fenster hat dieses Fenster aller-
dings seine Nullstellen in einem konstanten Abstand von 2 Bins. Die Nebenkeulenunterdriickung
liegt mit —24,77dB in etwa auf dem Niveau des Bartlett-Fensters. Mit einer NENBW von
Mmpw = 1,59 Bins liegt es geringfiigig tiber dem von-Hann-Fenster mit 1,5 Bins und dem Bartlett-
Fenster mit 1,33 Bins.

3.7.3 Erweiterung zu neuer Fensterklasse

Das Wort Basis im Namen des Fensters deutet an, dass das entworfene Fenster auch als Basis
fiir eine neue Klasse von Fenstern dienen kann. Da diese abgeleiteten Sinusrampenfenster fiir
die Analyse der Spannungsqualitéit in dieser Arbeit nicht verwendet werden, sei hier auf den
Anhang D sowie die Eigenveroffentlichung [J2] verwiesen.
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3 Messverfahren

3.8 Messung des RoCoF

Aus der um die Abtastratenabweichung korrigierten Netzfrequenzschétzung fe [n,] kann iiber
eine Differentiation eine Schitzgrofe fiir den RoCoF berechnet werden. Der Inhalt dieses Kapitels
ist Gegenstand der Verdffentlichung [C3].

3.8.1 Betrachtung des RoCoF im messtechnischen Sinn

Die Definition des RoCoF aus energietechnischer Sicht ist eindeutig und wurde in Kapitel 2.2.3
beschrieben. Aus messtechnischer Sicht ist die Definition einer entsprechenden Messgrofe nicht
derart eindeutig: Wéhrend in den Arbeiten der ENTSO-E und der IEEE der RoCoF als zweite
Ableitung des absoluten Winkels eines dquivalenten Netzspannungsphasors definiert ist (vgl.
[50, S. 7]IN7, Kap. 4.5]), stellt sich die Frage, wie dieser zu definieren ist. Es ist offensichtlich,
dass die an einem beliebigen Messpunkt des Netzes gemessene Spannung die Information iiber die
Netzfrequenz im energietechnischen Sinne und damit auch iiber den RoCoF enthélt, diese jedoch
von lokal induzierten Storsignalen iiberlagert werden kann, wodurch die Messung verfélscht wird

(vgl. [182, S. 77HE]).

Einfliisse des lokalen Netzes am Messpunkt

Als Beispiel sei hier ein lokales Netz mit geringer Kurzschlussleistung genannt, in dem ein grofser
einphasiger Verbraucher seinen Lastzustand &ndert. Dadurch kommt es zu einer sprunghaften
Anderung des Effektivwerts der Grundschwingung einer der Leiter-Erde-Spannungen. Zeigt der
Verbraucher zusétzlich stark induktives oder kapazitives Verhalten, kime noch ein Sprung der
Phasenlage hinzu. Diese Anderungen wiren ausschlieRlich lokal verursacht und hétten mit der
zugrundeliegenden Netzfrequenz nichts zu tun. Dennoch wiirde jedes nicht-parametrische Netzfre-
quenzschitzverfahren, wozu auch das in dieser Arbeit vorgestellte gehort, auf diese Anderungen
reagieren. Im Falle der dreiphasigen Netzfrequenzschitzung wiirde ein Amplitudensprung auf
einer Leiter-Erde-Spannung einen Phasen- und Amplitudensprung der Mitsystemkomponente
verursachen, auf den die Regelung entsprechend reagieren wiirde.

Um diese Effekte voneinander zu trennen, wurde in [106] die Einfiihrung des zugrundeliegen-
den RoCoF (engl. underlying RoCoF) vorgeschlagen, der beispielsweise gegen Phasenspriinge im
lokalen Netz immun ware. Eine Definition der Messgrofe erfolgt in der Quelle jedoch nicht und
ist Gegenstand aktueller Forschung. Die Einfliisse von Stérungen auf die RoCoF-Messung sind
in [105] diskutiert.

Anforderungen an RoCoF-Filter

Wird dieses Beispiel zu einem grofteren lokalen Netz erweitert, an das eine unbekannte Anzahl
von Verbrauchern angeschlossen ist, die ihre Lastzustdnde beliebig dndern kénnen, so werden
Netze mit endlicher Kurzschlussleistung dadurch vielen kleinen Amplituden- und Phasenspriin-
gen ausgesetzt sein, die sich dem zugrundeliegenden Spannungssignal iiberlagern und zu Verzer-
rungen flihren. Zur Berechnung einer Schétzung des RoCoF im energietechnischen Sinn muss
die Netzfrequenzschiatzung differenziert werden - durch den Frequenzgang eines Differenzierers
werden hoherfrequente Storungen jedoch zuséatzlich verstiarkt. Bei der Berechnung ist daher die
Differentiation bis zu einer Grenzfrequenz zuléssig, dariiber hinaus sollte jedoch eine Tiefpassfil-
terung erfolgen. Implizit wird dies beispielsweise in der Anwendungsregel 4120 des VDE gefordert
[N29, Kap. 10.2.4.3], wo Anforderungen an Erzeugungsanlagen bei schnellen Frequenzénderungen
gestellt werden. Hier wird der RoCoF iiber ein gleitendes Zeitfenster von 0,55, 1s und 2 s definiert
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3.8 Messung des RoCoF

(vgl. [183]). Diese Zeitfenster sollen auch zur RoCoF-Schitzung in diesem Kapitel herangezogen
werden.

Wird die Netzfrequenzschitzung als eine durch rauschartige Fehler verfélschte Wertefolge ge-
méafk [59, S. 417ff.] angesehen, so kann zur Berechnung der RoCoF-Schitzung ein glattender
Differenzierer verwendet und ausgelegt werden. Als Besonderheit ist hier zu beachten, dass die
Frequenzschitzung auf dem selbst netzfrequenzsynchronen MFEU-Takt erfolgt, was aufgrund der
absoluten Zeitfensterangaben durch eine dynamische Anpassung der Filterkennlinie kompensiert
werden muss. Zusétzlich soll das System als kausales System entworfen werden, um es in Echtzeit
implementieren zu koénnen.

3.8.2 Definition der Differenzierer

Es stehen viele Moglichkeiten zur Verfiigung, entsprechende Differenzierer-Filter zu entwerfen.
Hierzu sei auf [59, S. 405ff.] sowie die entsprechenden Filterentwurfstools von MATLAB verwie-
sen. Aufgrund der Notwendigkeit der Filterkennlinienanpassung an die aktuelle Netzfrequenz-
schitzung wird hier jedoch ein einfaches Filter gewéhlt, analog zu den Differenziererstufen der
CIC-Filter [170]. Wird der kontinuierliche RoCoF ryy (t) als Differenz der Netzfrequenz in ei-
nem zeitlichen Abstand ¢, normiert auf dieses Zeitfenster, betrachtet, ldsst sich fiir das kausale
System schreiben:

nwa>=‘ﬂ“)‘j}“‘¢wl (3.139)

Im zeitdiskreten System kann diese Grofse als Faltung mit der Impulsantwort eines nicht-rekursiven
Filters der Lange N; + 1 dargestellt werden. Sie ergibt sich dann zu:

1 1 Vn=0
P [n] = tf 0 vV ne [1; N; — 1] (3.140)
1 -1 Vn=N.

Hierbei stellt NV; Anzahl der Abtastwerte auf dem MFEU-Takt dar, die der Breite des Messfensters
fir die Differenziation ty, am nichsten kommt:

Ni = [2” foc [10)] b ] (3.141)

Die Messung des RoCoF ist allerdings nur dann von Interesse, wenn sich die Netzfrequenz si-
gnifikant dndert. In diesem Fall ergibt sich beim vorgestellten Messkonzept eine sich ebenfalls
anpassende Abtastrate der Netzfrequenzschétzung selbst - die Werte kénnen nicht mehr anné-
hernd als zeitlich dquidistant angesehen werden. Bei Anwendung eines konventionellen Differen-
zierfilters wiirde sich die Filterkennlinie auf einer absoluten Frequenzachse damit &ndern und die
RoCoF-Schitzung verfilschen. Diesen Effekt gilt es daher zusétzlich zu kompensieren:

Zunéchst wird die Annahme getroffen, dass sich die Netzfrequenz im Intervall t € [t — ty; ]
nicht dndere. Dann lésst sich ein Zeitindex n,; [n,] im Intervall [0;n, — 1] definieren, der dem
Zeitpunkt t — ¢y, am néchsten liegt:

Ny ] = ny, — Ny = ny — |27 fee [n0] tw ] (3.142)

Nun wird die Annahme etwas gelockert: Die Netzfrequenz &ndere sich strikt linear im Intervall
[t — tw;t]. Dann ldsst sich mit Hilfe des Indexes n,, 1 [n,] das Mittel der Netzfrequenzschétzung im
zwischen den Indices n, und n,,; [n,] ermitteln. Derjenige Index, der fiir die eigentliche RoCoF-
Schétzung verwendet wird, ergibt sich mit diesem Frequenzmittel zu:
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3 Messverfahren

w2 [ny] =mny — 2" (fec [n] + fec [P0 ["u]])tw

2

=N, — {21/71 (fec [ny] + fec [nu,l [n,,]]) tW—I'

(3.143)

Damit ldsst sich die RoCoF-Schéatzung mit der sich dynamisch anpassenden Filterkennlinie wie
folgt berechnen:

Ttwe [nl/] = fec [ny] — {:: [nV’Q [ny]] . (3.144)

In Abb. 3.18 wird die Berechnung des Indexes n, 2 [n,] qualitativ veranschaulicht: Bei konstanter
Netzfrequenz sind alle Abtastwerte dquidistant abgetastet. Die Differenz der aktuellen Messzeit
t, [ny] von derjenigen am Index n, ; [n,] entspricht ungeféhr - von der Quantisierung abgesehen
- der gesuchten Zeitdifferenz t,:

ty [ [nu]] =ty [ny] — tw. (3.145)

(Teilabb. a). Unterliegt die Netzfrequenz einer Anderung, so éndert sich aufgrund des netzfre-
quenzsynchronen Takts der MFEU auch das absolute Abtastintervall (Teilabb. b). Durch die
nicht-dquidistante Abtastung gilt Gl. 3.145 nicht mehr. Allerdings kann der Frequenzschétzwert
am Index n, 1 [n,] dazu verwendet werden, den Mittelwert der Frequenz in zwischen diesem und
dem aktuellen Schitzwert zu ermitteln.

Jee [ a) b)
‘[\ : fee [1)] .
A v
M1 (1] T n, — N 71 ° oooé
© t, [n,]
00000000000 o ] O,O‘o v T
T T éo
t, [ [n]] =t [n] — ty t, ] O ;
ty [ [n]] <ty [)] — ty
> Zeit » Zeit
c) d)
Jee [n] n Jee [n] n
A v A v
- 2 [ 6
t,, [TLU] —tw O v,2 [T O
o il 0]
O“""“O”O‘ tV[TnV] o?o
e " o
ty [ [n]] <ty [nu] —ty
» Zeit » Zeit

Abb. 3.18: Qualitative Darstellung der Berechnung der RoCoF-Schétzung.

Hierzu muss die Annahme der linearen Frequenzénderung in diesem Intervall getétigt werden
(Teilabb. ¢). Mit diesem Mittelwert der Frequenz kann dann der Index n, 2 [n, ] ermittelt werden,
der die geringste Abweichung zum gesuchten Zeitpunkt ¢, [n,] — ¢ty hat (Teilabb. d).

100



3.8 Messung des RoCoF

3.8.3 Frequenzgang des Filters

Im néchsten Schritt soll der Frequenzgang dieses glattenden Differenzierers ermittelt werden, um
die Giite der Differentiation sowie der Tiefpassfilterung zu ermitteln.

Nullstellen des diskreten Differenzierers

Die z-Transformierte der Impulsantwort hiy [n] geméf Gl. 3.140 ergibt sich zu

N;
Ho ()= 2 (e [} = 3 ) 27 = (127 (3.146)
n=0 w

Dann kann mit z = ¢/ nach den Nullstellen im Frequenzgang aufgelost werden:

A 27 27
H., () =0V Q="k=——"—— _kmit keZ 3.147
= ( ) ‘ N 12¥ fec [0] tw] ( )
Zur Darstellung auf einer absoluten Frequenzachse muss nach Gl. 2.18 mit der absoluten Abta-
strate des MFEU-Takts multipliziert werden, wodurch sich die absoluten Nullstellen ergeben:

27 2" fec [Ny
= et (3.148)

Ab der Nullstelle bei k = 1 zeigt das Filter Tiefpasscharakter. Es wird ersichtlich, dass diese
Grenzfrequenz durch Hinzufligen weiterer Nullen, also einer Vergréfierung von Nj, herabgesetzt
werden kann.

Nullstellen des kontinuierlichen Differenzierers

Jetzt sollen die Nullstellen des kontinuierlichen RoCoF-Differenzierers gemaft Gl. 3.139 betrachtet
werden. Sei F {f; (t)} die Fourier-Transformierte der unbekannten, echten Netzfrequenz f; (¢).
Dann lésst sich damit auch die Fourier-Transformierte von 4, (¢) berechnen:

. [ Ciw
By () = F (s (0} = 3 [ (50— it~ tu)) e e
1 oo ' 00 ' (3.149)
= ( / fr () e ¥t — / fo (t —ty) e_]“tdt> :
Mit dem Verschiebungssatz der Fourier-Transformation lasst sich dann schreiben:
. 1 —Jjw 1 —jw
By () = = (FU (0} = F U (e 5%) = L (1= e ) F{A(0). (3150

Ohne weitere Kenntnis iiber F {f; (t)} ldsst sich feststellen, dass Ry, (jw) folgende Nullstellen
hat:

2
we = t—”k YV keZ. (3.151)

W

Wie erwartet wird die Fourier-Transformierte null beim Gleichteil mit w = 0. Dariiber hinaus
liegt die néchste Nullstelle analog zum digitalen Differenzierer fiir k = 1 bei 27 /ty,.
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3 Messverfahren

Fehler im diskreten System

Beim Vergleich der Frequenzgéinge des diskreten und des kontinuierlichen Differenzierers fallt
auf, dass w, = w, bei kK = 1 gilt, wenn durch die Rundung bei der Berechnung von IV kein Fehler
entsteht:

12" fee [rw] tw] = 2" fec [0] tuy- (3.152)

In dem Fall kiirzt sich der Term 2 fo. [n,] heraus. Abweichungen werden mit abnehmender Quan-
tisierung durch die Rundung ebenfalls geringer, was sowohl bei lingeren Glattungsintervallen t.,
als auch fiir hohere Netzfrequenzschatzungen fe. [n,] der Fall ist. Zur Abschitzung des Fehlers
bei der RoCoF-Schétzung kann die Differenz zwischen der realen Zeitdifferenz und ¢y, berechnet
werden. Diese ergibt sich zu

Ni t (3.153)
e = —_— - . .
abs 2l/fec [ny] w
Durch Normierung auf ¢, ldsst sich ein relatives Fehlermafs ermitteln:
€abs N; £2erc [nl/] tw-|
Erel = = —l=——1. 3.154
h tw 2erc [ny] tw 2erc [nu] tw ( )

Dieses Fehlermaf ist in Abb. 3.19 fiir die gewdhlte Systemkonfiguration mit v = 5 abgebildet. In
Teilabb. a ist zu sehen, dass der Fehler mit zunehmenden Werten fiir fe. [n,] und ¢y, abnimmt,
da die Quantisierung durch die Rundung feiner wird. In Teilabb. b wird der Bereich um 50 Hz
gezeigt, in dem zu erkennen ist, wie die Filterkennlinie durch die Rundung umschaltet und der
Fehler sdgezahnformig um null herum begrenzt wird. Fiir ¢y, = 0,5 s liegt der Fehler bei maximal
0,06%.

a b
0,1 ) : : 0,08 : .)
X X
~ 0,05} 172 0,04
< <
2 0 1% O
= =
g 0,05 g 0,04
£ £
0,1 - - - - -0,08 - : :
40 44 50 60 66 70 49,9 49,95 50 50,05 50,1
Netzfrequenzschétzung fe. [n,] Netzfrequenzschétzung fe. [n,]
ty =058 ty =1s ty =28

Abb. 3.19: Verlauf des relativen Fehlermafies e, fiir drei Werte von t,, liber dem Netzfrequenzbetriebs-
bereich des Systems.

Im Rahmen der Validierung in Kapitel 4.4.4 wird gezeigt, dass diese Fehlerbetrachtung mit dem
wahrend einer Frequenzrampe auftretenden Fehler in der RoCoF-Schétzung tibereinstimmt.
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3.9 Qualitdtsindex

3.9 Qualitatsindex

Zur Evaluation der Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung durch PQMS bedarf es spezieller
Metriken. Dazu wird in diesem Kapitel ein neuartiger Qualitédtsindex eingefiihrt, der eine einhei-
tenlose Mafizahl fiir den Grad der Synchronizitit einer Harmonischen auf einem DFT-Bin bzw.
die Qualitét der Phaseninformation darstellt, indem er die zeitliche Anderung der Phasenlage
bewertet. Er kann auf Messdaten angewendet werden, um deren Synchronizitdt mit der Grund-
schwingung anzuzeigen. Die dahinterliegende Idee wird in Kapitel 3.9.2 erlautert, zunéchst wird
der Index noch in Formeln eingefiihrt. Der Qualitétsindex ist Gegenstand der Eigenveroffentli-
chung [C1].

3.9.1 Ansatz

Ausgangssignal fiir die Bestimmung des Qualitétsindexes ist das zweidimensionale Spektrum
X [l,m], das aus den SSQA-Ausgabewerten des PQMS geméf Kapitel 3.6 berechnet wurde.

Berechnung des Indexes

Der reellwertige Qualitidtsindex Q[l,m] € [0;1] wird entlang des Periodenindexes [ fiir einen
gegebenen Frequenzindex m berechnet:

avg {Re {X[l,m]}}2 + avg {Im {X[l,m]}}z

e}

Hierbei steht die Operation avg {} fiir einen noch nicht néher spezifizierten Mittelungsprozess
entlang des Periodenindexes . Der Qualitatsindex setzt die Summe des quadrierten Mittels des
Realteils sowie des Imaginéarteils des Eingangssignals ins Verhéltnis zum gemittelten Betragsqua-
drat.

Ql,m] = (3.155)

Mittelungsprozess

Der Mittelungsprozess kann auf verschiedenen Wegen realisiert werden. Fiir die Anwendung in
dieser Arbeit wird ein exponentielles Glattungsfilter, also ein riickgekoppeltes Filter, verwendet.
Fiir eine beliebige Grofe X [I, m] € C ergibt sich der Mittelungsprozess wie folgt:

E[lam} = avg {& [l7m]} = bO& U?m] + (1 - bO)i[l - 1am] : (3156)

Die Grenzfrequenz und damit der Tiefpasscharakter des Filters wird iiber den Entwurfspara-
meter by € [0;1] eingestellt. Fiir die folgenden Uberlegungen ist es sinnvoll, diesen Parameter
logarithmisch auszudriicken, weshalb das Maf 5 € NU {0} eingefiihrt wird:

1
by = 58" (3.157)
Fiir hohere Werte von [ tendiert by also gegen Null, wodurch der aktuelle Wert in Gl. 3.156
weniger stark gewichtet wird. Schnelle Anderungen werden damit zunehmend unterdriickt, der
Tiefpasscharakter des Filters verstarkt. Zum Frequenzgang des exponentiellen Glattungsfilters

sei auf den Anhang B.6 verwiesen. Fiir § = 0 gilt damit Q [I,m] = 1.
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3.9.2 Idee

Im Falle voller spektraler Orthogonalitéit eines stationdren periodischen Signals im Sinne von
Kapitel 2.5 fillt jede Signalkomponente auf einen dedizierten DFT-Bin, der den Phasor der
jeweiligen Signalkomponente vollsténdig reprasentiert. Die Nullstellen der Dirichlet-Kerne, mit
denen das diskrete Ursprungsspektrum gefaltet wird, fallen genau auf die benachbarten DFT-
Bins.

Synchronizitit

Im Falle eines rauschfreien Signals ist die Phaseninformation auf dem jeweiligen DFT-Bin bei vol-
ler spektraler Orthogonalitét konstant und &ndert sich nicht iiber den Periodenindex [. Dieser Zu-
stand ist erreicht, wenn die Frequenzschitzung des PQMS exakt ist, also fec [n,] = fr (£ [n,]) gilt
und das Eingangssignal streng periodisch ist. Sobald dieser Zustand der Synchronizitét verlassen
wird, fangt die Phase des Phasors an, sich iiber die Zeit, also von Spektrum zu Spektrum entlang
des Periodenindexes [ zu drehen. Durch die Rotation des Phasors folgen Real- und Imagniérteil
einer Cosinus- bzw. Sinusfunktion, deren Winkelgeschwindigkeit vom Grad der Synchronizitdt
abhiingt. Der Qualititsindex geméf seiner Definition in Gl. 3.155 erfasst diese Anderungen, sie
werden jedoch durch den Mittelungsprozess mit zunehmender Asynchronizitit weiter gedampft.
Dadurch reduziert sich der Zahlers des Bruchs in Gl. 3.155, wiahrend die Phasendrehung im
Nenner aufgrund der Betragsbetrachtung keine Anderung hervorruft. Der Qualititsindex nimmt
ab.

Signal-Rausch-Verhiltnis

Dem deterministischen Teil des Signals konnen sich Rauschprozesse additiv iiberlagern. In abge-
tasteten Signalen ist das Quantisierungsrauschen eine solche Rauschquelle (vgl. Kapitel 3.4.3),
ferner sind die analogen Signale vor dem ADU ebenfalls Rauschprozessen wie thermischem Rau-
schen oder eingestrahlten elektromagnetischen Stérungen ausgesetzt. Nachfolgend wird angenom-
men, dass auf den geméfs Kapitel 3.6 analysierten Signalen durch den PQMS-Algorithmus der
Zustand voller spektraler Orthogonalitét erreicht wurde. Dann ist keine Phasendrehung iiber dem
Periodenindex [ mehr zu erwarten. Durch den Rauschprozess werden sich Real- und Imaginérteil
des jeweiligen DFT-Bins jedoch zwischen den einzelnen Periodenindices [ durch das Rauschen
dndern, wobei die Stirke der Anderung von der Leistung des Rauschprozesses abhingt. Dadurch
kommt es bei der Berechnung der Phase zu einem Phasenrauschen. Bei der Berechnung des Zah-
lers in GIl. 3.155 wird dieses Rauschen in Real- und Imaginérteil auf dem DFT-Bin {iber I durch
die Tiefpassfilterung geddmpft, wihrend im Zéhler lediglich die Anderung im Betrag des Phasors
geddmpft wird. Daher wird der Qualitdtsindex mit zunehmender Rauschleistung abnehmen und
sich im Falle eines reinen Rauschsignals am Eingang um einen von der Schérfe des Tiefpasscha-
rakters der in Gl. 3.156 realisierten Mittelung abhéngigen Erwartungswert einpendeln. In diesem
Sinne kann der Qualitdtsindex - unter der Annahme vollstdndiger spektraler Orthogonalitét - als
Malfs zur Abschatzung des Signal-Rausch-Verhéltnisses auf einem gegebenen DFT-Bin verwendet
werden, also des Verhéltnisses der deterministischen Signalleistung zur Rauschleistung. Diese
Behauptung wird in Kapitel 3.9.4 mit Simulationen gestiitzt.

3.9.3 Validierung hinsichtlich Synchronizitét

Zunichst soll die Reaktion des Qualitédtsindexes auf zunehmende Asynchronizitidt des Eingangs-
signals mit dem Messfenster untersucht werden. Dies erfolgt in einer Simulation mit einem Test-
signal.
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Testsignal

Es sei folgendes diskretes Testsignal gegeben, das auf dem Takt der SSQA-Ausgabedaten definiert
sei, wobei N die Anzahl der gemessenen Perioden im aufgenommenen Signal abbilde:

2T

ug [ny] = cos <2M (ho + 5) nu> V ny € [0;2¢Ng — 1]. (3.158)

Die Storgrofe |(§| € [0;0,5] stellt das Mafs der Asynchronizitat dar, hg # 0 denjenigen DFT-Bin,
auf den die Frequenzkomponente bei voller Synchronizitéit fallen soll und der spéter ausgewer-
tet wird. Im néchsten Schritt wird dieses Signal der Signalverarbeitungskette gemaft Gl. 3.112
bis Gl. 3.116 zugefiihrt, woraus das zweidimensionale Spektrum X [[,m] berechnet wird, das
wiederum die Eingangsgrofse zur Berechnung des Qualitéatsindexes darstellt.

Ergebnisse

Als Fensterfunktion wird das Sinusrampenbasisfenster geméaft Kapitel 3.7 verwendet. Abb. 3.20
zeigt die Eigenschaften des Qualitdtsindexes in dieser Signalkonfiguration. Als Signalparameter
wurde hg = 10 und Ny = 200 verwendet, wobei die Ergebnisse fiir andere Werte von hg gleich
bleiben.

b
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MaB der Asynchronizitét |o| Periodenindex {

Abb. 3.20: Verhalten des Qualitédtsindexes auf dem DFT-Bin hg = 10 bei zunehmender Asynchronizitit
fiir verschiedene Werte von § iiber Ny = 200 Perioden. a) Qualititsindex im eingeschwungenen
Zustand auf dem letzten Periodenindex Ny —my,. b) Einschwingverhalten iiber Periodenindex
l. Die jeweiligen Werte fiir |5 | entsprechen den Markierungen in a).

In Teilabb. a ist der Qualitatsindex auf dem letzten Periodenindex [ = Ny — mg, und dem DFT-
Bin hg zu sehen. Mit zunehmender Asynchronizitdt nimmt der Index ab, wobei iiber den Ent-
wurfsparameter § eingestellt werden kann, wie scharf der Index auf zunehmende Asynchronizitét
reagiert. Das hier dargestellte Verhalten ist symmetrisch fiir positive und negative Asynchroni-
zitdten, weshalb nur der Betrag der Grofe ) aufgetragen wird.

Teilabb. b zeigt den Index auf dem DFT-Bin hgy entlang des Periodenindexes [. Der Ein-
schwingprozess des exponentiellen Glattungsfilters ist abhingig vom gewéhlten Wert fiir S und
nimmt fiir héhere Werte aufgrund der niedrigen Grenzfrequenz des Tiefpasses zu. Gleiches gilt
bei gemessenen Signalen fiir die Reaktion auf die Verdnderung von Signalparametern.

3.9.4 Validierung hinsichtlich Signal-Rausch-Verhiltnis

In diesem Kapitel soll der vorgestellte Qualitdtsindex hinsichtlich der Moglichkeit zur Abschét-
zung des Signal-Rausch-Verhéltnisses ¢ untersucht werden.
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3 Messverfahren

Reaktion auf weifies Rauschen

Sei x, [n] ein mittelwertfreies weifes Rauschsignal der Linge N, dessen Rauschleistung o2 bekannt
sei. Die Kovarianzfolge dieses Signals gemafs Gl. 2.75 nahert sich fiir N — oo dem diskreten
Dirac-Impuls an, das entsprechende Periodogramm zeigt eine konstante Rauschleistung iiber der
gesamten Bandbreite. Wird die Signalverarbeitungskette aus Kapitel 3.6 zur Berechnung des
zweidimensionalen Spektrums X [I,m] auf dieses Signal angewendet, so wird sich die Varianz der
Real- und Imaginérteile auf einem Bin m entlang des Periodenindexes wie folgt ergeben:

Var {Re {X [l,m]}} = Var {Im {X[Z, m]}} — Mbw o2 (3.159)

o 2mie,

Dabei folgen Re {X [l,m]} und Im {X [l,m]} entlang | weiterhin der Ursprungsverteilung des

Ausgangssignals x; [n]. Die Rauschleistung nimmt mit der dquivalenten Rauschbandbreite mypy
des verwendeten Fensters zu und reduziert sich um den Faktor mg,, da dies die Anzahl der
Perioden pro DFT in der Signalverarbeitungskette geméf Gl. 3.112 darstellt.

Einen entscheidenden Einfluss auf das Spektrum des Rauschprozesses hat das Uberlappungs-
verhéltnis r, das sich gemé&ft Gl. 3.114 als Funktion der Hauptkeulenbreite my, der gewéhlten
Fensterfunktion ergibt: Dadurch, dass sich die Signale teilweise iberlappen, werden aufeinan-
derfolgende Werte entlang der I-Achse auf gegebenen DFT-Bins m nicht mehr voneinander sto-
chastisch unabhéangig sein. Wird die Kovarianzfolge gemaf Gl. 2.75 entlang eines DFT-Bins be-
rechnet, so wird sich diese mit zunehmendem Uberlappungsverhiltnis weiter vom Dirac-Impuls
entfernen. Damit wird auch das Periodogramm keine konstante Rauschleistung mehr anzeigen,
da das Spektrum des Rauschprozesses mit dem Frequenzgang des exponentiellen Glattungsfilters
multipliziert wird. Aus dem weifen Rauschprozess wird ein farbiger Rauschprozess. Aufeinan-
derfolgende Werte im Spektrum sind nicht mehr stochastisch unabhéngig, was auch fiir die
Phaseninformation gilt. Dadurch wird der daraus berechnete Qualitdtsindex bei einem reinen
Rauschprozess nicht null werden. Er wird sich in Abhéngigkeit des gewéhlten Werts von 8 und
des Uberlappungsverhiltnisses 7 einem Erwartungswert Qfﬁ (r) anndhern. Abb. 3.21 zeigt in
Teilabb. a diesen stationdren Endwert Qfﬁ (r) in Abhéngigkeit der Hauptkeulenbreite mg, der
Fensterfunktionen. Es zeigt sich, dass die Unterschiede zwischen den einzelnen Fenstern vom
Uberlappungskoeffizienten ¢ () des Fensters am gegebenen Uberlappungsverhiltnis ~ abhéingen.
Die in Teilabb. a gezeigten Unterschiede folgen dem in Teilabb. b dargestellten Uberlappungs-
koeffizienten. Stellt E{Q, s [l,m]} den Erwartungswert fiir den Qualititsindex entlang [ unter
Verwendung des Rechteckfensters bei gegebenen § dar, so kann Qf”B (r) wie folgt berechnet wer-
den:

Qi (r) =E{Qup[l,m]} (1+c(r)). (3.160)

In Teilabb. b wird zusitzlich das resultierende Uberlappungsverhiltnis r geméaf Gl. 3.114 fiir
verschiedene Hauptkeulenbreiten mg, dargestellt. Die zur Erzeugung dieser Darstellungen ver-
wendeten Fensterfunktionen sind in der Bildunterschrift genannt.

Mit Kenntnis des Erwartungswerts Qﬁ 5 (r) kann im néchsten Schritt eine Betrachtung des Verhal-
tens dieses Qualitdtsindexes bei Anwendung auf ein mit Rauschen iiberlagertes deterministisches
Signal erfolgen. Es sei noch darauf hingewiesen, dass die Art des Rauschprozesses bzw. dessen
Verteilungsfunktion fiir diese Betrachtungen keine Rolle spielen, solange es sich um einen Pro-
zess mit konstanter Rauschleistungsdichte - also einen weiffen Rauschprozess - handelt, dessen
Rauschleistung o2 bekannt ist.
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Abb. 3.21: a) Stationdrer Endwert Qf’ﬁ (r) fiir verschiedene Werte von 8 und verschiedene Fenster. b)

Uberlappungsverhéltnis r geméaR Gl. 3.114 und Uberlappungskoeffizient der Fenster ¢ (r). Fens-
terfunktionen: my, = 1: Rechteck, 2: Sinusrampenbasisfenster, 3: SFT3F, 4: SFT4F (beide aus
[73]), 5: HFT90D, 6: HFT116D (beide aus [72]).

Reaktion auf rauschbehaftete Signale

Wird der Qualitatsindex als Verhéltnis der deterministischen Signalleistung zur Rauschleistung
angesehen, so wird er sich mit abnehmendem SNR dem Erwartungswert des reinen Rauschsignals
Qﬂﬂ (r) anndhern. Ist das Ursprungssignal ein monofrequentes Signal, das bei einem gegebenen
SNR ¢ mit einem weiflen Rauschprozess iiberlagert wurde, so ldsst sich folgende empirische
Schétzung fiir den Erwartungswert des Qualitétsindexes unter der Annahme vollstdndiger Syn-
chronizitit (6 = 0) aufstellen:

A 10220 4+ Qg4 (1)
Qﬂ (Q’T) - 109/20 + 1

(3.161)

Hierbei stellt der Ausdruck 102/29 die deterministische Signalleistung dar. Mit zunehmendem
SNR o wird er prévalent. Mit abnehmenden, gar negativen Werten fiir o ndhert er sich null, sodass
sich QB (o,7) fiir o — —oo0 asymptotisch Qfﬂ (r) anndhert. Gl. 3.161 kann mit einer einfachen
Simulation verifiziert werden: Sei x, [n] ein weifes Rauschsignal mit der Rauschleistung o2 = 1.
Dann kann im néchsten Schritt dieses monofrequente rauschbehaftete Signal formuliert werden:

z,[n] = 21092 cos (th) + V212, [n]. (3.162)

Dann wird die Signalverarbeitungskette der SSQA geméf Kapitel 3.6 darauf angewendet und
anschliefend der Qualititsindex @ [I,m] berechnet. Da das Spektrum mittels DFT berechnet
wird, verteilt sich die Rauschleistung des Signals auf einer endlichen Anzahl von 2# DFT-Bins.
Bei einer hoheren Abtastrate wiirde dies eine Verringerung der Rauschleistung pro DFT-Bin
bedeuten. Um die DFT-Grofe zu kompensieren, wird das Rauschsignal in GI. 3.162 daher mit
v2# multipliziert. Der Vorfaktor des deterministischen Teils ergibt sich zum einen aus dem
Crest-Faktor einer sinusféormigen Schwingung und zum anderen aus der Tatsache, dass sich die
Leistung der monofrequenten Schwingung im zweiseitigen Spektrum auf zwei DFT-Bins verteilt.
Sei Q, 4, [I, m] der berechnete Qualitatsindex @ [, m] fiir gegebene Werte von SNR p, 5 und r.

In Abb. 3.22 sind die Ergebnisse einer Simulation mit N, = 105 Perioden und hy = 3 im
Vergleich mit der Schitzung des Erwartungswerts geméf Gl. 3.161 dargestellt. Aus der Abbil-
dung wird ersichtlich, dass sich der Erwartungswert fiir zunehmende Anzahl von Perioden im
Ursprungssignal Ny dem Wert QB (0,7) annahert:
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Jim E{Qqp, [1hol} ~ Qs (0,7) (3.163)
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Abb. 3.22: Qualititsindex bei verrauschten Signalen. a) Schitzung fiir den Erwartungswert Qﬂ (0,7) in
Abhéngigkeit von ¢ unter Verwendung des Sinusrampenbasisfensters (SRB) mit » = 0,5.
b) Vergleich zwischen Simulationsergebnis mit Ny = 105 und berechnetem Erwartungswert

Qﬁ (0,7) fiir verschiedene Kombinationen aus Fenster und 8 mit hy = 3.

Teilabb. a zeigt die Schitzung fir den Erwartungswert Qg (0, 7) fiir verschiedene [ bei gegebenem
r = 0,5 und Verwendung des Sinusrampenbasisfensters. In Teilabb. b wird anhand verschiedener
Kombinationen von Fenster und S ersichtlich, dass die Schiatzung geméaft Gl. 3.161 hinreichend
genau ist. Fiir grokere g ergibt sich Qg (0,7) ~ 0,5 bei p = 0, wodurch sich die Verwendung des
Qualitatsindexes als Mafs fiir das SNR bestétigt: Bei ¢ = 0 ist die Nutzsignalleistung gleich der
Rauschsignalleistung, sodass sich das Verhéltnis aus Nutzzsignalleistung und Gesamtsignalleis-
tung zu 0,5 ergibt.
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4 Validierung

Das vorgestellte Messkonzept soll nachfolgend validiert werden. Da der Fokus dieser Arbeit auf
dem digitalen Teil des Messsystems liegt, erfolgt dies zunéchst in Simulationen. Das erlaubt die
Verwendung eindeutiger Testsignale, die dem digitalen System zugefiihrt werden konnen und
deren Zusammensetzung genau bekannt ist. Dadurch wird die Berechnung solcher Fehlermafe
moglich, die die Abweichung zwischen Soll- und Istsignal anzeigen und dabei nur von den Feh-
lern entlang der digitalen Signalverarbeitungskette beeinflusst werden. Es werden verschiedene
Testszenarien definiert, die der Simulation zugefithrt werden. Die Beschreibung und Verifikation
des Laborprototypen erfolgt in Kapitel 5.

4.1 Aufbau der Simulation

In diesem Abschnitt wird der Aufbau der Signale in den folgenden Testszenarien erklért, zu-
dem werden die zur Bewertung der Ergebnisse verwendeten Metriken eingefiihrt. Es werden
ausschlieflich Spannungen simuliert, da hierfiir definierte Szenarien vorliegen.

4.1.1 Definition der Testsignale

Die Testsignale konnen als zeitkontinuierliche Signale beschrieben werden. Fiir jedes Testszena-
rio werden eine Soll-Netzfrequenz fse (t), eine zeitvariante Amplitude U, () sowie Phasenlage
©eg (t) definiert. Hierbei steht der Platzhalter z € {ul,u2,u3} fiir eine der drei Leiter-Erde-
Spannungen. Fiir einphasige Szenarien gilt * = ul. Das kontinuierliche Testsignal ergibt sich
damit zu

Ueg (t) = Ueg (t) €08 (Oeg (t)) 4 tng (t) + ung (t) - (4.1)

Der harmonische Phasorenwinkel 6, (t) wird aus der Soll-Netzfrequenz und der Soll-Phasenlage
berechnet:

Oen (1) = 21 /O Foot (1) A7 + e (1) (4.2)

Der Term uy, (t) stellt die harmonische Komposition des Signals abseits der Grundschwingung
dar. Hierfiir wird das einseitige Soll-Spektrum U [h] € C mit h € [2;Ny] definiert, das die Phaso-
ren der entsprechenden Harmonischen darstellt. Hierbei ist Ny, die hochste im Signal enthaltene
Harmonische. Das harmonische Zeitsignal kann wie folgt geschrieben werden:

Np
ung () = V2> U [A]| cos (hfes (t) + arg {U [1]}) . (4.3)
h=2

Der Term uy, (t) stellt einen Storterm dar und kann beispielsweise Rauschen oder zwischenhar-
monische Stérungen enthalten. Auch er wird szenariospezifisch definiert.
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4.1.2 Ein- und Ausgangsgrofien der Simulation

In den Simulationen werden die Messwandler nicht betrachtet. Fiir die Ubertragungsfunktio-
nen der einzelnen Ubertragungskanile aus dem Modell der Messkette gemif Kapitel 2.5.1 wird
Folgendes angenommen:

Hy(s)=1. (4.4)

Das Zeitsignal ue, (t) wird ideal abgetastet und dem PQMS-Algorithmus zugefiihrt. Damit kann
das Ausgangssignal des ADUs, mit dem die Simulation beginnt, mit der Abtastzeit ti [n;] nach
Gl. 3.2 berechnet werden:

Uaz [NE] = Uex (L [1k]) - (4.5)

Die ideale Abtastung impliziert, dass die Abtastrate des ADU keine Abweichung von ihrem
Nennwert aufweist, weshalb fg, = f; gilt. Damit gilt fiir die Ausgabe der Netzfrequenzschét-
zung ebenfalls fe. [n,] = fo[ny]. Die PQMS-Signalverarbeitung ist geméfs der Beschreibung in
Kapitel 3 implementiert und gibt das in Gl. 3.120 definierte einseitige Spektrum der harmoni-
schen Spannung U, 2 |1, h] zwischen dem Leiter x und Neutralleiter aus. Weiter berechnet werden
die MFEU-Ausgaben wie die Netzfrequenzschétzung fec [n,], die RoCoF-Grofen rye [n,] fiir
tw € {0,5s,1s,2s} sowie die Phasoren der Grundschwingung X [n,]. Die Anzahl der ausgegebe-
nen Werte betrdgt Ng € N Grundperioden bei den spektralen Schéitzgréfen, die Ausgaben auf
dem Takt der MFEU weisen 2¥ Werte pro Grundperiode auf.

