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Vorwort

Die Veranstaltung ,,Geregelte Drehstromantriebe widmet sich dem System des elektrischen
Antriebs. Der elektrische Antrieb besteht nicht nur aus der elektrischen Maschine, dem Motor,
sondern nach modernem Verstdndnis auBerdem aus Stromrichter, Sensoren, Regelung und
Leittechnik.

Nach einer Ubersicht und Begriffsbestimmungen beginnt der Zugang zu dieser Thematik
zunachst mit der Analyse einer elektrischen Maschine. Dies soll und kann in diesem Kontext
aber nicht in der Tiefe erfolgen, wie es in einer Lehrveranstaltung zu elektrischen Maschinen
der Fall wéare. Der Permanentmagnet-Synchronmotor wird als Einstieg gewahlt, weil dieser
wegen seiner hohen Drehmoment- und Leistungsdichte viele Anwendungsbereiche erobert
hat und mittlerweile groRe Bedeutung besitzt. Aulerdem lasst sich das wichtige Prinzip der
flussorientierten Regelung an diesem Motor besonders tbersichtlich entwickeln. Spater wird
dies auf den Asynchronmotor (bertragen und erweitert. Neben den Regelungsprinzipien
werden in Folge die Stromrichtertechnik, die Pulsweitenmodulation und die digitale
Implementierung der Regelung diskutiert.

Obwohl sich dieser Kurs auf die Beispiele des Permanentmagnet-Synchronmotors und des
Asynchronmotors beschrénkt, sollten die Teilnehmer dann in der Lage sein, die dargestellten
Prinzipien auch auf andere Antriebssysteme wie z. B. mit dem fremderregten Synchronmotor
zu Ubertragen, welcher aus Grunden des Stoffumfangs in dieser Veranstaltung nicht behandelt
wird.

Paderborn, im Marz 2009

Joachim Bocker
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1 Der elektrische Antrieb
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Fig. 1-1: Grundstruktur des elektrischen Antriebs
Der moderne elektrische Antrieb besteht aus den Grundkomponenten:

e Motor als elektromechanischer Energiewandler

e Umrichter (Leistungselektronik) zur Umformung der elektrischen Energie, der
Umrichter ist das Stellglied der Steuerung und Regelung

e Steuerung und Regelung (antriebsnahe Leittechnik)

e Messwandler und Sensoren

Systemgrenzen:

Die genannten Komponenten bilden den Kern des elektrischen Antriebssystems. Je nach
Aufgabenstellung und Systemabgrenzung kénnen zum Antriebssystem gerechnet werden:

o Komponenten der elektrischen Energieversorgung, z. B. elektrische Filter,
Transformatoren, ggf. wird auch das stationare und dynamische Verhalten der
Energieversorgung (dies kann sowohl eine Batterie sein wie auch ein dffentliches
Energieversorgungsnetz) einbezogen

e Komponenten des mechanischen Antriebsstrangs und der Last wie z. B. Getriebe,
Berucksichtigung der Tragheiten und Steifigkeiten, detailliertes Verhalten der
angetriebenen Last

e Komponenten der tibergeordneten Leittechnik zur Realisierung komplexer
antriebstechnischer Aufgaben
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AuRere Schnittstellen des Antriebs

- im Leistungsfluss:
o zur elektrischen Energieversorgung (Gleich-, Wechsel- oder Drehspannung)
e zur mechanischen Last
[ ]
- im Informationsfluss:
e Sollwerte und ggf. weitere Informationen von der tibergeordneten Leittechnik oder
vom Bediener
e Rickmeldungen uber innere Zustande oder Messwerte zur Gbergeordneten Leittechnik

Der Antrieb ist ein steuerbarer elektromechanischer Energiewandler. Die funktionelle
Integration von Leistungs- und Informationsfluss charakterisiert den elektrischen Antrieb als
mechatronisches System.

Leistungsfluss:

Bei vielen antriebstechnischen Aufgabenstellungen wird nur ein unidirektionaler
Leistungsfluss (von der Energieversorgung zur Last) benétigt, oft ist der Leistungsfluss aber
auch bidirektional, z.B. zur Rekuperation von Bremsleistung, oder die wesentliche Betriebsart
ist die Gewinnung elektrischer Energie aus mechanischer.

Die Struktur derartiger moderner elektrischer Energieerzeugung unterscheidet sich héufig
nicht von der antriebstechnischen Grundstruktur. Im Gegensatz dazu werden Generatoren zur
elektrischen Energieerzeugung z. B. in konventionellen Wasser- und Warmekraftwerken ohne
die Zwischenstufe der elektrischen Umformung direkt am Netz betrieben. Die notwendige
Steuerung und Regelung des Systems wird nicht elektrisch, sondern durch die Regulierung
der zugefuhrten mechanischen Leistung (Schaufelstellung der Turbine, Drosselung durch
Ventile usw.) bewerkstelligt.

Beispiele:
e unidirektional elektrisch — mechanisch: Pumpen, Liifter
e unidirektional mechanisch — elektrisch: Generatoren (Windkraft, Wasserkraft,
Dampfturbinen)
o Didirektional elektrisch <> mechanisch: Traktionsantriebe fir Bahnen, Antriebe in
WalzstralRen, Papiermaschinen

Antriebstechnische Grundaufgaben:
e Einstellung eines Drehmoments
e Einstellung einer Drehzahl
o Einstellung einer Position

Meistens werden solche Aufgaben durch kaskadierte Strukturen geldst: Die Einstellung einer
Position bedient sich einer unterlagerten Drehzahlregelung, diese wiederum einer
unterlagerten Drehmomentregelung.

Neben diesen drei Grundaufgaben gibt es zahlreiche komplexe antriebstechnische
Aufgabenstellungen, die sich nicht eindeutig einer der Grundaufgaben zuordnen lassen,
sondern Mischformen darstellen wie beim Aufzug: Positionsregelung beim Halten,
Geschwindigkeitsregelung wahrend der Fahrt.
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2 Aufbau und Modellierung von Permanentmagnet-
Synchronmotoren (PMSM)

2.1 Modellierung eines vereinfachten Motors mit orthogonalen Wicklungen

I

Sa

Fig. 2-1: Idealisierter Permanentmagnet-Motor mit zwei orthogonalen Wicklungen

& . Drehwinkel des Rotors gegenuiber dem Stator
9 : statorfeste Umfangskoordinate

Annahme: Die vom Permanentmagneten verursachte Normalkomponente der magnetischen

Flussdichte sei Uber dem Umfang sinusférmig verteilt, die Verschiebung dieser Sinuskurve
ergibt sich aufgrund der Rotorstellung ¢ :

b, (9) =b, cos(I-¢) (2.1)

} b,(9)
bl 4

Fig. 2-2: Verteilung der magnetischen Flussdichte tGber der Statorumfangskoordinate 9
sowie in Abhangigkeit des Drehwinkels &
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Bemerkung zur Wahl der Zahlrichtungen in der abgewickelten Darstellung: Die Handigkeit
(Rechts-/Linkssystem) des urspriinglichen obigen Schnittbildes soll auch in der abgewickelten
Darstellung nicht veréndert werden. Wird die $-Achse nach rechts, die Normalenachse n
nach oben orientiert, muss die z-Achse, die Motorldngsachse, in die Darstellungsebene der
Abwicklung nach unten positiv gezahlt werden. Daraus resultieren die Zahlrichtungen der
dargestellten Strome. Geometrisch entspricht dieses VVorgehen einem Blick von hinten auf die
Schnittskizze. Daher erscheinen die Zahlrichtungen der Strdme gespiegelt.

Der Fluss durch die Leiterschleife « ist nun:

zl2
Bpe =11 [b,(9) d3 (2.2)
-2

Die beteiligten Parameter sind:

r  effektiver Radius
I magnetisch wirksame L&nge des Motors

Es ergibt sich

7l2
Boo =1ID, Icos(&l —£) d9 = 2rlb, sin (% = gj = 2rlb, cose = ¢, cose (2.3)
-zl2

mit
¢, = 2rlb, (2.4)

Ahnliches ergibt sich fiir die Leiterschleife g
By = rIBpIcos(S—e) dg=2rlb, sin & = ¢, sin (2.5)
0

Berucksichtigt man die Windungszahl N der Statorwicklungen, ergeben sich die mehrfach
verketteten Flisse

Yoo =Ny, =y, C0Se (2.6)
Wop =N@os =y,sine (2.7)

mit
v, =Ng, = 2Nrlb, (2.8)
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Nach dem Faradayschen Induktionsgesetz werden folgende Spannungen induziert:
€ =Vsq (2-9)
€ =Wy (2.10)
wobei die Flusse w,,,w.;, die die Leiterscheifen durchsetzen, sich aus dem Fluss des

Permanentmagneten und dem durch die Leiterstrome 0ber die Selbstinduktivitat hervor-
gerufenen Fluss zusammensetzen:

Wsa = Lslsq +Wpa = Lslsq +p COSE (2.11)
!//Sﬂ:LSiS,B_'—Wpﬂ:LSiSﬂ +l//p5in€ (212)
isﬁ
usﬂ
2 L51 Rs iSa
AN
u

Weiterhin ist noch der Innenwiderstand der Wicklungen zu beriicksichtigen. Dies fuhrt auf
die Spannungsgleichungen

Usy = RSiSa +l/./5a (2.13)
uSﬂ = RSiSﬁ +l/./sﬂ (214)
Usg = Relisy + Lsisg + Uiy = Rgigy + L, —wposine (2.15)
Usﬂ = RSiSﬂ + LSi'S,B +U|ﬂ = RSiSﬂ + LSi.S,B +l//pa)COSS (216)

w=é (2.17)
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10

Sa

Us <> \ —y,08in &

Usp <> L W ,0C08&

Fig. 2-3: Ersatzschaltbild des Permanentmagnet-Synchronmotors

Bestimmung des Drehmoments aus der Leistungsbilanz, Multiplikation der
Spannungsgleichungen mit den Strémen:

Uy, is, = RaiZ, + Lyl i — i, posin g

Sa'sa S'Sa S'Sa 'S
- .2 & - -
Usslss = Relgp + Lilggls s + 15y ,c0COS &
Addition und Identifikation der Terme

P

o =R+ Emag + Pre
mit

P, =ug,l, +usﬁisﬁ
R, =R, + R,

P

me

=wl =— isat//pwsin &+ isﬂl//pa)COSE

(2.18)

(2.19)

(2.20)

(2.21)
(2.22)

(2.23)

Im Ersatzschaltbild l&sst sich die mechanische Leistung als die an den Ersatzspannungs-

quellen umgesetzte Leistung interpretieren.