4.1.3 Metriken

Zur Bewertung der Giite der Systemausgaben werden verschiedene Metriken verwendet. Zur
Auswertung der Frequenzmessung kann der Frequenzfehler

ef[ny] = fec [M] = feet (to [n0)]) (4.6)

aus der Differenz zwischen der Netzfrequenzschitzung fec [n,] und dem Sollwert der Netzfrequenz
zum mit n, korrespondierenden Zeitpunkt ¢, [n,] gebildet werden. Zur Quantifizierung spektraler
Fehler wird der in [N7, Kap. 5.2.1| beschriebene Vektorfehler (engl. Total Vector Error, TVE)
verwendet und hinsichtlich harmonischer Signale erweitert. Mit U, [I, k] ldsst sich die Abweichung
zum Sollspektrum U [h] wie folgt berechnen:

Re {Qw [1,h] — U[h] " Im {Qm [1, h] fQ[h]}Q

el A = Tk

(4.7)

Der Vektorfehler bezieht sowohl Abweichungen in der Amplitude als auch der Phasenlage glei-
chermaRen mit ein. Fiir einen gegebenen Wert von ey [I, h] liegt der Wert von U, [, h] auf einer
Kreisbahn um U [h], deren Radius dem Verhéltnis der Betrége der beiden Grofen entspricht
(vgl. [N7, Kap. C.2|). Der Idealwert ist null. Bei der Berechnung des Vektorfehlers im statio-
naren Zustand kann ein Mittelwert iiber mehrere Perioden berechnet werden. Die Mittelung
erfolgt zwischen zwei szenariospezifisch definierten Indices ls; und Igp:

1 Lp

ev|h] = —7F—— vl h]. 4.8
e[] lsp_lst+1l§te[ } ( )
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4.1 Aufbau der Simulation

Zur Evaluation der Synchronizitdt der DFT-Bins im Szenario kann zusétzlich der in Kapitel 3.9
vorgestellte Qualitéitsindex @ [I, h] verwendet werden. Sein Idealwert ist 1. Auch fiir ihn kann ein
Mittelwert entlang der Periodenachse [ gebildet werden:

lsp

- 1
Q[h = lsp_lst‘Hl;;tQ[l’h]. (4.9)

Ist der Qualitdtsindex nahe an seinem Idealwert, wird die Abweichung von 1 berechnet. Diese
kann auf einer logarithmischen Skala besser dargestellt werden und ergibt sich zu

eql,h]=1-Q[ih. (4.10)

Von diesem Fehlermaf kann analog zu Gl. 4.8 auch ein Mittelwert éq [h] entlang des Perioden-
indexes ab Iy berechnet werden. Weiterhin kann das Spektrum U, [, h] entlang der Zeitachse
gemittelt werden. Dieses gemittelte Betragsspektrum wird wie folgt berechnet:

lsp

. 1
Uph] = ————
(1] zsp—zstJrllzl:st

U, 1, h]’ . (4.11)

Zusatzlich zu den oben eingefithrten Grofen soll der im gleichen Beobachtungszeitraum vorlie-
gende mittlere Frequenzfehler fiir den Zeitraum fiir die Perioden [ € [lg;[sp] ermittelt werden.
Hierzu wird tiber alle ef[n,] innerhalb dieses Bereichs arithmetisch gemittelt:

lsp 2v—1

= T o o T i

l=lst 1=0

Neben den eingefiihrten und zwischen zwei Periodenindices [ und [, berechneten Mittelwerten
werden an dieser Stelle noch zwel weitere statistische Mafe zur Auswertung eingefiithrt. Sei z
ein dementsprechend berechneter Mittelwert der Folge z[l]. Dann ergibt sich die empirische
Standardabweichung o, im betrachteten Bereich wie folgt (vgl. [45, S. 653ff.]):

> (@[l -x)? (4.13)

l:lst

Op =
lsp - lst

Analog hierzu kann die Standardabweichung fiir die Ausgabewerte auf der MFEU-Zeitbasis be-
rechnet werden. In den nachfolgenden Betrachtungen zeigen sich viele Schétzwerte entlang des
jeweiligen Zeitindexes normalverteilt bzw. kénnen in guter Naherung als normalverteilt ange-
nommen werden. Dann liegen geméf der Verteilungsfunktion der Standardnormalverteilung et-
wa 95 % aller Schatzwerte in einem Intervall von 41,960, um den Mittelwert. Dieser Wert wird
nachfolgend in statistischen Betrachtungen verwendet und als 1,960-Wert bezeichnet.

4.1.4 Implementierung der Simulation

In der Simulation kommen 64-Bit-FlieRkommazahlen als Datentyp zur Anwendung. Komplexe
Grofsen verwenden jeweils fiir Real- und Imaginérteil eine Breite von 64 Bit. Durch diese Daten-
breite konnen Quantisierungseffekte der FlieRkommaarithmetik in den nachfolgenden Betrach-
tungen vernachléssigt werden. Auf diese Behauptung wird in Anhang B.5 genauer eingegangen.
Dadurch kann der Einfluss der Quantisierung am ADU gesondert nachgebildet und mit den Aus-
gaben des nicht-quantisierten Systems verglichen werden. Soll im abgetasteten Signal wag [n]
eine Quantisierung nachgebildet werden, wird Gl. 4.5 wie folgt erweitert:
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4 Validierung

2/\—1 s
J U (4.14)

U | 201
Analog zu Kapitel 3.4.3 stellt A die Auflésung des ADU in Bit inklusive Vorzeichenbit dar. Ug,
entspricht der Spannung, bei der Vollausschlag erreicht wird. Die gewdhlte nominale Abtastrate
von fg, = 20 MSa/s sorgt fiir eine entsprechend hohe Auslastung der zur Simulation verwendeten
Hardware. Daher wird die Signaldauer der einzelnen Simulationen Ty, fiir jedes Testszenario
separat definiert und dabei so gering wie méglich und so hoch wie nétig gewéhlt. Die Testszenarien
werden in der Regel als einphasige Szenarien definiert, sofern die Eigenschaften der dreiphasigen
Netzfrequenzschitzung nicht explizit im Fokus der Untersuchung stehen.

Uz [N] = {uex (tk [n])

4.1.5 Testszenarien

Die in dieser Arbeit verwendeten Testszenarien orientieren sich an denen, die im IEEE-Standard
60255-118-1 zu Synchrophasor-Messgeriten vorgeschlagen werden (vgl. [N7, Kap. 6]). Der Zweck
der Priifszenarien im Standard ist die Priifung der Giite von PMUs, die den Grundschwingungs-
phasor sowie Netzfrequenz und RoCoF messen. Harmonische werden als Storung betrachtet, die
es zu ddmpfen gilt. Eine PMU gibt ihre Werte zudem in einer definierten, mit der Weltzeit UTC
auf wenige Nanosekunden genau synchronisierten Ausgaberate (engl. reporting rate) aus.

Der IEEE-Standard definiert dariiber hinaus Grenzwerte, die die PMU-Ausgaben beim Durch-
lauf dieser Szenarien einzuhalten haben. In einigen dieser Szenarien sind die Grenzwerte selbst
Funktionen der Ausgaberate (engl. reporting rate) der zu testenden PMU. Wahrend PMUs diese
Rate in sehr feinen Grenzen UTC-synchron einhalten miissen, weist das PQMS aufgrund des
Systementwurfs eine variable Abtastrate auf. Die zugrundeliegende Messaufgabe ist auch eine
andere: Harmonische sind keine Stor-, sondern Messgrofien, deren Betrag und Phase es zu quanti-
fizieren gilt. Insofern ist eine direkte Priifung auf die Grenzwerte dieses Standards nicht moglich.
Dennoch bieten die Priifszenarien des Standards eine Orientierung, wie die Testszenarien in die-
sem Kapitel gestaltet werden kénnen. Sie bediirfen jedoch einiger Adaption.

Im Folgenden werden als Priifszenarien der stationdre Zustand (engl. steady state), die Fre-
quenzrampe sowie der Amplituden-/Phasensprung aus dem Standard tibernommen und adap-
tiert. Zusétzlich werden zwei neue Priifszenarien definiert: Niederfrequente Zwischenharmonische
und Asymmetrie im Drehstromsystem. Letzteres ist das einzige Szenario, das in dreiphasiger
Konfiguration simuliert wird.
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4.2 Abschétzung des Interpolationsfehlers

4.2 Abschatzung des Interpolationsfehlers

Der durch das gewahlte Interpolationsverfahren verursachte Fehler im Signal kann nach Kapi-
tel 2.7.8 nur bei Kenntnis des zugrundeliegenden Signals eindeutig ermittelt werden. In diesem
Kapitel wird anhand von Testsignalen eine Abschétzung dieses Fehlers vorgenommen.

4.2.1 Testszenario

Gemaéf [172, S. 878] hingt das Restglied Riy (Ai) aus Gl. 2.96 bei einer Lagrange-Interpolation
N-ten Grades von der N-ten Ableitung der Originalfunktion ab. Im Falle der hier verwendeten
Lagrange-Interpolation zweiter Ordnung ist die zweite Ableitung demnach mafigeblich fiir den
Interpolationsfehler. Dieser Sachverhalt wird im Folgenden fiir ein periodisches Signal betrachtet:
Durch zweifache Ableitung des im Kapitel zur Fourier-Reihe in Gl. 2.15 definierten periodischen
Signals ergibt sich

2, 00
d dt2(t) = - Z a[h] (hw)? cos (hwt + ¢ [h]) . (4.15)
h=1

Die Amplitude der einzelnen harmonischen Komponenten der zweiten Ableitung héngt demnach
quadratisch von der Kreisfrequenz der jeweiligen harmonischen Komponente (hw)2 ab. Der In-
terpolationsfehler nimmt somit fiir hohere Frequenzen quadratisch zu. Fiir das Spektrum des
Interpolationsfehlers sind entsprechende Periodizitaten im Fehlersignal mafigeblich, die im Spek-
trum fiir Stérungen sorgen kénnen.

Analog zu den Testszenarien der Frequenzmessung sei ein kontinuierliches Signal uey (¢ [nx])
gegeben, das ideal am ADU mit der Abtastrate fg, = 20 MSa/s abgetastet werde (analog zu
Gl. 4.4 und GI. 4.5). Am Ausgang des Interpolators wird geméfs Gl. 3.80 das interpolierte Signal
uiz [n)] auf dem Interpolatortakt n) ausgegeben. Da geméf Gl. 3.3 der mit n) korrelierende
Zeitpunkt berechnet werden kann, ergibt sich das Idealsignal auf der Zeitbasis des Interpolator-
ausgangs aus der idealen Abtastung zum Zeitpunkt ¢y [n,]:

ﬂim [n)\} = Uey (t,\ [n)\]) . (4.16)

Zur Abschétzung des Interpolationsfehlers werden einfache harmonische Schwingungen mit kon-
stanter Frequenz verwendet. In Bezug auf die Notation aus Gl. 4.1 haben die verwendeten Test-
signale die in Tabelle 4.1 beschriebenen Eigenschaften.

Tabelle 4.1: Grofsen in der Simulation zur Abschétzung des Interpolationsfehlers

Grofse Wert
Uea (t) 0
Pea (1) 0
Jeet (1) 0
Ung (t) 0
Ung (1) cos (27 fit)
Teim 0,5s
fe 5kHz / 500 kHz
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Um ausschlieblich den Einfluss der Interpolation zu bestimmen, wird das Ausgangssignal des
Interpolators mit einem festen Unterabtastfaktor ¢ € [0,5; 1] berechnet. Die Zeitbasis am Inter-
polatorausgang ergibt sich damit zu

LD

tx [n)\] = fsng. (4.17)

4.2.2 Fehlermalf’

Das Fehlermaf eiy [n)] kann aus der Differenz des interpolierten Signals uiy [ny] und des Ideal-
signals 4, [ny] berechnet werden:

€int [MA] = Uiz [n2] — Uiz [n)] - (4.18)

Aufgrund der Linearitdt der Fourier-Transformation lasst sich das Spektrum des interpolierten
Signals damit als Summe der Fourier-Transformierten des Idealsignals und des Fehlerterms dar-
stellen:

F{uiz [na]} = F {tiz [na]} + F {eimt [na]} - (4.19)

Es wird ersichtlich, dass der Interpolationsfehler auch im Spektralbereich als additive Stérung
dem Spektrum des idealen Interpolationssignals iiberlagert wird. Da Periodizitaten im Interpo-
lationsfehler stark von der Signalkomposition abhéngen und a priori schwer zu bestimmen sind,
wird zur spektralen Betrachtung des Interpolationsfehlers ein gemitteltes modifiziertes Periodo-
gramm nach der Methode von Welch geméfs seiner Definition in Kapitel 2.7.4 bzw. Gl. 2.76 und
Gl. 2.78 verwendet:

By [m] = Per {eins [na]}- (4.20)

Fiir die Berechnung dieses Periodogramms wird ein Uberlappungsverhéltnis von r = 0,5 verwen-
det, als Fenster das in Kapitel 3.7 definierte Sinusrampenbasisfenster. Die Lange N der einzelnen
Sektionen berechnet sich aus dem Unterabtastfaktor zu

105,
N = . 4.21
{fsnT§J ( )
Damit wird eine zufriedenstellende Frequenzauflésung des Periodogramms erreicht. Da hier kei-
ne netzfrequenzsynchrone Unterabtastung erfolgt, kann fiir den Frequenzindex m eine absolute

Frequenzachse berechnet werden:

misns
flm] = N
Die weitere Tiefpassfilterung mit Unterabtastung durch die entsprechenden Filter der TPK-Stufe
wirkt sich aufgrund der Linearitét der Faltung ebenfalls linear auf den Interpolationsfehler aus.
Da vor allem Fehler im Durchlassbereich der Filterkaskade interessant sind, reicht es fiir die
Abschétzung des Fehlers aus, direkt den Interpolatorausgang zu betrachten.

(4.22)

4.2.3 Ergebnisse

Die Periodogramme des Interpolationsfehlers E; . [m] fiir die in Tabelle 4.1 definierten Signale
sind in Abb. 4.1 gezeigt. In Teilabb. a ist der Fehler fiir das Signal mit f; = 5 kHz abgebildet. Das
Grundrauschen des Fehlers liegt bei etwa -300 dB und damit nur etwas oberhalb des mit 64-Bit-
Flieff)kommazahlen zu erwartenden Dynamikberreichs (vgl. Anhang B.5). Sowohl im gewiinschten
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4.2 Abschétzung des Interpolationsfehlers

Durchlassbereich als auch dariiber hinaus sind vereinzelte Spitzen im Spektrum zu sehen, die
bis etwa -210dB reichen. In diesem Fall ist der Interpolationsfehler kleiner als das geméft der
Uberlegungen in Kapitel 3.4.3 zu erwartende Signal-Rausch-Verhiltnis bei der Spektralanalyse
und damit vernachléssigbar. Im Bereich um f; zeigt sich eine breite Keule bis etwa -180dB,
die jedoch auch auf den Leck-Effekt zuriickzufiihren ist, dem das diskrete Fehlersignal ey [n)]
ebenfalls ausgesetzt ist.

a)

[dB]

101ogy (Eiw [m])

e} 0
=,
'£-100
g
K
~Z-200(
o0
i)
S 300 | | | | | | | | !
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
f [m] [MHz]
¢ =0,830 ¢ =0,835 ¢ = 0,840

Abb. 4.1: Gemitteltes modifiziertes Periodogramm des Interpolationsfehlers F; , [m] fiir verschiedene Un-
terabtastfaktoren ¢ mit a) f; = 5kHz, b) f; = 500 kHz.

In Teilabb. b wird der gleiche Sachverhalt fiir f; = 500 kHz gezeigt. Hier sind wesentlich héhere
Keulen im Spektrum zu sehen. Die Fehler reichen bis etwa -55 dB, wobei die Hauptkeule um den
Bereich um f; herum zu sehen ist. Es treten Fehlerkeulen im Durchlassbereich der TPK-Stufe auf,
die damit nicht herausgefiltert werden kénnen. Die hier gezeigte Simulation zeigt drei sehr dicht
beieinander liegende Unterabtastfaktoren um ¢ = 0,835. Die Periodogramme der Fehler unter-
scheiden sich trotz geringer Unterschiede im Unterabtastfaktor signifikant voneinander. Obwohl
auf einigen Frequenzen alle drei Unterabtastfaktoren Fehlerkeulen zeigen, treten Periodizitédten
im Fehlersignal auch auf verschiedenen Frequenzen auf.

4.2.4 Diskussion

Die Antwort auf die Frage, inwiefern die spektralen Fehler durch die Verwendung der Lagrange-
Interpolation zweiten Grades bei der Analyse der Spannungsqualitidt im Sinne dieser Arbeit eine
Rolle spielen, kann damit abgeschétzt, aber noch nicht abschliefflend beantwortet werden. Da in
den folgenden Kapiteln bei der Validierung der Giite der Spektralanalyse die Ausgangssignale je-
doch bekannt sind, konnten Artefakte im Spektrum, die nicht aus dem Ursprungssignal stammen,
eindeutig als Interpolationsfehler identifiziert werden.

Die dargestellten Periodogramme sind die Ergebnisse von Simulationen, bei denen eine einzelne
harmonische Schwingung ohne zusétzliches Rauschen mit einer Amplitude von 1 als Testsignal
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verwendet wurde. Es ist zu erwarten, dass hoherfrequente Signale im zwei- und dreistelligen
Kilohertzbereich gegeniiber den niederfrequenten Signalen signifikant geringere Amplituden auf-
weisen. Ferner zeigen sich die grofen Unterschiede im Fehlerspektrum bei kleinen Anderungen
des Unterabtastfaktors. Durch die Konstruktion der MFEU wird dieser pro Grundperiode 2"
mal neu aus dem Ausgang der Reglerstufe berechnet. Bei der Spektralanalyse geméfs Kapitel 3.6
bedeutet dies, dass sich dieser Faktor im der DFT zugefiihrten Messfenster 2¥mg, mal gedndert
hat. Es ist nicht zu erwarten, dass das Fehlersignal im Spektrum derart homogen wird, dass es
als farbiger Rauschprozess modelliert werden kann - jedoch darf vermutet werden, dass sich die
Fehlerleistung auf ein breites Frequenzband verteilt und somit das Signal-Rausch-Verhiltnis zwar
negativ beeinflusst wird, zwischen Nutz- und Rauschsignal jedoch noch ausreichend vertikaler
Abstand bestehen bleibt.

In den folgenden Kapiteln wird die Giite der spektralen Auswertung mittels PQMS anhand
von harmonischen Testsignalen bewertet. Dort lassen sich die Finflisse des Interpolationsfehlers
auf die Systemausgabedaten zusétzlich evaluieren.

116



4.3 Stationdrer Zustand

4.3 Stationarer Zustand

Das Testszenario zum stationdren Zustand (engl. steady state) ist in [N7, Kap. 6.3] definiert. Es
sieht vor, dass alle Randbedingungen wahrend einer Messung oder Simulation konstant gehalten
werden. In mehreren Durchgingen werden diese Randbedingungen variiert. Das Ziel dieser Tests
ist die Ermittlung der Minima der vorgestellten Fehlermafe, die im stationdren Zustand mit
PQMS erreicht werden konnen. Dieses Testszenario wird das PQMS in einphasiger Konfiguration
simuliert.

4.3.1 Testsignale

Waéhrend der Standard eine Frequenzabweichung von maximal 5 Hz nach oben und unten vor-
sieht, wird hier der gesamte Betriebsbereich des Messsystems durchfahren. Als Nennspannung
wird der Sollwert der Leiter-Erde-Spannung fiir Niederspannungsnetze U, = 230V verwendet.
Um eine gleichbleibende Anzahl von Werten pro Szenario auszuwerten, wird die Dauer der Simu-
lation T, von der Anzahl der auszuwertenden Grundperioden Ny abhingig gemacht. Hinzu
kommen noch 100 Perioden, um den eingeschwungenen Zustand vor der Auswertung herzustel-
len, da im Rahmen dieses Testszenarios auch der Einschwingprozess des Systems betrachtet wird.
Tabelle 4.2 beschreibt die Grofen des Testsignals in diesem Szenario. Zunéchst wird ohne zusétz-
liche Quantisierung der Werte simuliert. In einem zweiten Durchgang entsprechen die Parameter
zur Nachbildung der Skalierung den Werten des ADU im Laborprototypen, der eine nominale
Auflésung von A = 12 Bit aufweist. Weiterhin wird auch die Genauigkeit bei einer Auflésung von
A = 8 Bit betrachtet.

Tabelle 4.2: Parameter der Testsignale zum stationdren Zustand

Grofie Wert
Uea (t) V2U,
Pea (1) 0
fset () 44Hz / 50Hz / 60Hz / 66 Hz
U [h] siehe Gl. 4.23
Ny 11.501
Ung (t) 0
Tsim (Neye + 100) / fret (t)
Nege 700
Usc 500V
A keine Quantisierung / 8 Bit / 12 Bit

Der harmonische Term uy, (¢) im Signal ergibt sich geméf Gl. 4.3 aus dem Soll-Spektrum des
Signals, das wie folgt definiert ist:
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- h—1
Jh 156
eI 100 v 100 eN
Uhl=9 &M v he{57,9,11} (4.23)
0 andernfalls.

Das Signal enthélt niedergradige Harmonische, um die Resilienz des Algorithmus gegeniiber Har-
monischen zu iiberpriifen. Weiterhin werden im Abstand von 100 harmonischen Indices Signale
aufmoduliert, die sich iiber den gesamten Arbeitsbereich des Systems bis f, = 500 kHz erstrecken.
Die hochste aufmodulierte harmonsiche Ordnung Ny, ergibt sich aus dem harmonischen Index,
den die Grenzfrequenz f; im maximal gestauchten Zustand des Systems bei einer Netzfrequenz
von fuin = 44 Hz hat. Die Effektivwerte der einzelnen harmonischen Komponenten betragen
1V. Damit liegen deren Sollwerte im Betragsspektrum auf der 0 dB-Linie. Die Soll-Netzfrequenz
fset (t) wird in vier Schritten iteriert: Je eine Simulation fiir die beiden Nominalwerte 50 Hz und
60 Hz sowie fiir die beiden Randwerte 44 Hz und 66 Hz. T;y wird geméf Gl. 3.52 fiir das 44 Hz-
und das 50 Hz-Szenario mit f,, = 50 Hz initialisiert, ansonsten mit f, = 60 Hz.

4.3.2 Ergebnisse der Netzfrequenzschitzung

Wie in Kapitel 3.4.7 beschrieben, wird das Abtastintervall am Interpolator T; [n,| zunéchst fiir
zwei Perioden auf dem Initialwert Tjg belassen, der aus dem Nominalwert der Netzfrequenz f,
berechnet wurde. Dies erlaubt eine Initialisierung der Speicherstellen der Filter ohne Beeinflus-
sung der Regelung. Nach Aktivierung der Regelung erfolgt der Einschwingprozess. Abb. 4.2 zeigt
den Betrag des Frequenzfehlers ef [n,] fiir die vier simulierten Soll-Netzfrequenzwerte auf einer
logarithmischen Skala. Zu sehen ist sowohl das Verhalten des Systems mit der Quantisierung der
Fliefsckommazahlen, als auch mit der 12-Bit-Quantisierung, die am Laborprototypen verwendet
werden wird. Wie erwartet zeigt sich die Frequenzschétzung resilient gegeniiber den Harmoni-
schen. Die Ergebnisse dieses Szenarios unterscheiden sich nur minimal von denen ohne harmoni-
sche Kontamination. Aufgrund der Gestaltung des Filters der TP¢-Stufe fallen Harmonische im
eingeschwungenen Zustand mit den Nullstellen des Filters iiberein. Je grofser der Frequenzfeh-
ler ef[n,| dabei wird, desto weniger fallen die Nullstellen iiberein und desto geringer wird die
Déampfung der Harmonischen.

100 a) 100 . b)

~ 1073t ~ 1073t
=3 =3

—~ 109} —~ 10°5}]
£ £ |
L1079t < 107,

10-12 10-12 |<—Beginn Regelung
0 10 20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
n, /2" [Perioden] n, /2" [Perioden]

.fs‘et =44Hz fset = 50Hz

fset =60Hz fset = 66 Hz

Abb. 4.2: Betrag des Frequenzfehlers |ef[n,]| wihrend des Einschwingprozesses und Ubergang in den
eingeschwungenen Zustand fiir vier verschiedene Soll-Netzfrequenzen. a) Eingangssignale als
64-Bit-Fliefkommazahlen. b) Simulation mit Quantisierung von A = 12Bit auf dem Eingangs-
signal.
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4.3 Stationdrer Zustand

In Teilabb. a ist zu sehen, wie sich die stationdren Endwerte des Frequenzfehlers in Abhéngigkeit
von fset () unterscheiden. In jedem Fall liegen sie unterhalb von 10~7 Hz. Bei hoherem Frequenz-
sollwert stellt sich ein geringerer Fehler ein. Die Fehler im eingeschwungenen Zustand sind fiir alle
Soll-Frequenzen gleich, sobald die Quantisierung am ADU mit simuliert wird. Bei einer Quanti-
sierung von A = 12 Bit liegt der Frequenzfehler im stationéren Zustand immer noch unterhalb
von 107° Hz. Wird die Quantisierung auf A = 8 Bit reduziert, betrigt der Betrag des maximalen
Frequenzfehlers im eingeschwungenen Zustand weniger als 10~* Hz. Eine Besonderheit zeigt sich
im 50 Hz-Szenario: Hier wird die Grundschwingung durch die Abtastrate von fg, = 20 MSa/s in
exakt 4 - 10° Abtastwerten dargestellt. Dadurch ist auch die durch die Rundungsoperation ge-
mafk Gl. 4.14 realisierte Quantisierung exakt periodisch mit der Grundschwingung, wodurch die
Giite der Frequenzmessung in diesem Spezialfall der im nicht-quantisierten Zustand entspricht.
Da dieser Effekt durch die Idealitdt des Signals in der Simulation verursacht wird und bei den
anderen simulierten Frequenzen nicht auftritt, sind die Beobachtungen an dieser Stelle dennoch
aussagekraftig.

Der Nominalwert der Netzfrequenz, mit dem Tjg initialisiert wird, beeinflusst ebenfalls die
Dauer des Einschwingprozesses. Startet das System bereits mit einer Abweichung zwischen dem
Initialwert und der Frequenz des simulierten Signals, muss diese Differenz im Einschwingprozess
zuniichst {iberwunden werden. Der Einschwingprozess selbst erfolgt mit leichten Uberschwingern,
weshalb sich das Vorzeichen des Frequenzfehlers bestindig dndert. Dem stationdren Endwert
nédhert sich das System asymptotisch an.

4.3.3 Ergebnisse im Spektrum

Die Berechnung der Metriken geméf Kapitel 4.1.3 erfolgt ab einem Periodenindex von lg; = 100
bis lsp = Ng—1. Ab diesem Index kann angenommen werden, dass der stationdre Zustand erreicht
ist. Damit bleiben N¢y. = 700 Perioden fiir die Auswertung.

Gemitteltes Betragsspektrum

Nach den Beobachtungen in der Frequenzmessung erfolgt die Berechnung des gemittelten Be-
tragsspektrums U, [h]. Abb. 4.3 zeigt die Ergebnisse der Simulation ohne Nachbildung der Quan-
tisierung am ADU sowie mit A = 8 Bit und A = 12 Bit.

Bei Betrachtung der Ergebnisse der Simulation ohne Quantisierung in Teilabb. a fallt auf, dass die
in U [h] definierten Harmonischen scharf getroffen werden. Der Leck-Effekt ist soweit unterdriickt,
dass sich die Spektrallinien der jeweiligen Harmonischen klar abzeichnen und die Werte nahe
auf ihrem Sollwert von 0dBV liegen. Die Werte der benachbarten DFT-Bins liegen wieder im
Rauschteppich. Dies ist auch bei den Ergebnissen der Simulationen mit Quantisierung der Fall,
was in den Teilabb. b und ¢ dargestellt ist.

Wird die DFT eines in 64-Bit-Flielkkommazahlen konstruierten und vollstédndig mit dem Mess-
fenster synchronen periodischen Signals berechnet, liegt der durch das numerische Rauschen ver-
ursachte Rauschteppich in der Regel bei etwa -300dB. Im Falle der Ausgabesignale des PQMS
im Szenario ohne zusétzliche Quantisierung zeigen sich nicht zum Nutzsignal gehérende Frequen-
zen unterhalb von -110dBV. Diese bestehen aus periodischen Spitzen im Spektrum, die sich je
nach Soll-Netzfrequenz - und damit unterschiedlichen Unterabtastfaktoren ¢ - unterschiedlich
im Spektrum verteilen. Die Hohe dieser Spitzen unterscheidet sich auch und betrégt hochstens
-73,5dBV fiir das 50 Hz-Szenario. Sie weisen starke Ahnlichkeiten zu den in Kapitel 4.2 berech-
neten Periodogrammen des Interpolationsfehlers auf, sodass diese Artefakte im Spektrum auch
hierauf zuriickgefiihrt werden kénnen. Bei der Simulation mit einer Quantisierung von zwolf Bit
tauchen diese Spitzen nicht mehr sichtbar im Spektrum auf. Dies liegt zum einen daran, dass
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Abb. 4.3: Gemitteltes Betragsspektrum U, [h] berechnet mit Iy, = 100. a) Ohne zusitzliche Simulation
der Quantisierung am ADU. b) A = 8Bit. ¢) A = 12Bit. Die gepunktete horizontale Linie
bei 0dB entspricht |U [R]|. d) Vergrofert fiir die dem Zeitsignal aufmodulierten Harmonischen
(nicht quantisiert und mit A = 12 Bit quantisiert).

sich der Rauschteppich durch das Quantisierungsrauschen auf etwa -75dBV erhéht. Zum an-
deren werden Periodizitdten im Interpolationsfehler durch das ndherungsweise als gleichverteilt
anzunehmende Quantisierungsrauschen abgeschwécht.

Bei einer Auflésung von A = 12 Bit zeigt sich das Quantisierungsrauschen mit einer annéhernd
konstanten Rauschleistung iiber den gesamten Durchlassbereich des PQMS. Mit abnehmender
Quantisierung ist diese Annahme nicht mehr aufrechtzuerhalten: So zeigt Abb. 4.3b den Rausch-
teppich bei einer Quantisierung von A = 8 Bit. Es ist zu sehen, dass dieses Rauschen fiir niedrigere
harmonische Ordnungen zunimmt. Da sich dieses Muster bei allen vier Soll-Netzfrequenzen und
damit unterschiedlichen Unterabtastverhaltnissen dhnelt, ist davon auszugehen, dass dies nicht
dem Interpolationsfehler zuzuschreiben ist. Vielmehr entspricht dies der in [36, S. 213] getatigten
Feststellung, dass die Quantisierungsstufe hinreichend klein sein muss, um das Quantisierungs-
rauschen als anndhernd gleichverteilten weifsen Rauschprozess modellieren zu kénnen. Der Effekt,
dass die Quantisierung im 50 Hz-Szenario periodisch mit dem Messfenster ist, kommt auch in der
spektralen Betrachtung zum Tragen. Durch die Unterabtastung um einen nicht-ganzzahligen Fak-
tor wird die Periodizitat des quantisierten Zeitsignals teilweise aufgebrochen, der Rauschteppich
liegt bei etwa -300 dBV. Zusétzlich stellt sich jedoch ein weiteres Rauschniveau auf dem gleichen
Niveau des Quantisierungsrauschens der anderen Szenarien ein. Da es sich hier um einen Spe-
zialfall handelt, der in der Realitdt nicht vorkommt, wird hierauf nicht weiter eingegangen. Da
die Quantisierung geméfs der Modellierung in Gl. 4.14 durch eine Abrundungsoperation realisiert
wurde, ergibt sich in den beiden quantisierten Szenarien ein Gleichteil im Spektrum, dessen Hohe
genau einer halben Quantisierungsstufe entspricht. Daher nimmt dieser mit geringerer Quanti-
sierung zu und betragt etwa -1,9V bzw. 5,8dBV im Betragsspektrum bei A = 8 Bit und etwa
-0,12V bzw. -18,3dBV bei A = 12 Bit.
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Die Abweichungen des berechneten Spektrums vom Sollspektrum auf den dem Signal aufmo-
dulierten Harmonischen werden in Abb. 4.3d dargestellt. Sie sind entlang des gesamten Frequenz-
bereichs mit héchstens -0,04 dBV gering, nehmen aber auch mit zunehmender Netzfrequenzschét-
zung zu. Diese Abweichungen sind zwischen den einzelnen Teilspektren, die nach Gl. 4.11 zum
gemittelten Betragsspektrum verrechnet werden, minimal.

Dynamikbereich

Aus den gemittelten Spektren kénnen die in Kapitel 3.4.3 angestellten Uberlegungen hinsicht-
lich des Signal-Rausch-Verhéltnisses bestétigt werden. Mit dem simulierten Aussteuerbereich des
ADU von Ug. = 500V ergibt sich ein Sicherheitsfaktor von sf ~ 1,5 zur Amplitude der Grund-
schwingung. Im 50 Hz-Szenario betragt die Frequenzauflosung genau eine Periode. Damit betrigt
die Nutzsignalbandbreite geméfs Gl. 3.72 ebenfalls f;, ~ 50 Hz. Mit A = 12 Bit ergibt sich gemaf
Gl. 3.72 eine Abschitzung des SNR von ¢ =~ 124 dB.

In den gezeigten Betragsspektren betréagt der vertikale Abstand zwischen der Grundschwingung
bei 50,2dBV und dem Rauschteppich des Quantisierungsrauschens bei etwa -75dBV dann ca.
125dBV, was die Abschétzung geméaft Gl. 3.72 bestétigt.

Vektorfehler und Synchronizitit

Der Vektorfehler ist ein wichtiges Fehlermafs zur Beurteilung der Giite der spektralen Re-Orthogo-
nalisierung, da er Abweichungen in Real- und Imaginérteil der Phasoren getrennt gewichtet
und damit sowohl durch Abweichungen in Betrag als auch Phase erhéht wird. Insbesondere bei
der Berechnung harmonischer Leistungsfliisse ist die Giite der Phaseninformation wichtig, da
Winkelfehler zu einer Verzerrung bei der Berechnung der Wirkleistungen geméfs Gl. 3.123 fithren
wiirden. In Abb. 4.4, Teilabb. a und b wird der mittlere Vektorfehler e, [h] fiir die Szenarien mit
und ohne Quantisierung iiber die vier simulierten Netzfrequenz-Sollwerte dargestellt.

Der Vektorfehler nimmt mit der harmonischen Ordnung zu. Dies ldsst sich damit erkldren, dass
die harmonische Ordnung einer Harmonischen den Frequenzfehler ef [n, ] mit einem linearen Hebel
verstirkt. Jeder noch so geringe Fehler ef [n, | in der Frequenzschétzung sorgt damit auf der h-ten
Harmonischen fiir eine Asynchronizitét um heg[n,]. Der Vektorfehler nimmt zusétzlich mit der
Soll-Netzfrequenz geringfiigig zu. Die Frequenzgénge aller Filter werden entlang der TPK-Stufe
gestreckt, was mehr Rauschleistung im Signal verursacht. Diese wiederum iiberlagert sich den
harmonischen Signalbestandteilen.

In den Teilabb. ¢ und d der Abb. 4.4 wird der Einschwingprozess des Vektorfehlers auf der
hochsten Harmonischen dargestellt. Es wird deutlich, dass der Vektorfehler eng an den Frequenz-
schatzfehler gekoppelt ist: Der Einschwingprozess dauert genauso lange wie der in Kapitel 4.3.2
beschriebene Einschwingprozess der Netzfrequenzschitzung. Der Einfluss der Quantisierung zeigt
sich in den héheren Harmonischen: Wahrend sich der Vektorfehler in der nicht-quantisierten Si-
mulation als annéhernd konstanter Wert zeigt, oszilliert er im Falle der Quantisierung mit zwolf
Bit um seinen Mittelwert. Dennoch liegen die mittleren Vektorfehler auf allen Harmonischen
auch bei einer Quantisierung von zwolf Bit weit unterhalb von einem Prozent. Der maximale
Vektorfehler iiberschreitet die 1%-Grenze bei einer Soll-Netzfrequenz von fset () = 66 Hz bei
h > 10.301. Damit ist festgestellt, dass der Vektorfehler durch den PQMS-Algorithmus unab-
héngig von der aktuellen Netzfrequenz minimiert werden kann.Damit ist zu vermuten, dass durch
Ungenauigkeiten in der Kalibrierung der Messwandler eingetragene Winkelfehler in der Praxis
eine grofere Rolle spielen als die durch den Leck-Effekt verursachten.
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Abb. 4.4: Mittlerer Vektorfehler €, [h] iiber h a) ohne Quantisierung und b) mit einer Quantisierung von
zwolf Bit. Die gestrichelten Linien stellen den maximalen Vektorfehler dar. ¢) Einschwingprozess
des Vektorfehlers ey [, N}] auf der hochsten aufmodulierten Harmonischen Ny, ohne Quantisie-
rung und d) mit Quantisierung von zwolf Bit.
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4.4 Frequenzrampe

Das Frequenzrampenszenario wird zur Evaluation der Systemreaktion auf eine sich &ndernde
Netzfrequenz genutzt. Ein solches Szenario wird auch im IEEE-Standard fiir Synchrophasor-
messgerate beschrieben (vgl. [N7, Kap. 6.5]). Aufgrund des Aufbaus der Frequenzschitzung ist
zu erwarten, dass sich wahrend einer linearen Frequenzénderung ein quasi-stationarer Frequenz-
fehler einstellt, der in seiner Hohe von der Frequenzédnderungsrate abhéngig ist. Wahrend dieser
Phase kann die Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung durch Berechnung des Vektorfehlers
sowie des Qualitdtsindexes in Abhéngigkeit des Frequenzfehlers bewertet werden. Hieraus kon-
nen dann Schliisse auf die Aussagekraft der Spektraldaten bei Messungen am echten Energienetz
gezogen werden.

Es sei darauf hingewiesen, dass die nachfolgend beschriebene Frequenzénderungsrate rge der in
Kapitel 3.8 eingefiihrten Messgrofse RoCoF zwar dhnlich, jedoch nicht gleich ist. Der gemessene
RoCoF wird sich wiahrend der Frequenzrampe zwar auf den Wert der Frequenzénderungsrate ein-
stellen, dies erfolgt jedoch aufgrund der besprochenen Anforderungen an den Tiefpasscharakter
der RoCoF-Messung mit einer entsprechenden Zeitverzégerung.

4.4.1 Testsignale

Der IEEE-Standard 60255-118-1 beschreibt im Frequenzrampenszenario eine Frequenzrampe von
1Hz/s, die in einem Frequenzband von +5 Hz um den Nominalwert der Netzfrequenz zu applizie-
ren ist. Dieses Szenario wird hier zur Evaluation der Netzfrequenzschéatzung ebenfalls betrachtet,
dennoch werden auch geringere Frequenzéinderungsraten simuliert, um im normalen Netzbetrieb
zu erwartende Frequenzidnderungen abzubilden. Die in der Simulation verwendeten Signalpara-
meter sind in Tabelle 4.3 beschrieben.

Tabelle 4.3: Parameter der Testsignale im Frequenzrampenszenario

Grofie Wert
Ueq (t) V2U,
pex (1) 0
Jset (2) siehe Gl. 4.24
U [h] siehe GI. 4.23
N 11.501
Ung () 0
Tsim 14s
Pt 0,001 Hz/s / 0,002 Hz/s / 0,01 Hz/s / 0,02Hz/s / 0,04Hz/s / 1 Hz/s
Uge 500V
A keine Quantisierung / 8 Bit / 12 Bit

Die harmonische Komposition entspricht dem in Gl. 4.23 definierten Soll-Spektrum U [h]. Da-
durch kann die Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung bis in den Bereich der Grenzfrequenz
f; = 500kHz hinein bewertet werden. Die Soll-Netzfrequenz zur Erzeugung des Testsignals wird
mit der entsprechenden Frequenzénderungsrate 1t wie folgt berechnet:
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0 vV t<2s
fsot () =50Hz 4+ ¢ 7eet (t —28)  V t € [25;125] (4.24)
Tset - 108 vV t>12s.

Auch in diesem Szenario wird das PQMS in einphasiger Konfiguration simuliert. Die Giite der
spektralen Auswertung héngt in erster Linie vom Frequenzfehler ef[n,] ab. Die Verbesserung
dieses Frequenzfehlers bei dreiphasiger Netzfrequenzschétzung ist Gegenstand eines spéteren
Testszenarios.

4.4.2 Ergebnisse der Netzfrequenzschitzung

Gemaifs der Definition der Soll-Netzfrequenz fget (t) in Gl. 4.24 dienen die ersten zwei Sekunden
der Simulation dem Einstellen eines stationédren Zustandes auf Nenn-Netzfrequenz. Nach 25, was
in diesem Fall exakt 100 Perioden entspricht, wird die Frequenzrampe sprunghaft appliziert. Die
Reaktion des Systems auf verschiedene Frequenzénderungsraten wird in Abb. 4.5 fiir das Szenario
ohne zusétzliche Quantisierung sowie mit A = 12 Bit gezeigt.

a b
1071 ) 10—1 )
i 10-3 i 10-3
5 5
T 1075 F T 10—5 L
L o \
] |
107 : : : 107 : :
90 100 110 120 130 140 90 100 110 120 130 140
n, /2" [Perioden] n, /2" [Perioden]
Teer = 0,01 Hz/s Teer = 0,02 Hz/s Tset = 0,04 Hz /s Tt = 1 Hz/s

Abb. 4.5: Betrag des Frequenzfehlers |ef [n,]| wihrend des Beginns der Frequenzrampe fiir verschiedene
Frequenzinderungsraten. a) Ohne Quantisierung. b) Mit A = 12 Bit.

Zunichst zeigt sich, dass sich der Frequenzfehler wiahrend der Rampe auf einem konstanten Feh-
lerniveau einpendelt. Dieser quasi-stationdre Fehler wahrend der Rampe héngt von der jeweiligen
Frequenziénderungsrate ab. Liegt er im Falle von g = 0,01 Hz/s bei etwa 3 - 1076 Hz, so be-
trigt er im Falle einer 1Hz/s-Rampe bei 2,5 - 107* Hz. Im betrachteten Bereich lisst sich ein
linearer Zusammenhang zwischen dem stationdren Frequenzfehler wiahrend der Rampe und der
Frequenzadnderungsrate herstellen. Dieser Fehler lasst sich eindeutig auf die Tragheit des Systems
zuriickfithren, die hauptséchlich auf die Auslegung des Filters der TP¢Stufe zuriickzufiihren ist.
Bei den Szenarien mit hohen Anderungsraten kann mit zunehmender Netzfrequenz eine gering-
fiigige Verringerung des Frequenzfehlers beobachtet werden. Dies ldsst sich dadurch erkléren,
dass der Takt der MFEU mit der Frequenzschétzung ebenfalls erhoht wird. Da sich das Ver-
héltnis von Frequenzédnderung zu absoluter Abtastrate verringert, wird auch der Frequenzfehler
entsprechend kleiner.

Bei Betrachtung des Einflusses der Quantisierung in Abb. 4.5b lésst sich feststellen, dass sich
der Frequenzfehler nicht quasi-stationar, sondern verrauscht zeigt. Im Mittel verhalten sich die
Fehler dhnlich denen im Fall ohne Quantisierung. Daraus und aus dem Verlauf des Frequenz-
fehlers wéahrend der 1 Hz/s-Rampe wird deutlich, dass die durch die Systemtriagheit induzierten
Fehler zunehmend {iberwiegen. Prinzipiell ist jedoch festzustellen, dass die Fehler wahrend ei-
ner Frequenzrampe auch fiir hohe Frequenzidnderungsraten weit unterhalb von 1 mHz liegen. Zu
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Beginn der Rampe springt der Fehler und pendelt sich dann auf dem quasi-stationdaren Wert
ein, was auf die Unstetigkeit des Frequenzverlaufs zu Beginn der Rampe zuriickzufiihren ist. Die
hier betrachteten Ergebnisse beziehen sich zwar auf positive Frequenzdnderungsraten, im Falle
eines Frequenzabfalls sind jedoch Frequenzfehler gleichen Betrags mit anderem Vorzeichen zu
erwarten.

4.4.3 Ergebnisse im Spektrum

Der mittlere Vektorfehler é, [[] und das gemittelte Betragsspektrum U, [[] wurden ab Erreichen
des quasi-stationdren Frequenzfehlers wahrend der Frequenzrampe mit Iy = 130 und [sp = 600
berechnet.

Gemitteltes Betragsspektrum

Das gemittelte Betragsspektrum zeigt in jedem simulierten Teilszenario eine scharfe Abbildung
der aufmodulierten Harmonischen. Benachbarte DFT-Bins liegen bei den Szenarien mit Quanti-
sierung im Grundrauschen. Abb. 4.6 zeigt die Ergebnisse im gemittelten Betragsspektrum.
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Abb. 4.6: Gemitteltes Betragsspektrum U, [h] im quasi-stationiiren Bereich der Frequenzrampe. Vergleich
von nicht-quantisiertem und mit A = 12 Bit quantisiertem Szenario. a) Harmonische bis zur
3.000. Ordnung, b) oberer harmonischer Bereich. ¢) Vergrofert fiir die dem Zeitsignal aufmo-
dulierten Harmonischen bei verschiedenen Frequenzénderungsraten.

Die Teilabb. a und b zeigen das Spektrum fiir den niedrigeren und den héheren harmonischen Be-
reich. Im Fall der Quantisierung mit 12 Bit ist eine iiber den Frequenzbereich konstante Rausch-
leistung zu beobachten, die durch die Quantisierung selbst erzeugt wird. Zusétzlich zeigen sich
Spitzen im Spektrum, die mit der harmonischen Ordnung zunehmen und etwa ab der 3.000-ten
harmonischen Ordnung aus dem Grundrauschen des Spektrums des quantisierten Signals heraus-
ragen. Die hochste Spitze liegt bei -65 dBV. Dies ist auf den InterpolationsfeAhler zuriickzufiihren
und entspricht dem in Kapitel 4.2 diskutierten Verhalten. Da es sich bei U, [h] um ein gemit-
teltes Spektrum handelt, miissen diese Spitzen auch in den einzelnen Spektren U » |1, h] entlang
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des betrachteten Intervalls des Periodenindexes [ betrachtet werden. Wie erwartet unterscheidet
sich das Storbild von Spektrum zu Spektrum geringfiigig, da sich auch der Unterabtastfaktor ¢
bestdndig dndert. Die héchste Spitze innerhalb der einzelnen Spektren Qx [l, h], die dem Inter-
polationsfehler zuzuordnen ist, liegt bei etwa -60 dBV. X

Abb. 4.6¢c zeigt diejenigen Werte des gemittelten Betragsspektrum U, [h], die gemiR Gl. 4.23 im
Sollspektrum U [h] enthalten sind. Da der Sollwert auf der 0 dB-Linie liegt, kann der entstehende
Betragsfehler direkt im Spektrum abgelesen werden. Es zeigt sich, dass der Betrag im gesamten
abgebildeten harmonischen Bereich sogar wihrend einer Frequenzénderung von 1 Hz/s mit einer
Genauigkeit von besser als 0,03dB abgebildet werden kann. Die Abweichungen, die durch die
Frequenzrampe verursacht werden, liegen im Vergleich mit den Ergebnissen im eingeschwungenen
Zustand damit im Bereich von einigen tausendstel Dezibel (vgl. Abb. 4.3).

Vektorfehler und Synchronizitét

Es ist festzuhalten, dass der Fehler im Betrag der Spektren vernachléssigbar klein ist. Jetzt
gilt es, die Giite der Schétzung der Phasenlage zu evaluieren. Hierfiir kann der Vektorfehler
ey [l, h] geméf Gl. 4.7 als Maf verwendet werden. Unter der Annahme, dass der Fehler im Betrag
der spektralen Schéitzung vernachléssigbar ist, kann der Vektorfehler héchstens einen Wert von
ey [l,h] = 2 annehmen. Dies ist dann der Fall, wenn die Phasenlage des berechneten Phasors
gegeniiber der des Sollwerts um einen Winkel von genau 7 verschoben ist. Damit ist dies auch
der groftmogliche Wert des Vektorfehlers, der in diesem Szenario zu erwarten ist. Abb. 4.7
zeigt den gemittelten Vektorfehler e, [h] fiir verschiedene Frequenzinderungsraten. Nachfolgend
werden zunéchst die Simulationsergebnisse ohne zusétzliche Quantisierung betrachtet.

a) b)
1,5F T T . 0,05 : . :
100 %-Linie 0,04}
W
= =003
IS 15 0,02 _Lini
0,5 i 1% flnle
ool -2~ = v ]
0 : 0 : ' ' : '
0 4000 8000 12000 0 1000 2000 3000 4000 5000 6000
Harmonische Ordnung h Harmonische Ordnung h
Teet = 0,001 Hz/s rset = 0,002Hz/s rset = 0,02Hz/s reet = 1 Hz/s

Abb. 4.7: Gemittelter Vektorfehler &, [h] im quasi-stationédren Bereich der Frequenzrampe fiir verschie-
dene Frequenzénderungsraten rget. a) Aufgetragen iiber dem Bereich aller aufmodulierten Har-
monischen. b) Im Bereich &, [h] < 5%.

Es ist zu erkennen, dass der Vektorfehler mit zunehmender Frequenzénderungsrate entlang der
harmonischen Ordnung umso mehr zunimmt. Bei der hochsten aufmodulierten harmonischen
Ordnung von Ny, = 11.501 betréigt der mittlere Vektorfehler 8 % bei einer Anderungsrate von
rset = 0,001 Hz/s. Andert sich die Frequenz mit 74y = 0,02 Hz/s, wird bereits bei h = 7601 die
100 %-Fehlergrenze tiberschritten. In diesem Fall betriagt der Phasenfehler etwa /2. Wie bereits
beschrieben ist der Frequenzfehler ef [n, ]| urséchlich fiir den Phasenfehler, der sich mit der har-
monischen Ordnung als Hebel verstarkt. Dies wird offensichtlich, wenn der mittlere Vektorfehler
ey [h] gemék Gl. 4.12 {iber dem mittleren Frequenzfehler é; aufgetragen wird, was in Abb. 4.8
dargestellt ist. Hier zeigt sich der lineare Zusammenhang zwischen Frequenzénderungsrate, Vek-
torfehler und harmonischer Ordnung.
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Abb. 4.8: Mittlerer Vektorfehler &, [h] fiir ausgewédhlte Werte von h iiber dem mittleren Frequenzfehler
ér bei verschiedenen Frequenzadnderungsraten rgeg.

Da der jeweilige DFT-Bin bei einem Frequenzfehler eg[n,] # 0 nicht mehr mittig getroffen wird,
kommt es zundchst einem Herausdrehen der Phase entlang der Hauptkeule der verwendeten Fens-
terfunktion. Damit reagiert die Phaseninformation im Gegensatz zur Betragsinformation duferst
empfindlich auf einen Frequenzfehler und ist somit eine direkte Konsequenz des Leck-Effekts. In
Abb. 4.7b wird der Bereich bis zu einem Vektorfehler von 5% gezeigt. Ein Vektorfehler von 1 %
wird bei einer Frequenzanderungsrate von rg; = 0,001 Hz /s bereits bei h > 1400 iiberschritten.
Bei 75t = 0,02 Hz/s wird dieser Wert bei h = 72 iiberschritten. Fiir Frequenzidnderungen grofer
0,5 Hz/s ist keine sinnvolle Bestimmung der Phasenlage auf den Harmonischen mehr moglich.

Die Berechnung des gemittelten Vektorfehlers e, [h] ist ferner mit zunehmender Frequenz-
dnderungsrate weniger aussagekraftig: Durch den Frequenzfehler wird die Phasenlage auf dem
DFT-Bin zeitvariant. Damit rotiert der berechnete Spannungsphasor U 2 |1, h] bei gleichbleiben-
dem Betrag auf einer Kreisbahn in der komplexen Ebene. Dies resultiert in einem zwischen null
und dem Maximalwert von 2 oszillierenden Vektorfehler. Dieser Sachverhalt ist in Abb. 4.9 fiir
verschiedene Frequenzénderungsraten beispielhaft fiir die Signalkomponente hy = 1801 darge-
stellt.
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Periodenindex [

Tset = 0,002Hz/s Tset = 0,02Hz/s Tser = 0,5 Hz/s Tser = 1 Hz/s

Abb. 4.9: Vektorfehler e, [I, hp] im quasi-stationdren Bereich der Frequenzrampe entlang des Periodenin-
dexes [ auf der harmonischen Ordnung hy = 1801 fiir verschiedene Frequenzéinderungsraten.

Der Vektorfehler dndert sich bei geringer Frequenzéanderung iiber den betrachteten Zeitraum bis
zur 600. Periode kaum, wiahrend er bei héheren Werten zunéchst zu- und dann wieder abnimmt.
In diesen Fillen verliert der gemittelte Vektorfehler an Aussagekraft. Beziiglich der Quantisierung
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ldsst sich feststellen, dass diese bei A = 12 Bit keinen signifikanten Einfluss auf den Vektorfehler
hat. Die durch den Frequenzfehler induzierten Phasenfehler iiberwiegen die Quantisierungseffek-
te.

Abschitzung des Vektorfehlers als Funktion des Frequenzfehlers

Der Vektorfehler nimmt mit der harmonischen Ordnung zu und zeigt sich ferner zeitvariabel.
Zur Abschitzung des Vektorfehlers in den folgenden Testszenarien soll dieser als Funktion des
Frequenzschatzfehlers ef und der harmonischen Ordnung h hergeleitet werden. Fiir Frequenzéan-
derungsraten rgy < 0,002 Hz/s kann der Vektorfehler fiir die Dauer der hier verwendeten Fre-
quenzrampe als konstant angenommen werden. Damit kann zwischen dem mittleren Vektorfehler
€y [h] und dem Frequenzfehler e eine lineare Funktion {iber ein numerisches Polynomapproxima-
tionsverfahren bestimmt werden:

ey (h,ef) = aey [h] ef + bey [h] . (4.25)

Die Parameter aey [h] und bey [h] entlang aller im Soll-Spektrum U [h] enthaltenen Harmonischen
werden mittels Kleinster-Quadrate-Approximation bestimmt (vgl. [184, S. 351ff.]). Zur Berech-
nung kommen dabei nur die in Abb. 4.8 dargestellten Werte fiir einen Vektorfehler e, [h] < 20 %
zur Anwendung. Wird das Verhéltnis aey [h] /h sowie der Aufpunkt bey [h] grafisch iiber h darge-
stellt, so ergibt sich das in Abb. 4.10 gezeigte Bild.
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Abb. 4.10: Approximationskoeffizienten a) aey [h] /h und b) bey [h] fiir die Funktion des Vektorfehlers
ey (h, ef) tiber der harmonischen Ordnung.

Die Koeffizienten aey [h] hdngen offenbar iiberwiegend von der harmonischen Ordnung h selbst
ab. Ferner wird die zu erwartende Funktion keine Ursprungsgerade darstellen. In Kapitel 4.3
wurde der Vektorfehler fiir den eingeschwungenen Zustand bestimmt und dieser ist nicht Null.
Stattdessen betragt er aufsteigend mehrere Promille bis zur héchsten harmonische Ordnung. Da-
durch erklart sich der mit mit A zunehmende Aufpunkt bey [h]. Damit kann der zu erwartende
Vektorfehler als Funktion der harmonischen Ordnung und des Frequenzfehlers bestimmt wer-
den. Hierbei gilt die Bedingung, dass der Frequenzfehler nur fiir fiir wenige Perioden vorliegen
darf, da ansonsten die Zeitvarianz des Vektorfehlers zum Tragen kommt. Unter der Annahme,
dass Frequenzrampen mit konstanter Frequenzdnderungsrate im Realbetrieb des Netzes nicht
vorkommen, kann diese Bedingung in der Regel als erfiillt angesehen werden.

Bestimmung der Synchronizitat mittels Qualitatsindex

Bei Messungen im Feld liegen keine Sollsignale vor. Stattdessen muss anhand der vorliegen-
den Schitzungen und Messwerte entschieden werden, ob die Qualitdt der Phaseninformation
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zur Berechnung harmonischer Wirkleistungen auf einer gegebenen harmonischen Ordnung aus-
reicht. Hierzu soll untersucht werden, ob der in Kapitel 3.9 eingefiihrte Qualititsindex @ [I, h] zu
diesem Zweck verwendet werden kann und ob einem gegebenen Wert des Indexes ein entspre-
chender Vektorfehler zugeordnet werden kann. Hierzu ist zunéchst zu beachten, dass aufgrund
der Eigenschaften der zur Berechnung des Indexes verwendeten Glattungsfilter eine zusédtzliche
Tréagheit in Abhéngigkeit des Indexparameters 8 eingebracht wird. Abb. 4.11 zeigt das Verhalten
des Qualitdtsindexes fiir verschiedene Werte von 5 und harmonische Ordnungen h entlang des
Periodenindexes 1.

Auf die Unstetigkeit der Frequenz zu Beginn der Rampe reagiert der Index mit einer entspre-
chenden Absenkung, deren Héhe von der harmonischen Ordnung und der Frequenzdnderungs-
rate abhéngt. Einen quasi-stationdren Wert erreicht der Qualitdtsindex wiahrend der Rampe in
Abhingigkeit von 3 erst bei Periodenindices I > Ig. Dies muss bei der Mittelung von Q [h]
berticksichtigt werden.

L, rset. = 0,02Hz/s

a) b)
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Abb. 4.11: Qualitatsindex @ [, ho] tiber Periodenindex [ fiir verschiedene Szenarien und Werte von . a)
rset = 0,001 Hz/s auf hg = 1801. b) 74t = 0,02 Hz/s auf hy = 11.501.

Der Qualitdtsindex weist auch wéhrend der Frequenzrampe von 1Hz/s noch Werte auf, die
nah am Idealwert 1 liegen. Wird hingegen das in Kapitel 4.1.3 eingefiihrte Fehlermaf eq [h]
nach entsprechendem Einschwingen berechnet, kann diesem mehr Information entnommen wer-
den. Werden éq [h] und &, [h] aus den simulierten Daten berechnet und gegeneinander in dop-
pelt logarithmischer Darstellung aufgetragen, zeigt sich ein eindeutiger Zusammenhang zwischen
Vektorfehler und Qualitédtsindex in Abhéngigkeit des Parameters 8. Dieser Sachverhalt wird in
Abb. 4.12 dargestellt.

Damit ist gezeigt, dass der Qualitétsindex prinzipiell zur Beurteilung der Giite der Phasenlage auf
Harmonischen geeignet ist. Dennoch ist festzustellen, dass die Tragheit des Indexes berticksichtigt
werden muss. Die hier gezeigten Daten wurden wihrend der Laufzeit der Frequenzrampe und so-
mit wahrend des quasi-stationdren Frequenzfehlers ermittelt. Durch die zusétzliche Trégheit des
Qualitétsindexes in Abhéngigkeit von § und der Tatsache, dass ein solches Rampenszenario wéh-
rend echter Messungen am Netz nicht zu erwarten ist, liegen die am Netz zu erwartenden Werte
fir @ [l, h] tendenziell niedriger. Daher kann ein gegebener Qualitdtsindex nur zur Bestimmung
des hochstens zu erwartenden Vektorfehlers verwendet werden. Die so ermittelte Abschétzung
kommt in den folgenden Kapiteln zur Abschitzung des Vektorfehlers anhand des auftretenden
Frequenzfehlers zum Einsatz.
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Abb. 4.12: Mittlere Abweichung des Qualitétsindexes éq [h] iber dem mittleren Vektorfehler e, [h] fiir
verschiedene Werte von .

4.4.4 Ergebnisse der RoCoF-Schitzung

Die RoCoF-Schitzung rywe [n,] liefert erst nach der Dauer eines Glattungsintervalls korrekte
Werte, sie darf daher erst ab ¢, [n,] > t\ ausgewertet werden. Der Verlauf der RoCoF-Schéatzgrofe
Ttwe [y] fiir die drei gewédhlten Werte von ¢y ist in Abb. 4.13 dargestellt.
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Abb. 4.13: RoCoF-Schitzwert 7y [n,] fiir verschiedene Werte von t. a) Verlauf der RoCoF-Schitzung
Tewe 7] Wber die gesamte Simulationsdauer, Simulation ohne Quantisierung. b) Vergroferung
des Ausschnitts aus Teilabb. a. ¢) Ergebnisse der Simulation mit A = 12 Bit.

Die Grofsen reagieren auf den Sprung der Frequenzénderungsrate rgt mit einer linearen Rampe,
was durch den gewiinschten Tiefpasscharakter der RoCoF-Berechnung so zu erwarten ist. Nach
Vergehen einer Zeit von ty haben sie sich auf den Wert um rg eingeschwungen. Die sichtba-
ren Uberschwinger an den Stellen, an denen die Schitzung den Sollwert erreicht, werden durch
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4.4 Frequenzrampe

die Reaktion der Netzfrequenzschitzung auf die Unstetigkeit in der Soll-Frequenz fset (£) zum
Zeitpunkt des Rampenbeginns verursacht. Gleiches Verhalten zeigt sich zum Ende der Rampe,
wenn die RoCoF-Schétzung wieder null erreicht. In Teilabb. b sind die RoCoF-Schatzungen im
eingeschwungenen Zustand dargestellt. Es ist gut zu sehen, wie die Schatzung zu niedrigeren
Werten hin abweicht, was der mit der Netzfrequenzschitzung ebenfalls zunehmenden Abtastra-
te der MFEU geschuldet ist. Genau hier kommt die Kompensation der Filterkennlinie gemafs
Kapitel 3.8.2 zum Tragen, die diesen Drift einfingt und durch Umschaltung der Linge der Im-
pulsantwort des Differenzierers die Abweichung begrenzt. In Teilabb. c ist das gleiche Szenario
bei einer Quantisierung von A = 12 Bit zu sehen. Hier zeigt sich, weshalb die Tiefpassfilterung
der RoCoF-Schéatzung notig ist: Durch den differenziellen Charakter der Berechnung wird das
anndhernd weiffe Quantisierungsrauschen auf hoheren Frequenzen verstarkt. Je héher t, gewéhlt
wird, desto weniger findet diese Verstarkung statt - auf Kosten der Systemtrégheit. Werden die
im Szenario ohne Quantisierung sichtbaren Abweichungen der RoCoF-Schatzung 7w [n,] von
rset auf 7rset normiert, entspricht dieser Wert genau dem in Kapitel 3.8.3 eingefiihrten relativen
Fehlermafs ee. Der hochste Wert liegt bei 0,07 %. Zudem zeigt sich, dass die Kompensation
der Filterkennlinie bereits bei im Normalbetrieb des Netzes durchaus auftretenden Frequenz-
anderungen von rg; = 0,02 Hz/s nach einigen Perioden zum Tragen kommt und eine akkurate
RoCoF-Schétzung ermoglicht. Je hoher die Frequenzénderung dabei ist, desto schneller findet
die Umschaltung der Filterkennlinie statt.

131



4 Validierung

4.5 Amplituden- und Phasenspriinge

In diesen Testszenarien wird die Reaktion des Systems auf einen Sprung in der Amplitude oder
Phase der Eingangsspannung untersucht. Die Untersuchungen an der Frequenzrampe ergaben,
dass der Vektorfehler auf den Harmonischen linear mit dem Frequenzfehler zusammenhéngt.
Unter der Annahme, dass der Frequenzfehler iiber das der Spektralanalyse zugrundeliegende
Intervall von myg, Perioden konstant sei, reicht an dieser Stelle eine Untersuchung der Giite der
Frequenzschitzung aus, um Riickschliisse auf die der spektralen Re-Orthogonalisierung zu ziehen.

4.5.1 Testsignale

In [N7, Kap. 6.6] werden die Testszenarien fiir Amplituden- und Phasenspriinge definiert. Der
Sprung erfolgt jeweils zu einer definierten Zeit Ty > 0s aus dem eingeschwungenen Zustand
heraus. Die Soll-Netzfrequenz bleibt konstant am Nennwert von f, = 50 Hz. Tabelle 4.4 zeigt die
Grofsen im Amplitudensprung-Szenario, wobei die Sprungfunktion wie folgt definiert ist:

1 V>0
o) = - 4.26
®) {0 Vt<l1. ( )

Auch dieses Testszenario wird einphasig simuliert. Geméf IEEE-Standard sind Amplituden-
spriinge von +10 % sowie Phasenspriinge von £10° bzw. +7/18 vorgesehen.

Tabelle 4.4: Gréfsen im Sprung-Szenario

Grofse Wert
Ues (1) Amplitudensprung: v/2U,, (1 + Aa® (t — Ty)), Phasensprung: v/2U,
ez (t) Amplitudensprung: 0, Phasensprung: +Ap0O (t — Tg)
Jeet (1) £
Uln] 0
Ung (1) 0
Ung (1) 0
Tsim 5s
Tyt 2,58
Aa 10% /5% /33% /1% /05% /0,3% /0,1% /0,05% /0,03% / 0,01%
Ap 18 / 36 / 90 / 180 / 360 / 900 / 1800 / 3600 / 9000 / 1800
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4.5 Amplituden- und Phasenspriinge

4.5.2 Ergebnisse der MFEU-Ausgaben

Die Reaktion der Netzfrequenzschétzung auf die Spriinge in Amplitude und Phase fallt unter-
schiedlich aus. Abb. 4.14 stellt Frequenzfehler und Betrag des Grundschwingungsphasors fiir
beide Szenarien in zwei Spalten gegeniiber.

Reaktion auf Amplitudensprung

Es zeigt sich, dass beim Amplitudensprung im Vergleich zum Phasensprung wesentlich geringe-
re Frequenzfehler auftreten. Der hochste Frequenzfehler bei einem Amplitudensprung um 10 %
betragt 0,06 Hz. Nach etwa acht Periodendauern bleibt der Frequenzfehler unterhalb 1 mHz. Die
durch die Filterstufen ins System eingetragenen Trégheiten von etwa einer Grundperiodendauer
lassen sich gut in Teilabb. e beobachten: Der Betrag des Grundschwingungsphasors \X [n,]| er-
reicht nach etwa einer Grundperiode 50 % des neuen Sollwerts beim Amplitudensprung. Dabei ist
Uberschwingen minimal, es betrigt maximal 35 ppm vom Sollwert des Phasors. Der Betrag des
Grundschwingungsphasors néahert sich damit schneller seinem Sollwert an als der Frequenzfehler.
Werden die Amplitudenspriinge Aa kleiner, so reduzieren sich der Ausschlag in Frequenzfehler
und Uberschwingen des Phasors linear dazu, withrend die Zeitkonstanten der Reaktion gleich
bleiben, was ebenfalls aus Abb. 4.14 ersichtlich ist.

Reaktion auf Phasensprung

Im Falle eines Phasensprungs reagiert das System stérker: Die Phasenabweichung des internen
Phasors von der des Eingangssignals stellt die Regelgrofse dar. Daher resultiert eine sprung-
hafte Anderung dieser in einer signifikanten Stérung der Regelung. In der rechten Spalte von
Abb. 4.14 ist dieses Verhalten abgebildet. Beim vorgenommenen Phasensprung von /18 stellt
sich ein maximaler Frequenzfehler von 1,5 Hz ein. Die Ausregelung des Fehlers dauert wesentlich
langer als beim Amplitudensprung: Erst nach 340ms, also nach etwa 17 Grundperioden, liegt
der Frequenzfehler wieder unterhalb von 1 mHz. Im Gegensatz zum Frequenzfehler reagiert der
Betrag des Grundschwingungsphasors ]X [n,]| wenig auf den Phasenfehler: In der Spitze fallt
der Betrag um etwa 1,7 % ab, bevor er sich oszillierend dem Sollwert annéhert. Dieser Abfall re-
sultiert hierbei aus einem Herausdrehen des Grundschwingungsphasors durch den Phasensprung
bzw. einem Winkelfehler zwischen dem internen Phasor des Systems und des gemessenen Grund-
schwingungsphasors. Erst nach dem erneuten Einregeln auf einen Phasenfehler nahe null wird
der Betrag des Phasors erneut vollstdndig abgebildet. Auch beim Phasensprung hingt die Re-
aktion des Systems linear mit der Stérke des Phasensprungs Ay zusammen und reduziert sich
entsprechend fiir kleinere Phasenspriinge.

4.5.3 Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung

Aus der in Kapitel 4.4.3 gezeigten linearen Beziehung zwischen dem Fehler der Frequenzschit-
zung eg[n,| und dem Vektorfehler ey [I, h] kann eine Abschitzung der Giite der spektralen Re-
Orthogonalisierung wihrend eines Sprungs der Amplitude oder Phase erfolgen. Dabei wird be-
reits bei Betrachtung des Frequenzfehlers unmittelbar nach dem Sprungzeitpunkt klar, dass der
Vektorfehler bei entsprechend hohen Spriingen grofs wird und die Phaseninformation auf einer
Harmonischen dann nicht mehr verwertbar ist. Es stellt sich die Frage, nach welcher Reaktionszeit
die Betrachtung des Vektorfehlers erfolgen soll. Der IEEE-Standard fiir Synchrophasormessgeréte
definiert fiir das Sprungszenario verschiedene Grenzwerte, die je nach PMU-Klasse innerhalb ei-
ner gegebenen Zeit unterschritten sein miissen (vgl. [N7, Kap. 6.6]). Dabei sollen nachfolgend die
Ergebnisse zu denjenigen Zeitpunkten betrachtet werden, die fiir PMUs der M-Klasse beschrieben
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Abb. 4.14: Ergebnisse der Sprungszenarios. Linke Spalte: Amplitudensprung um +10% (durchgezogene
Linie) und +1 % (gestrichelte Linie). Rechte Spalte: Phasensprung um 7/18 (durchgezogene
Linie) und /180 (gestrichelte Linie). a) und b) Frequenzfehler ef[n,] zum Sprungzeitpunkt.
¢) und d) Betrag des Frequenzfehlers |ef[n,]|. €) und f) Verhalten des Betrags des Grund-
schwingungsphasors \X [r,]|. Die gestrichelte vertikale Linie bezeichnet den Sprungzeitpunkt.

sind. Diese ermitteln die Fehlerwerte nach sieben bzw. 14 Grundperioden. Die entsprechenden
Vektorfehlerwerte werden iiber die Approximation geméfs Gl. 4.25 ermittelt und fiir mehrere
Harmonische im Frequenzbereich des PQMS in Abhéngigkeit im entsprechenden Sprungszenario
ermittelten Frequenzfehlers in Abb. 4.15 dargestellt.

Aus der Abbildung lasst sich zweierlei ableiten: Zum einen hangt der zu erwartende Vektorfehler
wie erwartet vom zeitlichen Abstand zum Sprung ab. Nach sieben Perioden liegt der Vektorfehler
selbst bei niedrigen harmonische Ordnungen wie h = 5 fiir Aa > 0,2 % oberhalb von 1%. Bei
h = 101 wird diese Linie bereits bei Aa > 10~* {iberschritten. Nach Vergehen von 14 Perioden
ergibt sich ein anderes Bild: Der Vektorfehler liegt fiir o = 5 sogar bei Amplitudenspriingen von
Aa = 10% unterhalb der 1%-Linie. Fiir h = 101 wird diese erst bei Aa = 0,5% tiberschritten.
Die néchste Erkenntnis ist die, dass der Vektorfehler wie die Frequenz gegeniiber Phasenspriin-
gen wesentlich empfindlicher ist. So liegen die zu erwartenden Vektorfehler bei Phasenspriingen
von einem Grad sowohl nach sieben als auch 14 Perioden fiir alle Harmonischen oberhalb von
1%. Dies korrespondiert mit den Beobachtungen der Netzfrequenzschiatzung, nach denen die
Frequenzmessung wesentlich empfindlicher auf einen Phasen- als auf einen Amplitudensprung
reagiert und die Ausgleichsphase entsprechend ldnger dauert. Die Quantisierung hat auf den
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h=1601 — & —nach 7 Perioden
h =11.501 —e— nach 14 Perioden

Abb. 4.15: Zu erwartender maximaler Vektorfehler wihrend eines a) Ampltiuden- und b) Phasensprungs
nach Vergehen von sieben (gestrichelte Linien) und 14 Perioden (durchgezogene Linien) fiir
verschiedene harmonische Ordnungen.

Vektorfehler in diesem Szenario keinen Einfluss, da die durch die Quantisierung verursachten
Vektorfehler geméfs Kapitel 4.3 wesentlich kleiner sind als die in diesem Szenario durch den
Frequenzfehler verursachten.

4.5.4 Ergebnisse der RoCoF-Schatzung

Der Betrag der RoCoF-Schétzung ist fiir die drei Zeitkonstanten ty, € {0,5s,1s,2s} sind fiir den
10 %-Amplitudensprung und den 7/18-Phasensprung bei einer Quantisierung von A = 12 Bit in
Abb. 4.16 abgebildet. Hier wird die Gestalt der Impulsantwort des Differenzierers geméf Gl. 3.140
gut sichtbar: Alle drei Schiitzungen reagieren unmittelbar auf die Anderung der Frequenzschiit-
zung zum Sprungzeitpunkt und erreichen einen Maximalwert, der dem hdchsten Ausschlag der
Netzfrequenzschitzung fec [n,], dividiert durch ¢, entspricht. Danach folgt der RoCoF der Fre-
quenzschétzung, bis die Impulsantwort des Differenzierers vollstdndig durchlaufen ist, woraufhin
die Messung wieder ausschliagt, was nach dem Vergehen von genau t,, stattfindet. In diesem Sze-
nario betriagt die Grundfrequenz des Systems konstant 50 Hz und aufser den Sprunggrofen sind
alle Signalparameter weiterhin konstant, wodurch sich dieser Zeitraum durch eine Multiplikation
mit der Grundfrequenz des Systems genau auf der Periodenzeitachse abbilden lasst.

2)
l

(—’I:st+0|5é ITst—F2SI—->
’|eTst+ls |

i | i 1 . .
180 200 240 120 140 160 180 200 220 240
n, /2" [Perioden] n, /2" [Perioden]

ty =0,5s ty =1s ty =28

Abb. 4.16: Betrag der RoCoF-Grofie |rywe [n,]| wihrend des a) 10 %-Amplitudensprungs und b) /18-
Phasensprungs fiir verschiedene Werte von t,, bei einer Quantisierung von A = 12 Bit.

Analog zur Frequenzschitzung zeigt sich der Ausschlag der RoCoF-Gréfse empfindlicher gegen-
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4 Validierung

iiber Phasenspriingen im Vergleich zu Amplitudenspriingen. Die pl6tzliche Erhéhung der RoCoF-
Schitzung aus ihrem durch das Quantisierungsrauschen verursachten Niveau von etwa 10~ Hz/s
dauert bis zum Erreichen des hochsten Ausschlages etwa 0,6 Periodendauern. Wird die RoCoF-
Schétzung bei spiateren Messungen am Netz auf solche Spriinge hin untersucht, kann dies unter
Umsténden zum Identifizieren eines Sprungs verwendet werden.
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4.6 Zwischenharmonische

4.6 Zwischenharmonische

Die hohen Anforderungen an das Filter der TP¢-Stufe geméaft Kapitel 3.3.3 ergaben sich aus der
Prasenz von Rundsteuersignalen am Messpunkt im Labor der Hochschule Ruhr West, in dem
der Prototyp des PQMS aufgebaut wurde. Dort treten {iber den Tag verteilt Rundsteuersignale
auf verschiedenen Frequenzen auf, wovon die niedrigste bei 168 Hz gemessen wurde. Nach N1,
Kap. 4.10.2] diirfen Frequenzen zwischen 110 Hz und 3000 Hz verwendet werden. In der Regel
handelt es sich um zwischenharmonische Frequenzen, sodass diese im Frequenzgang des Filters
der TP¢Stufe nicht genau auf die Nullstellen fallen. Die Rundsteuersignale kommen in Form
eines kodierten Rundsteuertelegrams mit einem Startimpuls und einer sich anschlielsenden Folge
von Tonimpulsen, die dann die zu tibermittelnde Information iibertragen [10, S. 767{f.|. Je Puls
wurden im Labor Langen von etwa 600 ms gemessen. Es kann nur vermutet werden, dass die
Modulation des Rundsteuersignals mit einem Nulldurchgang des Modulationssignals beginnt
und endet, um Spannungsspitzen in den Anlagen zu vermeiden. Im folgenden Szenario ist f¢ die
Frequenz des Rundsteuersignals und T.g ist die Soll-Dauer des Pulses. Durch die Synchronisation
mit den Nullstellen des Signals ergibt sich fiir die echte Dauer der Modulation dann
. [2T sfis |

Ty = —r 0t 4.27
s 2f (4.27)

Das eigentliche Rundsteuersignal wird dann als Sinusschwingung der Grundschwingung additiv
iberlagert.

4.6.1 Testsignale

Die Signalkonfiguration fiir das Rundsteuersignal-Szenario zeigt Tabelle 4.5. Als Amplitude wer-
den die geméf Norm erlaubten 9% der Grundschwingungsamplitude verwendet, Tg; stellt den
Startzeitpunkt des Signals dar.

Tabelle 4.5: Grofsen im Rundsteuersignal-Szenario

Grofse Wert
Uez (1) V2U,
Pea (t) 0
fset (t) fn
U [h] 0
Uhg (t) 0
. t— Tst
Ung (1) 0,09 - v2U,, sin (2fys (t — Tgt)) rect =
Tsim 3s
frs 110Hz / 168 Hz / 430 Hz
Tst 1s
Ths 0,6s
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Zur Zeitbegrenzung des Rundsteuerimpulses wird die kontinuierliche Rechteckfunktion geméaf
Gl. 2.29 verwendet. Die drei verwendeten Frequenzen sind zum einen die untere erlaubte Grenze
geméf Norm, zum anderen die die Frequenz, die im Labor regelméfig gemessen wurde. Die dritte
Frequenz ist diejenige, bei der ein Frequenzfehler von 1 mHz wiahrend der Modulation des Signals
unterschritten wird und die in den 6ffentlich zugénglichen Listen der in Deutschland verwendeten
Rundsteuersignalfrequenzen auftreten.

4.6.2 Reaktion der Netzfrequenzschitzung

Der Einfluss der Rundsteuersignale auf die Giite der Phasenregelung bzw. Frequenzschéitzung
wird erwartungsgeméfs umso hoher, je niedriger die Frequenz des Rundsteuersignals f ist.
Abb. 4.17 zeigt die Simulationsergebnisse fiir die verschiedenen Frequenzen. Teilabb. a zeigt
den Verlauf des Frequenzfehlers ef [n,]. Es ergibt sich ein oszillierender Frequenzfehler mit einer
Amplitude von etwa 65 mHz im Maximum bei f,; = 110 Hz.

a b

0,08 | : .) : : 107! : : ) : :
= 0’04 o | ~ 1072 3 - ! 1 mHz-Linie 1
=3 | . 10-2 | I PR T T | Voo
— 0 | e MALALA S AAAEAN —
£ | £, 104 N E
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-0,08 | : : : : 10°6 : : : : \[\‘

48 50 52 54 56 58 60 50 60 70 80 90 100
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228 L L L -500 L
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Abb. 4.17: Ergebnisse des Rundsteuersignal-Szenarios. a) Verlauf des Frequenzfehlers eg [n,] bei Aufmo-
dulation des Rundsteuersignals. b) Betrag des Frequenzfehlers |ef [n,]|, logarithmisch. ¢) Be-
trag des Grundschwingungsphasors. d) Eingangsspannungssignal mit aufmoduliertem Rund-
steuersignal bei f, = 168 Hz.

Bei f,s = 168 Hz oszilliert der Fehler nur noch mit etwa 14 mHz Amplitude. Fiir hohere Fre-
quenzen nimmt diese in dem Mafse weiter ab, das der Dampfung im Frequenzgang des Filters
der TP¢-Stufe entspricht (vgl. Abb. 3.8a). In Abb. 4.17, Teilabb. b ist der Betrag des Frequenz-
fehlers |ef [n, ]| aufgetragen. Das System verbleibt in seinem eingeschwungenen Zustand, bis das
Rundsteuersignal aufgebracht wird. Dann oszilliert der Frequenzfehler mit den oben angegebe-
nen Amplituden. Aufgrund der Frequenzverschiebung entspricht die Frequenz dieser Oszillation
der Differenz aus der Rundsteuersignalfrequenz und dem Schétzwert der Netzfrequenz fe [n,].
Sobald der Rundsteuerimpuls beendet ist, schwingt das System wieder ein. In Teilabb. c ist der
Betrag des Grundschwingungsphasors | X [n,] | abgebildet. Auch hier stellt sich eine oszillierende
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4.6 Zwischenharmonische

Storung ein, jedoch entspricht diese selbst bei f;s = 110 Hz nur einem Fehler von etwa 0,3 %.
Zu Beginn und Ende des Pulses ist jeweils eine Spitze mit einer Abweichung von etwa 1,3 % zu
sehen, die nach etwa zwei Grundperioden in die stationédre Oszillation bzw. den storungsfreien
Wert tibergeht. Teilabb. d stellt das Spannungssignal dar, auf das das Rundsteuersignal appliziert
wird sowie dieses Signal selbst (grauer Graph). Es ist gut zu sehen, dass diese niederfrequenten
Zwischenharmonischen mit bloffem Auge nicht als Ripple wahrzunehmen sind, stattdessen wird
der Formfaktor der zugrundeliegenden Schwingung sichtbar geéndert.

4.6.3 Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung

Der zu erwartende Vektorfehler lasst sich aus den vorherigen Beobachtungen gut abschétzen.
Auch bei langerer Dauer des Signals zeigt sich der Frequenzfehler im Vergleich zur Frequenz-
rampe hier oszillierend um null, sodass die Zeitvarianz des Vektorfehlers vernachléssigbar ist.
Je hoher die Frequenz des Rundsteuersignals wird, desto geringer wird der Vektorfehler auf den
einzelnen Harmonischen. Dieser Zusammenhang ist allerdings nicht linear, sondern hangt vom
Verhéltnis der aktuellen Netzfrequenzschétzung fec [n,], der Rundsteuersignalfrequenz f,s sowie
dem Betragsfrequenzgang des Filters der TP¢-Stufe ab. Fallt das Rundsteuersignal mit einer der
Nullstellen des Frequenzgangs zusammen, so zeigen sich gar keine Beeinflussungen mehr. Die
Rundsteuersignale sind als solche aufgrund der Oszillationen in Frequenz und RoCoF gut zu
erkennen und sind in der Regel nur von kurzer Dauer. Daher muss iiberlegt werden, ob eine
phasengenaue Spektralanalyse fiir die Zeitdauer der Rundsteuersignale ausgesetzt werden kann,
um zusétzliche Winkelfehler zu vermeiden.
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4.7 Asymmetrisches Drehstromsystem

Dieses Szenario ist keiner Norm entnommen und soll das Verhalten des Systems in dreiphasiger
Konfiguration bei Anderungen der Symmetrie untersuchen. Hierzu wird im Gegensatz zum in
Kapitel 4.5 definierten Sprungszenario der Sprung nur auf einer der drei Leiter-Erde-Spannungen
vorgenomien.

4.7.1 Testsignale

Die Testsignale dieses Szenarios sind in dreiphasiger Konfiguration der Tabelle 4.6 zu entnehmen.
Zunachst wird mit einem symmetrischen Drehstromsystem ein stationarer Zustand hergestellt.
Danach erfolgen im Abstand von 1s ein Amplituden- und ein Phasensprung auf je einer anderen
Leiter-Erde-Spannung.

Tabelle 4.6: Gréfsen im Asymmetrie-Szenario

Grofie Wert

Uea (t) v €{1,2}: V2Un; @ =3:v2Uy(1+ Aa® (t — Ty1))
ez (1) x=1:Ap0 (t —Tyo); 2=2:-27/3; x=3:271/3
Jeet (t) fn
Ung (1) 0
Ung (1) 0

Tsim 3s

Tst1 Tsim/3

Tst2 2Tgim/3

Aa 10%

Ap /18

Danach wird die Reaktion des Systems hinsichtlich der Frequenzschitzung evaluiert.