Drehmoment:
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T =—lg,y,sine+i,y cose (2.24)

Einfihrung der Vektorschreibweise:
| |Yoa | _|WpC0SE| [cose
*ig | Vo = Vo | |wpsine V% sin &

T =V sy~ Wosleo =W 00 ] =W, xi, (2.25)

Damit Drehmoment:

Die Klammer [, ] oder das Kreuz x bezeichnet das sogenannte duRRere Produkt zweier ebener
Vektoren. Das auBere Produkt ist geometrisch als Flacheninhalt des durch die Vektoren
aufgespannten Parallelogramms interpretierbar.

ﬂﬂ

isp

Yop Yo
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A
P T =const.

Bei gegebenem Vektor des Permanentmagnet-Flusses erzeugen alle auf der Scherungsgeraden
des Parallelogramms liegenden Stromvektoren das gleiche Drehmoment. Unter diesen erzeugt
der Stromvektor, der im rechten Winkel zum Fluss steht, das Drehmoment mit kleinstem

Strombetrag, folglich mit kleinsten ohmschen Verlusten.

2.2 Das mitdrehende rotorfeste Koordinatensystem

sq i

Fig. 2-4: Einfuhrung eines rotorfesten, in Richtung des Permanentflusses
ausgerichteten Koordinatensystems
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In den mitdrehenden d/g-Koordinaten kann das Drehnmoment besonders einfach ausgedruckt
werden:

T =l//pisq (2-26)
Die Komponente iy beeinflusst das Drehmoment nicht. Wird das Drehmoment T
vorgegeben, muss hierfir also der Strom

g =— (2.27)

eingestellt werden. Soll das Drehmoment mit einem Stromvektor kleinsten Betrags eingestellt
werden, ist

iy =0 (2.28)
zu wahlen.

Die Benennung der Koordinaten des mitdrehenden Systems riihrt von englisch direct axis und
quadrature axis, also die zu der d-Achse rechtwinklige Achse, her.

Transformation eines allgemeinen Vektors x zwischen dem statorfesten «/f -
Koordinatensystem und dem mitdrehenden rotorfesten d/q-System:

Xa Xd
LJ:Q(E)LJ

cose —sin g}

Mit der Drehtransformationsmatrix

sing Ccos¢

Q(e) {

Im Bereich elektrischer Maschinen wird diese ebene Drehung als Park-Transformation bezeichnet.
Fir die Umkehrtransformation gilt

Xd _ Xa -1 Xa
o |7EA| =@

Spéter wird noch die Zeitableitung der Drehmatrix benétigt. Es gilt

—sing —cose

3(e) =%Q(8) =a{ }wJ Qe)=wQ(e) J

cose -Sing

mit
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0 -
J -_—
Transformation der Spannungsgleichungen
u i
Qo] " | =R, Q)| |+Q-e) | Vo
Usp lsp dt| v
Usg igg | ¥sd
T |=R| Q- s)— Q@)
Ugg g |
gy | y y
=R | [+Q(- 6)Q(«9)—{ 5“} Q-£)Qe ){ S"}
| 'sq_ Ysa
M L
R LV |V (2.29)
_Isq i dt _l//sq i qu
i - -
=R, |~ +i Vo +a){ qu}
_Isq_ dt _l//sq_ ¥sd
iy | i —i 0
R +a)|_{ _ S“}w
1sq dt| is, lsg Yp
In Komponenten-Schreibweise:
Usg = Ry Isq +¥sq — WY
(2.30)
Usg = Ry Isq +¥sq + @V gq
(2.31)
Transformation der Flussgleichungen
Ysa I cose
Q(_g){ j }: LsQ(_g) {S }+V/pQ(_8)|: . }
Vsp ISﬁ Sin &
YV isd 1
=L |. |+yw 2.32
L’J S LJ {0} (232
also in Komponenten
Wsd = Lsisg R
(2.33)

Vsq = I-sisq

(2.34)



2 Aufbau und Modellierung von Permanentmagnet-Synchronmotoren (PMSM) 15
Ersetzt man in obigen Spannungsgleichungen die Fluss- durch die Stromableitungen, erhalt
man
Usg = Rs Igg + Lslsg _a)l-sisq
(2.35)
Usq = R Isq + Lsisq + alsisg + @y
(2.36)

Isd

D

QI

oYy = ol Toy,

Fig. 2-5: Ersatzschaltbild des Permanentmagnet-Synchronmotors in d/g-Koordinaten
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2.3 Der dreistradngige Motor

Fig. 2-6: Dreistrangiger Motor mit jeweils um 120° versetzten Wicklungen

Iy

Fig. 2-7: Schaltbild des dreistrangigen Motors

Fur die von einer sinusformigen Flussdichteverteilung des Permanentmagnet-Motors
herrihrenden Flussanteile in den Wicklungen a, b, ¢ ergeben sich ganz dhnlich wie beim
zweistrangigen, orthogonalen Motor

Wpa =W, COSE (2.37)
2
Yo =V, cos(g —?ﬂj (2.38)
2
Vo=V, cos(g + ?j (2.39)

Fur die Spannungen gilt
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u, =R"i, +y (2.40)
a a a

u, = RYi, + v (2.41)
b b T¥h

u. =R%i. +y (2.42)
C C c

Beim Motor mit orthogonalen Wicklungen kann es aus Symmetriegriinden keine Kopplung
der beiden Wicklungen geben. Die Hauptinduktivitat zwischen diesen Wicklungen ist dann
Null. Beim dreistrangigen Motor mit jeweils um 120° versetzten Wicklungen hat jede der

Wicklungen eine Selbstinduktivitat L", aber jeweils zwei der Wicklungen sind untereinander
zusétzlich durch einen Fluss verkettet, was durch die Hauptinduktivitat Ly ausgedriickt wird.

Aufgrund der Symmetrie des Motors missen alle diese paarweisen Verkopplungen von
gleicher GroRe sein. Wegen der eingeflihrten Zahlpfeilrichtungen hat diese Kopplung
negatives Vorzeichen. Dies wird durch das negative Vorzeichen vor der als positiv
angenommenen Hauptinduktivitat ausgedriickt.

Va = LWia - I—vhv (Ib + Ic) T¥pa (243)
vy = LYy — Ly +1a) +y o (2.44)
Ve = Lwic - L\;\V(ia +1ip) ¥ (2.49)

Fur den Fall, dass die Motor so konstruiert ist, dass der Fluss y, jeweils halftig Uber Wege

durch die Spulen b und c zuriick geflhrt wird, ergibt sich zwischen Selbst- und
Hauptinduktivitit der Zusammenhang

LY = % LY (2.46)

Im allgemeinen wird sich Fluss aber nicht vollstandig Gber die benachbarten Spulen b und c
schlielen, sondern wird auch Ruckwege finden, die nicht mit diesen Spulen verkettet sind, so
dass die Hauptinduktivitat kleiner ausféllt. In diesem Fall ergibt sich immerhin die obere
Abschétzung

1
L < oL (2.47)
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Fig. 2-8: Selbst- und Hauptinduktivitéten der drei Strange

2.4 Transformationen von dreistrangigen in orthogonale Komponenten

Die drei Komponenten xg, X,, X, die als Vektor zusammengefasst werden, werden durch die
Transformation

2
Xo 3 _% N % Xa Xa
Xg|=| 0 % —% Xy |=T | %, (2.48)
Xo J2o 2 N2 X, X,
3 3 3

in die beiden orthogonalen Komponenten X, Xz und die Nullkomponente x, tberfiihrt. Fir
die Nullkomponente ist auch die alternative Definition

Xo =3 (Xa +Xp +Xc) (2.49)

gebréuchlich. In diesem Fall ware die Nullkomponente der arithmetische Mittelwert der
Strangkomponenten. Die hier gewéhlte Definition fur x,, die sich vom Mittelwert lediglich

um den Faktor /2 unterscheidet, besitzt jedoch Vorteile bei der Darstellung von
Leistungstermen (s. u.).

Die Umkehrung der Transformation ergibt

X, |=|-1 B 1 % =T x, (2.50)
7
Xe] |- -8 Lilx Xq

Skalarprodukte, wie sie bei Leistungstermen auftreten, werden folgendermafen abgebildet:
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T T
Xa | | Ya Xa Ya
Xo | | Yo |=]|Xp TT Yp
Xe Ye Xo Yo (2'51)

3
XaYa T Xp¥p T Xc Y =§(Xaya +XpYp +XoYo)

T°T bezeichne die transponierte inverse Matrix. Es gilt im Ubrigen

(2.52)

T =§TT, TT=TT" =§|3

Anmerkung: Statt der hier definierten Transformation kénnte man auch

- [3
T= \ET (2.53)

verwenden. Diese Matrix ist im Gegensatz zu T orthogonal, besitzt also die Eigenschaft

o o (2.54)
TI=T" bzw. T'T=TT =1,

Diese modifizierte Transformation T nennt man auch leistungsinvariant, da bei der
Transformation der inneren Produkte der Skalierungsfaktor 3/2 nicht mehr auftritt. Nachteil
dieser Transformation ist aber, dass sich die Projektionen der Zeiger auf die entsprechenden
Achsen nicht mehr direkt als Strangkomponenten interpretieren lassen (s. u.). Daher hat sich
die hier vorgestellte Transformation T allgemein durchgesetzt.