4.7.2 Ergebnisse der Frequenzschitzung

In diesem Szenario zeigt sich der Vorteil der dreiphasigen Messung gegeniiber dem einpha-
sigen Betrieb: Da die Phase der Mitsystemkomponente die Regelgrofie darstellt, in die alle
drei Leiter-Erde-Spannungen zur Berechnung eingehen, reagiert das System unempfindlicher auf
Amplituden- und Phasenspriinge auf einzelnen Spannungen. Die Ergebnisse sind in Abb. 4.18
dargestellt. In Teilabb. a wird der Frequenzfehler gezeigt, der nach dem Amplitudensprung auf
der L1-N-Spannung bei hochstens 16 mHz liegt, damit also mehr als viermal so gering ausfallt
wie bei einem Sprung der Amplitude in einphasiger Konfiguration. Beim Phasensprung lésst sich
ghnliches beobachten: In Teilabb. b zeigt sich, dass der Fehler nun unterhalb von 0,5 Hz liegt und
sich dadurch auch schneller wieder unter 1 mHz einpendelt, als es in einphasiger Konfiguration
der Fall ist.

Bei Betrachtung des Drehstromsystems mithilfe der in der MFEU berechneten Phasoren nach
dem Amplitudensprung léasst sich feststellen, dass der Nullpunkt des Systems in Richtung des
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Abb. 4.18: Ergebnisse fiir die Sprungszenarien im asymmetrischen Drehstromsystem. a) Frequenzfehler
wihrend des Amplitudensprungs und ¢) wihrend des Phasensprungs. c¢) Betriage der Schitzun-
gen fiir symmetrische Komponenten und d) Phasoren der drei Spannungen. e) Visualisierung
des Drehstromsystems (blau) und des resultierenden Mitsystems (orange) nach dem Ampli-
tudensprung und f) Phasensprung mit eingezeichnetem Mittelpunkt des Drehstromsystems.

Leiters 3 verschoben wurde. Die Mitsystemkomponente wird dadurch etwas grofter und es bilden
sich eine Gegen- und Nullsystemkomponente aus, die diese kompensieren (Teilabb. e). Genau
dies lésst sich auch bei dem ausgegebenen Vektor mit Schéitzungen der symmetrischen Kompo-
nenten beobachten (Teilabb. ¢, mittlerer Bereich). Beim anschliefsenden Phasensprung auf Leiter
1 kommt es zu einer Nullpunktverschiebung nach unten in Richtung des Leiters 2, die Mitsys-
temkomponente nimmt etwas ab und die Gegensystemkomponente verstiarkt sich (Teilabb. f).
Auch dieser Effekt ist im Ausgabevektor mit den Schétzungen nachzuvollziehen (Teilabb. ¢, rech-
ter Bereich). Interessant ist der kurzzeitige Abfall in der Schétzung der L1-Komponente beim
Phasensprung (Teilabb. d). Da diese Phase springt, regelt das System die interne Phasenlage
nach, was mit der Trégheit der MFEU geschieht. Nach einer Grundperiode ist das Maximum der
Abweichung erreicht und nach zweien wurde der Winkel durch die Regelung wieder kompensiert.
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4.8 Diskussion

Aus den in diesem Kapitel anhand der Simulationen erlangten Erkenntnisse lassen sich wichtige
Schliisse ziehen und die Forschungsfragen 3 bis 5 beantworten.

4.8.1 Messung und Interpretation der Netzfrequenz

Die Netzfrequenzschitzung fec [n,] folgt dem Sollwert der Netzfrequenz feet (¢) in den Simula-
tionen schnell und prézise. Das System basiert einer speziell konfigurierten Phasenregellschleife
(PLL), deren Eingangsgrofe die Phasenlage eines Spannungsphasors ist. In einphasiger Konfigu-
ration ist dies der Grundschwingungsphasor der Leiter-Erde-Spannung, im Falle der dreiphasigen
Konfiguration der Phasor der Mitsystemkomponente des Drehstromsystems.

Giite der Frequenzschatzung

Im Frequenzrampenszenario konnte gezeigt werden, dass die Frequenzschitzung fe. [n,] der Soll-
Netzfrequenz fset (t) auch bei signifikanter harmonischer Belastung und hoher Frequenzénde-
rungsrate bis zu 1 Hz/s mit einem geringen Frequenzfehler von e; < 0,5 mHz folgen kann. In den
folgenden Testszenarien wurden die Einfliisse von Spriingen in Amplitude- und Phase sowie von
Zwischenharmonischen untersucht. Hier zeigt sich, dass diese Stérungen die Netzfrequenzmessung
negativ beeinflussen. Dieser Einfluss ist im Falle von Phasenspriingen auf der Grundschwingung
am grofsten. Ferner konnte nachgewiesen werden, dass der Einfluss der Quantisierung am ADU
vernachléssigbar ist. Zwar wird der stationédre Frequenzfehler im eingeschwungenen Zustand mit
abnehmender Quantisierungstiefe grofser und betrégt etwa er =~ 0,02 mHz bei A = 12 Bit, jedoch
ist bei Messungen am Stromnetz kein solcher stationdrer Zustand zu erwarten. Vielmehr wird
sich die Netzfrequenz um ihren Nominalwert herum bestdndig &ndern, wodurch der Einfluss der
Quantisierung zumindest fiir die spater im Laborprototypen verwendete Tiefe von A = 12 Bit
vernachlassigt werden kann.

Einfluss lokaler Stérungen

Die Modellierung der Testsignale sah fiir die Sprungszenarien und die mit zwischenharmonischer
Belastung eine konstante Netzfrequenz fseq (t) wiahrend der Simulation vor. Dennoch reagiert die
Netzfrequenzschitzung fec [n,] mit einer Abweichung auf diese Stérungen. Es wird das zu Beginn
der Arbeit in Kapitel 2.2.2 aufgezeigte Spannungsfeld zwischen der Definition der Netzfrequenz
im energietechnischen Sinne und ihrer Messgrofe offensichtlich: Fine lokale Frequenzmessung ist
diesen Storungen ausgeliefert, da zu ihrer Messung ausschlieklich die Spannungs- und Stromsi-
gnale zur Verfligung stehen. Eine Separation der eigentlichen Netzfrequenz, die an die Drehzahl
der ans Netz angeschlossenen Synchronmaschinen gekoppelt ist, von den lokalen Stérungen kann
auf rein messtechnischem Wege nicht mehr erfolgen. Im zeitlichen Verlauf folgt die Netzfre-
quenzschitzung der zugrundeliegenden unbekannten Netzfrequenz f; (t) zwar, jedoch kommen
die lokalen Storeinfliisse mit abnehmender Latenz stérker zum Tragen. Soll die Schatzung der
echten Netzfrequenz f; (t) weiter verbessert werden, miissen Modelle entwickelt werden, die An-
nahmen oder Kenntnisse des Netzes und seiner Dynamik beriicksichtigen und mit deren Hilfe
entschieden werden kann, ob eine lokale Storung oder ein netzweites Frequenzereignis vorliegt. In
einem ersten Schritt kann dazu eine Tiefpassfilterung der Frequenzschétzung erfolgen, die in ihrer
Grenzfrequenz die Dynamik des Netzes beriicksichtigt. Dies ist Gegenstand weiterer Forschung,
Arbeiten wie [105,106,107| liefern entsprechende Diskussionsgrundlagen.
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Vergleich mit anderen Frequenzschitzverfahren

Im Vergleich mit anderen Frequenzschétzverfahren, insbesondere den in Kapitel 2.7.3 vorge-
stellten PMU-Algorithmen, féllt auf, dass die vorgestellte Messung trager ist. Die in [N7, Kap.
6] aufgestellten Grenzzeiten von sieben Periodendauern werden im Amplituden- und Phasen-
sprungszenarion iiberschritten. Diese Trégheit ist jedoch bewusst in das System in Form des auf
dem von-Hann-Fenster basierenden Filters der TP¢-Stufe eingebracht worden, um die Stérung
der Netzfrequenzschétzung wahrend der am Messort mehrfach téglich auftretenden Rundsteuer-
signale auf ein akzeptables Mafs zu beschranken. Wiirden andere Filter, wie beispielsweise das
in Kapitel 3.4.5 beschriebene Mittelwertsfilter, verwendet, so wiirde sich die Reaktionszeit im
Falle von Stoérungen auf Kosten des maximalen Frequenzfehlers auf die Hélfte, also eine halbe
Grundperiode, verkiirzen.

4.8.2 Betrachtungen im Spektrum

Die Verbesserung der spektralen Spannungsqualitiat mit hochstmoglicher Zeitauflosung war das
Kernziel der Arbeit. Der zu diesem Zweck entwickelte PQMS-Algorithmus wurde in den vorheri-
gen Kapitel in Simulationen ausfiihrlich hinsichtlich der verschiedenen Teilgebiete der Spektral-
analyse hin untersucht.

Betragsspektrum

Die mittels PQMS realisierte spektrale Re-Orthogonalisierung eignet sich bis zur angegebenen
Grenzfrequenz von f; = 500kHz zur Schitzung des Betrages harmonischer Phasoren auf den
Netzsignalen. Hierbei ist eine Abweichung im Betrag von hochstens 0,04 dB bei den hohen har-
monischen Ordnungen zu erwarten, was einem Fehler von etwa 0,5 % entspricht. Im zuldssigen
Netzfrequenzbereich von f,;;, = 44 Hz bis f,.x = 66 Hz werden die DFT-Bins zentral getroffen.
Dies gilt auch dann, wenn die Netzfrequenz sich schnell &ndert bzw. sich ein durch die System-
tragheit des PQMS induzierter Fehler in der Frequenzmessung als Reaktion auf eine Dynamik
in der Netzfrequenz einstellt. Durch die Unterdriickung des Nahbereich-Leck-Effekts und der
Verwendung des Sinusrampenbasisfensters, dessen Besonderheit in seiner geringen Hauptkeulen-
breite von mg, = 2 bei gleichzeitig hoher Nebenkeulenddmpfung von dy = —80dB/Dek liegt,
wird das Signal-Rausch-Verhéltnis gegeniiber Systemen mit fester Abtastrate verbessert. Ein
Messfenster von zwei Grundschwingungen reicht aus, um die Betrdge harmonischer Phasoren
préazise zu messen. Daher kann auch hochdynamisches Verhalten von Gerdten am Netz besser
analysiert werden. Der durch die lineare Interpolation verursachte spektrale Fehler verschwindet
bei einer Quantisierung von A = 12 Bit im durch die Quantisierung verursachten Rauschen und
kann daher vernachlassigt werden. Damit ist die Forschungsfrage 3 hinsichtlich des Betrages har-
monischer Phasoren beantwortet. Beziiglich der Forschungsfrage 4 lasst sich festhalten, dass das
Betragsspektrum iiber den gesamten festgelegten Frequenzbereich bis f, = 500 kHz zuverldssig
ermittelt werden kann.

Einschrankend muss gesagt werden, dass obige Feststellungen nur dann Giiltigkeit besitzen,
sofern keine Zwischenharmonischen im Frequenzbereich nahe an der zu analysierenden Harmo-
nischen liegen oder sich ihnen gar {iberlagern. Diese Einschrankung wohnt jedoch allen anderen
parametrischen Verfahren zur Spektralanalyse inne. Die einzige Moglichkeit, diesen Effekt zu um-
gehen ist eine deutliche Vergrofserung des Messfensters zur Erhchung der spektralen Auflésung.
Durch Verwendung des entlang der Frequenzachse schnell abfallenden Sinusrampenbasisfensters
ldsst sich der Einfluss von Zwischenharmonischen bei einigem Frequenzabstand ebenfalls begren-
zen.
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Phasenlage der Harmonischen

Im Gegensatz zum Betragsspektrum zeigt sich die Phasenlage der einzelnen Harmonischen &u-
fserst empfindlich gegeniiber Fehlern in der Frequenzschéatzung. Der eingefithrte Vektorfehler eig-
net sich hierbei als Maf zur Beurteilung der Giite der Phasenlage und korreliert mit dem Fre-
quenzfehler, solange dieser nur kurzzeitig bestehen bleibt. Damit geniigt eine Betrachtung des
Frequenzfehlers in einem beliebigen Szenario, um den Einfluss auf den Vektorfehler und damit
die Qualitat der Phasenlage der einzelnen harmonischen Phasoren in den berechneten Spektren
abzuschétzen. Im stationdren Zustand lasst sich die Phasenlage im gesamten zu betrachtenden
Frequenzbereich bis f; = 500 kHz mit einem Vektorfehler von ey [I, h] < 0,01 % bei niedrigen har-
monischen Ordnungen bis hin zu ey [[,h] < 1% am oberen Ende des Nutzbereichs bestimmen.
Dieses Szenario ist jedoch im echten Netz nicht zu erwarten. Stattdessen sind mehr oder weniger
plotzliche Frequenzdnderungen sowie Spriinge in Amplitude und Phase durch lokale Schaltvor-
ginge und Anderungen der Netzimpedanz zu erwarten, die in Abhingigkeit ihrer Ausprigung
die Bestimmung der Phasenlage negativ beeinflussen. Je hoher die harmonische Ordnung hier-
bei wird, desto sensibler reagiert die Phasenlage auf diese Einfliisse. Aus den Ergebnissen der
Simulationen ist zu schliefsen, dass die Phasenlage im Bereich der klassischen Oberschwingungs-
analyse bis o = 50 im Normalbetrieb des Netzes mit Vektorfehlern von ey [I,h] < 1% sicher zu
verwenden ist. Bei Frequenzidnderungen kleiner als 0,004 Hz/s wird diese Fehlergrenze gar erst
fir h > 250 iiberschritten, was bei einer Netzfrequenz von f; (¢) ~ 50Hz etwa 12,5kHz ent-
spricht. Welche Giite sich dariiber hinaus bei Messungen am Netz erreichen lasst, hdngt von der
Dynamik des Netzes hinsichtlich der Netzfrequenzénderung und den lokalen Stérungen ab und
muss durch entsprechende Messungen gezeigt werden. Zur Beantwortung der Forschungsfragen
3 und 4 hinsichtlich der Giite der Phasenlage von Harmonischen soll die simulative Abschétzung
ausreichen.

4.8.3 Harmonische Leistungsfliisse

Bei der Berechnung harmonischer Leistungsfliisse ist die Giite der Phasenlage von besonderer
Bedeutung, da sich die Vektorfehler sowohl im Spektrum der Spannung als auch des Stroms
auswirken und sich damit in der Leistungsbetrachtung verstéirken. Bei der Betrachtung der Fre-
quenzrampe wurde festgestellt, dass diese Fehler eine direkte Konsequenz des Leck-Effekts sind,
dessen Ursache wiederum das Ubersprechen der einzelnen Fensterkerne gemif der Herleitung der
Problemstellung in Kapitel 2.5.2 ist. Da sich Strom- und Spannungssignale in ihrer spektralen
Zusammensetzung unterscheiden, kann nicht davon ausgegangen werden, dass der Winkelfehler
in beiden Spektren gleich ist und sich bei der Leistungsberechnung geméf Gl. 3.122 herauskiirzen
wiirde. Vielmehr verstéarken sich die Fehler bei der Berechnung der Leistungsgrofien. Dies kann
bei der Berechnung der Wirkleistung in einem falschen Vorzeichen resultieren und damit die
Aussage der Leistungsflussrichtung umkehren. Daher ist es unerlésslich, einen Grenzwert fiir den
Vektorfehler zu diskutieren, ab dem die Phaseninformation verworfen wird und die harmonische
Wirkleistung nicht mehr als aussagekriftig betrachtet werden kann. Anders verhélt es sich bei
der Berechnung der in Gl. 3.122 definierten Leistungsgrofie und der Scheinleistung nach Gl. 3.126,
da hier nur die Betragsspektren verwendet werden. Diese Betrachtung ist mit hoher Genauigkeit
iiber den gesamten Nutzfrequenzbereich des Systems zuldssig.

4.8.4 Bewertung der Giite in echten Messungen

Im Falle der in diesem Kapitel verwendeten synthetischen Testsignale kann der Vektorfehler
eindeutig berechnet werden, eine Aussage zur Giite der Phasenlage ist damit mdéglich. In echten
Feldmessungen ist es der Fall, dass die Ausgangssignale und damit auch der wahre Wert der
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einzelnen harmonischen Komponenten unbekannt sind. Eine Bewertung der Giite der Signale
lasst sich daher nur unter Zuhilfenahme derer Werte vornehmen, die aus den Messdaten gewonnen
werden konnen. Dies sind die Schitzwerte fiir die Netzfreugenz fe. [n,] und den RoCoF riy. [n,],
die Betriige der Spektren fiir Spannung U 2 {, h] und Strom I ; |1, h] sowie der daraus berechnete
Qualitéatsindex Q [l, h].

Der Qualititsindex eignet sich zur Abschéitzung, ob eine im Spektrum enthaltene Frequenz-
komponente eine Harmonische oder Zwischenharmonische ist. Zur Beurteilung der Giite der Pha-
senlage eignet er sich bedingt. Durch die zusétzliche Trégheit des Indexes, die vom Parameter
B abhéngt, verringert sich dessen Aussagekraft hinsichtlich der Phasenlage von Harmonischen
mit zunehmender Frequenzdynamik, da sich Werte ergeben, die unterhalb derer liegen, die in
Abb. 4.12 mit dem Vektorfehler korreliert wurden. Umgekehrt lésst sich dadurch mit dem Quali-
tatsindex ein Hochstwert des Vektorfehlers bestimmen. Diese Betrachtung gilt fiir den Fall, dass
die Leistung der entsprechenden harmonischen Frequenzkomponente signifikant grofer ist als das
in die Messung eingebrachte Rauschen.

Eine weitere Moglichkeit zur Bewertung der Giite der Spektraldaten stellt die RoCoF-Schétzung
Ttwe [ny] dar, die nicht nur die Anderungsrate der Netzfrequenz darstellt, sondern auch Riick-
schliisse auf Amplituden- und Phasenspriinge im Netz zulésst. Ein plotzlicher, kurzzeitiger Aus-
schlag der RoCoF-Schétzung kann einen Amplituden- oder Phasensprung auf der Netzspannung
anzeigen, auf den das Messsystem entsprechend reagiert hat. In diesem Fall kann anhand der
Uberlegungen in Kapitel 4.5 abgeschiitzt werden, ob und bis zu welcher harmonischen Ord-
nung die Phasenlage gemessen werden kann. Welche Dynamik die Netzspannung hinsichtlich
Amplituden- und Phasenspriingen innehat, hingt von der Netzimpedanz am Messort und den
im lokalen Netz angeschlossenen Geraten ab und kann nur durch Messungen ermittelt werden.
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5 Entwicklung des Laborprototypen

Nach erfolgter Validierung wird in diesem Kapitel der Aufbau des Laborprototypen und die
Implementierung des PQMS-Algorithmus beschrieben. Eine erste Inbetriebnahme und eine Ab-
schidtzung der Giite der Messausgaben erfolgt mit einem Tongenerator.

5.1 Aufbau des Messgerats

Der Laborprototyp besteht aus einer Anschlussbox, die an das Niederspannungsverteilnetz an-
geschlossen wird. Aus der Anschlussbox herausgefiihrt werden Koaxialkabel mit Steckverbindern
vom Typ BNC (engl. Bayonet Neill Concelman), die wiederum mit dem ADU verbunden werden.

5.1.1 Spannungsmessung

Die Spannungsmessung wird innerhalb der Anschlussbox iiber einen ohmschen Spannungstei-
ler realisiert. Hierzu werden die einzelnen Leiterspannungen jeweils iiber eine Reihenschaltung
zweier Widerstande mit Ry, = 200k und R} = 2 k2 mit dem Neutralleiter verbunden. Die Span-
nung zwischen den Widerstdnden sowie dem Neutralleiter werden dann mit dem Signal- bzw.
Masseanschluss eines BNC-Kabels verbunden, das aus der Messbox herausgefiihrt wird. Durch
diese Schaltung wird die Messspannung im Verhéltnis 101:1 reduziert. Der Eingangsbereich des
ADU kann dadurch auf Ug, = 5V eingestellt werden. Geméfs den Betrachtungen zum SNR in
Kapitel 3.4.3 entspricht dies einem Sicherheitsfaktor von

Ry, + Ry) Use
= Bt R)Use o (5.1)
\/iUan

bevor das abgetastete Signal den Wertebereich des ADU verlésst und zu clippen beginnt. Die
ideale Ubertragungsfunktion des ohmschen Spannungsteiler ergibt sich dann aus genau diesem
Widerstandsverhéltnis zu

Ry
H = —.
- (s) Ry + Ry

Hierbei handelt es sich um eine Idealisierung, da die Widerstandswerte mit Toleranzen behaftet
sind. Ferner ist der Widerstandsteiler parasitiren Effekten ausgesetzt, die eine Frequenzabhén-
gigkeit in den Messwandler eintragen. Wie sich spater am Vergleich mit dem Referenzmessgerit
zeigt, sind diese Toleranzen fiir die Betrachtungen in dieser Arbeit vernachléssigbar. Die Fre-
quenzginge aller drei Spannungsteiler geméft Abb. 3.1 ergeben sich damit wie folgt:

(5.2)

Eul (]w) = ﬂuQ (]w) = Eu?) (Jw) = ﬂu (Jw) . (53)

5.1.2 Strommessung

Zur Strommessung kommen ungeschirmte Rogowski-Spulen vom Typ LEM RT 2000 mit ei-
nem Messbereich von 2000 A zum Einsatz [185]. Damit wird eine nicht-invasive Strommessung
moglich, was Feldmessungen an Orten ermdglicht, an denen ein auftrennen der Leiter zwecks
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Einbringen einer invasiven Strommessung aus betrieblichen oder Sicherheitsgriinden nicht mog-
lich ist. Ein Nachteil besteht darin, dass die Rogowski-Spulen aufgrund ihres differenziellen Fre-
quenzganges einen Gleichteil im Strom nicht messen konnen. Nach [97] kann der Frequenzgang
der ungeschirmten Rogowski-Spule als gebrochen-rationale Funktion modelliert werden. Diese
Ubertragungsfunktion ist in Anhang C.1 hergeleitet. Durch den differenziellen Frequenzgang der
Rogowski-Spulen wird jegliches Messrauschen mit zunehmender Frequenz weiter verstiarkt, was
die Giite der Messung negativ beeinflussen kann. Der Messbereich des ADU muss fiir die Strom-
kandle so klein gewahlt werden, dass die Grundschwingung noch hinreichend genau abgebildet
werden kann. Die Rauschverstirkung darf dabei jedoch nicht zu Clipping fiihren. Daher wird
die Ausgangsspannung der Rogowski-Spulen in diesem Messaufbau durch ein RC-Tiefpassfilter
erster Ordnung gefiihrt, dessen Frequenzgang sich wie folgt ergibt:

1
H, (jw) = ———. 5.4
H, (%) = {6 s (54)

Das Ziel dieses Filters ist die Kompensation des differenziellen Charakters der Rogowski-Spule.
Der Frequenzgang des Ubertragungskanals fiir die Strommessung ergibt sich aus dem Produkt
der beiden Ubertragungsfunktionen zu

H; (jw) = H, (jw) Hy, (jw) (5.5)

Fiir die Anwendung am Laborprototypen werden als Parameter des Tiefpassfilters Cy, = 3,3nF
und R¢, = 10k ausgewdhlt. Dessen -3 dB-Grenzfrequenz liegt damit etwa bei 5kHz. Mit den
Nennwerten der Bauteile des Tiefpassfilters sowie der Rogowski-Spule sind die in Abb. 5.1 dar-
gestellten Betragsfrequenzgéinge fiir die Strommessung zu erwarten.
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Abb. 5.1: Betragsfrequenzginge der Rogowski-Spulen |H, (jw)| mit den Nenncharakteristika laut Daten-
blatt, Nennfrequenzgang des Tiefpassfilters |H,, (jw)| und zu erwartender Frequenzgang des
Ubertragungskanals der Strommessung |H; (jw)| mit Ry, = 1MQ, M = 64nH, R, = 609,
L, = 190pH, C, = OF als Parameter fiir die Rogowski-Spule H, (jw) und Cy, = 3,3nF,
Rip = 10k fiir das Tiefpassfilter Hy, (jw).

Dadurch wird die Rauschverstirkung begrenzt. Ein Strom mit einem Effektivwert 1 A bei 50 Hz
resultiert am ADU in einer Spannung von 0,02mV, was bei der Auslegung des Eingangswerte-
bereichs des ADU zu beriicksichtigen ist. In den nachfolgenden Betrachtungen werden die Fre-
quenzginge der einzelnen kanalspezifischen Stromwandler geméfs Abb. 3.1 aus den Nennwerten
der Bauteile berechnet, damit gilt:

H; (jw) = Hjp (jw) = Hig (jw) = H; (jw) - (5.6)
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5.1.3 Anschlussbox

Fiir den Laborprototypen werden die ohmschen Spannungsteiler sowie die Tiefpassfilter der
Rogowski-Spulen in einer Anschlussbox zusammengefasst. Eingangsseitig sind die Rogowski-
Spulen hineingefiihrt, die Leiter-Erde-Spannungen und der Neutralleiter werden iiber geschiitzte
4 mm-Buchsen realisiert. Ausgangsseitig sind sechs BNC-Kabel herausgefiihrt, die mit der ADU-
Einheit verbunden werden kénnen. Diese Schaltbox ist in Abb. 5.2 schematisch dargestellt.
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Abb. 5.2: Schaltplan der Anschlussbox. Oben: Messeingdnge Spannung, Eingangsklemmen Rogowski-
Spulen. Unten: BNC-Ausgénge zum Anschluss an ADU.

Im néchsten Schritt kénnen die BNC-Ausgéinge der Anschlussbox mit den Eingéngen des ADU
verbunden werden.

5.1.4 Analog-Digital-Umsetzer

Als ADU wird ein USB-Oszilloskop vom Typ Picoscope 4824 der Firma Pico Technology verwen-
det. Es verfiigt iiber acht parallele Messkanile, die mit einer Summenabtastrate von 160 MSa/s
betrieben werden kénnen. Damit lassen sich die sechs Messkanéle des Laborprototypen mit der
nominalen Abtastrate von fg, = 20 MSa/s realisieren. Die vertikale Auflosung betrdgt nominal
12 Bit, wobei die effektive Anzahl an Bits (engl. Effective Number of Bits, ENOB) bei 11,3 liegt
(vgl. Datenblatt [179]). Die Messbereiche sind pro Kanal einstellbar und decken auch 10 mV und
5V ab, sodass die zur Strom- und Spannungsmessung notigen Messbereiche abgebildet werden
konnen. Das Gerét hat eine Zeitbasengenauigkeit von +20 ppm ab Werk, die sich pro Jahr um
weitere 5 ppm verschlechtern kann. Das Gerét stellt eine Schnittstelle auf Basis der Program-
miersprache C zur Verfligung, mit der sich das Gerét in ein eigenes Programm einbinden l&sst.
Uber diese kann die Bandbreite der Eingangskanile so eingestellt werden, dass kein separates
Anti-Aliasing-Filter im Laborprototypen vorgesehen werden muss.

5.1.5 Externe Zeitreferenz

Aufgrund der Zeitbasengenauigkeit des ADU ist das Zufiihren eines externen Kalibriersignals zur
Bestimmung der echten Abtastrate fs geméf Gl. 3.5 sinnvoll, um die Frequenzschitzung f. [n,]
zu fec [ny] zu korrigieren. Hierfiir wird eine Infrastruktur basierend auf dem IEEE-Standard
1588 zur Zeitsynchronisierung tiber das Precision Time Protocol (PTP) verwendet. Diese besteht
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aus einem auf dem Laborgebdude installierten GPS-Empfanger (engl. Global Positioning Sys-
tem), die laut Standard als Grandmaster Clock bezeichnet wird und eine mit der Zeitbasis der
GPS-Satelliten synchronisiert. Die Verbindung ins Labor wird iiber eine PTP-fahige Netzwerk-
infrastruktur hergestellt, an das als Endgerdt ein PTP-synchronisierter Kalibriersignalgenerator
vom Typ Meinberg SyncBox N2X angeschlossen ist, der ein Kalibriersignal einstellbarer Frequenz
ausgeben kann. Das System kompensiert die Laufzeit in der Netzwerkinfrastruktur und ermdog-
licht eine Synchronisation mit der GPS-Zeit mit einer Genauigkeit unterhalb von 100ns (vgl.
Datenblatt [186]). Ein Nachteil dieser Losung ist, dass diese Infrastruktur bei Feldmessungen
aufkerhalb der Laborumgebung nicht zur Verfiigung steht und damit die Abtastratenabweichung
des ADU nicht bestimmt werden kann.

5.1.6 Besonderheiten des Anschlusses

Da der Laborprototyp an das Niederspannungsverteilnetz angeschlossen wird, ist mit gréfitmdog-
licher Vorsicht bei der Ankopplung und der Inbetriebnahme der Messeinrichtung vorzugehen.

Es ist unerlésslich, die korrekte Anschlussreihenfolge zu befolgen: Zuerst muss der Neutralleiter
des Netzes mit der Anschlussbox verbunden werden. Danach kénnen die drei Leiterspannungen
anschlossen werden. Ein Vertauschen der Anschliisse des Neutralleiters mit den Leiterspannungen
ist unbedingt zu vermeiden, da der Widerstandsteiler ansonsten gebriickt wiirde und das Potential
des N-Kanals und damit auch des angeschlossenen ADUs auf Leiterpotential angehoben wiirde.
Aus diesem Grund ist vor Anschluss des ADUs {iber eine separate Spannungsmessung an den
Ein- und Ausgéngen der Anschlussbox gegen den Schutzleiter am Anschlusspunkt sicherzustellen,
dass keine Verpolung vorliegt. Wahrend der Messkampagnen mit dem Laborprototyp wurde dies
durch strikte Anwendung des Vier-Augen-Prinzips wihrend des Messautbaus sowie Checklisten
zum Auf- und Abbau des Messgerits sichergestellt.

Ferner ist beim Aufbau des Prototypen zu beachten, dass der Minuseingang der Messkani-
le mit dem Schirm des USB-Kabels niederohmig verbunden ist. Folglich wird die Masse des
angeschlossenen Computers iiber das Oszilloskop und die Anschlussbox mit dem Neutralleiter
verbunden. Wiirde zur Messung ein iiber Kaltgeratestecker ans Stromnetz angeschlossener Com-
puter verwendet, wiirden dadurch Neutral- und Schutzleiter kurzgeschlossen, was zum Auslésen
entsprechender Fehlerstromschutzschalter fithren wiirde. Daher muss als Messcomputer entwe-
der ein batteriebetriebenes Notebook zur Anwendung kommen. Alternativ kann ein stationérer
Computer iiber einen Trenntransformator ans Netz angeschlossen werden.
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5.2 Implementierung des digitalen Systems

Die Implementierung des digitalen Systems sieht vor, dass die Signalkonditionierung sowie die
MFEU geméf Kapitel 3.2 und Kapitel 3.3 ebenso wie die Bestimmung der Abtastratenabwei-
chung geméft Kapitel 3.5 in Echtzeit implementiert werden. Die konditionierten Messdaten und
die Ausgaben der MFEU werden wéhrend der Messung in Dateien gespeichert. Die Auswertung
inklusive der spektralen Spannungsqualitdtsanalyse geméfs Kapitel 3.6 erfolgen danach nicht in
Echtzeit. Die Messungen erfolgen auf Computern mit dem Betriebssystem Microsoft Windows
10.

5.2.1 Algorithmus

Die Programmierung des PQMS-Algorithmus erfolgt in der Programmiersprache C. Der Trei-
ber des als ADU verwendeten Picoscope 4824 stellt hierfiir eine Programmierschnittstelle (engl.
Application Programming Interface, API) zur Verfiigung. Aufgrund der hohen Abtastrate von
fsn = 20 MSa/s pro Kanal muss auf eine effiziente Implementierung geachtet werden.

Datentypen

Die API stellt die Abtastwerte in Form einer vorzeichenbehafteten 16-Bit-Ganzzahl (engl. signed
integer oder word) zur Verfigung. Hierbei werden die Bits vom hochstwertigen Bit an nach
unten aufgefiillt. Alle Speicherstellen zur Aufnahme der Filterein- und -ausginge werden als
vorzeichenbehaftete 32-Bit-Integer angelegt, sodass ein durch die Unterabtastung erreichter Ge-
nauigkeitsgewinn erhalten bleibt. Innerhalb der Filterfunktionen wird der Wertebereich auf 64 Bit
ausgedehnt, in dem die arithmetischen Operationen erfolgen. Uber entsprechend dimensionierte
Bitschiebung (engl. bit shift) wird anschliefsend auf den Ausgangswertebereich zuriickskaliert.

Filter und Interpolator

Alle Filter und der lineare Interpolator werden als eigene Funktion geschrieben. Die Filterkoef-
fizienten werden als C-Defines angelegt, sodass sie vom Compiler als Konstanten in den Maschi-
nencode geschrieben werden. Durch Verwendung des inline-Parameters werden die Funktionen
vom Linker an der Aufrufstelle ausgeschrieben, was die Ausfithrungsgeschwindigkeit auf Kosten
der Dateigrofe der Ausgabedateien erhoht.

MFEU

Bei der Ausgabe des letzten Filters der TPK-Stufe wird der Datentyp auf 64-Bit-Flielskomma-
zahlen (engl. double precision floaing point, kurz double) geméaf dem IEEE-Standard 754 [N30]
gedndert. Dabei erfolgt die Umrechnung von LSB auf Spannung. Die Frequenzmischung, das
Filter der TP¢-Stufe, die Berechnung der Grundschwingungsphasoren und die Regelung erfolgen
ebenfalls auf diesem Datentyp.

Synchronisation und Thread-Management

Die Signalverarbeitung erfolgt fiir jeden Kanal parallel in einem separaten Thread. Tabelle 5.1
listet die Threads mit ihren spezifischen Aufgaben auf. Als Ausfithrungsmodell werden POSIX-
Threads (von engl. Portable Operating System Interface, Name der Bibliothek phtread) verwen-
det. Die C-Bibliothek stellt entsprechende Synchronisationsmechanismen fiir Threads sowie zur
Synchronisation des Zugriffs auf gemeinsam genutzte Variablen zur Verfiigung. Es werden zwei
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Kanaltypen unterschieden: Mess- und Kalibrierkanal. Auf den Messkanélen wird die PQMS-
Signalverarbeitung ausgefiihrt, der Kalibrierkanal dient der Ermittlung der Abtastratenabwei-
chung aus einem separat zugefiihrten Kalibriersignal geméfs Kapitel 3.5.

Die Messkanéle werden weiterhin unterschieden in einfache Messkanéle und aktive MFEU-
Kanéle. Von letzteren gibt es je nach Konfiguration einen oder drei. Von den héchstens drei
aktiven MFEU-Kanélen ist einer der fiilhrende MFEU-Kanal. In dessen Thread wird die Pha-
senregelung in ein- oder dreiphasiger Konfiguration geméfs Kapitel 3.3 ausgefiihrt. Im Falle der
dreiphasigen Konfiguration ist hierzu die Synchronisation mit den beiden anderen aktiven MFEU-
Kanélen notwendig. Den Start und das koordinierte Beenden der einzelnen Threads iibernimmt
ein separater PQMS-Steuerthread, der auch den Zugriff auf den Picoscope-Treiber steuert. Die-
ser Thread wiederrum wird von einem UI-Thread gesteuert (von engl. User Interface, Benutzer-
schnittstelle), der mit der grafischen Oberfliche des Messprogramms interagiert und das Schrei-
ben der Ausgabewerte in die Dateien iibernimmt. Uber einen Uberwachungsmechanismus wird
sichergestellt, dass ein Fehlerflag gesetzt wird, falls ein vom Treiber kommender Interrupt nicht
rechtzeitig durch die einzelnen Kanalthreads verarbeitet werden kann und es im Strom eingehen-
der Abtastwerte zu Uberspringen kime.

Tabelle 5.1: Ubersicht iiber die im Messprogramm zur Anwendung kommenden Threads

Thread Aufgabe

UlI-Thread Interaktion mit Benutzerkommandos, Anzeige von Messwerten, Offnen
und schlieffen der Messwertdateien, schreiben der Messwerte in Datei

PQMS-Thread Offnen und schliefien des Picoscope-Treibers, Allokation und Freigabe
von Speicher, Verwaltung der einzelnen Kanalthreads

Kanal-Thread Ausfithren der PQMS-Signalverarbeitung auf den eingehenden
Abtastwerten fiir je einen Kanal oder Bestimmung der
Abtastratenabweichung

Die Programmablaufpldne zu den einzelnen Threads finden sich im Anhang C.3. Die program-
mierte PQMS-Funktionalitdt wird von Compiler und Linker in Form einer dynamischen Pro-
grammbibliothek (engl. Dynamic Linked Library, DLL) ausgegeben, deren Funktionen extern
aufgerufen werden koénnen.

5.2.2 Benutzerschnittstelle

Die Benutzerschnittstelle wird mit dem grafischen Programmiersystem LabVIEW programmiert.
Uber entsprechende Funktionsblécke kinnen die PQMS-Funktionen aus der entsprechenden DLL
aufgerufen werden. Wahrend die Ausgabedaten zur spektralen Spannungsqualititsanalyse zur
spateren Auswertung in Dateien geschrieben werden, zeigt das Programm die Ausgabedaten der
MFEU in Echtzeit an. Weiterhin zeigen Indikatoren die Stabilitit der MFEU an und warnen
vor einer zu hohen Prozessorauslastung sowie Fehlern im Gerétetreiber des ADU. Bilder der
Benutzeroberfliche wihrend der Messung finden sich im Anhang C.4.
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5.3 Validierung am Tongenerator

Vor Messungen am echten Netz, bei denen die Sollsignale unbekannt sind, wird die Reaktion der
einphasigen Implementierung auf echte gemessene Signale anhand eines moglichst idealen Test-
signals betrachtet. Das Ziel dieses Tests ist die Abschitzung der Qualitat der Frequenzschitzung
sowie der spektralen Re-Orthogonalisierung in echten Messungen. Inhalte dieses Kapitels sind
Gegenstand der Eigenveroffentlichung [C2].

5.3.1 Aufbau

Fiir diese Untersuchung wird der Laborprototyp ohne Anschlussbox aufgebaut. Stattdessen wird
der ADU an einem Tongenerator (engl. Arbitrary Waveform Generator, AWG) vom Typ Keysight
33612A angeschlossen (vgl. Datenblatt [187]). Ein Bild des Aufbaus findet sich als Abb. C.14 im
Anhang C.5.

Priifaufbau

Dieser Tongenerator verfiigt iiber zwei analoge Signalausgéinge. Auf einem der Kanéle kann ein
Messsignal ausgegeben werden, auf dem zweiten Kanal wird ein Kalibriersignal erzeugt. Der
Tongenerator kann seinen internen Oszillator mit einem externen Referenzsignalgenerator syn-
chronisieren. Hierflir wird die in Kapitel 5.1.5 erwéhr@einberg SyncBox N2X verwendet, die
sich iiber die PTP-fahige Netzwerkinfrastruktur auf er als 100ns genau mit der GPS-Zeit
synchronisiert. Abb. 5.3 zeigt den Priifaufbau schematisch

@ OMICRON LAB OTMC 100i Meinberg
— :

Grandmaster Clock SyncBox/N2X

PTP-fahige Netzwerk-

GPS-Empfanger infrastruktur

10 MHz-Rechtecksignal

Computer mit USB Picoscope 4824 Keysight 33612A Arbitrary
Messprogramm USB-Oszilloskop Waveform Generator
Ethernet [ Kalibriersignal
—— BNC-Kabel Messsignal

Abb. 5.3: Priiffautbau mit Tongenerator. Grau: Testinfrastruktur mit PTP-Zeitsynchronisation. Griin:
Komponenten des Laborprototypen.

Die PTP-Infrastruktur besteht aus einem GPS-Empfénger, einer Master-Uhr ( Grandmaster Clock
gemal [N28, Kap. 3.1.4]) sowie dem Referenzsignalgenerator. Dieser gibt ein 10 MHz-Rechteck-
signal aus, das vom Tongenerator zur Synchronisation seines internen Oszillators mit der GPS-
Zeit verwendet werden kann. Der Digital-Analog-Umsetzer (DAU) des Tongenerators weist eine
Auflésung von 14 Bit auf.

Mess- und Kalibriersignal

Das Messsignal wird mit MATLAB erzeugt und via Ethernet an den Tongenerator gesendet. Die-
ser speichert es und kann es dann mit einer einstellbaren internen Abtastrate f s abspielen. Das
Messsignal wird analog zur simulativen Validierung in Kapitel 4.3 erzeugt und derart skaliert, dass
es dem Ausgangssignal der Spannungsmesswandler bei Messungen am Netz bei Nennspannung
entspriche. Das Testsignal ue, (t) wird nach Gl. 4.1 mit den in Tabelle 5.2 gezeigten Parametern
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erzeugt. An den Tongenerator gesendet wird es dann als mit fs ¢, ideal abgetastetes, digitales
Signal

Utg [Ntg] = Uex <}:ttgg> , (5.7)

mit ny € NU{0}. Als Datentyp werden 32-Bit-Fliefkommazahlen (engl. single precision floating
point, kurz single) nach dem IEEE-Standard 754 [N30] verwendet.