Falls vorausgesetzt werden kann, dass keine Nullkomponente auftritt, vereinfachen sich die
Gleichungen zu

X, T Xa
= X
Xﬂ 23 b
XC
2 1 1
5 -3 —3| 2/1 -1 -1
Ty = ’ 13 i}__[ 2 2} (2.55)
{0 5 oh 3o e -2

und
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X, y
Xp | =T {Xa} (2.56)
X B
C
1 0
1 A8 37
Ty=|-7 < :ET% (2.57)
1 V3
2

Fur die reduzierten Transformationsmatrizen gilt

10
Tulp=1,= 0 1 (2.58)

aber

11

11 (2.59)
11

Nutzlich sind auch die Beziehungen zwischen den Differenzen der Strangkomponenten (so
genannte verkettete GroRen oder AuBenleitergrofien)

Xab = Xa = Xp (2.60)
Xoc = Xp — X¢
und den orthogonalen Komponenten:
(2.61)
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Fig. 2-9: Geometrische Interpretation der Transformation fur nullkomponentenfreie GroRen

ca
ab

Fig. 2-10: Geometrische Interpretation fur die verketteten Komponenten
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2.5 Abbildung des dreistrangigen auf das orthogonale zweistrangige Modell

Gleichungen des dreistrangigen Motors in vektorieller Form, Induktionsgesetz:

ua Ia d l//a
|"IC iC l//C
Flussgleichungen:
Va Iy V pa
vy |=L" [y | + Wi
7 [ 7
c :-c: pc (2.63)
iy cose
=L" |, [+w,| cos(s —27/3)
i | cos(e + 27 13)
mit der Induktivitatsmatrix
I T 100 111
= - - =)o 10— w111 (2.64)
S O 001 111
Annahme: Sternschaltung der Motorwicklungen:
Iy +i, +i, =0 (2.65)

D.h. die Stromkomponenten sind frei von einer Nullkomponente

ip =0
Schnell Gbersieht man, dass dann auch gilt
o =0

gilt. Man beachte, dass unter Beriicksichtigung entweder von Séttigung oder von
konstruktiven Asymmetrien im Motor die Nullkomponente des Flusses und dann auch der
Spannung nicht mehr verschwindet und berlcksichtigt werden musste. Im Folgenden wird
jedoch von nullkomponentenfreien Grof3en ausgegangen, so dass die Darstellung jeweils mit
zweidimensionalen Vektoren moglich ist.

Ubung: Unter welchen Voraussetzungen verschwinden auch bei Dreieckschaltung die
Nullkomponenten?
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Anwendung der Transformation T,, auf die Spannungsgleichungen:

Ua I Va .
u i
Tos| Uy |=R"Ty iy +T23i vy | = | Y |=R"[ 9V (2.66)
. dt usﬂ Isﬂ dt l//sﬂ
uC IC l//C

Das bedeutet, der Widerstand des orthogonalen Modells ist gleich dem Wicklungswiderstand
des dreistrangigen Modells:

R, =R"
Flussgleichungen:
Wa Iy cose
W, I cos(e + 27 13)
(v, i, cos ,
Vs — T, LWT32 sa | wol & (2.67)
_l//sﬁ _Isﬂ Sin &
(v, (v, cos
Vs =TTy, v +Wp|: . g}
| Vsp | Vsp sin &

Auswertung der Transformation der Induktivitatsmatrix:

2 1 1 1|1 0
Tool"Tay = (L + LT3y — L) {S S } |-+ B
B 1.1 _ (2.68)
2 2
(e,
Hieraus wird die Ersatzinduktivitit des orthogonalen Modells zu
Ly =LY+ LY (2.69)

bestimmt.

Beim dreistrdngigen Modell wurde bislang nicht das Drehmoment identifiziert. Mit dem
Formalismus der Transformationsmatrizen gelingt dies nun sehr schnell wieder (ber
Betrachtung von Leistungen. Nach Abschnitt 2.4 muss der Faktor 3/2 berucksichtigt werden,
wenn eine Leistung eines dreistrangigen Systems durch Produkte der orthogonalen
Komponenten ausgedrickt wird. Fur das Drehmoment des dreistrdngigen Motors folgt also
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3 . . 3 .
T =E(‘//palsﬁ _‘//pﬁlsa)zzl//plsq (2.70)

Merkregel: Die Leistung bzw. das Drehmoment des zweistrangigen Modells muss auf drei
Strange umgerechnet werden, also 3/2.

2.6 Messtechnische Bestimmung des Standerwiderstands und der
Standerinduktivitat

Die Parameter R, und Ly konnen durch Vermessung einer einzelnen Wicklung zwischen

einem Anschluss und dem Sternpunkt bestimmt werden, wie im vorangegangenen Absatz
dargestellt. Oft ist der Sternpunkt jedoch nicht zugénglich, so dass nur zwischen zwei
AuRenleiter-Anschliissen Messungen durchgefuhrt werden kénnen. Unter der Annahme, dass
der dritte Anschluss offen bleibt, ergibt sich fir den Widerstand zwischen den Anschliissen a
und b des

R, = 2R"Y = 2R,
und wegen i, =—i, fur die Induktivitat

Ly =21 + 210 = 2L,

2.7 Mehrpolige Motoren

Wiederholt sich die Anordnung von wechselseitig magnetisierten Magneten mehrfach Gber
den Rotorumfang, handelt es sich um mehrpolige Motoren. Dementsprechend werden auch
die Statorwicklungen ausgefihrt. Statt der Polzahl wird die Polpaarzahl p als
charakterisierende GrolRe verwendet, da es keine Monopole des magnetischen Feldes gibt.

Entlang des Umfangs hat dann das magnetische Feld wie auch die Wicklungsanordnung eine
Periodizitat in dem Winkel 27/ p . Wir definieren nun die Winkelvariable

E=PEme (2.71)

so dass bei Verwendung dieser Winkelvariable weiterhin mit GroRen gearbeitet werden kann,
die in 27z periodisch sind. Wir nennen ¢ den auf das elektrische System bezogenen
Drehwinkel.
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Fig. 2-11: Ein Motor mit Polpaarzahl p =2

A bp(9)
bp“ ¢a
i i,
o— —@® ‘ ——©— -
- iy vml2 gmeia l2 ps K

Fig. 2-12: Flussverteilung eines Motors mit zwei Polpaaren und Fluss durch eine
Leiterschleife

Die Beziehungen zwischen den geometrischen, FeldgroRen und elektromagnetischen
ErsatzgrélRen veréndern sich etwas: Der Fluss durch eine Leiterschleife eines Stranges ist nun

¢ =, C0S P(&ne— %) = $, COS(e — py) (2.72)

wobei 9, die geometrische Winkellage der betrachteten Leiterschleife angibt. Fir die beiden
im Bild betrachtete zum Strang a zugehorigen Leiterschleifen ist beispielsweise 9, =0 bzw.
9, = z. Der Scheitelwert des Flusses durch eine dieser Leiterschleifen ergibt sich zu

.
by =25Ibp (2.73)
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da sich eine Leiterschleife beim mehrpoligen Motor statt Gber 7z nur tber den mechanischen
Winkel 7/ p spannt. Summiert man Uber alle Leiterschleifen einer Wicklung, so ist mit der
Gesamtzahl der Windungen zu multiplizieren, da alle Schleifen einer Wicklung, unabhéangig
davon, Uber welchem der magnetischen Pole sie positioniert sind, stets den gleichen
Flussbeitrag liefern. Die gesamte Flussverkettung der Wicklungen ist demnach

Woa =W, COSE (2.74)

2
Yo =V, cos(g —?ﬂj (2.75)

2
Vo =V, cos(g + ?ﬂj (2.76)

mit
2Nrlb

v, = Ng, = ; P (2.77)

Hierbei ist N ist die gesamte Zahl der Windungen pro Strang. Auf ein Polpaar fallen also
N/p Windungen. Verwendet man den oben eingefiihrten, auf das elektrische System

bezogenen Drehwinkel ¢, bekommen die Beziehungen das gleiche Aussehen wie beim Motor
mit Polpaarzahl p=1.

Die weitere Vorgehensweise beziiglich des Ubergangs von drei Strangen auf zwei
orthogonale Koordinaten und Transformation in das mitdrehende d/g-System &ndert sich nicht
mit Ausnahme des Drehmoments. Dieses erhdlt man wieder aus der Leistungsbilanz, wobeli

nun zwischen mechanischer Kreisfrequenz ., und elektrischer Kreisfrequenz o zu
unterscheiden ist:

o 3 .
Pre = Qe T :ET :Ew‘//plsq (2.78)

Also

3 .
T :Ep‘//plsq (279)
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2.8 Wicklungsaufbau

Bislang wurde idealisiert davon ausgegangen, dass die Leiter einer Wicklung an der
geometrisch idealen Position im Stator positioniert ist. Tatsachlich sind die Leiter einer
Wicklung dblicherweise (ber den Statorumfang verteilt. Die Leiter werden in Nuten
eingebettet. Wird Runddraht in die Nuten gewickelt, spricht man von Traufelwicklung. Bei
Maschinen grofRer Leistung bzw. hoher Ausnhutzung wird Draht rechteckférmigen
Querschnitts bzw. Kupferstabe als Leiter verwendet, die von ihrer Form genau an die Nuten
angepasst werden, sogenannte Formspulen. Bei der Traufelwicklung sind Fllfaktoren von
0,3-0,5 erreichbar, bei Formspulenwicklungen 0,8-0,9.

Statorjoch

Fe Cu

Nut

NN

Nutkeil
(nicht ferromagnetisch)

Traufelwicklung Formspulenwicklung

Fig. 2-13: Aufbau des Sténders (lineare Darstellung)

Q a c b a c
K| (K] ¥ [®f [® [® © (@ © ¥ ¥ [®
- Tp >
-7 —7l2 0 7l2 V4

Schema einer verteilten Wicklung mit Q =18, p=1, q=3

(Ublicherweise sind die Z&hne nach unten schuhférmig verbreitert,
dies ist in dieser Prinzipskizze nicht ausgefiihrt)

Begriffe:

Q Nutenzahl

m Strangzahl (wir beschrédnken uns auf Maschinen mit drei Stréngen,
also m=3)
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p Polpaarzahl

T, = 27 Polteilung
2p

q= % Lochzahl (Zahl der Nuten je Pol und Strang)

Ist q ganzzahlig, spricht man von Ganzlochwicklung, andernfalls von Bruchlochwicklung.

Fig. 2-14: Ausfiihrung der verteilten Wicklung a durch konzentrische Wicklung mit
unterschiedlichen Spulenbreiten

Fig. 2-15: Ausfuhrung der verteilten Wicklung a durch Wicklungen gleicher
Spulenbreite w=17,

Flussverkettung von verteilten Wicklungen: Die Wicklungen kénnen bei gleicher Verteilung
auf die Nuten unterschiedlich ausgefuhrt werden, die Unterschiede betreffen aber nur die
Wickelkdpfe, weshalb von Leiterschleifen gleicher Breite w ausgegangen werden kann. Der
Fluss einer einzelnen Leiterschleife ist (vgl. oben):

¢ =, cos(c — p6,) (2.80)
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Nun sind die Leiter nicht mehr an einer Position konzentriert, sondern Uber die Zonenbreite
¢ verteilt, wobei bei einer gleichmaRigen Aufteilung auf m Strange (auf den elektrischen
Winkel bezogen) gilt

_2r
2m

4 (2.81)

Der Verkettungsfluss ergibt sich nun nicht mehr einfach aus dem Fluss einer Windung durch
Multiplikation mit der Windungszahl, sondern uber die Summation der Fllsse der einzelnen
Windungen, die unterschiedliche Winkelausrichtungen besitzen. Vereinfachend kann von der
konkreten Nutzahl abstrahiert werden und die Summation durch eine Mittelwertbildung tber
die Zonenbreite genédhert werden. Beispielsweise fur Wicklung a folgt:

1 ¢l2p
Ypa = N¢p— ICOS p(gme _‘90)1'90
SIP _Liap
2
=Ng, — jcos(g—go)dgo mit &, =p6Oy, &€= P&me
~¢i2

= N¢p %[—Sin (8—6‘0 )]50/:2_4/2 (2.82)

= N¢p%[—sin(g—§/2)+sin(g+§/2)]

=N¢g 2 sin —gcos‘s*
p
g 2

Der Term

S =ésin % (2.83)

heiRt Wicklungsfaktor. Er gibt an, welcher Anteil des Flusses einer idealisierten Wicklung mit
maximaler Spanne durch die tatséchliche Wicklungsanordnung erreicht wird. Fir den Fall der
gleichméRig verteilten dreistrdngigen Wicklung ergibt sich der Wert

Hierbei wurde angenommen, dass die Zahl der Nuten so grol} ist, dass vereinfacht von einer
kontinuierlichen Stromverteilung ausgegangen werden kann. Die Berechnung von
Wicklungsfaktoren mit diskreten Nuten wird weiter unten erldutert.
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gesehnter

ungesehnter Riickleiter
Ruckleiter

Fig. 2-16: Zum Begriff der Sehnung, hier dargestellt fir p=1

Unter Sehnung versteht man den Fall, dass die Spulenbreite kleiner als die Polteilung ist. Wir
definieren den Sehnungsfaktor

s=— (2.84)

Zur Berechnung des Wicklungsfaktors bedienen wir uns zweckmaRigerweise wegen der
kompakteren Schreibweise der komplexen Rechnung. Die tatsachliche Flussverteilung sei
dann der Realteil des komplexen Werts. Hin- und Ruckleiter seien an den geometrischen
Winkeln

T W

=4 ——
A2 p 21, (2.85)

positioniert, wobei auch die Polpaarzahl p berucksichtigt wird. Die resultierende
Flussverkettung mit einer Leiterschleife ist

9, 4, . R . 4, .
#p =1lby, [ cos(p(e—9))dg=rlb, [ Re ePe=?)g 9= rib, Re elPe fe Pidg
31 31 ‘91
|"|6 . —jngz _ _jp‘gl rIB .
— P Reelre & © — P Reels . ogin| 2V
p - p 2 Tp

die ideale Flussverkettung bei voller, ungesehnter Spulenweite wére dagegen
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VA T
. 2P 5 2P rib :
¢po = rlb, Re J'eJP(t‘}—g)dg:nbp Re elP¢ Ie"p‘gdS:TpReerg-Z,
T VA
2p 2p

Als Wicklungsfaktor ergibt sich also

¢p elP% _elpd .| T W . (72' j
= = =sin =sin| —— |=sin| —S 2.86
ST Pl =sin| 5 =5 5 (2.86)
4b(9)
bp-— ¢p ¢p0
4 %
® —& >
& 4
— W >
- T >

Fig. 2-17: Flussverkettung einer gesehnten Wicklung

Fasst man die beiden Effekte der Zonenwicklung und der Sehnung zusammen, ergibt sich der
Gesamt-Wicklungsfaktor*

B _sind/2 .| wWx
=88 = 12 sm(rp 2] (2.87)

Die Sehnung kommt u.a. in Mehrlagenwicklungen zum Einsatz, blich sind jedoch nur
Zweilagenwicklungen. Das bedeutet, dass in einer Nut Leiter von zwei verschiedenen
Wicklungsstrangen liegen konnen. Der Nutzen eines solchen aufwéndigen Wicklungsschemas
liegt darin, die Wicklungsverteilung eine Sinusform besser anzundhern. Dadurch kénnen sich
ggf. vorhandene Oberwellen der Feldverteilung weniger stark auspréagen (weiter unten werden
die Oberwellen-Wicklungsfaktoren eingefuhrt; man vergleiche deren Werte in der Tabelle am
Schluss des Abschnitts fir die Zonenwicklungen ohne und mit Sehnung).

! Ein weiterer Einfluss auf den Wicklungsfaktor ergibt sich aus der Schragung, worauf hier nicht eingegangen
wird
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Fig. 2-18: Beispiel einer Zweilagenwicklung mit Sehnung s =8/9

Die Z&hne werden (anders als in den vereinfachten Darstellung der bisherigen Bilder) in der
Regel zum Rotor hin schuhférmig verbreitert, wodurch eine moglichst gleichméRige
Feldverteilung entlang des Umfangs erreicht wird. Zwischen zwei benachbarten Polschuhen
wird aber stets ein Nutspalt belassen, um entlang der Statorinnenoberfléache in tangentialer
Richtung einen moglichst grofen magnetischen Widerstand zu erhalten, der das magnetische
Feld hindert, sich unter Vermeidung der erwiinschten Flussverkettung zwischen Rotor und
Statorwicklung bereits entlang der Statorinnenseite zu schlielRen.

Eine Wicklungsanordnung, die vielfach bei Maschinen mit groRer Polzahl zum Einsatz
kommt, sind sogenannte konzentrische Wicklungen, die jeweils nur um einen Zahn gewickelt
werden (Zahnwicklungen?), d. h. Hin- und Riickleiter einer Wicklung liegen in direkt
benachbarten Nuten.

—60° 0° 60° 180° q 420° 0e| =po
—We—
C a b C a b C a b C
el Ivel—gel—» —eel—»
ORI LI RO OO
§
T—P

Fig. 2-19: Wicklungsschema mit konzentrischen Wicklungen,
Q/2p=3/2,q9=1/2,s=2/3, £=0,866

Bei dieser Art der Wicklung werden je Polpaar nur 3 Nuten vorgesehen. Vom Prinzip handelt
es sich um eine zweilagige Wicklung, da in jeder Nut Leiter zweier verschiedener Strange
liegen, wenn auch diese hier nicht iber-, sondern nebeneinander angeordnet sind. Die Zahl
der Nuten je Strang und Pol, die Lochzahl g, ist demnach

2 Falschlicherweise wird hierbei gelegentlich von Polwicklungen gesprochen. Zwar liegt bei diesen Wicklungs-
schemata mit kleinen Lochzahlen die Zahl der Z&hne in der gleichen GréRenordnung wie die Zahl der Pole,
dennoch wird ein Pol nicht durch einen einzelnen Zahn reprasentiert.
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_Q 1
q= 2pm 2 (2.88)
Es handelt sich also um eine Bruchlochwicklung. Die Sehnung der Wicklung ist
2
S=— 2.89
3 (2.89)

Die Wicklung ist nicht tber eine Zone verteilt, die Leiter werden in jeweils nur einer Nut
konzentriert. Der Gesamtwicklungsfaktor ergibt sich zu

z 3

§:sins7ﬂ=sin§:7=0,866

Die Sehnung verursacht also eine nicht zu vernachlassigende Reduktion der theoretisch
moglichen Flussverkettung. Die Vorteile wiegen diesen Nachteil auf: Die Wicklungen kdnnen
auf Wickelmaschinen gewickelt werden und vorgefertigt Gber die Zahne geschoben werden.
Ein entscheidender weiterer wichtiger Vorteil der konzentrischen Zahnwicklungen ist, dass
der Wickelkopf® auf ein Minimum reduziert wird.