Tabelle 5.2: Parameter der Testsignale zur Untersuchung am Tongenerator

Grofse Wert

Ue (t) ﬂUnRhE{:RI ~ 3,22V

Pex (1) 0

Jset (t) 50 Hz

Ung (1) gemaf Gl. 4.3

U [h] gemif Gl. 4.23, skaliert mit Rhlj—lRl
Ny 3.001

Ung (t) 0

Tsim 10s

fste 1,2MSa/s

Aufgrund des endlichen Speichers fiir Abtastwerte im Tongenerator ist das Produkt aus Ab-
tastrate fsie und Signaldauer T, begrenzt. Mit der gewahlten Konfiguration lassen sich die
Harmonischen bis Ny gut darstellen. Ny, wird dabei so gewéhlt, dass

(No— 1) frr (1) = 22 (5.8)
gilt. Damit ist diese Harmonische mit etwa acht Abtastwerten pro Periode abgebildet. Die Soll-
Frequenz fset (t) ist wihrend des Tests konstant auf dem Nennwert von f, = 50 Hz. Durch die
Konfiguration von Tgm und fs ¢ wird das erzeugte Signal periodisch mit der Signaldauer Tgiy,.
Der Tongenerator wiederholt das Abspielen des erzeugten Signals nach Erreichen des letzten
Abtastwertes ohne Unterbrechung. Dadurch kann die Messung daher iiber Ty, hinaus verldngert
werden, um die statistische Auswertung zu verbessern. Als Messdauer werden 2 min festgelegt.
Da keine Messwandler angeschlossen sind, gilt in Analogie zu Kapitel 4.1 auch hier

Hj (s) = 1. (5.9)

Als Kalibriersignal zur Bestimmung der Abtastratenabweichung geméfs Kapitel 3.5 wird ein
Rechtecksignal mit f. = 1kHz und einer Amplitude von 4V verwendet. Der Messbereich des
entsprechenden Eingangskanals des ADU wird auf +5V eingestellt. Zur Berechnung der korri-
gierten Frequenzschitzung fec [n,] wird die Kurzzeit-Abtastratenabweichung dy geméf Gl. 3.108
mit einem Mittelungshorizont von N, = 1000 verwendet.
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Pfad des Messsignals

Nachfolgend soll abgeschétzt werden, welchen Einflissen das erzeugte digitale Signal ug [ng] auf
dem Pfad durch den Messaufbau hin zum Eingang des PQMS-Algorithmus als Signal wag [n]
gemik Gl. 3.8 ausgesetzt ist. Uber einige Zwischenschritte innerhalb des Tongenerators und des
ADU koénnen anhand der Datenblétter nur Mutmafungen angestellt werden. Abb. 5.4 zeigt das
Modell fiir den Weg dieses Signals.

Gemaéfs Datenblatt des Tongenerators (vgl. [187]) wird das gespeicherte Messignal zunéchst ei-
nem digitalen Tiefpassfilter zugefiihrt. Zu dessen Frequenzgang wird angegeben, dass die —3 dB-
Grenzfrequenz bei 0,27 - f; o liege. Anschlielsend wird das Signal auf eine interne Abtastrate von
660 MSa/s iiberabgetastet, bevor es dem DAU zugefiihrt wird. Uber die zugrundeliegende Me-
thode der Uberabtastung sind keine Informationen angegeben, jedoch ist zu vermuten, dass nach
der Uberabtastung eine weitere digitale Tiefpassfilterung erfolgt. Das analoge Ausgangssignal
des DAU wird danach einem analogen Rekonstruktionsfilter zugefiihrt, bevor es iiber den BNC-
Ausgang des Tongenerators ausgegeben wird. Weitere Verschaltungen am DAU-Ausgang wie
beispielsweise Verstéarkerstufen werden hier nicht gesondert betrachtet. Deren Einfliisse werden
dem Frequenzgang des Rekonstruktionsfilters zugerechnet.

Sollsignal Ton- A Uberabtastung X DAU X 3
generator Usg [Mig] l % 1 auf 660 MSa/s e % . 14 Bit % }
: 660 MHz !

: (PTP-sync.) :

PQMS-Eingangssignal Unterabtastung

Y ADU ~xy l ( )
Uag [T0k] 1 auf 20 MSa/s =~ % ] nom. 12 Bit - % ‘
Digitales Signal i L 8OMHz | .

! Rauschen

Analoges Signal

Abb. 5.4: Signalmodell fiir das Testsignal. Blaue Felder: Digitale Signalverarbeitung. Rote Felder: Analoge
Filter. Graue Felder: Taktgeneratoren.

Alle Stoérimmissionen entlang des Weges vom Tongenerator zum ADU werden als additive Rausch-
prozesse modelliert, die sich dem analogen Ausgangssignal {iberlagern. Dem ADU vorgeschaltet
ist ein (analoges) Anti-Aliasing-Filter. Der ADU tastet pro Kanal intern nominal mit einer Ab-
tastrate von 80 MSa/s bei einer Quantisierung von A = 12 Bit ab. Danach wird das Signal auf
die Ausgabeabtastrate fs ~ 20 MSa/s unterabgetastet, wobei sich {iber das zwischengeschaltete
Tiefpassfilter im Datenblatt keine Angaben finden. Dieses Signal wird dann als Ausgangssignal
des ADU uy, [ng] dem PQMS-Algorithmus zugefiihrt.

5.3.2 Ergebnisse

Die Ergebnisse des Tests werden in Abb. 5.5 dargestellt. In den folgenden Betrachtungen kommen
erneut einige der in Kapitel 4.1.3 eingefiihrten Metriken zum Einsatz. Fiir die Berechnung des
gemittelten Betragsspektrums gemaf Gl. 4.11 wurde Ig; = 100 und ls, = 6000 gesetzt.
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Frequenz- und RoCoF-Schitzung

In Abb. 5.5a wird die unkorrigierte Netzfrequenzschitzung fe. [n,] der korrigierten Frequenzschét-
zung fec [ny] gegeniiber gestellt. Es zeigt sich, dass die Korrektur der Abtastratenabweichung
nach GI. 3.90 einen signifikanten systemischen Fehler kompensiert, wihrend die Frequenzschét-
zung um einen Mittelwert oszilliert. Der {iber den Messzeitraum gemittelte Frequenzfehler be-
trigt ep = 3,1 - 1076 Hz, ohne Korrektur lige er bei 0,63 mHz. In Abb. 5.5b wird der Betrag des
Frequenzfehlers |ef [n,]| in logarithmischer Darstellung gezeigt. Der Frequenzfehler liegt hierbei
stets unterhalb der 1 mHz-Linie und zeigt sich ferner normalverteilt um den Mittelwert e mit
einer Standardabweichung 0,242 mHz. Der 1,960-Wert liegt bei 40,4 mHz, damit liegen geméf
der Uberlegungen aus Kapitel 4.1.3 95% aller Schétzwerte innerhalb dieses Intervalls um den
Sollwert herum.

Die Abtastratenabweichung wird in Abb. 5.5¢ dargestellt und liegt bei etwa -12,5 ppm. Damit
lauft der ADU langsamer, als er mit nominaler Abtastrate laufen wiirde. Durch den Mittelungs-
horizont von N; = 1000 ergibt sich mit dem Kalibriersignal von f. = 1kHz eine Quantisierung
der Abtastratenabweichung von 0,05 ppm. In der Abbildung ist zu sehen, dass dy zwischen den
verschiedenen Quantisierungsstufen oszilliert. Durch Temperaturdnderungen im ADU kommt es
zu einer langsamen, aber bestéindigen Anderung. Daher ist die kontinuierliche Bestimmung der
Abtastratenabweichung wiahrend der Messung wichtig, um den systemischen Fehler bestmoglich
zu reduzieren.

Abb. 5.5d zeigt die RoCoF-Schétzungen rwc [n,] fir ¢ty € {0,5s,1s,2s}. Aufgrund der Dif-
ferentiation zeigen sie keinen Mittelwert. Die stochastische Auswertung zeigt eine mit zuneh-
mendem Mittelungsintervall ¢y, abnehmende Standardabweichung. Auch die RoCoF-Schétzungen
zeigen sich normalverteilt. Fiir ¢y, = 0,5 liegen 95 % aller Werte innerhalb eines Intervalls von
+1,1mHz/s, bei t, = 1s ist das Intervall noch +0,57 mHz/s weit und fiir ¢y, = 2s ergeben sich
40,28 mHz.

Betragsspektrum

Durch den in Abb. 5.4 dargestellten Signalpfad kommt es in der spektralen Schitzung U NN
zu sichtbaren Effekten, die auf diesem Signalpfad eingetragen werden und die nicht genau zu-
geordnet werden konnen. In Abb. 5.5e wird das gemittelte Betragsspektrum U, [h] im Bereich
bis zur 10.000. Harmonischen dargestellt. Es ist zunédchst zu sehen, dass der Rauschteppich im
niedrigeren harmonischen Bereich zunéchst etwas ansteigt und bei etwa -80 dBV liegt. Hin zu ho-
heren Harmonischen liegt er dann bei etwa -110 dBV. Die ins Signal eingebrachten Harmonischen
bis zur 3.001. Ordnung sind klar abgegrenzt erkennbar und liegen in etwa auf dem Sollwert von
|U [h]| = 9,9mV, was in etwa -40 dBV entspricht. Zwischen den einzelnen Spektren ist nach dem
Einschwingprozess keine signifikante Dynamik im Betrag entlang der Periodenachse [ erkennbar.

Mit abnehmendem Rauschteppich hin zu hoheren Frequenzen werden dann Nebenkeulen an
den Harmonischen sichtbar. Dabei liegen zwischen dem Betrag des harmonischen Phasors und
den Nebenkeulen etwa 45 dBV, der Abstand zum Rauschteppich betrigt dann weitere 20 dBV.
Die Nebenkeulen sind beispielhaft fiir die 1.601. Harmonische in Teilabb. g dargestellt.

Der Einfluss der in Abb. 5.4 skizzierten Filter entlang des Signalpfades ist in Abb. 5.5f zu sehen,
wo das gemittelte Betragsspektrum entlang der im Testsignal aufmodulierten Harmonsichen
abgebildet ist und mit ihrem Sollwert |U [h]| verglichen wird. Der Betrag reduziert sich bis Ny,
um etwa -2.5dB. Fiir niedrige Harmonische liegt er etwa auf dem Sollwert. Diese Abweichungen
lassen sich auf das erste Tiefpassfilter, dem das Sollsignal wg [n4g] im Tongenerator zugefiihrt
wird, zurtickfithren. Beziiglich der Dynamik im Spektrum ergeben sich zwischen dem Betrag auf
der Grundschwingung und dem Rauschteppich etwa 118 dB an Dynamik.
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Abb. 5.5: Ergebnisse des Versuchs am Tongenerator. a) Frequenzschitzung. b) Frequenzfehler. c)
Kurzzeit-Abtastratenabweichung dj. d) RoCoF-Schitzung. Gemitteltes Betragsspektrum iiber
e) Nutzfrequenzbereich, f) den aufmodulierten Harmonischen. g) Aufmodulierte Harmonische
mit Nebenkeulen. h) eq [I, h] fiir ausgewéhlte Harmonische. 1) Gemittelter Vektorfehler e, [h]
mit 95 %-Konfidenzintervall. j) 1,960-Wert des Vektorfehlers.
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5 Entwicklung des Laborprototypen

Synchronizitit und Phasengenauigkeit

Die Phasenlage wird auf den einzelnen Harmonischen aufgrund der Einfliisse der Filter entlang
des Signalpfades auch von den im Soll-Spektrum U [h] vorgegebenen Winkelwerten abweichen.
Der gemittelte Vektorfehler geméfs Gl. 4.8 ist in Abb. 5.5i entlang der aufmodulierten Harmo-
nischen dargestellt. Der Vektorfehler zeigt sich mit iiber der Zeit konstantem Mittelwert ey [h].
ey [l, h] kann nach dem Einschwingprozess normalverteilt um éy [h] angenommen werden. In der
Abbildung wird das den Mittelwert umschliefende 95 %-Konfidenzintervall gezeigt. Der korre-
spondierende 1,960-Wert ist in Teilabb. j dargestellt. Er iiberschreitet die 1 %-Linie etwa ab der
200. harmonischen Ordnung und erreicht maximal 4,8 % bei h = 1701, bevor sie bis h = 3001
wieder unter die 1%-Linie fallt. Dieser Effekt lisst sich nicht abschliefend erkliren, als Ursa-
che wird jedoch die Leistungselektronik an der Ausgangsstufe des Tongenerators vermutet. Aus
der geringen Toleranzbandbreite ldsst sich schlieffen, dass der Vektorfehler hauptséchlich von
Amplituden- und Phasenénderungen verursacht wird, die entlang des Signalpfades eingetragen
werden. Dies sind statische Abweichungen, die durch eine entsprechende Kalibrierung ermittelt
und kompensiert werden kénnen.

Zur Bewertung der Giite der Phasenlage kann der Qualitdtsindex @ [l, k] nach Gl. 3.155 be-
rechnet werden. In Abb. 5.5h ist die Abweichung des Indexes eq [l, h] nach Gl. 4.10 vom Idealwert
1 fiir ausgewahlte harmonische Ordnungen aus dem aufmodulierten Signal fiir 5 = 5 dargestellt.
Zunéchst wird ersichtlich, dass der Einschwingprozess des Indexes aufgrund der mit § = 5 hohen
Tréagheit etwa 500 Perioden beno6tigt, um seinen stationdren Wert zu erreichen. Danach beharrt
er rauschend auf diesem stationdren Wert. Offenbar reduziert sich der Qualitédtsindex mit zuneh-
mender harmonischer Ordnung. Wihrend die Abweichung von 1 fiir A < 101 etwa 10~ betrigt,
liegt sie bei h = 1801 bereits bei 1073, Fiir die hochste aufmodulierte harmonische Ordnung von
h = 3.001 liegt die stationédre Abweichung bei etwa eq [[,3.001] ~ 0,008.

Die in Abb. 4.12 dargestellte Zuordnung von Vektorfehler und Qualititsindex kann dazu ge-
nutzt werden, den maximalen Vektorfehler abzuschitzen, mit dem nach entsprechender Kalibrie-
rung noch zu rechnen wére. Fiir h < 101 betragt dieser Wert etwa 1,5 %, bei h = 501 noch etwa
6 %. Dariiber hinaus werden rasch unbrauchbare Fehlerbereiche jenseits von 10 % erreicht.

An dieser Stelle sei festgehalten, dass die Interpretation der einzelnen Spitzen im Rauschteppich
sowie des an diesen Stellen auftretende Qualitdtsindexes nachfolgend nicht weiter betrieben wird.
Auch hier zeigen sich Effekte, die entlang des Signalpfades im Priifaufbau eingetragen wurden
und die fiir die Beurteilung der Implementierung des PQMS-Algorithmus nicht weiter relevant
sind.

Abschlieflend ist festzustellen, dass sich die Implementierung inklusive des ADU in Form des
Picoscope 4824 fiir harmonische Betrachtungen am Netz eignet. Hierbei konnen Betragsspektren
iiber den gesamten Frequenzbereich betrachtet werden, eine Beurteilung der Giite der Phasen-
information kann unter Zuhilfenahme des Qualitétsindexes erfolgen. Fiir die harmonische Wirk-
leistungsmessung ist jedoch Kenntnis der statischen Einfliisse entlang der Messkette, wie den
Frequenzgéingen der Messwandler, zwecks Minimierung der Winkelfehler notig.
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6 Messungen

Waéhrend der Arbeit an dieser Dissertation kam der Laborprototyp in Feldmessungen zum Ein-
satz. Zudem wurde ein eigener Messplatz zur Spannungsqualitédtsmessung eingerichtet. Nachfol-
gend werden vier Messzenarien vorgestellt und ihre Ergebnisse verglichen. Es sei gesagt, dass
fiir jede Messung unzihlige Moglichkeiten zur Auswertung bestiinden, die den Umfang dieser
ohnehin recht umfangreichen Arbeit sprengen wiirden. Daher werden die Messergebnisse nur in-
soweit gezeigt und verglichen, als sie fiir Riickschliisse auf die Qualitét des Messsystems und des
Laborprototypen von Interesse sind.

6.1 Metriken und Zeitsignale

Da bei Messungen am echten Netz keine Sollwerte vorliegen, kénnen einige der zur Validierung
eingesetzten Metriken nicht verwendet werden. Zur Auswertung der Messdaten werden in diesem
Kapitel zuséatzliche Metriken und Signale eingefiihrt. Fiir die gemittelten Metriken wird der
Mittelungsprozess lst = 100 Perioden nach Beginn der Messung begonnen. [g, ergibt sich dann
aus der Dauer der Messung.

6.1.1 Frequenzdynamik

Die Netzfrequenzschitzung fec [n,] folgt dem unbekannten wahren Wert der Netzfrequenz f; (¢)
in einem gewissen Toleranzband. In Kapitel 4 wurde gezeigt, wie die Frequenzmessung beispiels-
weise auf Spriinge in Amplitude oder Phase des Grundschwingungsphasors reagiert. Zur Analyse
solcher Effekte wird die Dynamik der Netzfrequenzschitzung vom zugrundeliegenden Trend die-
ser Grofe gelost. Dazu wird ein Maf fiir ein gleitendes Netzfrequenzmittel eingefiihrt, wobei ein
exponentielles Glattungsfilter erster Ordnung zum Einsatz kommt:

flt [nu} = bltfec [nu] + (]— - blt) flt [nu - ” . (61)

Dieses Netzfrequenzmittel kann dann zur Berechnung der Netzfrequenzdynamik

€dyn [nl/] = fec [nl/] — fie [TL,/] (62)

verwendet werden. Bei der Auslegung des Filterkoeffizienten by, € [0; 1] des exponentiellen Glét-
tungsfilters muss zwangslaufig die in Kapitel 4.8 begonnene Diskussion iiber die Dynamik der
Netzfrequenz wieder aufgegriffen werden. Fir die folgenden Betrachtungen wird by so ausgelegt,
dass unter der Annahme fe[n,] = 50Hz eine Dampfung von -20dB bei einer Frequenz von
5Hz erreicht wird, womit sich by, = 2 - 1072 ergibt. Zur Berechnung dieses Koeffizienten sei auf
den Anhang B.6 verwiesen. Damit lassen sich, wie nachfolgend gezeigt, gute Ergebnisse bei der
Extraktion des Netzfrequenztrends fi; [n,] erzielen.

6.1.2 Winkelfehler des Grundschwingungsphasors

Bei gemeinsamen Betrachtungen der Winkel der Grundschwingungsphasoren im Vektor X (1]
gemaft Gl. 3.53 ist die direkte Darstellung aufgrund der Phasenverschiebung von nominal 120 °
zwischen den einzelnen Leitern schwierig. Daher wird das Maf
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6 Messungen

posln] = arg{ Kl (%)} (©3)

fiir den Phasor eines Leiters i € {1,2,3} eingefiihrt, mit dem die nominale Phasenverschiebung
kompensiert wird und die Winkelfehler direkt miteinander verglichen werden kénnen. Im Falle
eines vollstéandig symmetrischen Drehstromsystems wére der Sollwert ¢ ; [n,] = 0.

6.1.3 Anzeige von Zeitsignalen

Die konditionierten Ausgabesignale u, [n,] konnen zwar direkt dargestellt werden, jedoch wiirden
sich hier nur die Ausgaben der Messwandler zeigen. Um die Zeitverldufe der gesuchten Netzgro-
fen & [n,] selbst darzustellen, werden die wahrend der spektralen Spannungsqualititsanalyse
berechneten Spektren nach der Kompensation der Messwandler und der Filtereinfliisse in den
Zeitbereich zuriicktransformiert.

Hierzu wird das zweiseitige Spektrum X [I, m] nach Gl. 3.116 berechnet. Damit sind die Filter-
kennlinien und die jeweiligen Messwandler kompensiert. Anschliefend wird das zweidimensionale,
in Perioden zerlegte Zeitsignal mittels IDFT nach Gl. 2.21 berechnet:

#[l,n) = IDFT {1 [z,m]} Vonelo2h—1]. (6.4)

Daraus kann das fortlaufende, eindimensionale Signal

i [ny) =4 HZZJ My — BZH (6.5)

durch Umkehrung der GIl. 3.110 berechnet werden. Es sei angemerkt, dass die so gewonnenen
Zeitsignale aufgrund der Fensterung und Uberlappung der Ausgangssignale vor der Transformati-
on in den Frequenzbereich nicht mehr synchron mit den originalen Zeitsignalen sind. Stattdessen
berechnet sich das Zeitsignal entlang der Periode [ aufgrund der Uberlappung iiber mehrere
Perioden aus den Ursprungssignalen der Perioden [ und [ + 1. Die so berechneten Zeitsignale
sollten jedoch fiir die Darstellung insofern ausreichen, als ein Eindruck der Kurvenform der Ori-
ginalsignale gewonnen werden kann. Nachfolgend steht & [n,] fir eine der Netzgrofen und wird
entsprechend substituiert durch & [n,,] € {1 [n,], G2 [n,], @3 04,51 [0, 5 32 (0], 33 [0, }. Damit
reprasentiert es die in Abb. 3.1 abgebildeten Netzsignale.

6.1.4 Reduzierter Qualititsindex

In Kapitel 4.4 wurde gezeigt, dass der Qualitdtsindex Q [, h] dazu verwendet werden kann, die
Qualitdt der Phaseninformation zu bewerten. Da nur Werte, die sehr nahe an 1 liegen von
Interesse sind, wird ein Grenzwert Q,, € [0;1] definiert, unterhalb dessen die Werte auf null
gesetzt werden. Dadurch ergibt sich der reduzierte Qualititsindex

Q [lvh] v Q [Z’h] > chr

6.6
0 v Q [l)h] < chr7 ( )

Qf[lah] - {

der nachfolgend fiir die grafische Darstellung der relevanten Werte in zweidimensionalen Darstel-
lungen verwendet wird.
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6.1 Metriken und Zeitsignale

6.1.5 Normierte harmonische Leistung

Aus der nach GIl. 3.122 berechneten Schétzung der komplexen harmonischen Leistung Sx 1, h]
wird nachfolgend die normierte harmonische Leistung s, [l,h] € C berechnet. Hierzu wird zu-
néchst das Betragsmittel entlang der Periodenachse zwischen den Indices [ € [ls; lsp] berechnet:

lsp

_ 1
S‘”"[h]_lsp—lstJrlz

l:lst

8.1, h]( . (6.7)

Mit diesem Mittel wird die harmonische Leistung dann normiert:

s, [1,h] = ng“[}g]. (6.8)

Diese Grofe eignet sich in Szenarien mit annéhernd stationdren Verhéltnissen zur Darstellung
komplexwertiger Leistungsgrofien unterschiedlichen Betrags.

161



6 Messungen

6.2 Messaufbau

Nachfolgend werden die Umgebung sowie die Geréte beschrieben, an und mit denen die Messun-
gen durchgefiihrt wurden. Weitere Bilder der Messaufbauten finden sich im Anhang C.5.

6.2.1 Messplatz

Der Messplatz wurde speziell zur Spannungsqualitdtsmessung entwickelt. Er besteht aus einem
Schaltschrank mit Vorrichtungen zur Ankopplung der Messung sowie einem Referenzmessgerit.

Messankopplung

Zur Messankopplung wurde der in Abb. 6.1 gezeigte Schaltschrank entwickelt. Die Zuleitung
erfolgt iiber eine fiinfadrige Leitung mit einem Querschnitt von 10mm? pro Ader direkt aus der
Niederspannungshauptverteilung. Der Messplatz ist fiir einen Nennstrom von 63 A ausgelegt. Die
Besonderheit besteht in einer Herausfiilhrung der einzelnen Leiter sowie des Neutralleiters aus
der Schaltschranktiir heraus, die durch vier Kunststoffdurchfiihrungen laufen und Méglichkeiten
zur Ankopplung nicht-invasiver Stromwandler bieten. Uber geschirmte 4 mm-Buchsen kann die
Ankopplung der Spannungsmesswandler erfolgen. Abb. 6.1 zeigt den Schaltschrank sowie die
Kunststoffdurchfiihrungen.

Abb. 6.1: Messplatz mit Schaltschrank (links) und den Kunststoffdurchfithrungen der Leiter (rechts).

Der Schaltschrank verfiigt iiber vier verschiedene Abginge, die exklusiv eingeschaltet werden
koénnen. Davon sind drei fiir Kfz-Ladesdulen vorgesehen, ein Abgang fiihrt zu einer 32 A-CEE-
Kupplung, an die dreiphasige Verbraucher angeschlossen werden konnen. An dieser werden die
nachfolgend benannten Verbraucher zur Messung angeschlossen.

6.2.2 Messobjekte

Durch das interdisziplindre Forschungsumfeld am Campus Bottrop der Hochschule Ruhr West
steht eine Vielzahl von Geréten zum Anschluss an die 32 A-CEE-Kupplung des Messplatzes
zur Verfiigung. Die Wahl féllt hierbei auf zwei Geréte, die sich hinsichtlich des zu erwartenden
Stromverhaltens unterscheiden. Bilder der Messobjekte finden sich im Anhang C.5.
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6.2 Messaufbau

Trockenschrank

Der Trockenschrank vom Typ TR 1050 des Herstellers Nabertherm soll hierbei als resistive Last
dienen. Er dient der Erhitzung von Versuchstrigern in einem Volumen von 1.050 Litern auf eine
Temperatur von bis zu 300 °C. Die Heizelemente stellen dabei eine hauptséchlich resistive Last
dar, womit eine moglichst unverzerrte Kurvenform des Stroms erwartet wird. Lediglich die in-
terne Steuerung sowie die Ansteuerung der Heizelemente erfolgt iiber elektronische Baugruppen,
im Datenblatt wird von Halbleiterrelais gesprochen. Die Nennheizleistung liegt bei 9kW, die
Nennleistung des Gesamtgerits bei 9,3 kW.

Kompressionskiltemaschine

Zusatzlich steht zur Messung eine umrichtergespeiste Kompressionskéltemaschine mit dem Kal-
tegas R290 zur Verfiigung. Fiir die Messung von Interesse ist der dem Antrieb des Kéltemittelver-
dichters vorgeschaltete Frequenzumrichter (FU). Dieser FU weist nach Datenblatt eine Nennleis-
tung von 5 kW aus. Sekundérseitig kann der Antrieb des Kéltemittelverdichters mit Spannungen
von 0-368 V und Stromen bis hochstens 18 A versorgt werden. Der Motor bildet mit dem Kal-
temittelverdichter dabei eine Einheit. Beim FU handelt es sich um das Modell ED3018BU des

Herstellers Emerson. Abb. 6.2 zeigt den FU.

Abb. 6.2: FU der Kompressionskiltemaschine.

Die Volllastdrehzahl des Kéltemittelverdichters liegt bei 7.200 U/min. Die elektrische Leistungs-
aufnahme héngt dabei vom Drehmoment ab, das {iber die Verdichterwelle aufgebracht werden
muss und ist damit von den thermodynamischen Zustdnden im Kéltekreislauf abhéngig. Beim
Verdichter handelt es sich um einen Scrollverdichter. Fiir die Messung ist dies insofern rele-
vant, als diese Verdichter Pulsationen in ihrer Drehmomentaufnahme aufweisen. Damit ist ein
drehzahlabhéngig-gepulster Wirkleistungsbezug wahrend der Messung mit einer Frequenz von
etwa 120 Hz zu erwarten.
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6 Messungen

6.2.3 Referenzmessgerit

Als Referenzmessgerit kommt der PEL103 (engl. Power-Energy Logger) des Herstellers Chauvin
Arnoux zum Einsatz.

Eigenschaften

Bei dem Geridt handelt es sich um ein Spannungsqualitdtsmessgerdt mit integriertem Energie-
zéhler, das die Spannungsqualitdt nach der DIN-EN 61000-4-30 und Oberschwingungen geméfs
DIN-EN 61000-4-7 misst (vgl. [N4] und [N6]). Nach Datenblatt wird dabei eine netzfrequenzsyn-
chrone Abtastung mit 128 Abtastwerten pro Grundperiode realisiert. Dabei wird die Abtastrate
einmal pro Sekunde der Netzfrequenz nachgefiihrt (vgl. [150, S. 73|). Das Gerit berechnet die
Wirkleistung aus dem Mittel des Produkts der Abtastwerte von Spannung und Strom iiber einen
Mittelungshorizont von 1s. Die Berechnung der Scheinleistung auf einem Leiter erfolgt aus den
Gesamteffektivwerten von Strom und Spannung, die ebenfalls aus den Zeitsignalen bestimmt wer-
den. Die Gesamtscheinleistung wird geméf Gl. 3.127 als arithmetische Scheinleistung berechnet.
Die Berechnung der Blindleistung erfolgt analog zu Gl. 2.85 (vgl. [150, S. 74ff]).

Aufbereitung der Messwerte

Das Referenzmessgerit gibt seine Werte im Sekundentakt aus. Der Zeitstempel hat eine Auflo-
sung von 1s. Uber die Genauigkeit der Zeitbasis des Referenzmessgeriits werden im Datenblatt
keine Angaben gemacht. Selbst unter der Annahme einer vernachléssigharen Abtastratenabwei-
chung im Referenzmessgerit kann die Synchronisation der Messdaten aus dem Laborprototypen
mit denen des Referenzmessgerats auf hochstens eine Sekunde genau sein. Vor Beginn der Mes-
sungen wird das Referenzmessgerét hierzu mit der lokalen Uhrzeit des Messcomputers synchro-
nisiert.

Sei Xief [nref] eine Folge vom Referenzmessgerit ausgegebener Messwerte einer Messgrofe X
mit dem diskreten Zeitindex nyof € Z. Aufgrund der Ausgaberate von 1s ergibt sich der mit
Nret Korrespondierende Zeitpunkt zu tef = nper - 1s. Eine Synchronisation mit den Zeitbasen
des PQMS kann durch eine Abrundung der nach Kapitel 3.2.1 berechneten Zeitpunkte erfolgen.
Fiir den Periodenindex wird der Zeitpunkt in der Mitte des fiir die Spektralanalyse gewéhlten
Messfensters der Breite 2#myg, gewéahlt:

Npe [I] = [ty [290+ 29 Tmg, | | 57 (6.9)
Analog ergibt sich fiir die Werte auf der MFEU-Zeitbasis

Mot [Mw] = [ty [n0]] -1 (6.10)

Werden nachfolgend die Messergebnisse des PQMS mit denen des Referenzmessgeréts vergli-
chen, wird das gleiche Formelzeichen fiir beide Geréteausgaben verwendet, dem jedoch fiir das
Referenzmessgerat zusétzlich der Index ,ref* hinzugefiigt wird.

Messunsicherheit

Die vom Referenzmessgerét ausgegebenen Daten haben nach Datenblatt die in Tabelle 6.1 auf-
gelisteten Messunsicherheiten inne (Auszug fiir die hier relevanten Werte aus [150, S. 55ff.]). Die
entsprechenden Toleranzbiander werden in den grafischen Darstellungen dieser Gréfsen mit einer
grauen Flache um den Messwert herum angezeigt. Die Unsicherheiten beziiglich der Leistungen
beziehen sich auf das Messgerét selbst, nicht auf die integrierten Stromwandler.
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6.2 Messaufbau

Tabelle 6.1: Messunsicherheit Referenzmessgerat

Grofie Messunsicherheit

Wirkleistung +0,7 % vom Ablesewert +0,007 % des Messbereichsendes
Blindleistung +1,5% vom Ablesewert +0,015 % des Messbereichsendes
Scheinleistung +0,5 % vom Ablesewert +0,005 % des Messbereichsendes
Frequenz 40,1 Hz bei einer Auflésung von 0,1 Hz

6.2.4 Szenarien

Nachfolgend werden vier Messszenarien miteinander verglichen. Davon wird in zwei Szenarien
ausschlieflich Spannung gemessen, da keine Last angeschlossen wird. So soll der Zustand des
Netzes ohne Last, nachfolgend als Leerlauf bezeichnet, abgebildet werden. Es wird eine zusétz-
liche Leerlaufmessung mit auftretenden Rundsteuersignalen und deren Einfluss auf die Messung
gezeigt. Die Szenarien sind in Tabelle 6.2 beschrieben.

Tabelle 6.2: Gemessene Szenarien

Bezeichnung Kiirzel = Beschreibung

Leerlauf LL Messung ohne angeschlossene Last. Ausschlieflich
Spannungsmessung,.

Trockenofen TO Messung mit Trockenofen in Volllastbetrieb der Heizelemente

Kaltemaschine KM Messung mit Kéaltemaschine bei Hochstdrehzahl des

Verdichters (7200 U /min)

Rundsteuersignal RS Messung ohne angeschlossene Last. Ausschlieklich
Spannungsmessung, mit auftretenden Rundsteuersignalen.

Fiir jedes Szenario wird nachfolgend das in der Tabelle genannte Kiirzel verwendet. Die im folgen-
den gezeigten Werte sind fiir die einzelnen Szenarien jeweils aus einer Messung mit einer Dauer
von 30s entnommen, wobei die Messungen fiir jedes Szenario mehrfach wiederholt wurden. Es
wurde sichergestellt, dass die nachfolgend gezeigten Ergebnisse in diesen Wiederholungsmessun-
gen insofern reproduzierbar waren, als die aus den Messungen gezogenen Schliisse stets erneut
gezogen werden konnten. Eine Ausnahme stellen hierbei die Rundsteuersignale dar. Diese treten
regelmaéfsig auf verschiedenen Frequenzen in verschiedenen Amplituden auf. Teilweise storten sie
bei den Messungen in den anderen Szenarien, woraufthin die entsprechenden Messungen abgebro-
chen und wiederholt wurden.
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6.3 Ergebnisse

Nachfolgend werden die Ergebnisse der verschiedenen Szenarien vorgestellt und miteinander ver-
glichen.

6.3.1 Zeitsignale

Zunachst werden die Zeitsignale der Spannungen und Stréme betrachtet. Wahrend der Messun-
gen ist die Leistungsaufnahme der angeschlossenen Geréte anndhernd konstant, die Kurvenform
der Spannungen und Stréme &ndert sich nur geringfiigig. Abb. 6.3a zeigt die Zeitsignale der
Leiter-Erde-Spannungen im Leerlauf des Netzes. Es ist eine sinusférmige Kurvenform zu er-
kennen, die jedoch entlang ihrer Flanken geradliniger verlduft, als es von einer Sinuskurve zu
erwarten wére. Hier zeigt sich die harmonische Vorbelastung der Netzspannung, die THD be-
trigt auf allen drei Leiter-Erde-Spannungen in etwa Vi [I] = Vig [[] & Vis [I] & 2,4 %. Wihrend
der Messungen in allen Szenarien unterscheiden sich die THD-Werte der Spannungen hiervon
um hochstens 1,2 Prozentpunkte.

a)
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Abb. 6.3: Zeitsignale. a) Leiter-Erde-Spannungen 4 [n,], @2 [n,] und @3 [n,,] im Leerlauf. Stréme 7, [n,,],
ig [n,), i3 [n,] in den Messszenarien b) TO ¢) KM.

In den Abb. 6.3b ist das Zeitsignal der Leiterstrome wahrend der Messung im TO-Szenario
dargestellt. Es zeigt sich ein sinusférmiger Strombezug, wobei auf jedem einzelnen Leiter kurze
Spitzen im Stromsignal auftreten, die in der Grafik im Bereich der grau hinterlegten Fliache zu
sehen sind und periodisch im Abstand einer halben Periodendauer auftreten. Die THD betrigt
gleichméfig etwa 2,8 % und unterscheidet sich damit nur geringfiigig von der der Spannung.

Anders sieht die Stromaufnahme im KM-Szenario aus. Hier zeigen sich deutliche harmonische
Verzerrungen, wie in Abb. 6.3c¢ dargestellt. Die THD unterscheidet sich zwischen den verschie-
denen Leitern. So ist Vi1 [I] ~ 21 %, Viz [I] = 17% und Vi3 [I] ~ 15%.
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6.3.2 Ausgaben der MFEU

Nachfolgend werden die Ausgaben der MFEU beurteilt, also die Frequenz- und RoCoF-Schitzungen
sowie die Grundschwingungsphasoren der Leiter-Erde-Spannungen.

Einfluss der Gerate auf die Frequenzschiatzung

Beim Vergleich der Frequenzdynamik eqyn [1,] zwischen den verschiedenen Szenarien fallt auf,
dass sie im TO- und KM-Szenario stérker oszilliert als im Leerlauf. Offenbar werden von den
angeschlossenen Verbrauchern Storsignale auf der Netzspannung verursacht, die die Netzfre-
quenzschétzung beeinflussen. Deutlich wird dies, wenn die Frequenzdynamik als Histogramm
aufgetragen wird. Die Klassenbreite in der Darstellung betrédgt 0,2 mHz. In Abb. 6.4a sind diese
Histogramme im Vergleich zwischen den Szenarien LL, TO und KM aufgetragen. Das RS-Szenario
wird hier nicht betrachtet, da die Rundsteuersignale keinen stationdren Zustand darstellen. Die
Unterschiede in den Histogrammen zwischen den betrachteten Szenarien sind jedoch iiber den
Messzeitraum stationdr und konnten iiber mehrere Messungen eindeutig reproduziert werden.
edyn [1,] lésst sich in guter Naherung als normalverteilt annehmen. Dadurch liegen etwa 95 %
aller Werte im Intervall von £1,96 Standardabweichungen um den Mittelpunkt. Im LL-Szenario
entspricht dies einem Abstand von +3,2mHz um den Nullpunkt. Sowohl im TO- als auch im
KM-Szenario liegt dieser Wert bei +4,1 mHz.
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Abb. 6.4: Histogramme der Frequenz- und RoCoF-Messung. a) Frequenzdynamik eqyn [7,,] bei einer Klas-
senbreite von 0,2 mHz. b)-d) Histogramme der RoCoF-Schétzungen riyc [n,] fir b) ty, = 0,55,
¢) tw = 1s d) tw = 2s bei einer Klassenbreite von 0,5 mHz/s.

Die Ostzillationen in der Frequenzschitzung wirken sich aufgrund der Differentiation auch auf
die RoCoF-Schéatzungen aus, wobei die Unterschiede mit zunehmender Zeitkonstante ty, zwi-
schen den einzelnen Szenarien geringer werden. In Abb. 6.4b-d sind die Histogramme fiir die
RoCoF-Schéitzungen rwc [n,] fir tw € {0,5s,1s,2s} dargestellt. Wéhrend bei ¢y, = 0,5s repro-
duzierbare Unterschiede zwischen den Szenarien LL und KM sichtbar sind, sind die Histogramme
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bei t = 25 iiber mehrere Messungen anndhernd deckungsgleich. Uber méogliche Griinde fiir die
héhere Dynamik der Netzfrequenzschidtzung kann an dieser Stelle nur spekuliert werden: Im
TO-Szenario zeigen sich im Zeitsignal Spitzen im Strom (vgl. Abb. 6.3b), die als breitbandige
Storung die Giite der Frequenzschiatzung beeintrachtigen kénnten. Im KM-Szenario ist die in
Kapitel 6.2.2 beschriebene gepulste Wirkleistungsabgabe durch den verwendeten Kéltemittelver-
dichter als Ursache zu vermuten. Hierdurch kénnen zwischenharmonische Storungen auf 120 Hz
und ganzzahligen Vielfachen davon entstehen, die von den Filtern der MFEU nicht vollstandig
geddmpft werden und sich dhnlich den Rundsteuersignalen auf die Frequenzschitzung auswirken.

Amplituden- und Phasenspriinge

Die Reaktion der einzelnen Groéfsen der MFEU auf einen Amplituden- bzw. Phasensprung am
Netz kann anhand des LL-Szenarios gut sichtbar gemacht werden. Hierfiir wird exemplarisch ein
Ereignis betrachtet, das 870 Perioden nach Messbeginn auftrat. Die Frequenzschitzung, RoCoF-
Schétzung sowie Betrag und Winkelfehler des Grundschwingungsphasors werden in Abb. 6.5
dargestellt.
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Abb. 6.5: Gegeniiberstellung von a) Frequenzschitzung, b) RoCoF-Schitzung sowie c¢) Betrag und d)
Winkelfehler der Grundschwingungsphasoren wihrend eines Ausschlags in den MFEU-Grofen
im LL-Szenario. Die grauen Flachen zeigen die Auftrittszeitpunkte des Ereignisses an.

Zunichst ist festzustellen, dass die drei Leiter-Erde-Spannungen offensichtlich kein vollstandig
symmetrisches Drehstromsystem ergeben. Der Betrag des Grundschwingungsphasors der ersten
Leiter-Erde-Spannung ist etwa 1V geringer als diejenigen der beiden anderen Phasen. Dement-
sprechend sind auch die Winkel der Phasoren nicht exakt 120° zueinander phasenverschoben. Das
Ereignis ist in allen vier gezeigten MFEU-Ausgaben sichtbar. Die Frequenzschitzung fec [n,] in
Abb. 6.5a zeigt eine Spitze, die etwa 14 mHz vom geglitteten Frequenzmittel fy [n,] abweicht.
In der in Teilabb. b dargestellten RoCoF-Schéitzung zeigt sich eine Spitze bei etwa 40 mHz/s fur
tw = 0,5, eine negative Wiederholung der Spitze ist etwa 25 Perioden spéter sichtbar, was dem
Glattungshorizont von 500 ms entspricht. Der Betrag der Grundschwingungsphasoren zeigt einen
zwei aufeinanderfolgende Spriinge auf allen drei Leiter-Erde-Spannungen, wiahrend die Winkel
nur auf L2 und L3 auf das Ereignis reagieren.
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6.3 Ergebnisse

Anhand der in Kapitel 4.5 getédtigten Beobachtungen kann dieses Ereignis dem Amplitudensprung
zugeordnet werden: Die Ausschlége in Frequenz- und RoCoF-Schétzung entsprechen denen in der
Simulation des Amplitudensprungs bei einem Sprung um 0,2 %. Der gemessene Sprung im Betrag
des Phasors betragt etwa Aa ~ 0,17 %. Die Ausschliage in der Phase sind damit vermutlich eine

Reaktion hierauf.