Fig. 2-20: Schnittskizze eines PMSM mit in den Rotor eingebetteten Magneten
und konzentrischen Wicklungen (im Bild nicht dargestellt)
p=8Q=24,q=1/2,5s=2/3,&£=0,866

® Die Verbindung zwischen den Hin- und Riickleitern in den Nuten heiRt Wickelkopf. Obwohl diese elektrische
Verbidung zwingend ist, tragt sie nicht zur Bildung des Drehmoments bei. Der Wickelkopf vergroRert allerdings
den Innenwiderstand der Wicklung und beansprucht erheblichen Bauraum innerhalb des Motors.
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Bei den bislang betrachteten Wicklungsschemata wiederholt sich die Wicklungsanordnung
Uber ein magnetisches Polpaar periodisch. Dies ist jedoch nicht zwingend notwendig. Das
folgende Bild zeigt aber ein Schema, bei dem sich die Wicklungsanordnung erst nach 5
Polpaaren wiederholt. Dasselbe Schema, aber in linearer Darstellung ist weiter unten noch
einmal dargestellt.

Fig. 2-21: Wicklungsschema, welches sich erst (iber 5 Polpaarteilungen periodisch wiederholt
(die drei Phasen sind durch unterschiedliche Farben dargestellt, der Wicklungssinn geht aus
diesem Bild nicht hervor, siehe dazu die folgende lineare Darstellung)

Zur Bestimmung des Wicklungsfaktors solcher Anordnungen ist die Flussverkettung mit allen
Leitern einer Wicklung zu bestimmen. Wir benutzen dabei wie schon bei der Bestimmung des
Sehnungs-Wicklungsfaktors die kompakte komplexe Darstellung. Als Verallgemeinerung des
dortigen Ergebnisses erhalt man fiir den Strang a den Wicklungsfaktor

E = _1 iNaiejpei (2.90)
=2 2Ny —

Hierbei wird Uber alle Nuten i summiert, wobei der Winkel &, die mechanische Winkellage

der Nut im Stator angibt. Die Nuten sind zwar typischerweise langs des Umfangs &quidistant
verteilt, & =27i/Q . Die Anwendung der Formel ist aber auch fiir Spezialfélle mit nicht-

aquidistanten Nuten moglich. N,; sei die Zahl der Leiter des Stranges a in der jeweiligen
Nut, wobei die Orientierung des Leiters durch das VVorzeichen von N, zu beriicksichtigen ist.
Sind keine Leiter von a in der i-ten Nut vorhanden, wird dies durch N, =0 ausgedruckt. Fur
die Strange b und ¢ werden die Wicklungsfaktoren ebenso bestimmt.
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Die Gesamtzahl der Leiter fihrt auf die Gesamt-Windungszahl N, der Wicklung a, wobei

bertcksichtigt werden muss, dass sich eine Windung typischerweise aus je einem Hin- und
einem Ruckleiter zusammensetzt, also

18
Na =2 2 INai (2.91)
i=1

Der Wicklungsfaktor wird abweichend vom bisherigen VVorgehen hier als komplexe Zahl
verstanden, wobei der Winkel des komplexen Wicklungsfaktors Auskunft Gber die
Phasendrehung gibt.

Auf gleiche Weise bestimmt man die Wicklungsfaktoren gb, éc fiir die anderen Strange.

Diese missen vom Betrage gleich und eine definierte Phasenverschiebung von 120°
aufweisen, damit sich ein symmetrisches Drehstromsystem ergibt:

2 27
_Ji

e=le|=le|=le] baw g =e'3g =0 5e

Auf diese Weise kdnnen sogar Wicklungsanordnungen, bei denen die Geometrie des Schemas
beziglich der drei Strange nicht symmetrisch ist, dahingehend gepruft werden, ob trotzdem
ein elektrisch symmetrisches Drehstromsystem entsteht. Auch kénnen Fehler in eigentlich
symmetrischen Schemata hinsichtlich Wicklungssinn oder Phasenfolge durch Priifung dieser
Gleichungen aufgedeckt werden.

Auf &hnliche Weise werden auch die Wicklungsfaktoren der bislang nicht betrachteten
Oberwellen* bestimmt, wobei k deren Ordnungszahl ist:

Q _
=——— > Nye Kb (2.92)
2N, i

gak
Ziel bei der Auswahl eines Wicklungsschemas kann es auch sein, bestimmte unerwiinschte

Oberwellen zu eliminieren oder wenigstens zu minimieren (s. Tabelle am Ende dieses
Abschnitts).

Das nachfolgende Bild zeigt - diesmal in linearer Darstellung - das schon oben vorgestellte
Wicklungsschema, welches sich nicht tber ein Polpaar, sondern erst nach 5 Polpaarteilungen
wiederholt (im Bild ist nur etwas mehr als die Halfte dieser Periode dargestellt). Das
Verhaltnis von Nuten und Polen ist hier 6/5, so dass eine Lochzahl von q=0,4 resultiert.
Auch bei diesem Schema kommen konzentrische Wicklungen (Zahnspulen) mit den schon
diskutierten Vorteilen zum Einsatz. Der Wicklungsfaktor bestimmt sich nach obiger Formel
zu

* Unter Wellen versteht man periodische Wiederholungen in einer Ortsvariablen, wahrend Schwingungen
periodische Vorgange in der Zeit sind. Dementsprechend ist zwischen den Begriffen Oberschwingungen und
Oberwellen zu unterscheiden. Hier geht es um Abweichungen der ortsabhdngigen Feldverteilung von der
Sinusform, also um Oberwellen. Die Auswirkung dieser Oberwellen mittels der magnetischen Induktion auf die
zeitlichen Vorgange an den Motorklemmen sind Oberschwingungen.
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1 i o ine H o H o H o H o
gz‘ga‘zg‘_e 150° | 9gi0° _ g 150° | oJ750° _ 90 [900° , ¢ j1050°| _(y g33

Der Wicklungsfaktor dieses Schemas ist sogar noch etwas glnstiger als derjenige des

einfachen Wicklungsschemas mit konzentrischen Wicklungen von 0,866. AuRerdem werden
sogar die Oberwellen 5. und 7. Ordnung besser unterdriickt (s. Tabelle weiter unten).

—-150° 0° 150° 300°  450° 600°  750° 900° 1050°

«— W —> eeT: p9
€ a a I e I P B ot B et Bl e Bl o
Co—eg—d Y I 0g 0909 1Y

Fig. 2-22: Wicklungsschema mit konzentrischen Wicklungen
Q/2p=12/10, =04, £=0,933

Die folgende Tabelle fasst die Ergebnisse fur verschiedene Wicklungsschemata zusammen
und zeigt dartiber hinaus auch die Wicklungsfaktoren fir die Oberwellen. Hierbei wurden
auch die Daten fur die Zonenwicklungen nicht wie oben durch Naherung eines
kontinuierlichen Strombelages, sondern unter Berlicksichtigung der einzelnen Nuten
bestimmt.

Nr. | Wicklungsschema| P | Q q & &s 7 St S13

1 | Zonenwicklung 1|6 1 1 1 1 1 1

2 | Zonenwicklung 1] 12 2 0,966 | 0,259 | 0,259 | 0,966 | 0,966

3 | Zonenwicklung 1 |18 3 0,960 | 0,218 | 0,177 | 0,177 | 0,218

Zonenwicklung

4 | mitsehnungge | L | 18] 3 0,945 | 0140 | 0061 | 0061 | 0140
Zonenwicklung

5 | mitsehnung7/0 | 1 | 18| 3 0,902 | 0038 | 0136 | 0136 | 0,038
Konzentrische

6 | Wicklung 13| 05 | 0866 | 0866 | 0866 | 0,866 | 0,866

7 | Konzentrische 5 12| 04 | 0933 | 0067 | 0067 | 0933 | 0933
Wicklung

g | Konzentrische 4| 9| 0375 | 0945 | 0,140 | 0,061 | 0,061 | 0,140

Wicklung
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Die Ergebnisse gelten genauso auch fir Vielfache der angegebenen Polpaar- und Nutzahlen.
Die Wicklungsfaktoren fiir geradzahlige Ordnungen sind nicht aufgefiihrt. Bei den meisten

Wicklungsschemata ist ohnehin aus Symmetriegrinden &, =0, z. B. aber nicht bei den

Schemata Nr. 6 und 8. Da man aber in der Regel von einer symmetrischen Feldverteilung
ausgehen darf, bei der keine Oberwellen der Ordnung 2k auftreten, ist dies ohne Belang.
Oberwellen der Ordnungszahlen 3k treten aber sehr wohl mit von Null verschiedenen
Wicklungsfaktoren auf. Die elektrische Verschaltung der Wicklungen im Stern oder Dreieck
fuhrt aber dazu, dass keine Oberschwingungen der Ordnungen 3k in den KlemmengrofRRen
auftreten. Daher sind auch diese Wicklungsfaktoren unerheblich und deshalb nicht aufgefihrt.
Es sind also nur die Ordnungszahlen 1, 5, 7, 11, 13, 17, 19 usw., also die Ordnungszahlen
6k £1, von Interesse.
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2.9 Zusammenhang zwischen Motorgeometrie und Drehmomentausbeute

Die Drehmomentgleichung

3 .
T =5 PV pisq (2.93)

suggeriert, dass Motoren mit grof3er Polpaarzahl p fir die Erzeugung grol3er Drehmomente

glinstig seien. Das soll einer genaueren Betrachtung unterzogen werden. Nach dem
vorangegangenen Kapitel gilt

2NErID
vy =N, _2Nerlby (2.94)
p
also
T =3£r1b,Nig, (2.95)

Unter der Annahme, dass i, =0 ist, gibt allein i, den Scheitelwert der Strangstrome

sq
Iq, Iy, I @n,

~ ~

Iy =l =1, = Isq (2.96)
Fur die Effektivwerte aller drei Strange ergibt sich also

1.
IaZIbZIC :Elsq (297)
Nehmen wir an, dass jeder Wicklung a,b,c fur Hin- bzw. Rickleiter jeweils 1/6 der
Umfangslange 2zr zur Verflgung steht, was bei der Zonenwicklung genau geometrisch

zutrifft, beziglich des Problems der Warmeableitung aber auch fiir alle anderen
Wicklungsarten angesetzt werden darf. Dann ergibt sich eine effektive Stromdichte von

_ NI, _ BN 3N .
27116 22700 J2nr S (2.98)

Die maximal mogliche effektive Stromdichte ist eine von der Bauart des Motors,
insbesondere durch die Kiihlungsart bestimmte charakteristische Grél3e und kann fur Motoren
unterschiedlicher GroRe, aber gleicher Bauart Gberschldgig als Konstante betrachtet werden.
Typische Werte liegen in der GréRenordnung von

KA
Anax ~40..80° =

Mit dieser Grole erhélt die maximale mogliche Drehmomentausbeute nun folgende Gestalt:
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- —Epz//i _§p2N§rI6p\/§zr
max 5 F¥ plsgmax ~ 5 p 3N x (2.99)
Z\/Efﬁpﬂ rl Anmnax Z\/Efﬁpp\'naxvrotor

wobei
Viotor = 71 (2.100)

das Volumen des magnetischen aktiven Teils des Rotors ist.

Zum gleichen Ergebnis gelangt man unter Betrachtung der mittleren Schubspannung & , die
ein Flachenelement des Rotors aufgrund der Lorentzkraft erfahrt. Die mittlere Schubspannung
kann direkt durch das Produkt der Effektivwerte der Strom- und Flussdichten gebildet
werden, wobei der Wicklungsfaktor &£ die Abweichung von geometrisch nicht idealen

Anordnungen berticksichtigt, also

A

5=§%A (2.101)

Die Integration der Schubspannung tber die Rotormantelfliche 27 r I und Multiplikation mit

dem Hebelarm r fihrt dann zur bereits bekannten Formel fiir die maximale Drehmoment-
ausbeute

Trax = V2rrl rngA: \/Egt;pvrotor Amax (2.102)

Das bedeutet, die Drehmomentausbeute eines Motors hangt neben den von Bauart und
Material bestimmten Konstanten A .., Bp, & im Wesentlichen vom Rotorvolumen V,q,, ab.

Mit Bp ~1T und & =~0,9 folgen also typische Drehnmomentdichten von

T _ /2 26, Ay = 25 oy 50,1005
rotor m

Von der Polpaarzahl héngt dieses Ergebnis also nicht ab.

Die Polpaarzahl nimmt jedoch Uber einen anderen Weg Einfluss auf die resultierende
MotorgroRe: Der von einem Polpaar erzeugte magnetische Fluss ist nach obigen
Zusammenhangen

_ 24ib,
p

(2.103)

p

Dieser Fluss muss Uber das Statorjoch von einem magnetischen Pol zum néchsten mit
entgegengesetzter Magnetisierung zuriickgeleitet werden. Je groRer die Polpaarzahl, desto
kleiner wird der Flussbeitrag eines einzelnen Polpaares. Das Statorjoch kann
dementsprechend dinner ausgelegt werden. Die Polpaarzahl hat demnach tber die Dicke des
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Stators nicht unerheblichen Einfluss auf den duf3eren Durchmesser des Motors. Durch
geringere Jochdicke wird dartiber hinaus die Warmeableitung verbessert, so dass dadurch ggf.
sogar eine groRere Stromdichte maglich wird.

Ein weiterer Einfluss der Polpaarzahl ergibt sich tber die Wickelkdpfe: Je hoher die
Polpaarzahl, desto kirzer sind die Leitungswege, um Hin- und Rickleiter einer Windung an
den Motorenden zu einer geschlossenen Windung zu verbinden. Bei hoher Polpaarzahl
konnen die Wickelkopfe klein ausgefiihrt werden und verkiirzen auf diese Weise die
Baulénge des Motors.
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2.10 Stationares Betriebsverhalten
Stationdre Spannungsgleichungen:

Ugg = R isd — 0Oy = R, isd _a)Lsisq
(2.104)
Ugy = R, iSq +oyy =R, isq + oLy + oy,

(2.105)

q A q A
P I —— - u i
Rsls 1 i 54 a)lesq
w
s's USq
: i
Ai 4
sq
Ug _ u
I
is
= > - - >
Ugy Wp d Isg Usg ‘//p
isd =0 iSd <0

Fig. 2-23: Stationare Zeigerdiagramme fur jeweils gleiche Drehzahl und gleiches motorisches
Drehmoment, links ohne und rechts mit negativem d-Strom
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oy kg,
P RSiS
Ugg P
uS
uS
—P > >
u
Usg d sd d
IS
I
S
iy o :
] I
e iy <0

Fig. 2-24: Stationére Zeigerdiagramme flr jeweils gleiche Drehzahl und gleiches
generatorisches Drenmoment, links ohne und rechts mit negativem d-Strom

Bestehen keine Einschrankungen in der Wahl der beiden Stromkomponenten iy, ig, , wird fir

ein gegebenes Drehmoment T~ der Betrieb mit minimalen Verlusten (also minimalem
Gesamtstrom) bei

2 .
= T, ig=0
3py, sd (2.106)

s

erreicht. Insbesondere mit einem negativen iy, kann aber bei gleichem Drehmoment die

resultierende Standerspannung reduziert werden. Dies geht nattrlich auf Kosten der Verluste,
ist aber fur den Betrieb an der Spannungsgrenze bedeutsam. Da sich der Fluss in der d-
Richtung tber

Ve = Ll ¥y (2.107)

bestimmt, schwacht ein negativer Strom iy, also den Anteil des Magneten. Daher wird diese

Stromkomponente auch als flussschwachend bezeichnet. Im Ubrigen erkennt man aus obigem
Bild, dass der Permanentmagnet-Synchronmotor sowohl induktives Verhalten (Spannungs-
zeiger eilt dem Stromzeiger voraus) als auch kapazitives Verhalten (Stromzeiger eilt voraus)
aufweisen kann. Durch passende Wahl von iy ist auch der Betrieb mit Leistungsfaktor 1

maoglich.
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Betrieb an der Strom- und Spannungsgrenze

Der den Motor speisende Umrichter, jedoch auch der Motor selbst, ist in seiner
Stromtrégfahigkeit und Spannung begrenzt:

IS =iy +ig <ifax (2.108)
uZ =u2 + uSZq <u. (2.109)

Bei kleinen Drehzahlen ist die Spannung entsprechend klein; dort spielt die
Spannungsbegrenzung keine Rolle. Dieser Betriebsbereich wird als Spannungsstellbereich
oder in Anlehnung an die Begriffe des Gleichstrommotors als Ankerstellbereich bezeichnet.

Wenn der Motor also mit ig; =0 betrieben wird, schrénkt die Stromgrenze das verflighare
Drehmoment auf

3 :
|T|3Tmax0 ) P¥ plmax (2.110)

ein. Das maximal erreichbare Drehmoment ist im Spannungsstellbereich unabhangig von der
Drehzahl.

Mit zunehmender Drehzahl wachst die Spannung und kann die Spannungsgrenze erreichen.
Das Einsetzen der stationdren Spannungsgleichungen in die Spannungsbeschrankung liefert,
sofern man flr diese Betrachtung die ohmschen Spannungsabfalle vernachlassigt:

2 2 2 2 . 2:2 2
02 =02 +u2, = 0 ((Liigg +yp P+ 132, )< U2y (2.111)

Die Vernachléssigung der ohmschen Anteile ist fir Maschinen ab einer gewissen
Leistungsklasse von einigen 10 KW zu rechtfertigen. Bei kleinen Motoren von einigen Watt
Leistung sind die ohmschen Abfélle auch bei hoher Drehzahl ggf. in der gleichen
GroRenordnung wie EMK und Ankerriickwirkung. In diesem Fall kann die nachfolgende
Rechnung nur als grobe Néherung betrachtet werden.

Die Spannungsbegrenzung kann also in eine Bedingung an die zulassigen Strome umgeformt
werden:

(Lyigg + 7y F + L2i2, < —max (2.112)

igo=——", igg=0 (2.113)

und einem Radius von
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. Upax
iy = _Ls|a)| (2.114)

interpretieren. Die GroRe
g =—lgo = % (2.115)
S

ist im Ubrigen gerade der flussschwichende Strom, der den Permanentfluss w , Vvollstandig

abbaut. Unter Vernachléssigung des onmschen Widerstands ist die GroRe i, auch gleich dem
Kurzschlussstrom des Motors; wie im Abschnitt 7.2 ausgefuhrt wird.

Fur das Folgende wird der Auslegungsparameter

k=to _ Vo (2.116)
Imax lemax
und die Bezugsfrequenz
— umax
@y =~ (2.117)
Yo

eingefiihrt. Die Frequenz @, charakterisiert die Drehzahl, bei der im Leerlauf gerade die

Spannungsgrenze erreicht wird. Oberhalb dieser Frequenz wird unabhéngig vom
Drehmoment, also auch im Leerlauf, immer flussschwéachender Strom benétigt.

max

Isd

Fig. 2-25: Begrenzungen von Strom und Spannung fur den Fall i > i,



2 Aufbau und Modellierung von Permanentmagnet-Synchronmotoren (PMSM) 45

Das Bild zeigt in der iy, i,-Ebene sowohl die Strombegrenzung als auch die aus der

Spannungsbegrenzung resultierenden Begrenzungskreise. Fur kleine Drehzahlen ist der
Radius i, groR, so dass er nicht zum Tragen kommt und der Strom nur die Stromgrenze i,

einhalten muss. Fur steigende Drehzahl reduziert sich jedoch der Radius iy =U,,, /@, SO
dass negativer Strom i, eingestellt werden muss.