Rundsteuersignale

Bei der Auslegung des Filters der TP¢-Stufe in Kapitel 3.3.3 waren zwischenharmonische Sto6-
rungen im Frequenzbereich ab 110 Hz in Form von Rundsteuersignalen der Hauptgrund fiir die
Wahl des auf dem von-Hann-Fenster basierenden Filterentwurfs. Damit wurde die Tragheit des
Systems im Vergleich zum reinen Mittelwertfilter annédhernd verdoppelt. Es zeigt sich in den Mes-
sungen jedoch, dass diese Signale mehrfach pro Stunde auf verschiedenen Frequenzen im Bereich
zwischen 168 Hz und 400 Hz aufmoduliert werden. Durch die gewdhlte Auslegung des Filters sind
diese Signale jedoch ausreichend gedampft. Die Frequenzschétzung wird nicht signifikant gestort,
jedoch zeigen sich die Signale immer noch als Brummen auf allen MFEU-Ausgaben. Dies ist in
Abb. 6.6 anhand eines beispielhaft im RS-Szenario aufgezeichneten Rundsteuertelegramms zu
sehen. Die Frequenz dieses Rundsteuersignals lésst sich zu 216,7 Hz bestimmen. Dies entspricht
einer harmonischen Ordnung von etwa h = 4,3.
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Abb. 6.6: Reaktion des Systems im RS-Szenario auf ein Rundsteuersignal von f,s = 216,7Hz. a) Fre-
quenzschitzung. b) RoCoF-Schitzung. ¢) Betrag und d) Winkelfehler der Grundschwingungs-
phasoren. Die grauen Flachen zeigen den Zeitraum zwischen Beginn und Ende des Rundsteu-

ertelegramms.

Auf den Frequenz- und Phasorausgaben sind Beginn und Ende der jeweiligen Rundsteuertele-
gramme scharf abgrenzbar. Das Rundsteuersignal iiberlagert sich den zugrundeliegenden Schétz-
werten mit geringer Amplitude, die zugrundeliegenden Trends sind weiterhin gut sichtbar. Auf-
grund der Gestaltung der RoCoF-Schétzung sind die Enden der Telegramme erst nach Vergehen
der entsprechenden Zeitkonstanten ty, wahrnehmbar.
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6.3.3 Spannung und Strom

Mit den Ausgabedaten der spektralen Spannungsqualitdtsanalyse geméf Kapitel 3.6 werden 2+ —1
DFT-Bins ausgegeben und das fiir jede einzelne Grundperiode. Um diese Menge an Daten sinnvoll
auszuwerten, eigenen sich zweidimensionale Darstellungen. Im Falle der Spektren von Spannung
und Strom sind dies sog. Spektrogramme, die eine Frequenz- und eine Zeitachse aufweisen und
die Information auf dem jeweiligen Datenpunkt, also Betrag oder Phase, {iber eine Farbcodierung
anzeigen. Auf der Frequenzachse wird nachfolgend die harmonischen Ordnung h aufgetragen, auf
der Zeitachse der Periodenindex [. Fiir die zweidimensionalen Darstellungen des Qualitétsindexes
in dieser Art wird der englische Begriff Heatmap verwendet.

Gemittelte Betragsspektren

Beim gemittelten Betragsspektrum U, [I] gemé Gl. 4.11 bzw. dem Aquivalent fiir die Spektren
des Stroms I, [I] wird die Information entlang der Zeitachse durch die Mittelung entfernt. Dyna-
misches Zeitverhalten kann damit nicht mehr dargestellt werden. Dennoch kann das gemittelte
Betragsspektrum stationére Storungen im Netz anzeigen. Abb. 6.7 zeigt die Werte fiir die drei
Leiter-Erde-Spannungen im LL-Szenario bis zur 5.000. Harmonischen.

40 LiN| |
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Abb. 6.7: Gemitteltes Betragsspektrum der drei Leiter-Erde-Spannungen im LIL-Szenario.

Im linken Bereich zeigen sich die {iberwiegend harmonischen Kontaminationen im Bereich bis
zur 50. Harmonischen, die dariiber hinaus in Rauschen {ibergehen. Um die 1000. Harmonische
Ordnung ist auf allen Spannungen eine Storung zu sehen, die betragsméfig bis etwa 10mV
reicht. Dartiber hinaus geht das Spektrum in einen Rauschteppich bei etwa 0,2 mV iiber, auf dem
sich vereinzelte Storkomponenten zeigen. Es zeigt sich ein durch das Quantisierungsrauschen
verursachter Rauschteppich bei etwa -71 dB, was den in Kapitel 4.3.3 beschriebenen Ergebnissen
bei simulierter Quantisierung entspricht.

Spektrogramme

Die zweidimensionalen Betragsspektren |U, [I, h] | bzw. |, [I, h] | bediirfen fiir die direkte Darstel-
lung der zweidimensionalen Darstellung in Form des Spektrogramms mit logarithmisch skalierter
Farbachse. Abb. 6.8 zeigt den Einfluss des gemessenen Rundsteuersignals bei 216,7 Hz im RS-
Szenario auf das Spektrum der L1-N-Spannung im harmonischen Bereich bis h = 30.

Durch die zwischenharmonische Frequenz des Rundsteuersignals kommt es zu ausgepréagter spek-
traler Verzerrung, und das iiber den gesamten dargestellten Frequenzbereich. Beginn und Ende
der Rundsteuertelegramme sind gut erkennbar. Ferner zeigt sich, dass die Pegel der ungerad-
zahligen Harmonischen im dargestellten Bereich gegeniiber denen auf den geradzahligen Har-
monischen hoher sind. Die von der Rundsteuerfrequenz verursachten Artefakte machen sich im
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Abb. 6.8: Spektrogramm der Spannung |U, [I, k] |. Es zeigt die Reaktion des Systems im RS-Szenario auf
das Rundsteuersignal mit f,; = 216,7 Hz.

Spektrogramm hauptséchlich auf den geradzahligen Harmonischen bemerkbar, da diese von den
Verzerrungen stiarker beeinflusst werden.

6.3.4 Bewertung harmonischer Daten mittels Qualititsindex

Bevor harmonische Wirkleistungsfliisse berechnet werden kénnen, wird der Qualitéatsindex @ [, h]
tiber den zweidimensionalen Spektren von Spannung U, [I, h] und Strom I, [, h] berechnet.

Uberlegungen zu Qualitéitsindex und Vektorfehler in echten Messungen

Zunichst gilt es festzuhalten, dass die Berechnung harmonischer Wirkleistungen aufgrund der
Sensitivitdt der Phasenlage hinsichtlich Verzerrungen nur bei hoher Giite dieser Phase sinnvoll
ist. In Kapitel 4.4.3 wurde der Zusammenhang zwischen Qualitdtsindex und Vektorfehler unter
idealen Bedingungen ermittelt. Es zeigte sich, dass nur Werte, die sehr nahe am Idealwert 1
liegen, hierfiir in Betracht gezogen werden kénnen. Nun sind die Fehler in echten Messungen
nicht derart stationdr wie es in den Simulationen der Fall ist, weshalb die resultierenden Werte
fiir die Qualitétsindices aufgrund der Tiefpasscharakteristik tendenziell geringer ausfallen werden.
Daher kann Abb. 4.12 nur zur Abschéitzung des hochsten Vektorfehlers bei gegebenen § dienen.

Nachfolgend wird das Spektrum der L1-N-Spannung U, [I, h] im KM-Szenario betrachtet. Alle
Uberlegungen in diesem Abschnitt sind in Abb. 6.9 visualisiert. Die Teilabb. a zeigt hierbei das
gemittelte Betragsspektrum nach dem Einschwingprozess mit [y = 100. In der Grafik sind vier
Harmonische auf h € {5,11,17,23} hervorgehoben, anhand derer die folgenden Betrachtungen
beispielhaft erfolgen. Dann wird der Qualitdtsindex @ [I, k] aus dem Spektrum U, [, h] geméaf
GIl. 3.155 fiir § = 3 und 8 = 5 berechnet. In Abb. 6.9b und c sind die Werte fiir die genannten
Harmonischen entlang des Periodenindexes [ fiir die ersten 500 Perioden der Messung aufgetra-
gen. Wie erwartet benotigt der Qualitdtsindex fiir hohere Werte von 5 aufgrund der schérferen
Tiefpasscharakteristik langer, um sich auf einem Zielwert einzupendeln. Dabei zeigen sich die
Werte fiir 8 = 5 weniger verrauscht als bei § = 3. Mit Ausnahme von h = 23 liegen alle Werte
nach dem Einschwingprozess auf oder oberhalb der 0,999-Linie. Bei § = 3 wird diese durch das
stiarkere Rauschen gelegentlich unterschritten. Es stellt sich die Frage, ab welchem Wert des Qua-
litdtsindexes ein vertretbar geringer Vektorfehler zur Berechnung harmonischer Wirkleistungen
vorliegt. Es zeigte sich, dass die Frequenzschiatzung durch sténdige kleine Ereignisse am Netz eine
Dynamik aufweist. Durch diese wird die Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung verschlech-
tert, die Phasenlage der Harmonischen wird entsprechend der Dynamik zu oszillieren beginnen.
Da die harmonische Ordnung einen Hebel darstellt, wird sich diese Oszillation in der Frequenz
fiir hohere Harmonische zunehmend stérker auswirken. Dadurch kann der Qualitdtsindex nicht
mehr die in Kapitel 4.4.3 festgestellten stationdren Werte annehmen.
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Abb. 6.9: Heatmaps fiir den Qualitétsindex @ [I, h] sowie Q¢ [l, k], berechnet aus U 1 [L, h] fur B = 3 sowie
B = 5 mit den Grenzwerten Q;, = 0,99 und Q,, = 0,999 im KM-Szenario fiir die ersten
500 Perioden der Messung anhand vierer Harmonischer.
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Reduktion des Qualitiatsindexes anhand von Grenzwerten

In Abb. 6.9d und e wird der Qualitdtsindex im Bereich bis zur 30. Harmonischen fiir § =
3 und § = 5 als Heatmap gezeigt. Aus den Abbildungen wird zunéchst ersichtlich, dass der
Qualitétsindex entlang der ungeradzahligen Harmonischen stets wesentlich ndher an 1 liegt als auf
den geradzahligen Harmonischen. Auf diesen ist das Rauschen des Qualitdtsindexes erkennbar,
das sich bei 8 = 3 in einer schérferen Darstellung mit schnelleren Ubergingen zeigt, wihrend die
Darstellung fiir § = 5 tréager entlang der Periodenachse | wird.

Es soll ein Grenzwert Qyy,, diskutiert werden, mit dem der reduzierte Qualitatsindex Q¢ [l, h] nach
Gl. 6.6 berechnet werden soll. In Abb. 6.9f und g wird der mit Q,, = 0,99 berechnete reduzierte
Qualitatsindex fiir § = 3 und 8 = 5 gezeigt. Die weiflen Bereiche zeigen dabei die Werte, die
oberhalb des Grenzwerts liegen, die schwarzen Bereiche diejenigen, die darunter liegen und auf
null gesetzt wurden.

Zunéachst zeigt sich hierbei die Dauer des Einschwingprozesses zu Beginn der Messung. Es kann
festgestellt werden, dass der Grenzwert bei beiden Werten fiir 8 auf den gleichen harmonischen
Ordnungen iiberschritten wird. Eine Ausnahme ist hier auf h = 25 zu sehen, wo der Index sich
knapp unterhalb des Grenzwerts bewegt und diesen durch das bei § = 3 hohere Rauschen o6fters
iiberschreitet, als es flir 8 = 5 der Fall ist.

In Abb. 6.9h und i sind die entsprechenden reduzierten Qualitétsindices fiir einen Grenzwert
von Qi = 0,999 zu sehen. Fiir 8 = 3 zeigt sich hier das Rauschen auf vielen der abgebildeten
ungeradzahligen Harmonischen, die den Grenzwert gelegentlich iiber- und unterschreiten. Fiir
B = 5 bleiben nach dem Einschwingprozess nur wenige Harmonische {iber, die oberhalb des
Grenzwerts liegen. Damit zeigt sich der Qualitdtsindex wie gewiinscht als Giitekriterium fiir die
Phasenlage der harmonischen Phasoren. In den nachfolgenden Betrachtungen wird dies mit den
berechneten Leistungen korreliert.

6.3.5 Berechnung harmonischer Wirkleistung

Die Betrachtung der harmonischen Leistungen erfolgt beispielhaft an den Harmonischen h €
{5,7,11} sowie der Grundschwingung auf dem Leiter 1 im KM-Szenario. Die Vorgehensweise ist
in Abb. 6.10 skizziert.
Zunichst werden in Abb. 6.12a und b die gemittelten Betragsspektren fiir Spannung und Strom
im harmonischen Bereich h < 25 gezeigt. Die fiinfte Harmonische zeigt auf Spannung und Strom
mit einem Effektivwert von 3,65V bzw. 1,36 A neben der Grundschwingung mit 226,5V und
8 A die hochsten Werte im Spektrum. In den Teilabb. ¢ und d werden die Qualitatsindices der
Spannung und des Stromes auf L1 fiir die ausgewéhlten Harmonischen gezeigt. Hierbei sind
die Werte im Strom signifikant hoher als auf der Spannung und zudem stetiger oberhalb von
etwa 0,9995. Der Qualitdtsindex der Spannung weist hingegen auf der siebten Harmonischen
einen stirker verrauschten Wert auf, der um etwa 0,996 oszilliert. Aufgrund der gegeniiber den
Harmonischen betragsméifig signifikant hoheren Grundschwingung zeigt der korrespondierende
Qualitédtsindex auf der Spannung mit eq [/, 1] ~ 10~7 ebenfalls geringere Abweichungen von 1.
In Abb. 6.10e und f werden die entsprechenden Abweichungen des Qualitdtsindexes von 1
eq (I, h] geméak Gl. 4.10 fiir die entsprechenden Harmonischen gezeigt. Hier bietet sich ein Ver-
gleich zu den Ergebnissen der Untersuchungen am Tongenerator in Abb. 5.5 sowie der Gegen-
iiberstellung von Qualitdtsindex und Vektorfehler in Abb. 4.12 an. Die hier darstellten Werte
sind um etwa zwei Zehnerpotenzen hoher als diejenigen, die bei der Messung am Tongenera-
tor flir Harmonische in diesem Bereich berechnet wurden. Dies kann zum einen auf die hohere
Netzfrequenzdynamik zuriickgefiihrt werden, die die Giite der spektralen Re-Orthogonalisierung
verschlechtert. Zum anderen ist die Charakteristik des Netzes sowie des angeschlossenen Frequen-
zumrichters unzureichend bekannt. Es kann ebenso sein, dass es auf den gezeigten Harmonischen
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Abb. 6.10: Betrachtungen zur Berechnung der harmonischen Wirkleistung P [, h] im KM-Szenario. Ge-
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mittelte Betragsspektren von a) Spannung b) Strom. Qualititsindices mit 8 = 5 auf drei
Harmonischen sowie der Grundschwingung fiir ¢) Spannung, d) Strom. e) Abweichung des
Qualititsindexes von 1 eq [l, h] fiir Spannung und f) Strom. Harmonische Wirkleistung auf
h=5,1) fir h="7und h = 11.



6.3 Ergebnisse

zu Abweichungen im Phasenwinkel {iber die Zeit kommt, die damit den Wert des Qualitatsindexes
verringern.

Jetzt kann die harmonische Wirkleistung Py [, h] aus den Spektren gemaf Gl. 3.123 berechnet
werden. Die Ergebnisse fiir die ausgewdhlten Harmonischen sind in Abb. 6.10g und h gezeigt.
Es zeigt sich, dass das Vorzeichen der Wirkleistung auf A = 5 negativ ist. Demnach flieit eine
Wirkleistung zwischen —4,4 W und —4,9 W vom Frequenzumrichter der Kéltemaschine zuriick
ins Netz. Auf h = 7 und h = 11 hingegen ist das Vorzeichen positiv. Hier zeigt sich der Frequen-
zumrichter als Verbraucher.

Winkel der harmonischen Leistung

Fiir Messungen in stationdren Betriebspunkten eignet sich die Darstellung der normierten har-
monischen Leistung s; [I, h] in der komplexen Ebene gut, um die Prézision der Phasenlage der
Leistung zu analysieren. In Abb. 6.11 ist s; [/, k] fiir die Grundschwingung auf h = 1 sowie die
Harmonischen h € {5,7,11} im KM-Szenario (Teilabb. a) sowie im TO-Szenario (Teilabb. b) dar-
gestellt. Die Abbildung zeigt die in der Energietechnik verwendete Interpretation der komplexen
Scheinleistung in den vier Quadranten, die zwischen Verbrauch und Lieferung sowie induktiver
und kapazitiver Belastung unterscheiden (vgl. [150, S. 73|). Hier muss klargestellt werden, dass
diese energietechnischen Betrachtungen ausschliefslich fiir rein sinusférmige, also unverzerrte Si-
gnale definiert sind. Durch die spektrale Zerlegung kann diese Grofse jedoch {iber die Phasoren
der Grundschwingung in den Spektraldaten bestimmt werden, was in den Grafiken als schwar-
ze Punktewolke in Form der normierten harmonischen Leistung s, [I, 1] eingezeichnet ist. Der
Winkel betragt fir das KM-Szenario im Mittel entlang der Periodenachse [ etwa ¢ = 17,76°,
damit ist cos (¢) = 0,9524. Das Referenzmessgerét gibt diese Grofe mit einer Genauigkeit von
drei Nachkommastellen aus, sie betrigt in dessen Messungen 0,953. Im TO-Szenario berechnet
sich aus den PQMS-Daten cos (p) = 0,999, das Referenzmessgerdt gibt 1 aus. Damit ist ge-
zeigt, dass die Spannungen und Strome auf der Grundschwingung hinreichend genau durch den
PQMS-Laborprototypen gemessen werden kénnen.
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Abb. 6.11: Normierte harmonische Leistung s, [I, h] auf der Grundschwingung sowie den Harmonischen
h € {5,7,11} in a) KM-Szenario und b) TO-Szenario.
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Im KM-Szenario liegen die Harmonischen mit geringeren Abweichungen auf dem Einheitskreis
als es im T'O-Szenario der Fall ist. Fiir h = 5 weisen die Werte zur reellen Achse einen Winkel von
etwa 160 ° auf, damit flieft eine negative Wirkleistung und es kommt zu einer Ausspeisung. Auf
h = 11 zeigen sich geringere Streuungen im Vergleich zu h = 7, obwohl sie sowohl in Spannung als
auch Strom betragsméfig kleiner ist. Dies entspricht den anhand des Qualitdtsindex getétigten
Schliissen (vgl. Abb. 6.10e und f). Auf beiden Harmonischen flieft eine positive Wirkleistung.

Im TO-Szenario streuen die harmonischen Leistungen auf h = 7 und h = 11 stérker als im KM-
Szenario, allerdings weist auch der Qualitéatsindex sowohl fiir die Spannung als auch den Strom im
TO-Szenario nur Werte im Bereich zwischen 0,9 und 0,95 auf. Ferner zeigt sich die Wirkleistung
auf h = 5 positiv, was beim Blick auf den Winkel der harmonischen Leistung in Abb. 6.11b
bestitigt werden kann. Durch den hauptséchlich resistiven Charakter des Trockenofens kann
dies auf die harmonische Belastung der Netzspannung zuriickgefithrt werden, auf die die Last
entsprechend reagiert.

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass iiber die gemeinsame Betrachtung der Quali-
tatsindices auf Spannung und Strom die Giite der harmonischen Leistungsbetrachtung zufrieden-
stellend abgeschétzt werden kann. Ist der Qualitdtsindex ausreichend hoch, kénnen harmonische
Wirkleistungen mit guter Genauigkeit bestimmt werden. Der Grenzwert von Q,, = 0,999 fiir
B = 5 erweist sich hier als geeignete Kombination von Werten.

6.3.6 Gesamtleistungsbetrachtung und Vergleich mit Referenzmessung

Ferner soll der Aufbau des Laborprototypen durch einen Vergleich der Gesamtleistungsausgaben
des Referenzmessgerits zusatzlich verifiziert werden. Hierzu werden die Schétzungen der Fre-
quenz fe.[n,], der Gesamtwirkleistung im Drehstromsystem P [I], der arithmetischen Schein-
leistung S, [I] sowie der Blindleistung Qg [[] mit den geméf Kapitel 6.2.3 aufbereiteten Ausgaben
des Referenzmessgerats frof [Tref [w]], Pref [Tref [1]], Stef [Tref [{]] und Qref [nref [1]] verglichen. Die
Ergebnisse sind in Abb. 6.12 dargestellt, wobei die grauen Flachen die Eigenunsicherheit des
Messgerits geméft Datenblatt abbilden (vgl. Tabelle 6.1).

In Teilabb. a wird der Verlauf der Frequenzschitzung gezeigt. Das Gerdt weist eine Messgenau-
igkeit und Eigenunsicherheit von 0,1 Hz auf. Dies ist im Vergleich zu den Frequenzausgaben des
PQMS recht grob. Die Frequenzschétzung fe. [n,]| sowie das gleitende Frequenzmittel fi; [n,] lie-
gen stets innerhalb dieser Eigenunsicherheit des Referenzmessgerits, lediglich bei | = 800 wird es
fiir etwa eine Periodendauer verlassen. Die Unterschiede zwischen der Frequenzschétzung fec [n,]
und dem gegléitteten Mittel sind hierbei gut erkennbar. fe. [n,] zeigt hierbei eine Oszillation um
den gemittelten Wert herum. Geméf der in Kapitel 6.3.2 erfolgten Analyse der Frequenzdynamik
ist diese Oszillation im gezeigten KM-Szenario héher als bei der Messung im Leerlauf. Weiterhin
gut ersichtlich ist der Einschwingprozess des Frequenzmittels fy [n,]. Der Startwert zu Beginn
der Messung entspricht dem Nominalwert der Netzfrequenz f;, = 50 Hz. Durch die Tragheit der
exponentiellen Glattung ist der Mittelwert erst nach etwa 100 Perioden aussagekriftig.

Die in Abb. 6.12b dargestellte Wirkleistungsbetrachtung zeigt, dass die Ausgabe des PQMS
mit einer Oszillation behaftet ist, dem Ausgabewert des Referenzmessgerits jedoch klar folgt.
Wird Pg [l] iiber den betrachteten Zeitraum gemittelt, ergibt sich eine Abweichung vom Mittel
der Ausgabe des Referenzmessgerits von —4,1 W, was einer relativen Abweichung von -0,1 %
entspricht. Die Verldufe der Scheinleistung sind in Abb. 6.12¢ dargestellt. Hier zeigen sich deutli-
chere Abweichungen von etwa -0,53 %, was in etwa der Eigenunsicherheit des Referenzmessgerits
entspricht. Hier noch nicht mit einbezogen ist die Unsicherheit der Stromwandler dieses Geréts.
In Abb. 6.12d wird die Betrachtung der Blindleistung dargestellt, bei der sich im Mittel eine
Abweichung von etwa -3,5 % zwischen den beiden Messgeriten einstellt.
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Abb. 6.12: Vergleich der Messergebnisse des Laborprototypen mit denen des Referenzmessgeréts. a) Fre-

quenz. b) Wirkleistung. ¢) Scheinleistung. d) Blindleistung. Die grauen Fliachen stellen die
Eigenunsicherheit des Referenzmessgeréts geméf Tabelle 6.1 dar.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

In der vorliegenden Dissertation wurde ein Verfahren zur Messung der spektralen Spannungs-
qualitdt vorgestellt. Der Schwerpunkt der Arbeit lag dabei im Gebiet der digitalen Signalver-
arbeitung. Das entwickelte Verfahren soll die Messung der komplexen harmonischen Phasoren
ermoglichen und dabei die Messfenster gegeniiber den klassischen Verfahren zur Spannungsquali-
tatsanalyse verkiirzen. Die Arbeit umfasst dabei die Problemformulierung, die Entwicklung und
Validierung des digitalen Systems bis hin zur Entwicklung eines Laborprototypen, der flir Mes-
sungen am Stromnetz eingesetzt werden konnte. Das Ziel wurde mit dem entwickelten Verfahren
erreicht, was durch entsprechende simulative Validierung und Messungen gezeigt werden konnte.

7.1 Forschungsfragen

Die Zusammenfassung der Inhalte dieser Arbeit soll zundchst anhand der in Tabelle 1.1 formu-
lierten Forschungsfragen erfolgen.

Forschungsfrage 1

Frage: Wie stark verfilschen Abweichungen der Netzfrequenz sowie deren Dynamik die spektrale
Analyse der Spannungsqualitdt bei konstanter Abtastrate und mit welchem Aufwand und in wel-
cher Giite lassen sich diese Effekte kompensieren?

Die Netzfrequenz weicht auch im Normalbetrieb des Netzes von ihrem Sollwert ab. Durch die
Abweichungen sind die Netzsignale, also gemessene Spannungen und Stréme, nicht mehr streng
periodisch im signaltheoretischen Sinne. Die in Kapitel 2.4 vorgestellten Verfahren der digitalen
Signalverarbeitung zur Spektralanalyse setzen diese strenge Periodizitat jedoch voraus. Wird sie
nicht eingehalten, tritt der Leck-Effekt durch den Verlust der Orthogonalitdt auf. Dadurch wer-
den die Spektren verzerrt, insbesondere die Phasenlage der einzelnen harmonischen Phasoren ist
damit nicht mehr genau reproduzierbar. In Kapitel 2.5 erfolgte eine ausfiihrliche Beschreibung
dieses Problems. Die Netzsignale konnen dennoch als periodisch angesehen werden - vorausge-
setzt, sie werden als Fourier-Reihe auf einer netzfrequenzsynchronen Zeitbasis modelliert, was in
Kapitel 2.5.5 erfolgte. Gelingt die Anpassung der Abtastrate an die aktuelle Netzfrequenz, kann
die spektrale Orthogonalitét wiederhergestellt werden. Der Prozess der Wiederherstellung dieses
Zustandes wurde in der Arbeit als spektrale Re-Orthogonalisierung vorgestellt.

In Kapitel 2.7 wurde der aktuelle Stand von Wissenschaft und Technik zu dieser Problema-
tik vorgestellt. Géngige Verfahren zur spektralen Spannungsqualititsanalyse, beispielsweise das
auf der DIN EN 61000-4-7 basierende Verfahren zur Analyse von Oberschwingungen, umgehen
das Problem durch eine Verlangerung der Messfenster auf zehn Perioden sowie die ausschliefli-
che Betrachtung von Betragsspektren. Dennoch lassen sich in der Literatur bereits Vorschliage
und Systementwiirfe zur spektralen Re-Orthogonalisierung finden. Die Anpassung der Abtastrate
findet bei diesen Verfahren direkt am ADU statt. Dabei wird die Abtastung iiber einen einstellba-
ren Oszillator ausgeldst, dessen Ausgabefrequenz von einer Netzfrequenzmesseinheit vorgegeben
wird. Die Verfahren betrachten jedoch auch ausschliefflich die Betragsspektren und verwerfen die
Phaseninformation.
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Forschungsfrage 2

Frage: Wie ldsst sich eine robuste und schnelle spektrale Re-Orthogonalisierung realisieren?

Diese Frage wird in Kapitel 3 beantwortet, indem das entwickelte PQMS-Verfahren im Detail
vorgestellt wird. Es betreibt die spektrale Re-Orthogonalisierung durch eine Synchronisation der
Abtastrate der Spannungs- und Stromsignale mit der Netzfrequenz. Die Neuheit im Vergleich
zu anderen Verfahren besteht darin, dass die Herstellung dieser Synchronizitat erst im digitalen
System erfolgt. Zur Abtastung wird ein konventioneller ADU verwendet, der mit einer konstanten
Abtastrate von 20 MSa/s arbeitet. Die Unterabtastung auf die netzfrequenzsynchrone Zeitbasis
erfolgt durch eine Lagrange-Interpolation.

Dieser Ansatz bringt einige Vorteile: Durch die konstante Abtastrate am ADU muss die vor-
geschaltete analoge Anti-Aliasing-Filterstufe nicht an die sich d&ndernde Abtastrate angepasst
werden. Ferner konnen kristalline Oszillatoren als Taktgeber fiir die Abtastung verwendet wer-
den, wodurch der Einfluss von Jitter-Effekten beim Auslosen der Abtastung vernachlédssigbar
klein wird. Die dadurch ermoéglichte hohe Abtastrate erlaubt die Analyse von harmonischen
Komponenten weit iiber den Frequenzbereich der klassischen Oberschwingungsanalyse bis etwa
2kHz hinaus.

Die Anpassung der Abtastrate am Ausgang des Interpolators an die Netzfrequenz erfolgt tiber
eine digitale Phasenregelschleife in der netzfrequenzsynchronen Zeitbasis. Ein digitaler Regler
passt die Abtastrate dabei derart an, dass die Phasenlage des Phasors der Grundschwingung in
der relativen Zeitbasis auf null geregelt wird. Dies kann direkt auf dem Phasor der Leiter-Erde-
Spannung erfolgen. Durch Berechnung der Mitsystemkomponente aus den drei Grundschwin-
gungsphasoren eines Drehstromsystems kann diese Phasenregelschleife auf Drehstromsysteme
erweitert werden. Dies verbessert die Giite der Phasenregelung insofern, als einphasig auftre-
tende Storungen geringere Auswirkungen auf die Regelung haben. Aus dem Abtastintervall am
Ausgang des Interpolators kann ein direkter Frequenzschitzwert berechnet werden, mithilfe des-
sen auch eine Schitzung des RoCoF moglich wird.

Mit den konditionierten Messdaten kann dann die Spektralanalyse von Spannungs- und Strom-
daten erfolgen. Dabei kann das Messfenster gegeniiber den klassischen Verfahren zur Spannungs-
qualitdtsanalyse stark verkiirzt werden. Durch Anwendung einer speziell fiir diesen Zweck ent-
wickelten Fensterfunktion ist ein Messfenster von zwei Grundperioden ausreichend. Dabei gibt
das System fiir jede Grundperiode die komplexwertigen Spektren von Spannung, Strom und
harmonischer Leistung aus.

Forschungsfrage 3

Frage: Welche Verbesserungen in der Spannungsqualititsanalyse lassen sich durch spektrale Re-
Orthogonalisierung erreichen?

In Kapitel 4 wurde in Simulationen ausfiihrlich gezeigt, dass das entwickelte digitale System
harmonische Phasoren im stationéren Zustand bis iiber die 10.000. Ordnung hinaus akkurat
analysieren kann. Hierzu wurde der Vektorfehler als Maf eingefiihrt und konnte fiir stationére
Netzfrequenzwerte zwischen 44 Hz und 66 Hz iiber alle Harmonische unterhalb von 1% gehalten
werden.

Durch Betrachtungen an der Frequenzrampe wurde ermittelt, dass die Betrdge der harmoni-
schen Phasoren bzw. die Betragsspektren auch bei Netzfrequenzénderungsraten von bis zu 1 Hz /s
mit vernachléssigbaren Abweichungen bestimmt werden konnen. Die Phasenlage hingegen zeigt
sich sehr empfindlich gegeniiber einer derart dynamischen Netzfrequenz. Hier héngt der resul-
tierende Vektorfehler von der Netzfrequenzdnderungsrate ab und kann nicht pauschal beurteilt
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werden. Es miissen Grenzwerte diskutiert werden, bis zu welchem Vektorfehler die Berechnung
der harmonischen Wirkleistungen sinnvoll ist.

Zur Bewertung der Qualitdt der Phaseninformation in Messdaten wurde in Kapitel 3.9 eine
einheitenlose Mafzahl in Form eines Qualitéatsindexes entwickelt und in Testszenarien verifiziert.
Uber einen Parameter ist die Schirfe der Bewertung dabei einstellbar. In der simulativen Validie-
rung des PQMS-Algorithmus an der Frequenzrampe konnte sie mit dem Vektorfehler korreliert
werden. Damit eignet sie sich zur Abschitzung, ob der Wirkleistungsberechnung auf einer Har-
monischen vertraut werden kann oder nicht. Die entsprechenden Betrachtungen hierzu erfolgen
in Kapitel 5 und Kapitel 6 anhand der Validierung des Laborprototypen sowie in Messungen.

Forschungsfrage 4

Frage: Bis zu welcher Frequenz lassen sich durch spektrale Re-Orthogonalisierung Vorteile in der
spektralen Spannungsqualitdtsanalyse realisieren?

Die Betrdge harmonischer Phasoren lassen sich iiber den gesamten abzubildenden Frequenzbe-
reich mit hoher Genauigkeit auch bei dynamischem Netzfrequenzverhalten ermitteln. Bei den
Betrachtungen am Tongenerator in Kapitel 5 wurde festgestellt, dass der Vektorfehler bei statio-
narer Netzfrequenz hauptséchlich durch statische Einfliisse entlang des Signalpfades verursacht
wird, die durch eine entsprechende Kalibrierung kompensiert werden kénnen. Bei diesen Versu-
chen konnte eine Abhéngigkeit des Konfidenzintervalls des Vektorfehlers von der harmonischen
Ordnung festgestellt werden. Auch hier muss eine Diskussion der Grenzwerte erfolgen, um die
Forschungsfrage auch fiir die Phasenlage zu beantworten. Fiir harmonische Signalkomponenten,
deren Frequenz also ein ganzzahliges Vielfaches der Netzfrequenz ist, konnen die Betrédge der
Phasoren bis zur definierten Grenzfrequenz von 500 kHz mit Abweichungen von wenigen Hun-
derstel Dezibel genau bestimmt werden, sofern die statischen Einfliisse entlang der Messkette
bekannt sind und kompensiert werden.

In den Spektren wird der Nahbereichs-Leck-Effekt durch die spektrale Re-Orthogonalisierung
gut unterdriickt. Das verwendete Fenster sorgt dariiber hinaus durch seine im Vergleich mit
anderen Fenstern hohe Nebenkeulenddampfung fiir eine verbesserte Dampfung des Fernbereich-
Leck-Effekts. Dadurch sowie aufgrund der hohen Abtastrate ergibt sich ein im Vergleich zu
anderen Verfahren zur spektralen Spannungsqualitdtsanalyse hohes Dynamikverhéltnis von etwa
120dB in den gemessenen Spektren.

Forschungsfrage 5

Frage: Bis zu welcher Frequenz kann ein auf spektraler Re-Orthogonalisierung basierendes Mess-
verfahren die Spannungsqualitit zufriedenstellend messen?

Das vorgestellte Verfahren kann auch zur Abschétzung zwischenharmonischer und supraharmo-
nischer Stérungen im Frequenzbereich bis 500 kHz eingesetzt werden. Dieser Fall wurde in der
vorliegenden Dissertation nicht betrachtet. Hierfiir konnte {iber eine Variation der Messfenster-
linge oder der gewéhlten Fensterfunktion diskutiert werden. Es ist zu vermuten, dass sich durch
die variable Zeitbasis der der Spektralanalyse zugefiihrten Signale keine Nachteile bei der Ana-
lyse nicht-harmonischer Signale im Vergleich zu konventionellen Verfahren mit fester Abtastrate
ergeben.
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7.2 Ausblick

Die Definition der Messgrofie der Netzfrequenz

In den Simulationen und auch den Messungen konnte die Empfindlichkeit der Netzfrequenz-
schitzung gegeniiber lokalen Stérungen auf der Netzspannung gezeigt werden. Am Beispiel von
Amplituden- und Phasenspriingen sowie niederfrequenten Zwischenharmonischen wurden die-
se Einfllisse herausgearbeitet. Die Frequenzschétzung und dadurch auch die RoCoF-Schétzung
schlagen bei diesen Events kurzzeitig aus, obwohl sich die zugrundeliegende Frequenz nicht &n-
dert. Dies fithrt zur Diskussion um die Messgrofe der Netzfrequenz. Am Messpunkt stehen als
Messgrofen ausschlieflich Spannungen und Strome zur Verfiigung, von denen die Winkelge-
schwindigkeit des Grundschwingungsphasors geschéitzt wird. Die Definition der Netzfrequenz im
energietechnischen Sinne entspricht jedoch der Drehzahl einer direkt ans Netz angeschlossenen
Synchronmaschine. Die aus den Netzsignalen berechneten Grundschwingungsphasoren, insbeson-
dere die Methode der symmetrischen Komponenten im Drehstromsystem, basieren auf der Idee
der drehenden Synchronmaschine.

Wird die Netzfrequenz nur langsam und in geringer Auflésung gemessen, wie beispielsweise
beim in den Messszenarien verwendeten Referenzmessgerit, fallt diese Diskrepanz nicht ins Ge-
wicht. Je schneller und genauer die Frequenz jedoch geschétzt werden soll, desto mehr miissen
von lokalen Ereignissen auf die Netzspannung aufgebrachte Stérungen von der zugrundeliegenden
Netzfrequenz getrennt werden. Das in Kapitel 6 eingefiihrte Netzfrequenzmittel ist hier nur eine
von vielen Moglichkeiten. Jedoch erfolgt durch die Charakteristik des Filters zwangslaufig eine
Festlegung, bis zu welcher Frequenz Informationen aus der Frequenzschatzung dem iibergeordne-
ten Netz zugeordnet werden und wann es sich um lokale Stérungen handelt. In der momentanen
Konfiguration kann die Frequenzschétzung sogar durch die zu messenden Geréte selbst nega-
tiv beeinflusst werden, wie es anhand der Messungen des Trockenofens und der Kéltemaschine
gezeigt werden konnte. Dieses messtechnische Problem ist in der Wissenschaft bekannt, es exis-
tieren bereits Vorschldge und Ideen, wie hier weiter vorgegangen werden koénnte. Dies wurde in
Kapitel 2.7.3 herausgearbeitet.

Messung harmonischer Leistungsfliisse

Mit dem in dieser Arbeit entwickelten PQMS-Algorithmus kénnen die harmonischen Phaso-
ren in Strom und Spannung in einer neuen Qualitdt mit einer im Vergleich zu konventionellen
Methoden hohen zeitlichen Auflésung gemessen werden. Die Untersuchungen konnten zeigen,
unter welchen Bedingungen welche Giite erreicht werden kann. Es wurde eine komplexwertige
harmonische Leistungsgrofie definiert, deren Realteil der harmonischen Wirkleistung geméafs der
Definition in den géngigen Normen entspricht. Fiir Schein- und Blindleistung hingegen existie-
ren keine harmonischen Definitionen, stattdessen werden die Werte entweder iiber den gesamten
Frequenzbereich oder aus den Effektivwerten der Zeitsignale berechnet. Mit den in Kapitel 6
eingefiihrten Darstellungsmethoden konnte gezeigt werden, dass auf harmonischen Frequenzen
nicht nur Wirkleistungen fliefen kénnen, die sich in der Flussrichtung von derjenigen der Grund-
schwingung unterscheiden. Von der komplexwertigen harmonischen Leistung kann auch die zwei-
te Informationsdimension von Interesse sein, beispielsweise zur Charakterisierung von Geréten
durch Analyse der Phasenverschiebung zwischen Spannung und Strom auf der jeweiligen Har-
monischen. Grundsétzlich bieten die sowohl in Frequenz- wie auch Zeitbereich hoch aufgeldsten
Spektren zahlreiche weitere Moglichkeiten zur Analyse, die in dieser Arbeit nur angerissen oder
génzlich unterschlagen wurden. Als Beispiel sei hier die Analyse von Zwischenharmonischen ge-
nannt. Durch Verlingerung des Messfensters kann die spektrale Auflésung weiter erhoht werden.
Dabei sind die Signale dennoch netzsynchron konditioniert, sodass die Harmonischen weiterhin
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scharf abgebildet werden koénnen, solange Stationaritét der Signale innerhalb des Messfensters
vorliegt.

Messung der Netzimpedanz

Aus den mit dem PQMS-Verfahren gemessenen Spektren von Spannung und Strom kann auch
eine Berechnung der Anschlussimpedanz am Gerét erfolgen, indem der Quotient der Phasoren
von Spannung und Strom berechnet wird. Zwar ist dies nur auf solchen Frequenzen moglich, auf
denen hinreichend hohe Strome fliefien, die den Nenner in dieser Division nicht gegen null gehen
lassen, die Vorteile der wiederhergestellten spektralen Orthogonalitét liegen aber auch hier auf
der Hand: Die Impedanz als komplexwertige Gréfe kann flir harmonische Frequenzen mit guter
Qualitat der Phasenlage bestimmt werden. Wird dieses Messsystem mit einer entsprechenden
Signalquelle kombiniert, die auf den Frequenzen von Interesse einspeisen kann, ergeben sich neue
Moglichkeiten zur Impedanzmessung. Der vorgeschlagene Qualitdtsindex kann hierbei auch zur
Bewertung der Giite der berechneten Impedanz verwendet werden.

Sinusrampenfenster

Die in Kapitel 3.7 eingefiihrte Fensterklasse der Sinusrampenfenster verfiigt von allen bekann-
ten Fensterfunktionen iiber die héchste Nebenkeulenddmpfung im Vergleich zur Hauptkeulen-
breite. Sie eignet sich auch abseits von energietechnischen Anwendungen zur Unterdriickung
des Fernbereich-Leck-Effekts, beispielsweise zur Berechnung von Periodogrammen. In Anhang D
werden die Metriken der Sinusrampenfenster mit denen anderer Fenster aus der Literatur vergli-
chen.
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A Harmonische Leistungsfliisse

In diesem Kapitel wird der Beweis gefiihrt, dass an einer Netzimpedanz durch Anschluss eines
Geréts mit nichtlinearem Stromverhalten harmonische Leistungsfliisse entstehen.

A.1 Ziel des Beweises

Es soll gezeigt werden, dass nichtlineare Lasten bei Anschluss ans Netz zur Emission von harmo-
nischen Stromen fithren, die auch zuriick ins Netz flieken und dort iiber der Netzimpedanz als
Wirkleistung abfallen kénnen. Hierfiir wird ein einfaches Beispiel verwendet, bei dem eine reell-
wertige, zeitinvariante Netzimpedanz in Form eines ohmschen Widerstands modelliert wird. In
diesem Beispiel werden nur passive Elemente ohne Energiespeicher verwendet. Dadurch kénnen
ausschliefflich Wirkleistungen fliefen, da es zu keinen Leistungspendelungen zwischen Energie-
speichern in Netz und Gerdt kommen kann.