Im Folgenden soll das maximal erreichbare Drehmoment im Flussschwéchbereich bestimmt
werden. Das heifst, sowohl die Strom- als auch die Spannungsgrenze werden erreicht. Es
ergibt sich aus der Spannungsbegrenzung:

2

Umax . N2 .2
2 :(ldmax+|0) + g max
Lo
(02
2@ _ 2 . i 52 52 _i2 2 o ;
I0 a)z _Idmax +2|dmax|0+|0 'quax _Imax 'HO +2|dmax|0

. . 1 . .
0=i2 +|§(1—EJ+2ldmaxlo
mit der normierten Drehzahl

Q2=— (2.118)
Dies l&sst sich nach dem bendtigten flussschwéchenden Strom aufldsen:

. i 1) 2 1. (1 1
Id max:—g(l—gJ—;—iaox:—Elmax(E'Fk(l—gjj (2119)

Der Einsatzpunkt der Flussschwéchung (bei dem bei maximalem Strom bzw. Drehmoment
erstmalig ein flussschwéchender Strom benétigt wird) bestimmt sich zu

= l'Imax — 2
L \/Iriax + Ig \/l+1 (2.120)
k2
bzw.
k
Q="= (2.121)
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Mit dem obigen flussschwachenden Strom ergibt sich nun fur den drehmomentbildenden
Strom

2
I max = id, -2 = Imax\/l_%(%k(l_én (2.122)

und fir das Drehmoment

2
3 11 1

bzw. in bezogener Form

2
Trnax =\/1_1[£+k(1_i2jj (2.124)
Traxo 4{ k Q0

Fur die weitere Betrachtung des Flussschwéchbereichs sollen die beiden Falle unterschieden
werden, die dadurch charakterisiert werden, ob der Kurzschlussstrom i, Kleiner als der

Maximalstrom i, ist oder nicht, ob also der Fall k <1 oder k >1 vorliegt.

Fall beschrankter Drehzahl, iy > i, bzw. k >1

max’

In diesem Fall liegt der Mittelpunkt des Kreises i, auBerhalb des Strombegrenzungskreises.

Oberhalb einer gewissen Drehzahl findet sich keine Schnittmenge der beiden Kreise mehr.
Das bedeutet, dass allein aus den elektrischen Beschrdnkungen eine maximale Drehzahl
resultiert. Diese ist erreicht, wenn der Kreis i, den Strombegrenzungskreis i., gerade noch

beriihrt. Dann gilt

g =y +ipax = o L +imax (2.125)

Omax = - (2.126)

bzw.

i
O == ——= (2.127)

Die oben hergeleitete Formel fiir das maximal verfiigbare Drehmoment



2 Aufbau und Modellierung von Permanentmagnet-Synchronmotoren (PMSM) 47

2
o _ J1_1(3+k(1_i2]j @129
Taxo 4\ k Q

gilt also fir den Drehzahlbereich
<00 ...

Welche maximale Leistung ist nun in Abhangigkeit der Drehzahl verfigbar? Im
Spannungsstellbereich 2 < €2, ist die maximale Leistung

1
I:)max = wmeTmaxo = Bmeaxo (2-129)

sie steigt also linear mit Drehzahl. Im Folgenden wird die Leistung auf die maximal
verfuigbare Scheinleistung des Stromrichters bezogen werden. Diese ist

3 :

= Eumax max (2.130)

max

Damit definieren wir die normierte Leistung

P
A= Smax (2.131)

max

Diese GroRe ist im Allgemeinen nicht der Leistungsfaktor, denn die aktuelle Wirkleistung
wird hier nicht auf die aktuelle Scheinleistung, sondern auf die maximal mogliche
Scheinleistung des Umrichters bezogen. Nur beim Betrieb an Strom- und Spannungsgrenze
wird die maximal mdégliche Scheinleistung auch voll ausgenutzt, so dass in diesem Fall A
gleich dem Leistungsfaktor ist. Allgemein kann die Grolle A als MaR fur die Ausnutzung der
installierten Stromrichterleistung angesehen werden. Sie wird als Stromrichternutzungsgrad
bezeichnet.

Fir den Spannungsstellbereich <2 folgt als normierte maximale Leistung bzw.
Stromrichternutzungsgrad also

@
PR

o) (2.132)

umax

Im Flussschwéchbereich 2 <.Q2<.Q_ folgt dagegen:

2
PR l+k(1_i2j (2139)
Smax 41k Q2
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Die Drehzahl, bei der die grofitmogliche Leistung abgegeben wird, lasst sich durch einige
Rechenschritte zu

O = (2.134)

bestimmen. An dieser Stelle ist A =1 bzw. P, =S, -
Antriebe mit k >1 besitzen keinen Konstant-Leistungsbereich. Fir Pumpen oder Lifter,
deren Leistungsbedarf ohnehin mit wachsender Drehzahl immer weiter steigt, ist ein
Konstant-Leistungsbereich auch nicht erforderlich. Soll der Antrieb aber einen Konstant-
Leistungsbereich aufweisen, ist k <1 zu wahlen:

Fall unbeschrénkter Drehzahl, ig <ipay , bzw. k <1

I, 4

Fig. 2-26: Begrenzungen von Strom und Spannung fir den Fall iy < i

Im Spannungsstellbereich 2 < 2, gibt es keinen prinzipiellen Unterschied zum zuvor
besprochenen Fall. Zwar ist auch das Verhalten beim Eintritt in die Flussschwéchung
zundchst noch ahnlich, doch ergibt sich flir wachsende Drehzahlen ein qualitativ andersartiges
Verhalten: Anders als im zuerst besprochenen Fall gibt es bei iy <i.,,, also k <1, fur jede
beliebige Drehzahl eine Schnittmenge der beiden Begrenzungskreise; fir jede Drehzahl
finden sich also mogliche Betriebspunkte. Die Drehzahl wird durch das elektrische Verhalten
nicht beschrénkt.

Der Flussschwachbereich >, kann in zwei Bereiche eingeteilt werden. Im unteren

Flussschwachbereich wird fur ein maximales Drehmoment der Motor an Strom- und
Spannungsgrenze betrieben. Das Drehmoment ist wie schon oben berechnet
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2
T _ J1—1[3+k(1—%)] 2139)
Tmaxo 4\ k 0

Die maximale Leistung ist

2
P _ ol 1 £+k(1_izj (2.136)
Smax 4Lk 2

Dieser Betrieb ist jedoch nur bis zu einer Grenze <., sinnvoll. Die Grenze 2, wird
erreicht, wenn der flussschwachende Strom iy den Wert —i, annimmt. Diese Grenze
bestimmt sich zu

w, = umax — Dy
L \/Ir%ax _ig \/1_1 (2137)
k2
bzw.
Q=21
oy 1 (2.138)

Es ist nicht sinnvoll, bei weiter steigender Drehzahl iy unter den Wert —i, zu senken, da

dann die maximale Drehmomentausbeute verringert werden wirde. Fir Drehzahlen @ > (2,
wird das maximale Drehmoment stets bei einem flussschwéachendem Strom

id max — _iO = _kimax (2-139)

und einem aus der Spannungsbegrenzung resultierenden drehmomentbildenden Strom von

1. .
lgmax = e =—lp :Elmax (2.140)

erreicht. Das Drehmoment und die Leistung resultieren dann zu

3 k k
Tmax :E pl//pEImax :ETmaxo (2141)
PmaX
J = omax _ (2.142)
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Dieser Bereich, in dem die verfugbare Leistung konstant ist, wird als oberer
Flussschwachbereich  bezeichnet.  Die  letzte  Gleichung  zeigt, dass  der
Stromrichternutzungsgrad hochstens gleich dem Auslegungsparameter k sein kann. Die
Stromrichterausnutzung ist mit einem kleinen k folglich schlecht. Fir eine technisch-
wirtschaftlich optimierte Auslegung eines Antriebs mit einem Konstant-Leistungsbereich zum
Beispiel fir automobile Anwendungen wird man folglich ein k nahe 1 anstreben. Haufig
findet man k =0,8...0,9.

. Betrieb an der
Betrieb an der Stromgrenze

- — »  Spannungsgrenze -
Trnax Spannungs-Stellbereich
Konstant-Drehmoment-
Bereich
~ ‘a)\ '
P ‘ ? :
max unterer - oberer Flussschwéachbereich
Flussschwéch- - Konstant-Leistungs-Bereich
bereich ;
L
1 T !

) 075 T L .
05 L . o i
025 S NSEERREIELES S RRRIEEEEEREEEEERN TR .

0 | I
@y W,
w

Fig. 2-27: Maximales Drehmoment, maximale Leistung und normierte Leistung (Strom-
richternutzungsgrad A ) Uber der Drehzahl fur einen Motor mit k <1
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Fig. 2-28: Maximales Drehmoment und maximale Leistung Uber der Drehzahl in normierter
Darstellung. Parameter der Kurvenscharen ist der Auslegungsparameter K =iq /iy -
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3 Umrichter

Stand der Technik ist heute die Speisung von Drehstrommotoren Uber Umrichter aus einer
Gleichspannungsquelle, dem Spannungszwischenkreis (kurz: U-Umrichter, englisch voltage-
source inverter, VSI).

Bei Drehstrommotoren sehr grof3er Leistung von rund 10 MW oder dartiber kommen auch
Umrichter mit Stromzwischenkreis (I-Umrichter, current-source inverter, CSI) sowie
Direktumrichter (cyclo converter) oder Matrixumrichter in Betracht. In diesem Rahmen
konzentrieren wir uns ausschlielich auf den gleichspannungsgespeisten Umrichter, der auch
als Pulswechselrichter bezeichnet wird.