A.2 Ausgangslage

Es sei der in Abb. A.1 gezeigte Schaltkreis gegeben. Die Netznachbildung (linker grauer Rahmen)
bestehe aus einer idealen Spannungsquelle und einem Innenwiderstand R;, der als reellwertige,
lineare, zeit- und frequenzinvariante Netzimpedanz gesehen werden kann. Angeschlossen sei eine
nichtlineare Last (rechter grauer Rahmen), die aus einer Diode und einem Lastwiderstand R
bestehe. Uber den Widerstéinden fallen entsprechend die Spannungen ug; (t) und ug (t) ab. Die
Klemmen der Spannungsquelle werden gesondert betrachtet und liefern die Klemmenspannung
ut () (engl. terminal voltage).

o Netw | . Gerit
R e \/
g (1 1@ un () (| |R

Abb. A.1: Idealisierter Schaltkreis. Links: Netznachbildung mit Innenwiderstand. Rechts: Nichtlineare
Last als angeschlossenes Gerit.
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Bei der Diode handele es sich um eine ideale Diode mit einer Durchlassspannung von 0 V. Daher
kann die Diode in diesem speziellen Fall als Schalter angesehen werden. Es gilt u (t) = ug (t)
wihrend der oberen Halbwelle, fiir die untere Halbwelle gilt ug (t) = 0. Fiir die Widerstdnde
gelte Ri, R € R*. Die Quellspannung sei

uq (t) = Ugsin (wt) = J% (e779t — el¥h) (A1)

mit w = 27f = 2% und der Amplitude Up € R*. Die Periode T € R sei beliebig.

A.3 Bestimmung der Abhangigkeiten

Durch Anwendung der Maschenregel geméft den oben gezeigten Spannungsrichtungen ergibt sich
fiir die oberen Halbwelle der Quellspannung;:

g () — urs () — ug (£) = uq (t) — i (£) (R + R) = 0. (A.2)

Aufgrund der Diode fliefst der Strom nur wahrend der positiven Halbwelle der Quellspannung.
Daher kann der Strom als abschnittsweise Funktion definiert werden:

uq (1) T
o Ri+R < [ "2 (A.3)

i(t) = 3

0 vt € e T
27

Die genaue Definition der Intervallgrenzen ist eine akademische Diskussion, da i (%) =0.1(t) ist
eine streng periodische Funktion im Sinne von Gl. 2.8, es gilt i (t) =i (t + kT) V k € Z. Somit
ist es zuléissig, nur die Periode ¢ € [0; T[ im folgenden zu betrachten. Fiir die Klemmenspannung

uy (t) gilt dann:
R; T
t)|1— vt ;=
uq()< Ri + > 6[0’2[

ug (1) = uq (t) —i (t) Ry = (A.4)
uq (%) vVt € [g;T[.

A.4 Fourier-Reihe

Da es sich bei den gezeigten Zeitfunktionen um T-periodische und zeitkontinuierliche Funktionen
handelt, die abschnittsweise differenzierbar innerhalb einer Periode sind, kann fiir die Betrachtung
des Spektrums die Fourier-Reihe geméfs ihrer Definition in Kapitel 2.4.4 angewendet werden.

A.4.1 Anwendung auf den Strom

Bei der Berechnung der Fourier-Koeffizienten ¢; [h] der harmonischen Ordnung h des Stroms
ergibt sich bereits im ersten Schritt die Vereinfachung, dass der Strom in der zweiten Halbwelle
null ist:

¢ [h] = ;/{)Ti(t) e Iwtqr = % </02i(t) e IMtat 4 /TTi(t) ejh“’fdt> : (A.5)

2

Hierdurch fallt das Integral {iber die zweite Halbwelle weg und die Gleichung vereinfacht sich zu:
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T

! | /0 ? g (£) e, (A.6)

[h]:T(RiJrR

C;

Im folgenden wird die reziproke Widerstandssumme durch £ = ﬁ substituiert. Nach Einsetzen
der Exponentialform des Sinus aus (A.1) ergibt sich:

S xT T
¢ [h] _ jU0§ /2 €_jw(h+1)tdt o /2 e—jw(h—l)tdt ) (A?)
Um dieses Integral zu 16sen, muss die Grundschwingung als Spezialfall fiir h = 1 und h = —1

gesondert betrachtet werden. Zudem muss unterschieden werden zwischen einer Integration iiber
eine halbe Periode, wie in (A.7) oder {iber eine ganze Periode, wie es spiter bei der Betrachtung
der Klemmenspannung in (A.17) erfolgt.

Integration iiber ganze Periodendauer

Herausgelost soll im folgenden ein Integral einer der oben gezeigten Exponentialterme iiber eine
ganze Periode fiir alle h € Z\ {—1, 1} gebildet werden:

T .
s T - 27 T
—GER-Dtgp — I [ —iFEG-De]| A
/0 ¢ o7 (h — 1) [e ) }0 (A.8)
Durch Einsetzen der Randwerte an T und 0 ergibt sich:
JT —j 2= (h—1)T 0 JT —j2n(h—1)
or (h — 1) (e ’ e) or (h— 1) <e ) (4.9)

Es zeigt sich, dass der Exponent stets ein ganzzahliges Vielfaches von 727 ergibt und damit trotz
des negativen Vorzeichens stets zu 1 wird. Diese kiirzt sich mit der nachfolgenden -1 weg, die
Terme fallen génzlich heraus. Ganz genauso verhilt es sich mit den Termen, in denen (h + 1) im
Exponenten steht.

Integration iiber halbe Periodendauer

Wird die Integration iiber eine halbe Periodendauer betrachtet, ergibt sich fiir alle h € Z\ {—1,1}:

T
2 - 27 T 27 I
—iFh-tgy — It [ fj—wfl)t} . A1
/0 ¢ or(h—1) 17" 0 (4.10)
Nach Einsetzen der Integralgrenzen wird daraus:
JT ( —j2Z=(h—1)T o) JT ( —jm(h—1) )
—_— — =— —-1). A1l
or(h—D\C T T T T \° (A1)

In diesem Fall ist der Winkel des Exponenten nur noch ein ganzzahliges Vielfaches von «, wodurch
der Exponentialterm sowohl den Wert 1 als auch -1 annehmen kann. Fiir alle ungeraden h = 2h+1
wird 1 daraus, sodass sich der Term vollstandig wegkiirzt. Fiir alle geraden h = 2h wird eine
negative 1 daraus, die beiden Werte in der Klammer addieren sich zu -2:

emim(imt) _y ) 0 Vh=2h+l (A.12)
~2 Vh=2h.
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Spezialfall Grundschwingung

Die in den obigen Gleichungen gezeigte Integration ist fiir alle h € Z\ {—1, 1} statthaft. Bedingt
durch den Vorfaktor stehen die Terme (h + 1) und (b — 1) im Nenner. Fiir h € {—1, 1} ergibt sich
damit eine Division durch Null. Allerdings kénnen die Exponentialfunktionen in diesen Féallen
bereits vor der Integration zu einer Konstantenintegration vereinfacht werden, was hier gezeigt
werden soll. Fiir die positive und negative Grundschwingung ergibt sich dann:

U 400

, 1 T amaem sl (A.13)

Generelle L6ésung fiir Harmonische

Die generelle Losung fiir die Fourier-Reihe des Stroms bendtigt dann vier Fallunterscheidungen
und kann wie folgt geschrieben werden (A.7), wobei sich der Gleichteil als Integralmittel iiber
eine Periodendauer ergibt:

( U0
- vV h —-1,1
TR+ ) <y
o (~1 - > Y h=2h
g =¢ 2n(Ri+R)\h—-1 h+1 (A.14)
0 V h=2h+1
Uo
Y h=0.
\ 7 (Ri + R)
A.4.2 Anwendung auf die Klemmenspannung
Aus Gl. A4 ergibt sich fiir die Fourier-Koeffizienten der Klemmenspannung wy (¢)
Cut [h] = Cuq [P] — ¢; [M] Ri, (A.15)

wobei die Koeffizienten der Quellspannung ¢, [h] geméf Gl. A.1 aufgrund ihres monofrequenten
Charakters lediglich auf zwei harmonischen Indices von null verschieden sind:

—h% vV he{-1,1}

Cuq ] = (A.16)

uq[
0 v |kl # 1.

Damit ergibt sich ebenfalls eine Gleichung mit vier Fallunterscheidungen fiir die Koeffizienten
der Klemmenspannung;:
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7Uq R;
—h 1- he{-1,1
2( 2(R1+R)> vhei-L1}
UoRs ( S ) YV h=2h
2m (Ri +R) \ h — h B
calh) = TRARIAR-T A1) (A1)
0 V h=2h+1
UoR;
0 V h=0.
7 (Ri + R) 0

A.4.3 Anwendung auf den Spannungsabfall an der Netzimpedanz

Die Koeffizienten der Spannung ug; (¢), die an der Netzimpedanz abféllt, lassen sich ebenso aus
dem Produkt der Koeffizienten von Strom mit der Netzimpedanz R; bilden:

Curi [P =Ri-¢; [h]. (A.18)

A.5 Leistungsbetrachtung

Im folgenden sollen die Fourier-Koeffizienten fiir Spannung und Strom zur Leistung verrechnet
werden. Es zeigt sich, dass ausschliefflich Wirkleistungen fliefsen, da die berechneten komplexen
Leistungsgrofen reellwertig sind.

A.5.1 Betrachtung am Gerit

Die komplexe harmonische Leistung S, [h] am Gerdt kann geméf den Leistungsdefinitionen in
Kapitel 2.7.7 aus dem Produkt von Klemmenspannung und dem konjugiert-komplexen Strom-
koeffizienten berechnet werden:

Sq[h] = cu [Pl ci [A]" (A.19)
Es ergibt sich
( ~ 2 ~ 2
UO UoRi
— vV he{-11
8(Ri+R) 16(R; +R)? { s
~ 2 2
i 1 1 ~
_42[1;0RR2(B 1 h 1) vh=2h
Sy ={ AT RARIEAA=T A ) (A.20)
0 YV h=2h+1
~ 2
__ Gom o
w2 (Ri + R)

Die harmonische Wirkleistung Py [h] = Re{S, [h]} ergibt sich aus dem Realteil der komplexen
Leistungsgrofe. Fiir den gegebenen Spezialfall bzw. das gegebene Eingangssignal gemaf Gl. A.1
ergeben sich hierfiir rein reelle Werte, damit gilt Py [h] = Sq [h]. Im weiteren ist festzustellen,
dass die Wirkleistung auf den Indices h = —1 und h = 1 positiv ist, wihrend die Wirkleistung
auf dem Gleichteil sowie auf allen anderen geraden Frequenzindices stets negativ ist.
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A.5.2 Betrachtung an der Netzimpedanz

Die an der Netzimpedanz R; berechnete Leistung Sg; [h] ldsst sich analog aus dem konjungiert-
komplexen Produkt von Spannungsabfall an der Netzimpedanz und Strom berechnen. Es ergibt
sich:

Sgi [P] = cyri [Pl ¢; [A]" = Ri-¢; [h] ¢; [ (A.21)

Die generelle Losung fiir alle h € Z ist dann:

~ 2

_ OoRi Y he{-11)

16 (R; + R)

A2 2
R;U 1 1 -
5 0 2<~ — = > YV h=2h
Spilh] =4 4 (Ri+R)"\h—-1 h+1 (A.22)

0 V h=2h+1
2

_UoRi V h=0

2 (Ri + R)

\

Auch hier gilt Pg; [h] = Re{Sg;[h]}. Fir die harmonische Leistung an der Spannungsquelle

Syq [h] ergeben sich ausschlieklich Grundschwingungskomponenten:
~ 2
UO
. ——— VYV he{-1,1}
ﬁvq [h] = Cuq [h] S [h] = 8 (Ri + R) (A.23)
0 V h¢{-11}.

A.6 Uberpriifung auf Plausibilitiit

Alle aus der idealen Spannungsquelle auf der Grundschwingung bezogene Wirkleistung von den
im Schaltkreis enthaltenen Elementen umgesetzt werden. Dies wird im Folgenden gezeigt.

A.6.1 Energieerhaltung auf den einzelnen Harmonischen

Da in der Schaltung aus Abb. A.1 ausschlieklich passive Elemente ohne Energiespeicher enthal-
ten sind, muss die Summe aller Wirkleistungen aufserhalb der Grundschwingung null ergeben.
Lediglich auf der Grundschwingung darf aus der idealen Spannungsquelle {iber uq (t) Leistung
bezogen werden. Mit (A.22) und (A.20) kann dann gezeigt werden, dass fiir alle Frequenzindices
auker der Grundschwingung gilt:

Sgrilh] + S84k =0 V heZ\{-1,1}. (A.24)
Damit werden die negativen Wirkleistungen, die vom Gerét emittiert werden, zuriick ins Netz
gespeist und fallen als Wirkleistung iiber der Netzimpedanz ab.
A.6.2 Gesamtleistungsbilanz

Alle Wirkleistung wird im Stromkreis verbraucht. Die einzige Quelle, die Wirkleistung ins System
eintrigt, ist die ideale Spannungsquelle, die uq (t) emittiert. Daher muss gelten, dass die Summe
aller emittierten harmonischen Wirkleistungen gleich der Differenz zwischen Quellwirkleistung
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und Wirkleistungsbezug auf der Grundschwingung am Gerat ist. Fiir das zweiseitige Spektrum
wird daher folgende Behauptung aufgestellt, die es zu beweisen gilt:

(Suq [1] + Suq [1]) — (Sa [1] + Sa [~1]) + 84 [0 Z B+ Y Salhl =0, (A25)
h=-—2

Zunichst ist folgende Vereinfachung statthaft: Die Leistungen im zweiseitigen Spektrum sind fiir
negative und positive Indices gleich. Zudem ist S [h] fiir alle ungeraden Harmonischen aufser der
Grundschwingung null, was eine andere Schreibweise der Summe zul&sst:

28 1]~ 25 [1]+ 54 0] + 23 5, 24] = AS. (A.20
h=1

Nun kénnen die Gleichungen (A.20) und (A.23) eingesetzt werden:

~2 ~ 2 [e's] ~ 2 2
2U Ry U R4 2U,R; 1 1
o s =Y - ( - ) =AS.  (A27)
16 (R; + R) 7 (Ri + R) 472 (R +R)* \2h —1 2h+1
Diese Gleichung kann stark verkiirzt werden zu:
l—i—ii S QfAS (A.28)
8§ w 2m?é=\2h-1 2h+1) T '

Durch Anwendung der zweiten binomischen Formel ergibt sich:

1 1 1 oo oo oo 1 5
i — =AS. A2

h:l

Es handelt sich bei den ausmultiplizierten Termen um Summen konvergenter Zahlenreihen, deren
Grenzwerte aus Tabellenwerken wie [45, S. 598ff.] entnommen und eingesetzt werden konnen.
Nach Ausmultiplizieren zeigt sich die Richtigkeit der in Gl. A.25 aufgestellten Behauptung. Der
Beweis ist gefiihrt.

-1 1 1 2 1 2 1 1 2 2
AS:__<7T_2.+7T_1>:——7T—|—:O. (A30)
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B Herleitungen und Definitionen

In diesem Anhang finden sich Definitionen und Herleitungen einiger Formeln, Funktionen und
Abschétzungen, die im Hauptteil der Arbeit Verwendung finden.

B.1 Modell des idealen Abtasters mittels Dirac-Impulskamm

Hier finden sich einige Uberlegungen zur Modellierung des idealen Abtasters mittels Dirac-
Impulskamm sowie deren Anpassung an die Notation dieser Arbeit. Diese Uberlegungen bauen
auf |45, S. 372ff.|, [47, S. 84ff., S. 96ff.], [46, S. 63ff.| und [188, S. 109ff.] auf.

B.1.1 Definition des Dirac-Impulses

Der kontinuierlich definierte Dirac-Impuls 6 (z — ) mit z,xg € C gehort zur Klasse der Distri-
butionen und stellt damit keine Funktion im klassischen Sinne dar. Die explizite Definition des
Dirac-Impulses bzw. dessen Approximationen sind ferner fiir diese Arbeit auch nicht relevant.
Implizit ldsst sich der Dirac-Impuls iiber seine Eigenschaften beschreiben. Zunéchst ergibt sich
fiir seine bekannten endlichen Funktionswerte:

d(x—z09) =0V x# xo. (B.1)

Weiterhin sehr wichtig ist seine Ausblendeigenschaft (auch Siebeigenschaft oder Faltungseigen-
schaft) fiir beliebige Funktionen f: R — C:

(f +6) (o) = /R F(2)5 (@ — zo)de = f (x) (B.2)

Hieraus ergibt sich das Integral iiber den Dirac-Impuls selbst aus dessen Faltung mit der Funktion

f2) =1

/ 0(x —xo)de = 1. (B.3)
R

Geméaf der Substitutionsregel der Integration ergibt sich aus Gl. B.3 damit fiir den um den
Faktor ¢ € C\ {0} gestreckten Dirac-Impuls:

d(cx) = —0(x). (B.4)

B.1.2 Definition des Dirac-Impulskamms
Der einheitenlose Norm-Dirac-Impulskamm IIT (z) ist definiert als:

[I(z) =) d(z—mn). (B.5)

nel

Im Gegensatz zur Definition in [47, S. 96ff.] oder [36, S. 35] ist dieser zunéchst als Funktion der
einheitenlosen Grofie x € C definiert. Die Fourier-Transformierte des Dirac-Impulskamms soll
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jetzt berechnet werden. Hierfiir wird zunéchst eine allgemeinere Form der Fourier-Transformation
definiert: Sei F' (jy) = F {f (x)} die Fourier-Transformierte der Funktion f (x) als Funktion eines
einheitenlosen Frequenzoperators y:

F{f(z)} = /R f(z) e 722y, (B.6)

Damit ergibt sich die Fourier-Transformierte des normierten Dirac-Impulskamms wie folgt:

F{IT (2)} = /R S8 (- n) eIy, (B.7)

neL

Durch die Summenregel der Integration ist die Darstellung der Integration der Summanden
als Summe von Teilintegralen {iber die Einzelsummanden statthaft. Ferner ldsst sich die Sieb-
eigenschaft des Dirac-Impulses geméaf Gl. B.2 nutzen, um den Exponentialterm der Fourier-
Transformation in eine Konstante zu iiberfiihren:

FA{III (z)} = Z /]R §(x—n)e 7Py = Z /]R §(x —n)eI?™ndy, (B.8)

ne”Z ne”L

Damit ergibt sich fiir die Fourier-Transformierte des Dirac-Impulskamms eine Summe von Ex-
ponentialtermen, die eine Folge darstellt, die aufgrund der Aufsummierung tiber ganz R wieder
zum Norm-Dirac-Impulskamm wird:

FII(2)} = 3 e = 35 (y — n) = M (jy). (B.9)

nez neL

Der Beweis der Giiltigkeit des Ubergangs von der Folge aus Exponentialfunktionen in den Im-
pulskamm wird in [47, S. 96ff.] gefiihrt. Der Unterschied der Herleitung in dieser Arbeit ist jedoch,
dass zunéchst auf die Verwendung einheitenbehafteter Grofen vollstandig verzichtet wird.

B.1.3 Zeit- und frequenzbezogene Impulskimme

Die Verwendung des Dirac-Impulskamms zur Modellierung der idealen Abtastung mit dem Ab-
tastintervall Ty > 0 in Kapitel 2.5.1 setzt die Verwendung einheitenbezogener Groéfsen voraus.
Hierfiir wird der zeitabhéngige Dirac-Impulskamm ¢ (¢) durch Streckung des normierten, einhei-
tenlosen Dirac-Impulskamms eingefiihrt:

t t
t)y=1(—=) = 0| = — . B.1
e =1 (z) =% (z -n) (B.10)
nez
Dessen Argument kann mit der Abtastrate Ty multipliziert werden, woraus sich geméf Gl. B.4
folgendes ergibt:

((t):TSZ<$<TS <;:S—n>>:TSZ§(t—nTS). (B.11)

neL neL

Damit ist der zeitbezogene Dirac-Impulskamm immer noch einheitenlos. Dann wird nach der
gleiche Methode die Fourier-Transformierte Y (jw) des zeitbezogenen Impulskamms als auf wg =
27 /Ty skalierter Impulskamm eingefiihrt:

T(jw)—m<:>—2(5<:js—n>—w325(w—mws). (B.12)

ne”z meZ
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Damit ist auch die Fourier-Transformierte des zeitbezogenen Dirac-Impulskamms einheitenlos.
Ferner wird der Summenindex n durch m ersetzt, um mit der Notation dieser Arbeit konform
zu bleiben. Da der Dirac-Impulskamm selbst wie auch seine Fourier-Transformierte einheitenlos
sind, konnen sie in der Modellierung der idealen Abtastung ohne Einheitenverzerrung angewandt
werden.

B.1.4 Modellierung der idealen Abtastung

Der ideale Abtaster wird in der Literatur oft als Multiplikation mit einem zeitbezogenen Dirac-
Impulskamm modelliert. Um bei der in Kapitel 2.5 eingefiihrten Notation zu bleiben, stellen
uy (t) das kontinuierliche Eingangssignal und 4, (¢) das abgetastete Signal dar. Es lésst sich
schreiben:

g (t) = ug () C () = Y e (nT2) Ted (£ — nT). (B.13)
nez

Aufgrund der Ausblendeigenschaft des Dirac-Impulses wird aus dem kontinuierlichen Signal eine
Summe von Abtastwerten an den Stellen ¢t = nTy, die mit dem Dirac-Impuls multipliziert werden.
Der Vorteil dieses Modells ist, dass sich damit die Periodizitdt des Spektrums mit der Abtastrate
fs gut darstellen lasst, genauso wie die Kopplung von diskreten und kontinuierlichen Signalen.
Gemaifs der Eigenschaft des Dirac-Impulses als Distribution geméfs Gl. B.1 ist dieser an den
Stellen nTy allerdings nicht als reelle Zahl darstellbar. Streng genommen ist auch 4, (t) an den
Abtastwerten damit nicht begrenzt. Nach der iiblichen Konvention werden die Dirac-Impulse
als Pfeile verstanden, deren Hohe ihrem Gewicht, also ihrer Fldche entspricht (vgl. [46, S. 65]
und [36, S. 280ff.]). Entsprechend ergibt sich die Hohe der Pfeile fiir das Abtastsignal 4, (t). In
Abb. B.1 wird dies dargestellt.

a) b) c)
A A AN A A A D! '/\\' ! i o 4
'/ \ 7 [©] (0]
-1 . \/ 1-1¢t : ; O
0 2 4 6 0 2 4 6 0 2 4 6
t/T; t/T; n
—A ((t) u, (t) Uy (t) O U [n]

Abb. B.1: Modell des idealen Abtasters. a) Dirac-Impulskamm ¢ (¢). b) Kontinuierliches Abtastsignal
uy (t) und modelliertes abgetastetes Signal 4, (). ¢) Diskretes Signal u,, [n].

In Kapitel 2.5.2 wird gezeigt, dass die Fourier-Transformierte des i, (t) der DTFT des diskreten

Signals wug [n] entspricht. Damit ist das Modell des idealen Abtasters nach Gl. B.13 fiir die
Anwendung in dieser Arbeit ausreichend.
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B.2 Fenstermetriken

In diesem Teil des Anhangs finden sich die Formeln zur Berechnung der in Kapitel 2.6.4 verwen-
deten Fenstermetriken.

B.2.1 Metriken des Fenster-Kerns

Ein gingiges Mafs zur Beurteilung der Form der Hauptkeule des Fensters ist die -3 dB-Breite

Amggp = argmin,, {G (%) + 3dB} YV m >0, (B.14)

die beschreibt, bei welchem Frequenzindex m die logarithmische Gain-Funktion eine Verstéarkung
von -3dB unterschreitet. Ferner relevant sind die Hohe der hochsten Nebenkeule bzw. Neben-
keulenunterdriickung

Ghsl = G (mhsl) (B.15)

sowie der damit korrespondierende Frequenzindex

mpsl = argmax,, {G (m)} ¥V m > my,. (B.16)

Beide Grofen stellen ein Mafs fiir die Dampfung des Nahbereich-Leck-Effekts dar (engl. close
range Leakage Effect). Aus Abb. 2.6 wird ersichtlich, dass die Nebenkeulen mit zunehmendem

Frequenzindex weiter gedampft werden. Diese Nebenkeulendampfung dg wird logarithmisch in
Dezibel pro Dekade (dB/Dek) angegeben:

dB

Die Zahl v € N beschreibt die Anzahl der Ableitungen der kontinuierlichen Fensterfunktion
w (x), die am Rand des Fensters null sind. v ist also die hochste Zahl, fiir die gilt:

A tw (2)
T

A w ()

T = 0. (B.18)

=01 =1

Da die Rechteck-Funktion geméf ihrer Definition in Gl. 2.29 diese Bedingung fiir keine Ableitung
erfiillt, wird v = 0 gesetzt und ihr Kern fallt mit nur -20 dB/Dek ab.

Eine weitere wichtige Eigenschaft von Fenstern ist die Flachheit (engl. flatness) ihrer Haupt-
keule. Diese wird im Intervall m € [—0,5;0,5] bestimmt und ist ein Maf dafiir, wie gut die Am-
plitude einer Spektrallinie im abgetasteten Spektrum wiedergegeben werden kann [72,73,81,82].
Die absolute Flachheit Gg entspricht dem Maximalwert des Fensters in diesem Intervall:

Gg = max {|G (m)|} ¥V m € [-0,5;0,5]. (B.19)

Die Flache zwischen der 0dB-Linie und der Gain-Funktion des Fensters nennt sich mittlere
Flachheit und ergibt sich zu

05
Py = /0 G (m)| dm. (B.20)
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B.2.2 Aquivalente Rauschbandbreite

Ist das Eingangssignal ein Rauschsignal mit {iber die Bandbreite konstanter Rauschleistungs-
dichte, so ist die Rauschleistung des gefensterten Signals nach dem Satz von Parseval gleich der
quadrierten Summe aller gefensterten Abtastwerte [36, S. 26]. Wird diese Rauschleistung durch
die Hohe der Hauptkeule des Fensters dividert, ergibt sich die Breite, die ein idealer rechteckiger
Fensterkern hétte, der die gleiche Rauschleistung durchliefse [37, S. 54]. Diese dquivalente Rausch-
bandbreite (engl. Equivalent Noise Bandwidth, ENBW) ist eine wichtige Metrik fiir den Zugewinn
an Rauschleistung im gefensterten Signal. Durch Normierung auf die Bin-Frequenzachse ergibt
sich die normalisierte ENBW (NENBW) my,, aus dem diskreten Zeitsignal des Fensters:

(B.21)

Die geringste NENBW hat der Dirichlet-Kern mit my,, = 1. Eng verwandt mit der Rausch-
bandbreite sind die Grofsen Process Loss und Scallop Loss, die Mafe fiir die zu erwartenden
Verluste in SNR und den Einfluss des Leck-Effekts darstellen [37, S. 54]. Einen Uberblick iiber
die vorgestellten Fenstermetriken gibt Abb. 2.8.

B.2.3 Charakteristika bei Uberlappung

Fiir die Fenster kénnen auch solche Kenngrofen ermittelt werden, die bei der Uberlappung der
einzelnen Teilsignale nach Gl. 2.69 eine Rolle spielen. Hierzu gehort die Amplitudenflachheit
(engl. Amplitude Flatness, AF), die die Gleichheit der Gewichtung einzelner Abtastwerte in
aufeinanderfolgenden Spektren bewertet. Sie wurde in [72, S. 18| eingefiihrt und wird aus den
iiberlappenden Zeitsignalen des Fensters fiir einen gegebenen Wert von r berechnet. Zunéchst
wird hierzu ein iiberlappendes Fenstersignal wey [n] berechnet:

Na

Woy [N Ni ; v ()] rect (;) . (B.22)

Die AF a (r) kann dann aus den Minima und Maxima dieses Signals wie folgt berechnet werden:

a(r) = <mln{wv[n]}>ﬂ (B.23)

max {wey [n]}

Da manche Fensterfunktionen negative Minima haben, korrigiert der Faktor 5 das Verhéltnis von
Minimum zu Maximum. Hierbei ist 8 = —1, falls max {|wey [n]|} # max {wey [n]}. Andernfalls
gilt 8 = 1. Ebenfalls relevant fiir diese Arbeit ist der in [37, S. 56| eingefiihrte Uberlappungsko-
effizient (engl. overlap correlation) c(r). Er ist ein Mafk fiir die Korrelation von Zufallssignalen
in aufeinanderfolgenden Teilsignalen und ergibt sich zu:

rN—1
> winjwn+ Noy (r)]
c(r) = "= (B.24)
> win)®
n=0
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Sowohl AF als auch der Uberlappungskoeffizient sind einheitenlose Zahlen im Wertebereich [0; 1].
Das Uberlappungsverhiltnis, bei dem die Differenz von AF und Uberlappungskoeffizient maximal
wird, ist das empfohlene Uberlappungsverhiltnis ryec (engl. recommended overlap):

Trec = argmax, {a (r) —c(r)}. (B.25)

Bei rpec konnen aufeinanderfolgende Spektren mit guter Amplitudenflachheit abgebildet werden,
die Korrelation zwischen den Spektren wird jedoch nicht zu grof und vermeidbarer Rechenauf-
wand wird damit minimiert |72, S. 19]. Abb. B.2 zeigt diese Charaktaristika exemplarisch anhand
des SFT3M-Fensters.

b)

0,2 0,4 0,6 0,8 1

— — —w[n—kN,, ()] recty [n] O min{we [n]} a(r)
Woy [N] O max{wy [n]}

Abb. B.2: Uberlappungscharakteristika am Beispiel des SFT3M-Fensters. a) Maximum und Minimum
der iiberlappten Fenster. b) Amplitudenflachkeit a (r) und Uberlappungskoeffizient ¢ (r) mit
empfohlenem Uberlappungsverhéltnis 7.
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B.3 Herleitung der diskreten Reglergleichung

Die in Kapitel 3.3.5 verwendete Reglergleichung kann aus der bekannten Gleichung des kontinu-
ierlichen PID-Reglers hergeleitet werden, sie orientiert sich an [178, S. 159ff.]. Die Fiihrungsgro-
fse yc (t) eines kontinuierlichen PID-Reglers wird bei bekannter Regelgrofenabweichung e (t) wie
folgt berechnet:

t

ve (1) = Kpin <e () + — / e (7)dr + T, & (t)> . (B.26)
Tw Jo dt

Ist die Tragheit bzw. Zeitkonstante der Regelstrecke wesentlich grofer als das Abtastintervall des

Reglertakts, wird die digitale Regelung als quasikontinuierlich angesehen. Die Regelabweichung

e (t) wird dadurch zu einer mit der Abtastrate Ty abgetasteten Folge e [n]. Dann kann fiir das

Integral im I-Teil geschrieben werden:

1 . Ts n—1 .
Tn/() e(r)dr — Tn;e[z]. (B.27)

Der aktuelle Wert von e [n] wird in der Summe nicht mit einbezogen, sodass er nicht als zusétzliche
Verstarkung des P-Teils einflieft. Fiir den D-Teil kann geschrieben werden:
de (t Ty

edi N 7 (el —eln—1)). (B.28)
An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass es weitere Moglichkeiten gibt, genauer numerisch
zu differenzieren (vgl. [59, S. 405ff.]). Hierbei entspricht die in obiger Gleichung dargestellte
Differenziation einer Faltung mit der Folge Ty /Ts - {1,—1}. Durch die Kausalitét des Systems
ergibt sich hieraus eine Verzogerung von Ty/2. Die diskrete Ausgangsstellgrofe y. [n + 1] kann
dann wie folgt berechnet werden:

Ty

n—1

ve [n + 1] = Kpmp <e In] + TZ Seli + T? (] — e — 1])) | (B.29)
n 7, s

Die Summe im I-Teil des Reglers kann durch die Zustandsgrofe z [n] substituiert werden:

z[n] = ' eli. (B.30)

Damit kann der Term e[n — 1] im D-Teil des Reglers als Differenz aus Zustanden dargestellt
werden:

eln—1==z[n]—z[n—-1]. (B.31)
Durch Einsetzen von Gl. B.30 und Gl. B.31 in Gl. B.29 ergibt sich

T, Ty T

Ye [n + 1] = Kpp ((1 + 2) eln] + (Tn — Ts) z[n] + ?:z [n — 1]) : (B.32)

Anpassung auf netzfrequenzsynchronen Takt

Der Regler im PQMS arbeitet auf dem Takt der MFEU, also mit einer netzfrequenzsynchronen
Abtastrate mit 2 Abtastwerten pro Grundperiode. Die Ermittlung der Zeitkonstanten aus der
Regelstrecke erfolgt anhand der Filtereigenschaften, sodass sich keine absoluten Zeiten sondern
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Vielfache des Abtastintervalls ergeben. Damit werden die Konstanten T, und T, bereits auf
Ty bezogen und die Abhéangigkeit vom Abtastintervall in Gl. B.31 fillt weg. Da diese Grofen
einheitenlos werden, werden ihnen die Formelzeichen 7, und 7, zugewiesen. Als Regelabweichung
wird hier die Abweichung der Phase des Signals X [ny] vom Idealwert Null verwendet:

Ye [ny + 1] = Kpip (— (1+ 1) arg {X[ny}} + (Tln — TV) z[ny] + vz [ny — 1]) : (B.33)

Analog zu Gl. B.30 ergibt sich die Zustandsgrofe z [n,] aus der Summe der Phase zu

ny—1

d)=— Y arg {X[ny]}. (B.34)

=0
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B.4 Verkiirzung der DFT durch Uberlagerung

Zur Optimierung des Berechnungsaufwandes bei der spektralen Spannungsqualitdtsanalyse wer-
den gefensterte Zeitsignale zerlegt und aufaddiert. In diesem Anhang wird gezeigt, wieso dies im
Fall der DFT eine giiltige Vorgehensweise ist.

Sei x [n] ein abgetastetes Signal der Lénge NNy, mit n € [0; Ny N, — 1] und Ny, N, € N. Dann
sei xy [n] das gefensterte Signal, wobei das Fenster w [n] ebenfalls der Lange Ny N, sein muss:

Ty [n] =z [n]w[n]. (B.35)
Dieses Signal kann in Ny, Teile zerlegt werden, die dann aufaddiert werden. Um die Signalenergie
pro Abtastwert entsprechend zu skalieren, wird mit N‘;l skaliert. Das resultierende Signal

1 Nw—1

By [n] = No wan—l—zN —72 [n +iNp]w [n + iN,] (B.36)

ist dann nur noch N, Werte lang. Die DFTs dieser belden Signale gemafs Kapitel 2.4.6 ergeben
sich folgendermafsen:

NwNp—1
1 WP _ s2mmn
X [m] = DFT {zy [n]} = NN, 7;) 2w [n] e Nwlp | (B.37)
1 Np 1 - 2mmn
X, [m] =DFT {2y [n]} = — > &wlnle N (B.38)
Np n=0

Durch Einsetzen von Gl. B.36 in Gl. B.38 ergibt sich eine doppelte Summe:
Np—1 Nw

Z Z Ty [0+ iNp] e N (B.39)

Die beiden Summenterme lassen sich Verta,uschen. Fiir den inneren Term lasst sich die Verschie-
bung um N}, in den inneren Summenterm selbst verschieben:

Ny—1 (i+1)Np—1 o N
X lm] = NN Z S ) R TN (B.40)

= n=iNp

Da iN,, ganzzahlig ist, ergibt sich durch die Differenz im komplexen Exponenten lediglich eine
Verschiebung um ein Vielfaches von 27, weshalb der Term wegfallen kann. Die innere Summe
kann in die dufsere Summe aufgelost werden:

1 NWNp_l -2Tmn
Xy [m] = NN Z Ty [n]e ) N (B.41)
WP =0

Durch Erweiterung des Bruchs im Exponenten mit Ny, zeigt sich dann, dass

L NeNe-t
Kol = > awlle 7T Z X (N (B.12)
WP =0

Die DFT-Bins von X [m] sind also gleich jedem Ny-ten DFT-Bin von X, [m]. Damit ist der
Beweis gefiihrt, dass die DFT ohne Verzerrung durch Zerlegung und Addition des zugrundelie-
genden Signals auf Kosten der spektralen Auflésung verkiirzt werden kann. Dies gilt unabhéngig
vom Eingangssignal oder der Fensterfunktion.
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B.5 Abschiatzung des Quantisierungsfehlers in
64-Bit-Fliekkommazahlen

In diesem Anhang soll die in Kapitel 4 getétigte Behauptung gestiitzt werden, dass der in den
Simulationen durch die Verwendung von 64-Bit-Flielskommazahlen entstehende Quantisierungs-
fehler im Vergleich zu der simulierten Quantisierung des ADU bei den Betrachtungen vernach-
lassigbar ist.

B.5.1 Struktur der FlieRkommazahlen

Im IEEE-Standard 754 ist die Struktur der Fliefskommazahlen definiert (vgl. [N30, Kap. 3.3 und
Kap. 3.4]). Im Falle der bindren 64-Bit-FlieRkommazahlen, die in den in Kapitel 4 getitigten
Simulationen zur Anwendung kommen, teilen sich die 64 Bit Gesamtbreite auf in ein Vorzeichen-
bit, einen bindren Exponenten mit einer Breite von 11 Bit sowie eine Mantisse (engl. significand)
von Ny, = 52 Bit. Die Mantisse stellt eine Bindrzahl dar, die sich aufsteigend vom LSB aus der
Bitfolge d [i] € {0,1} mit i € [0; Npma — 1] zusammensetzt. Sie kann als dezimaler Wert zwischen
1 und 2 verstanden werden, bevor sie mit dem Exponenten multipliziert wird. Der Dezimalwert
der Mantisse ergibt sich wie folgt (vgl. [N30, Kap. 3.4]):

Nma—1
Tman =142 Y~ dli] - 2", (B.43)
i=0
Da der Dezimalwert der Mantisse damit stets zwischen 1 und 2 liegt, ist bei der Multiplikation
mit dem Exponenten der Aussteuerbereich zwischen 50 % und 100 % ausgelastet, wodurch sich
die resultierende Auflésung um ein Bit reduziert. Erreicht die Mantisse den Wert 2, wird der
Exponent um ein Bit erhéht und die Mantisse auf 1 zuriickskaliert.

Die Addition zweier Fliefskommazahlen kann damit grob zusammengefasst werden: Zunéchst
wird die Zahl mit dem kleineren Exponenten auf den Wertebereich der Zahl mit dem hoéheren
Exponenten skaliert, dann erfolgt die Addition der Mantissen. Der Quantisierungsfehler héngt
dabei also von der Auflésung der Mantisse ab.

B.5.2 Darstellbarer Dynamikbereich der DFT

Der Dynamikbereich, der durch die DFT im Falle voller Periodzitdt des Eingangssignals darge-
stellt werden kann, ist also durch den Abtastwert mit dem hochsten Exponenten der Flieftkom-
mazahl vorgegeben. Andere Abtastwerte, die mit ihm addiert werden, werden auf den gleichen
Exponenten skaliert und konnen damit hochstens ein 2~ Nmatl_tel des Wertebereichs des darge-
stellten Exponenten haben, bevor sie in der Quantisierung der Mantisse untergehen. Daraus lédsst
sich das Dynamikverhéltnis grob abschéatzen:

oar ~ 20logy, (27N ) ~ —307,1dB. (B.44)

Es sei erneut bekréftigt, dass es sich hierbei nur um eine Abschétzung handelt. Bei der Berech-
nung der DFT kommt die FFT zum Einsatz - die genaue Aussteuerung des Dynamikbereichs
héngt dabei von der konkreten Implementierung der FFT ab.

B.5.3 Simulation

Dennoch soll die Abschétzung mit einer einfachen Simulation bekréftigt werden. Es sei folgendes
zeitdiskretes Signal gegeben:
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x [n] = cos (?n) V n e [0 2N, — 1] (B.45)

P
mit N, = 4. Dieses Signal ist im Messfenster vollstandig synchron, daher zeigt das Spektrum voll-
stdndige Orthogonalitdt und der Leck-Effekt kommt nicht zum Tragen. Nun wird das zweiseitige
Amplitudenspektrum X [m] = DFT {z [n]} via DFT geméf Gl. 2.19 berechnet. Die Signalerzeu-
gung in 64-Bit-Fliefskommazahlen und die DFT erfolgen in MATLAB, zum Einsatz kommt die
native FFT-Bibltiothek. Dann zeigen sich die in Abb. B.3 dargestellten Ergebnisse.

a) b)
0 & T & -300 T T
= = 310P R0 @ C—@ 1o ®—C
£ -100} £ g O, PO 0Qgy " §P0
> | -32 % (O}6) W (ON6)] @)‘
=-200 =330} .
&0 &0
®) ®) (@) ®)
= = 340}
[a\] N
-350 :
0 16 32 48 64
Frequenzindex m Frequenzindex m
O  DFT-Bins Schatzwert

Abb. B.3: Darstellung des Beispiels zum Dynamikbereich der 64-Bit-Fliekkommazahlen hinsichtlich der
DFT mit Schitzwert geméfs Gl. B.44.

In der Abbildung sind die Betrdge der DFT-Bins in logarithmischer Skala dargestellt, dazu ist
der Schitzwert geméf Gl. B.44 eingezeichnet. Durch die absolute Synchronizitdt des Signals
mit dem Messfenster sind die Werte abseits der in Gl. B.45 definierten Schwingung auf das
Quantisierungsrauschen der 64-Bit-Flieltkommaarithmetik zuriickzufiithren. Die Schétzung des
Dynamikbereichs trifft diese Ergebnisse offenbar recht gut.

Damit soll die Behauptung aus Kapitel 4 hinsichtlich der Vernachléssigbarkeit des Quantisie-
rungsfehlers von 64-Bit-Fliekkommazahlen im Vergleich zum durch die simulierte Quantisierung
des ADU eingebrachten Quantisierungsfehlers ausreichend gestiitzt sein.
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B.6 Frequenzgang des exponentiellen Glattungsfilters
Das exponentielle Glattungsfilter ist ein einfaches rekursives Tiefpassfilter, das in dieser Arbeit

an verschiedenen Stellen zur Anwendung kommt. Daher werden in diesem Anhang die generelle
Struktur sowie sein Frequenzgang besprochen.

B.6.1 Ubertragungsfunktion

Seien x [n] und y [n] das Ein- bzw. Ausgangssignal des Filters mit n € Z. Dann kann der Filter-
ausgang mit dem Filterkoeffizienten

bet € [0; 1] (B.46)

wie folgt berechnet werden:

y 0] = begz [n] + (1 = beg) y [ — 1. (B.47)

Unter Verwendung der z-Transformation geméft Kapitel 2.4.2 kann die Gleichung im z-Bereich
aus den z-Transformierten der einzelnen Signale berechnet werden:

bef
Y =
Y(2)=17 (1 — bep) 21

X (2). (B.48)

Damit ist die Ubertragungsfunktion des Filters direkt abzulesen:

bet
H = .
2L ef (Z) 14+ (1 _ bef) 2—1

(B.49)

In Abb. B.4 ist der Betragsfrequenzgang | H., (ejg)‘ des Filters fiir verschiedene Werte des Fil-
terkoeffizienten bes dargestellt. Fiir ber = 1 gilt y [n] = 2 [n], weshalb die Filterkennlinie iiber den
gesamten Frequenzbereich entlang der 0 dB-Linie verlauft.

B T — T T T T T

s e e ]

=]

X

< -20 —

=

\;40

;%0_ ____bef:]- |

<] bef:1071

<N-60 | ! i ! |\ ;
10~ 1073 1072 1071 10°

Q/m
Abb. B.4: Frequenzgang des exponentiellen Glattungsfilters fiir verschiedene Werte von bg.
Das Filter kommt aufgrund der Moéglichkeit zur einfachen und effizienten Implementierung mit
nur einer Speicherstelle zur Tiefpassfilterung bei der Berechnung der Mittelung des Qualitatsin-

dexes in Kapitel 3.9 sowie zur Berechnung der Netzfrequenzdynamik in Kapitel 6 zur Anwendung.
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B.6.2 Filterauslegung

Zur Dimensionierung von bes anhand einer gewiinschten Damfpung Hy an einer Zielfrequenz 2

Hy = [H ¢ (/)] (B.50)

muss der Frequenzgang nach bes umgestellt werden. Geméafs den in Kapitel 2.1.2 beschriebenen
Zusammenhdngen zwischen Betrag und der Konjugierten einer komplexen Zahl 1dsst sich fiir den
Betragsfrequenzgang ‘ﬂ of (eﬂQ)‘ schreiben:

’Hef e]Q )| = \/ (e7?) H ¢ (e7Y)". (B.51)

Bei der Berechnung ergibt sich eine konjugiert-komplexe Addition der Exponentialterme, die
durch eine Cosinusfunktion substituiert werden kann. Damit wird die Funktion des Betragsfre-
quenzgangs reellwertig:

bef
14 (1 — beg)? — 2 (1 — beg) cos ()
Bei der Umstellung nach ber mit Einsetzen der Parameter Hy und €2; kann in eine quadrati-

sche Gleichung in Normalform umgeformt werden. Hierfiir wird die Substitution cef = 1 — byt
eingefiihrt:

Ho (GJQ) ‘

(B.52)

2 — 2H2 cos ()
H? -1

=P

+1=0. (B.53)

2
Cof ™ + Cef

Diese kann mit gidngigen Verfahren zur Losung quadratischer Gleichungen nach cer aufgelost
werden. Hier kommt die PQ-Formel zur Anwendung, wobei sich P gemé&ft Gl. B.53 aus dem
linearen Koeffizienten ergibt und Q =1 (vgl. [45, S. 101]):

P P\?
Cef172 = —5 + <2> - Q (B54)

Durch Riicksubstitution von bef und P kénnen zwei Losungen fiir die Zielgrofe bee berechnet
werden:

1 — H2 cos () 1 — H2cos (Qt)>2
befro =1+ ——o "2 ) 1 B.55
2 nZ-1 < HZ - 1 (B.55)

Die Losungen sind reellwertig fiir alle Hy € ]0; 1[ und || € ]0; 7]. Aus den beiden Losungen wird
die zweite gewihlt, da sie die Bedingung Gl. B.46 erfiillt.
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C Aufbau des Laborprototypen

In diesem Kapitel finden sich weiterfiihrende Informationen zum Aufbau des Laborprototypen
sowie den Messaufbauten. Es ist als Ergénzung zu Kapitel 5 und Kapitel 6 zu verstehen.

C.1 Ubertragungsfunktion der Rogowski-Spule

Dieses Kapitel basiert auf den Modellen und Gleichungen aus [97], die auf die Notation dieser
Arbeit adaptiert wurden. Demnach kann die ungeschirmte Rogowski-Spule durch das in Abb. C.1
dargestellte Ersatzschaltbild modelliert werden.

R; L,

M N e

i(t)
Abb. C.1: Ersatzschaltbild der Rogowksi-Spule.

Die im Ersatzschaltbild dargestellten Grofen der Gegeninduktivitdt M, der Eigeninduktivitat L,
und Spulenwiderstand R, sind charakteristische Grofen einer Rogowski-Spule. Thre Nennwerte
werden im Datenblatt der Rogowski-Spulen angegeben (vgl. [185]). Die parasitire Kapazitét
C, sowie der Isolationswiderstand Rg, hdngen vom Messaufbau ab und miissen herauskalibriert
werden, wobei C, nach [97] erst bei Frequenzen oberhalb einiger hundert Kilohertz eine Rolle
spielt und deshalb bei der Betrachtung am Laborprototypen vernachlassigt werden kann. Die
Ubertragungsfunktion der ungeschirmten Rogowski-Spule ergibt sich aus obigem Modell wie
folgt:

RmMjw

= — , . (C.1)
LrCrRt,r (.]W) + (Lr + RrCrRt,r) Jw + (Rr + Rt,r)

H, (jw)
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C.2 Visualisierung der absoluten Abtastraten im PQMS

Durch die variable, netzfrequenzsynchrone Abtastrate in allen dem Interpolator nachgeschalteten
Stufen des Messsystems sind alle in den entsprechenden Beschreibungen angegebenen Frequenzen
normiert. In Abb. C.2 und Abb. C.3 werden diese relativen Abtastraten fiir eine konstante
Netzfrequenzschitzung von fe [n,] = 50Hz bzw. f, [n,] = 60 Hz visualisiert.

fe[n,] = 50Hz ug (1)

l

=50ns —» ADU

_ 1
Ts = 20-106 Hz

Uagz [ni] @20 MSa/s

TP,

Uty [n] @20MSa/s

Ti [ny] = Wlon ~ 76,3ns —»> INT

Uiy [ny] @28 . 508a/s = 13,1072 MSa/s

Ugz [n,] @25 -508a/s = 1,6kSa/s <——  TPK

ug [n,] @25 .50 Sa/s = 1,6384 MSa/s

Abb. C.2: Visualisierung der verschiedenen Abtastraten im PQMS bei f. [n,] = 50 Hz unter Verwendung
der in Kapitel 3.4 beschriebenen Auslegungsparameter A = 18, y = 15 und v = 5.

fe[n,] = 60Hz ug (t)

l

=50ns — ADU

_ 1
TS ~ 20-10°Hz

lum [nk] @20 MSa/s

TP,

Uty (1] @20 MSa/s

ﬂ [ny} = m ~ 63,6 ns —— INT

uiz [nx] @218 -60Sa/s = 15,72864 MSa/s

Usy [ny] @2°-60Sa/s = 1,92kSa/s <——  TPK

!

ug [n,] @215 60 Sa/s = 1,96608 MSa/s

Abb. C.3: Visualisierung der verschiedenen Abtastraten im PQMS bei f. [n,] = 60 Hz unter Verwendung
der in Kapitel 3.4 beschriebenen Auslegungsparameter A = 18, u = 15 und v = 5.
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C.3 Programmablaufpldne zum Messprogramm

C.3 Programmablaufpline zum Messprogramm

Auf den folgenden Seiten finden sich die Programmablaufpléne der einzelnen Threads der PQMS-
Implementierung geméf Kapitel 5.2. In den nachfolgenden Grafiken werden Aktionen (hellgriin),

Abfragen (rot) und Warteprozesse (grau) unterschieden.

Start der Messung
durch Anwender

Ausgabedateien anlegen
und 6ffnen

PQMS-Thread starten

Werte aus Ausgabe-
Puffer abholen

Werte in Dateien
schreiben

Werte zur Anzeige an grafische
Oberfléche iibergeben

Nein Beendigung der Messung
durch Benutzer?

Ja

Stop-Flag des PQMS-
Threads setzen

Auf Beendigung des PQMS-
Threads warten

Datei-Handles schlieffen

Messung beendet

Abb. C.4: Programmablaufplan zum UI-Thread.
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C Aufbau des Laborprototypen

Start PQMS-Algorithmus

Picoscope-Treiber starten
und Speicher zuweisen

Kanal-Threads starten

A

Auf Setzen des Haupt-
Stop-Flags warten

|

Stop-Flags der Kanal-
Threads setzen

|

Auf Beendigung der Kanal-
Threads warten

Speicher freigeben und
Picoscope-Treiber schlieflen

A

Ende PQMS-Algorithmus

Abb. C.5: Programmablaufplan zum Haupt-Thread.
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Ja

Stop-Flag gesetzt?

A

Nein

Nein
—

C.3 Programmablaufpldne zum Messprogramm

Start Kanal-Thread

|

Auf Interrupt vom
Treiber warten

|

Handelt es sich um einen
Messkanal?

Nein

Ja

PQMS-Signalverarbeitung
ausfithren

Werte in Ausgabe-
Puffer schreiben

Handelt es sich um einen
aktiven MFEU-Kanal?

A

Bestimmung der
Abtastratenabweichung

Ja
MFEU in einphasiger Nein Synchronisation mit
Konfiguration? anderen MFEU-Kanélen
Ja

Phasenregelung und
Berechnung 7; [n,]

Ja Handelt es sich um den
fihrenden MFEU-Kanal?

Broadcast Tj [ny] an
alle aktiven Kanéle

Nein

Ende Kanal-Thread

Abb. C.6: Programmablaufplan fiir einen einzelnen Kanal-Thread.
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C.4 Messprogramm

In diesem Kapitel finden sich Bildschirmaufnahmen der Bedienoberfliche des Messprogramms

wahrend der Messungen.

Power Quality Measurement Tool v0.9
File Edit View Project Operate
L.J n

Tools Window Help

=N
[

Settings ‘ MFEU | Phasors | Event Datection | Power Quality Analysis | Calibration of Picoscope | Broadcast | Parameters | Debug Information

Power Quality Measurement Tool

Measured Mains mqumy [Hz]

Loop time [ms]
Start the parametrization of the measurement here and g 2 { o
follow the numbers chronologically! 1995/ \ \5« 05 0 50 112 PQanalysis
Cumulated
12.Set the directory where you wish tostore the CPUloud (%]
recorded measurement files:
ey —— @
% CAPQMS\ Test | stable | 4677 e

0550 7 100

__®) Reset frequency estimation

1b. Select, which data you want to record:

o Mrevoans

(Frequency, Phasors)

B Reseterrors

. Conditioned channel a Start time of
2 . EEETE
J19,839m 10d 0h 1min 75 Suienidusbon

ADC per channel [5/s] of measurement

7. After

VI-Rev. 1996

Load configuration
Save configuration

Measurement controls

6. Start the measurement.

Detect connected

e ) Picoscopes detected

Open and initialize
Picoscope

Stop measurement l ) Measurement stapped
Close Picoscope. I @ Picoscope closed

) Picoscope opened

The conditioned channel data e 131 KB/Hz/s per
channel, which corresponds to 6,25MB/s at

O R s Ty b e
Note: f burs Detectionis acie

Channel Settings ‘ Measurement transducer settings | MFEU and time synchronization |

each channel of Selectif the
S voltage range OR preselect a parameter set.

i the
Measurement Reader for subsequent PQ analysis.

Open Measurement Reader

oA oB oc oD ®F OF 06 OH

Direct BNC Direct BNC Direct BNC Direct BNC Direct BNC Direct BNC Direct BNC DirectBNC
Preselected parameter sets
Range Range Range Range Range Range Range Range (Only Picoscope 4824)
v o somv_ | v o smv_ | v o smv_ | v o T | S
PQMS 3-phase V/1
[Zeroprobe | @ [ ZeroProbe | @ [ zeroProbe | @  [ZeroProbe | @  [Zeroprobe | @ [ ZeroProbe | @ [ Zerobrobe | @ [ ZeroProbe | @ dapter box

Channel Channel Channel Channel Channel Channel Channel Channel

QO perr D fberr P Erpetr e bt e Eratiedt e Emiost e it e Enabledt
DC- DC- DC- DC- DC- DC- DC- DC-

(- Coupled? > Coupled? < Coupled? (] Coupled? @ Coupled? (o Coupled? - Coupled? [ Coupled?

_.. Apply parameter
-

Connected Picoscopes Sampling Rate

DUD15/132 20Msafs
o0 Dt L

acquisition analysis

cru FR¥ oatoop I PQLoop
100+

Time [5]

Abb. C.7: Startbildschirm des Messprogramms mit Mdoglichkeiten
ADUs sowie Auswahl des Dateispeicherorts.

zum Einstellen der Messbereiche des

Power Quality Measurement Tool v0.9
File Edit View Project Operate Tools

L3 n

Window Help

o X
a

Settings MFEU ‘ Phasors | Event Detection | Power Quality Analysis | Calibration of Picoscope | Broadcast | Parameters | Debug Information |

PS -D Ns [
2279

e [T fecc [0 fec M e NG HE w

ik

Oz %2 v RO 2 BN

W
\\ il

“W'n" “wﬂ‘

10 95 9 -85 B - 55 -5 45 4 35 3 25 2 -15 -1 05 0
Time t.nus]

sooms [

4 35 3

i A% O 1000ms  FR¥G (A r2000ms B

Oes [ ns [N (A 75
5,00

asor voltage overtime [V/s]

\“‘ i i \lﬂ‘\ Hv ‘\h\\ IIIHWL\"N‘W ‘WV' ‘m"”

RoCoF [Hz/z]

"y il

0 -85 B 65 B 75 7 -85 6 55 -5 45 -4 -35 -3 35 -2 -5
Time t_nu [s]

!

Time t_nu [s]

s St e e e e S e S Sy B
<10 -95 -9 -85 -8 -15 -7 -65 -6 <55 -5 -45 -4 -35 -3 25 -2 -15

Show RMS.
values?

@

25 2 -5

[

-3dB cutoff
frequency in
multiples
of f_eclp]

LH
fo0
01z

001 I
0001

Curr. cuttoff
frequency [Hz]
14,9083

Measurement controls

6. Start the measurement.

el ) ———
Open and initialize

Picoscope _J Picoscope apened

Initialize channels _) Channels initialized

Start measuement | ) Measurement started

Close Picoscope. @ Picoscope closed

Connected Picoscopes Sampling Rate

DUO15/132 20 MSas
Data PQ
B acquistion | 2® analysis

ceu ¥ oatoop I PQLoor i

100

Load [%]

Abb. C.8: Echtzeitanzeige der MFEU-Ausgaben wihrend der Messung. Oben links: Netzfrequenzschét-
zung. Unten links: RoCoF-Schétzung. Oben rechts: Betrag der Grundschwingungsphasoren.
Unten rechts: Numerische Differentiation der Betridge der Grundschwingungsphasoren (expe-

rimentell, in dieser Arbeit nicht weiter behandelt).
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Power Quality Measurement Tool v0.9

Measured three phase system phasors Positive Sequence

249,83

Imaginary Part [V]

-249,83 -
24983

Imaginary Part [V]

Negative Sequence
01

Imaginary Part [V]

[ 2983
Real Part [V]

Magn. Positive  Magn.L1
Sequence V] Phasor [V]
227,185 227337
Magn. Negative agn.
Sequence [V] Phasor [V]
0056 227,053
Magn. Zero

Sequence [V] Phasor [V]
0219 227,163

Ratio of negative to

003 positive sequence [%]

Real Part [V]

Angle Positive.
Sequence[']
-0021

Angle Negative
Sequence[']
176,634

Angle Zero
Sequence[]
17,701

File Edit View Project Operate Tools Window Help
L n
Settings | MFEU  Phasors | Event Detection | Power Quality Analysis | Calibration of Picoscope | Broadcast | Parameters | Debug Information Measurement controls

Zero Sequence
02

AngleLl
Phasor [*]

0,018

Angle L2
Phasor [']

119971

Angle 3
Phasor [']

119913

6. Start the measurement.

) Picoscopes detected

R R L —

Initialize channels

) Channels initialized

Start messuEment | ) Measurement started

_ I R

@ Picoscope closed

Real Part [V]

Close Picoscope

Sampling Rate

Msafs
o D PQ
acquisition analysis

ceu Pa¥ patoop I PQLoor
100-,

Time []

Abb. C.9: Echtzeitanzeige der Grundschwingungsphasoren der gemessenen Spannung sowie der symme-
trischen Komponenten in der komplexen Ebene wihrend der Messung.

Power Quality Measurement Tool v0.9
File Edit

»

View Project
n

Operate Tools  Window Help

£S)

Settings | MFEU | Phasors | Event Detection | Power Quality Analysis = Calibration of Picoscope

‘ Broadcast | Parameters | Debug Information

tothe timeb: : 180 g st1eo Mg LTcon. BN

Confidence interval
95%

Short-term avg. horizon ~ n
1000000

n Werte

Duration of
measurement [s]

Timebase Offset [ppm] £

40 0 £

20 ‘\"— 0 % 17,76 5

S 0T o £

{4 30 Time passed since P

* last reset [s] §

000 $

st -1525 £

£

| 55 Reset »
C sutics

Short-term quantities (ST):
STReal Samp- ST Slope
ling Rate [S/s] Spacing [S]
19,999695M  |19,99969500 |1.000M 00210
STSampling  STWidthof ST Breite Konf. STTimebase
rate offset [Hz] confid.int. [S] Intervall [ppm] Offset [ppmi
-305,000 0,0000350756 [1,75378 -15,25

Total count of ST Standard
tising slopes _ deviation [S]

Long-term quantities (LT:

LT Real Samp- LTSlope Total count of LT Standard

ling Rate [S/5] Spacing [S] rising slopes _deviation [S]
19,999635M  [19,99969505 | 47,14M 0,0204592308
LTSampling  LTWidthof LT Breite Konf. LT Timebase

rate offset [Hz] confid. int.[5]_Intervall [ppm] Offset [ppm]
304,948 00000049772 |0,248859 -1525

2
Slope Spacing in Samples.

Timebase Offset within
~ defined valid range?

Measurement controls

6. Start the measurement.

) Picoscopes detected

initialize
ope

Open an:

B ) Picoscope opened

Initialize channels ) Channels initialized

Start messwement | ) Measurement started

_ I

Close Picoscope @ Picoscope closed

Connected Picoscopes Sampling Rate

o 20 Msars
Data ra
95 acquisition analysis

cou Pa¥J Alocp N PQLocp
100-

Time [s]

Abb. C.10: Echtzeitanzeige der Ermittlung der Abtastratenabweichung anhand des Kalibriersignals

statistischen Auswertungen wihrend der Messung.
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C.5 Messauftbauten

In diesem Kapitel finden sich Bilder, die den Messaufbau mit Laborprototyp, Referenzmessgerat
am Messplatz wahrend der in Kapitel 6 gezeigten Messungen sowie der Validierung des Labor-
prototypen in Kapitel 5.3 zeigen.

Abb. C.11: Messaufbau mit Laborprototyp, bestehen aus Anschlussbox und Picoscope 4824 (unten links),
Messcomputer (unten rechts), Referenzmessgerit (Mitte, am Schaltschrank) sowie dem Mess-
platz.

FQ691/005

Labor Paetzold / Pico 004

Abb. C.12: Laborprototyp. Anschlussbox (rechts). Picoscope 4824 (ADU, links).
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CEE32

A\

Wallbox
I

=
§ @
=5
9
X

PEL 103

‘EQ

Wallbox
n

6

Abgang
POWER & ENERGY LOGGER aus

Abb. C.13: Ankopplung der Messwandler mit Referenzmessgerét. Links: Rogowski-Spulen des Laborpro-
totypen und Stromwandler des Referenzmessgerits. Darunter: Ankopplung der Spannungs-
messung liber geschiitzte 4 mm-Klemmen. Rechts: Referenzmessgerét.

—

\\\\“m“
RTTHTTAN

Abb. C.14: Validierung des Laborprototypen. Referenzsignalgenerator (links), Tongenerator (mitte), Pi-
coscope 4824 (ADU, rechts).
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2 3
A

—
=
LA .

"L =

—

Abb. C.15: Kompressionskiltemaschine (Mitte) mit umgebendem Priifstand. Der in Kapitel 6 beschrie-
bene Messplatz befindet sich unmittelbar links davon.!

!Bild: Tobias Guth, Hochschule Ruhr West
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Abb. C.16: Der in Kapitel 6 beschriebene Trockenofen.?

2Bild: Mike Duddek, Hochschule Ruhr West
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D Die Klasse der Sinusrampenfenster

In diesem Anhang wird die Klasse der Sinusrampenfenster vorgestellt. Sie erweitert das in Ka-
pitel 3.7 entwickelte Sinusrampenbasisfenster zu einer Fensterklasse. Die Inhalte dieses Anhangs
sind Gegenstand der Eigenveroffentlichung [J2].

D.1 Die Idee der Faltungsfenster

In Kapitel 2.6.4 wurden die Faltungsfenster als Moglichkeit erwéhnt, vorteilhafte Eigenschaften
eines Fensterkerns durch Faltung des Fensters im Zeitbereich mit sich selbst zu verstiarken. Dem
liegt die Idee zugrunde, dass die Faltung im Zeitbereich geméf dem Faltungssatz der Fourier-
Transformation zu einer Multiplikation der Fensterkerne im Frequenzbereich fiihrt. In [84] wurde
dies erstmals angewandt, in [82] wurde dieser Ansatz zur Entwicklung spezieller Flat-Top-Fenster
verwendet. Auf diesen Ideen basiert auch die nachfolgend beschriebene Erweiterung des Sinus-
rampenbasisfensters.

D.2 Faltung des Sinusrampenbasisfensters

Sei C € N eine Konstante, die beschreibe, dass das Basisfenster (C — 1)-mal mit sich selbst
gefaltet worden sei. Der Zustand C = 1 entspricht damit dem Basisfenster. Durch die Faltung
werden die Hauptkeulenbreite myg,, die Nebenkeulenunterdriickung Gtg mit dem dazugehorigen
Frequenzpunkt myg sowie die Nebenkeulenddmpfung dg mit dem Faktor C multipliziert. Die
Breite des Fensterkerns nimmt also zu, dafiir fallen die Nebenkeulen schneller ab und die erste
Nebenkeule ist entsprechend stiarker gedampft.

Durch die Faltung des Fensters im Zeitbereich wird das Fenster langer. Sei N die Ziellinge des
gefalteten Fensters. Dann ergibt sich die Lénge des zur Faltung verwendeten Basisfensters fiir
C > 1 wie folgt:

o [N o

Damit wird das Basisfenster der Lange N, aus der Basisfunktion w (x) geméf Gl. 3.138 berechnet
und als diskretes Signal abgetastet:

w [n] = w (g;) ¥ e 0N, —1]. (D.2)

Daraus kann das Zielfenster berechnet werden:

we [n] = (wp * wp * ... xwp)[n] V nel0;Nc—1]. (D.3)

(C—1) Faltungen

Die Lange des Zielfensters N¢ entspricht nicht zwangsldufig der Ziellange N, sondern wird sich
im Bereich
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S o4

bewegen. Um das Zielfenster auf die richtige Lénge N zuzuschneiden, werden {iberlappende Werte
entfernt, fehlende Werte an den Réndern werden durch Nullen substituiert. So berechnet sich
das Zielfenster, das nachfolgend als Sinusrampenfenster mit Angabe des Faltungszustandes C
angegeben wird:

N¢—N
w[n] = we [n—i— {CQH - rect (%) V nel0o;N-—1]. (D.5)
Es wird nur das Basisfenster aus der Abtastung der kontinuierlichen Funktion erzeugt. Die ge-
falteten Fenster werden als diskrete Folgen definiert, die sich aus der Faltung des Basisfensters
geméfs der Ziellange N ergeben.

D.3 Charakteristika der Sinusrampenfenster

Die Charakteristika der Sinusrampenfenster sind fiir C € [1;5] in Abb. D.1 dargestellt. Die
Verbreiterung des Fensterkerns mit jeder weiteren Faltung ist gut sichtbar, ebenso die hohere
Nebenkeulenddmpfung. Fiir C = 5 verschwindet die dritte Nebenkeule bereits im Quantisie-
rungsrauschen der 64-Bit-FlieRkommazahlen, mit denen die DTFT zur Erzeugung der Abbildung
berechnet wurde (vgl. Anhang B.5).

a) b)
1 A : 1 : : —
T Durchgezogen: a (r) -7
Gestrichelt: ¢ (r) // /¢

= 4

= 7

~0,5 /

S (7

= Yy

® o
O “ L L

1 04 05 06 07 08 09 1

ﬂberlappungsverhéltnis r

Lot : L- : - : ‘ :
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Frequenzachse m [Bins]

---------- Basisfenster (C=1) C=2 C=3 C=4 C=5

Abb. D.1: Gefaltete Sinusrampenfenster fiir C € [1;5]. a) Fenster w [n], b) Zeitbereichscharakteristika mit
Amplitudenflachheit a () und Uberlappungskoeffizient ¢ (7). c) Normalisierte Gain-Funktion
G (m). Die vertikalen gestrichelten Linien in b) stellen das empfohlene Uberlappungsverhéltnis
Trec dar.

In Tabelle D.1 werden die Fenstermetriken der Sinusrampenfenster bis C = 5 zusammengefasst.
Hier zeigen sich diejenigen Fenstermetriken, die sich mit der Anzahl der Faltungen linear erh6éhen.
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Tabelle D.1: Fenstermetriken der Sinusrampenfenster bis C5

Fenstermetrik Basisfenster Gefaltetes Fenster
My, [Bins] 2 2C
Amgsgp [Bins] 1,525 C=2:2175,C=3:2,675,C=4:31;C=5:
3,45
Ghs! [dB] —24,7741 —24,7741 - C
mysl [Bins] 2,525 2,525 - C
Gq [dB] —1,2636 C=2:-0,625; C = 3:-0,416; C = 4: -0,312;
C =5:-0,249
Fy |dB] 0,051 C =2:0,0248; C = 3: 0,0164; C = 4: 0,0122;
C =5:0,001
dg [dB/Dek| -80 —80-C
Mpyw |Bins] 1,5866 C=2:229,C=3:283;, C=4:327, C=5: 3,67
Trec 0,5

C=2:0,7,C=3:0,76;, C=4:0,79; C=5:0.81
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D.4 Vergleich mit anderen Fenstern

Das Sinusrampenbasisfenster wurde mit dem Ziel einer moglichst hohen Nebenkeulenddmpfung
dg bei einer moglichst geringen Hauptkeulenbreite my, entwickelt. Durch das mit jedem Fal-
tungsschritt linear zunehmende Verhéltnis dieser Grofsen bildet sich dieser Vorteil auch in den
gefalteten Sinusrampenfenstern heraus. Damit stellen die Sinusrampenfenster die am schnellsten
abfallenden Fenster im Vergleich zu ihrer Hauptkeulenbreite tiberhaupt dar. Im direkten Ver-
gleich mit den Fenstern aus der Literatur soll dies bestétigt werden, ferner sollen die anderen
Fenstermetriken ebenfalls mit denen bekannter Fenster verglichen werden.

D.4.1 Untersuchte Fenster

In Tabelle D.2 sind die untersuchten Fenster dargestellt, dazu ist die Quelle angegeben, aus
der die Fensterfunktion bzw. die Koeffizienten entnommen wurden. Diejenigen Fenster, zwischen
denen sich in der Tabelle keine vertikale Linie findet, sind in den Ergebnisdarstellungen durch
eine gestrichelte Linie verbunden.

D.4.2 Berechnungsparameter

Als Datentyp fiir diese Untersuchung wurde, analog zu den Untersuchungen bei der Validierung
des PQMS-Algorithmus in Kapitel 4, 64-Bit-FlieRkommazahlen verwendet. Die darstellbare Dy-
namik ergibt sich damit zu etwa -307 dB (vgl. Anhang B.5). Die Werte fiir die Nebenkeulenddmp-
fung wurden entweder aus der Anzahl der Null-Ableitungen am Fensterrand oder durch direkte
Analyse der Gain-Funktion ermittelt. Als Fensterliange fiir die DTFT wurde N = 4000 gesetzt.
Die damit erzielten Ergebnisse entsprechen denen in den jeweiligen Literaturangaben. Die DTFT
wurde im Intervall m € [0;250] mit einer Auflésung von Am = 0,0125 Bins berechnet.

D.4.3 Ergebnisse

Die nachfolgenden Abbildungen stellen die in Tabelle D.2 aufgelisteten Fenster anhand ihrer
Metriken dar. Jede Abbildung ist so ausgelegt, dass ein Fenster umso besser im Rahmen der dar-
gestellten Metriken ist, je weiter es sich in der unteren linken Ecke befindet. In Abb. D.2 ist die
Hauptkeulenbreite mg, gegen die Nebenkeulendampfung dg aufgetragen. Es wird ersichtlich, dass
die Sinusrampenfenster fiir eine gegebene Hauptkeulenbreite die héchste Nebenkeulenddmpfung
der analysierten Fenster aufweisen. In Abb. D.3 ist die Hauptkeulenbreite gegen die Nebenkeu-
lenunterdriickung Gt aufgetragen.

222



D.4 Vergleich mit anderen Fenstern

Tabelle D.2: Ubersicht iiber die im Vergleich verwendeten Fenster, verwendete Parameter sowie Quelle.

Fenster Symbol Parameter
Sinusrampenbasisfenster [ ] - (Basis)
Sinusrampenfenster C1 [ ]

Sinusrampenfenster C2 [} (C-1)-fache Faltung
Sinusrampenfenster C3 [ des Basisfensters
Sinusrampenfenster C4 [ ]

Fenster Symbol Parameter Quelle
Rechteck o - -
Bartlett ] - [75]
Hann
Hamming (o] ) (741
Welch (o] - [67]
Bartlett-Hann (o] - [85]
Nuttall3 o Gl. (26) aus Quelle
Nuttall4 o Gl. (30) aus Quelle
Nuttall3a o GL. (29) aus Quelle
Nuttall4a o Gl. (33) aus Quelle [78]
Nuttall3b o Gl. (36) aus Quelle
Nuttall4b =] Gl. (34) aus Quelle
Nuttall4c o Gl. (37) aus Quelle
from ¢ | o = 2 bis 7 in Schritten &
Kaiser(-Bessel) iiber 0,5, Symbol von Schwarz [77]
PR zu Griin zu Blau
SFT3F * Schnell abfallend,
SFT4F * mp, € {3,4,5}, Kap. 3.5
SFTSF * aus Quelle
SFT3M * Min. Nebenkeuleunterdr., (73]
SFT4M * me € {3,4,5}, Kap 3.6
SFTSM * aus Quelle
HFT95 * Gl. (166) aus Quelle
HFT90D » GL. (170) aus Quelle
HFT116D * Gl. (174) aus Quelle
HFT144D » Gl. (178) aus Quelle (721
HFT169D » Gl. (182) aus Quelle
HFT196D Gl. (186) aus Quelle
HFT223D Gl. (190) aus Quelle
HFT248D GL. (194) aus Quelle
Hamming-C2 A
Hamming-C3 a C.1 Falt Konstant
. -1 Faltungen, konstante
Hamming-C4 4 Linge gemgéB Kap. IL.LB
Hann-C2 aus Quelle
Hann-C3 a
Hann-C4 a
SFT3F-C2-OPT d
SFT3F-C3-OPT d [82]
SFT3F-C4-OPT Parameter fiir jede
SFT3M-C2-OPT P Fallngsstufe optimiert
SFT3M-C3-OPT 4 gemil Tabelle ITT aus
Quelle. Konstante Linge
SFI3M-C4-OPT | d gemi Kap. ILB der
SFT5F-C2-OPT d Quelle
SFT5F-C3-OPT d
SFT5F-C4-OPT d
PF-M4-D0=3 x Dy =3,Dny =0,07 =0
PF-M4-D0=1 x Do=1,Dny =2,61 =0
PF-M3-D0=1 x Dyo=1,Dny =1,01 =0
PF-M3-D0=2 x Do=2,Dny =0, =0
PF-M2-D0=1 Do=1,Dny =0,61 =0
EQ-M5 43 = [0,0,33966, 0,4815]
Dy =0,04 =
EQ-M4-54 x [0,0,26423,
0,41138,0,48991] (81]
Dy =1,00 =
EQ-M3-52 * [0,0,45425]
EQ-M3-43 x 03 = 10,0,33917,0,4899]
EQ-M2-52 x 02 = [0, 0,45396]
8;’:: x; IIZ N ; . Gl. (16) aus Quelle (791
3term MIR-RSD v | = 2, Tabelle 1 aus 83]

Quelle
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D Die Klasse der Sinusrampenfenster
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Abb. D.2: Vergleich der analysierten Fenster hinsichtlich Hauptkeulenbreite myg, tiber Nebenkeulendamp-
fung dg. a) Ubersicht. b) Vergrofert fiir mg, < 5.
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Abb. D.3: Vergleich der analysierten Fenster hinsichtlich Hauptkeulenbreite mg, iiber Nebenkeulenunter-
driickung Gi. a) Ubersicht. b) Vergrofert fiir my, < 5.
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D.4 Vergleich mit anderen Fenstern
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Abb. D.4: Vergleich der analysierten Fenster hinsichtlich Nebenkeulenddmpfung dg iiber Nebenkeulen-
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Abb. D.5: Vergleich der analysierten Fenster hinsichtlich Hauptkeulenbreite my, {iber mittlerer Flachheit

Fy. a) Ubersicht. b) VergréRert fiir den Bereich der Nicht-Flat-Top-Fenster.
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D Die Klasse der Sinusrampenfenster
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Abb. D.6: Vergleich der analysierten Fenster hinsichtlich normalisierter dquivalenter Rauschbandbreite
My tiber maximaler Flachheit Gg. a) Ubersicht. b) Vergrofert fiir den Bereich der Nicht-
Flat-Top-Fenster.
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E Filterkoeffizienten

In diesem Anhang finden sich die Kennlinien der PQMS-Filterkette, wie sie in den Simulationen
sowie der Implementierung im Laborprototypen verwendet wurden.

E.1 Filter der TP;-Stufe

Das ausgelegte Filter der TP-Stufe ist vom Typ Tschebyscheff I mit genauer Einhaltung des
Sperrbereichs. Mit den festgelegten Systemparametern ergibt sich hieraus ein Filter in SOS-
Struktur (engl. Second Order Structure) mit zwei Sektionen. Das Filter ist insgesamt vierter
Ordnung. Jede Sektion verfiigt iiber drei Zahlerkoeffizienten und zwei von 1 verschiedene Nen-
nerkoeffizienten. Die Eigenschaften des Filters werden in Abb. E.1 dargestellt. Teilabb. a zeigt
den Betragsfrequenzgang zusammen mit den in Kapitel 3.2.3 eingefiihrten Auslegungsparame-
tern; Teilabb. b zeigt den Phasengang. Die Gruppenlaufzeit ist in Teilabb. ¢ dargestellt wihrend
in Teilabb. d die Polstellen und Nullstellen des Filters in der z-Ebene gezeigt werden.
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= 1222t I
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E &
sl =
\; & 4L 4
E &
S -6t . , | ]
1 2 1 0 %77 % m %71’ T
Normierte Frequenz {2 Normierte Frequenz 2
c d
12 .) T 1 T T .)
|2 =1
9t 1 0,5+ X Polstellen
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) N
Z 6 1> 0 1) <4-fach
I g
RS
3t 1 05t
0 L n _1 L L I L L
0 iw %ﬂ' %ﬂ' T -1,2 -1 -0,5 0 0,5 1 1,2
Normierte Frequenz Re{z}

Abb. E.1: Eigenschaften des TP;-Filters. Bode-Diagramm mit a) Betragsfrequenzgang |ﬂTP1 (ejﬂ)|
und b) Phasengang arg { Hrp, (¢/)}. ¢) Gruppenlaufzeit 7, (€2). d) Polstellen-Nullstellen-
Darstellung.
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E Filterkoeffizienten

E.2 Filter der TPK-Stufe

Alle Filter sind von ungerader Ordnung N, die in den folgenden Tabellen fiir jedes Filter ange-
geben ist. Somit ergibt sich die Lange der Impulsantwort des Filters hrpk; [n] zu N + 1, wobei
die Filterkoeffizienten symmetrisch sind, d.h. es gilt:

N“]. (E.1)

hTPKi [N — n] = hTPKi [n] VY ne [0; T

Nachfolgend sind das Bode-Diagramm, die Polstellen-Nullstellen-Darstellung in der z-Ebene so-
wie die Impulsantwort fiir jedes der Filter abgebildet.

E.2.1 TPK-Filter 1

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.2: Eigenschaften des 1. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpki [n]. b) Nullstellen zg in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |H ppy; (¢/)| (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hypk, (/%) } (orange).
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E.2 Filter der TPK-Stufe

E.2.2 TPK-Filter 2

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.3: Eigenschaften des 2. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpks[n]. b) Nullstellen zp in der z-

Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |Hppyo, (¢/)] (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpk, (/%) } (orange).
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E Filterkoeffizienten

E.2.3 TPK-Filter 3
Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.4: Eigenschaften des 3. TPK-Filters. a) Impulsantwort Arpks[n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |Hppys (¢/})] (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpgs (/%) } (orange).
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E.2.4 TPK-Filter 4

E.2 Filter der TPK-Stufe

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-

Darstellung des Filters.
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Abb. E.5: Eigenschaften des 4. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkas [n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |H rpyy (ejQ)‘ (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpy, (/%) } (orange).
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E Filterkoeffizienten

E.2.5 TPK-Filter 5

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.6: Eigenschaften des 5. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpks[n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |H rpgs (ejQ)‘ (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase
arg { Hrpgs (/%) } (orange).
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E.2 Filter der TPK-Stufe

E.2.6 TPK-Filter 6

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.7: Eigenschaften des 6. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpke [n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |H rpgg (ejQ)‘ (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpge (/) } (orange).
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E Filterkoeffizienten

E.2.7 TPK-Filter 7

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.8: Eigenschaften des 7. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkrs[n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |H rpy; (ejQ)‘ (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpkr (e/Y)} (orange).
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E.2.8 TPK-Filter 8

E.2 Filter der TPK-Stufe

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-

Darstellung des Filters.
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Abb. E.9: Eigenschaften des 8. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpks[n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag |H rpgs (ejQ)‘ (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpgs (/%) } (orange).

235



E Filterkoeffizienten

E.2.9 TPK-Filter 9

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.10: Eigenschaften des 9. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkg [n]. b) Nullstellen zo in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag | Hpgg (em)‘ (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hpgg (€/Y) } (orange).
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E.2 Filter der TPK-Stufe

E.2.10 TPK-Filter 10

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.11: Eigenschaften des 10. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkio [n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag ‘ Hpiio (679)| (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hypy o (€7) } (orange).
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E Filterkoeffizienten

E.2.11 TPK-Filter 11

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-

Darstellung des Filters.
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Abb. E.12: Eigenschaften des 11. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkii [n]. b) Nullstellen zg in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag ‘ Hpiy (679)] (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpxy (¢7)} (orange).
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E.2 Filter der TPK-Stufe

E.2.12 TPK-Filter 12

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.13: Eigenschaften des 12. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkie [n]. b) Nullstellen zg in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag ‘ Hpiia (679)| (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hrpio (€7) } (orange).
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E Filterkoeffizienten

E.2.13 TPK-Filter 13

Die folgende Abbildung zeigt Impulsantwort, Bode-Diagramm sowie die Polstellen-Nullstellen-
Darstellung des Filters.
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Abb. E.14: Eigenschaften des 13. TPK-Filters. a) Impulsantwort hrpkis [n]. b) Nullstellen zp in der z-
Ebene (orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit ¢) Betrag ‘ Hpias (€79)| (blau)
und durch Unterabtastung hereingefaltetem Frequenzgang (gestrichelt blau) sowie d) Phase

arg { Hypy 3 (¢7) } (orange).
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E.3 TPgStufe

E.3 TPgStufe

Wie in Kapitel 3.3.3 beschrieben, basiert das Filter der TP¢-Stufe auf dem symmetrisch abge-
tasteten von-Hann-Fenster. In Abb. E.15 werden die Impulsantwort, das Bode-Diagramm sowie
die Polstellen-Nullstellen-Darstellung des Filters gezeigt.
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Abb. E.15: Eigenschaften des TP¢Filters. a) Impulsantwort hrps[n]. b) Nullstellen zp in der z-Ebene
(orange) mit Einheitskreis (blau). Bode-Diagramm mit c) Betrag |Hpps (€79)| (blau) sowie
d) Phase arg { Hyp; (¢7%)} (orange).
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