Der Umrichter mit Spannungszwischenkreis ist eine dreistrangige Briickenschaltung (B6).
Das Funktionsprinzip kann mit idealen Schaltern wie im Bild dargestellt werden.

idc (t)

Yae ]\ Iy U,

2 Sa (t) >
u v — + N Ib ub
de —] Sp(t) T,
— +N

Uge () S——

2 : |
! v ]

Fig. 3-1: Idealisierter Umrichter mit Gleichspannungsspeisung

= aE

Fig. 3-2: Gebrauchliche Schaltsymbole fur den Umrichter mit Gleichspannungsspeisung

Die Schalterstellungen werden durch die Schaltfunktionen s, (t), s,(t), s.(t) beschrieben.
Hierbei stehe s,,.=+1 fir die obere, s,, . =-1 fur die untere Schalterposition. Am

Eingang (Gleichspannungsseite) des Umrichters kann eine Gleichspannung eingeprégt
werden, am Ausgang (Wechselspannungsseite, Motorseite) werden durch die induktive Last
Strome eingepragt. Abhéngig von den Schalterstellungen bestimmen sich die
Ausgangsspannungen sowie der eingangsseitige Strom (ber die Schaltfunktionen nach
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U e®) =5 80100 U () (31)
IROREDIACING (32
a,b,c

Das Bezugspotential fir die Ausgangsspannungen wird der Einfachheit halber gedanklich auf
den Mittelpunkt der Eingangsgleichspannung festgelegt. Schaltungstechnisch existiert dieser
Punkt 0blicherweise nicht. Insbesondere findet auch kein Stromausgleich Uber dieses
Potential statt. Der angeschlossene Motor sei stets im Stern oder Dreieck geschaltet, so dass

i (t)=0

ab,c

gilt.

Sa (t)udc(t) /12

i, (1)

-

idc (t)

1 ) Sp (H)uy (1) /2
E;Sk ()i () PR i, (t)

Uge (t)

Sc (t)udc(t)/2

i (t)

Fig. 3-3: Ersatzschaltbild des Umrichters mit gesteuerten Strom und Spannungsquellen

Die tatsdchliche Ausfiihrung des Umrichters mit Hilfe von Transistoren zeigt das folgende
Bild. Je nach Leistungs- und Spannungsbereich kommen im Wesentlichen drei
leistungselektronische Bauelemente als Schalter in Betracht:

e MOSFET (Metal Oxide Field Effect Transistor)

e IGBT (lIsolated Gate Bipolar Transistor)

e Abschaltbare Thyristoren wie der GTO-Thyristor (Gate Turn Off) oder der
IGCT (Integrated Gate-Commutated Thyristor)

Jedes dieser drei Bauelemente wird durch eine antiparallele Diode ergénzt, so dass ein
Schaltelement entsteht, welches den Strom bidirektional fiihren kann. (Eine Ausnahme bildet
der MOSFET, der aufgrund seines Aufbaus eine sogenannte Body-Diode beinhaltet, so dass
im Prinzip auf eine separate Diode verzichtet werden kann.) Spannung kann dieses Element
aber nur in einer Richtung aufnehmen, was aber ausreichend ist, weil sich die Polaritat der
speisenden Gleichspannung Ublicherweise nicht dndert. Auf der Gleichspannungsseite muss
ortlich dicht an den Leistungshalbleitern ein Kondensator vorgesehen werden, da sich der
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Strom iy, bei einer Umschaltung sprungférmig éndert und nicht tber eine lange, mit
Induktivitaten behaftete Leitung zu der speisenden Spannungsquelle gefiihrt werden darf.

Der Anwendungsbereich dieser drei Typen kann durch folgende Daten charakterisiert werden:

MOSFET IGBT GTO/IGCT
3 600 V * 600 V/1200 V *
Spannungen 1600 \/ 2 5500\, 2 6000
} 1-50A1 50-400 A’
Strome 690 A 2 2400 A 2 4000 A
Schtzillﬂfggl(jenz 10 - 1000 kHz 2-20 kHz 0.2 - 1 kHz

! Typische Standardelemente

2 Grenzdaten der Technologie (Stand ca. 2008)

% Hier sind die maximalen Sperrspannungen angegeben. Es muss beriicksichtigt werden, dass
die Betriebsspannung eines Umrichters die maximale Sperrspannung der Bauelemente
typischerweise nur zu etwa 65-80% ausnutzt, da eine Spannungsreserve zur Beherrschung
transienter Spannungsspitzen wéhrend der Kommuntierung bendtigt wird.
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Fig. 3-4: Dreistrangiger Umrichter mit IGBT (oben) oder MOSFET (unten)

Den Gleichspannungskreis bezeichnet man als Zwischenkreis, wenn die Gleichspannung
selbst durch Umformung, beispielsweise durch Gleichrichtung eines Wechsel- oder
Drehspannungsnetzes bereitgestellt wird (s. Bild). Der Gleichrichter kann aus einer einfachen
Diodenbriicke bestehen. Bei aufwéandigeren Systemen, insbesondere dann, wenn eine
Rickspeisung elektrischer Leistung in das Versorgungsnetz moglich sein soll, kann fir den
Gleichrichter dieselbe (gespiegelte) Schaltung wie flr den motorseitigen Umrichter verwendet
werden.
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Gleichrichter Wechselrichter

~ _L =
= T ~

Zwischenkreis Motor

50 Hz

Fig. 3-5: Anordnung mit Spannungszwischenkreis

Ein dreistrangiger Umrichter kann lediglich 2° =8 Schaltzustinde annehmen. Die
resultierenden Ausgangsspannungen u,,u,,u, konnen unter Anwendung der Transformation

T auf zwei orthogonale Komponenten u,,u, und die Nullkomponenten u, abgebildet

werden. Die Nullkomponente beschreibt das Gleichtaktverhalten der Umrichter-
Ausgangsspannungen. Ublicherweise sind die Motorwicklungen, die an den Umrichter
angeschlossen werden, isoliert. Die Nullkomponente, die alle drei Motorpotentiale im
Gleichtakt verschiebt, hat somit keine Auswirkung und braucht also nicht betrachtet zu
werden.

Bei genauerer Betrachtung erkennt man, dass der Nullkomponente sehr wohl eine Bedeutung
zukommt. Diese ist namlich flr Verschiebungsstrome Uber parasitare Kapazitaten zwischen
den Motorleitungen bzw. —wicklungen und dem Gehduse, der Schirmung bzw. der Masse
verantwortlich. Im Rahmen dieser elementaren Modellierung wird die Nullkomponente aber
nicht berlcksichtigt.

Die durch die acht Schaltzustdnde erzeugten elementaren Spannungsvektoren in orthogonalen
a | B-Komponenten werden mit v; bezeichnet. Uber die Transformation

Uai u Sai

dc
Vi =Toz| Uy, = T23| Spi
Ugi Si

werden sie aus den Schaltzustédnden s =-1 +1 berechnet. Der Einfachheit halber sei im

a,b,c
Folgenden die normierten elementaren Vektoren

V. Sai
Vi = udCI/2 Ty :cu (3.3)

ubergegangen. Mit der Transformationsmatrix
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211 -1 -1
Ty =1 : 7 34
erhalten wir die nachfolgende Tabelle

Sa Sp S \7ia Viﬁ'
Vo -1 -1 -1 0 0
A +1 -1 -1 +4/3 0
v, +1 +1 -1 +2/3 +2//3
7, 1 +1 -1 ~213 | +2/43
vy -1 +1 +1 ~4/3 0
7 ~1 -1 +1 ~2/3 —2//3
Vs +1 -1 +1 +2/3 | —2/\3
2 +1 +1 +1 0 0

Der Nullspannungsvektor ist durch zwei verschiedene Schalterstellungen realisierbar,
Vo=V, =0. Stellt man die elementaren Vektoren geometrisch in der «//-Ebene dar,

spannen sie ein regulares Sechseck auf.
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Fig. 3-6: Elementare Vektoren in der orthogonalen Ebene
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4 Pulsweitenmodulation
Da ein Umrichter nur diskrete Schaltzustdande annimmt und damit nur 7 verschiedene
Ausgangsspannungen erzeugen kann, bedient man sich zur Realisierung von

Spannungszwischenwerten der Pulsweitenmodulation. Das Prinzip wird zundchst am
einstrangigen Beispiel eingefiihrt und dann auf drei Strange erweitert.

4.1 Einstrangige Pulsweitenmodulation

Der normierte Spannungssollwert

~ u*
N, (4.2)
ist die EingangsgroRe, der Sollwert der Schaltfunktion fur die Pulsweitenmodulation,
s*=Uu* (4.2)

Die Schaltfunktion s(t) wird erzeugt, indem der normierte Spannungssollwert mit einem

dreiecksformigen Modulationstrédger verglichen wird. Der Ausgang des Komparators ist
unmittelbar die Schaltfunktion. Durch unmittelbare geometrische Interpretation dieses
Verfahrens wird Kklar, dass der zeitliche Mittelwert der Schaltfunktion gleich dem Sollwert ist,
zumindest, wenn dieser als konstant bzw. langsam verénderlich vorausgesetzt werden kann
(zur genaueren Untersuchung dieses zeitlichen Verhaltens siehe auch Abschnitt 4.8,
insbesondere 4.8.2).:

sit)=s"
“(t 0 (t)=s"(t t
U()=T a(t) S()J\ i I S()=
| =
Uge () /2 c(t)

Fig. 4-1: Realisierung der Pulsweitenmodulation durch Dreiecksmodulationstréager und
Komparator
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T4 )

st
o

Fig. 4-2: Modulation eines konstanten Sollwerts

Das Verfahren wird aufgrund der Form seines Modulationstragers als Dreiecksmodulation
bezeichnet. Ebenfalls gebréuchlich, insbesondere im Hinblick auf die unten folgende
Betrachtung sinusférmige Sollwerte, sind die Begriffe Unterschwingungsverfahren oder
Sinus-Dreieck-Modulation. Gerade der letzte Begriff unterstellt aber implizit, dass dieses
Verfahren nur zur Modulation sinusformiger Sollwerte geeignet sei. Diese werden im
folgenden zwar auch hier als Beispiel betrachtet, doch soll deutlich gemacht werden, dass
nicht nur konstante oder sinusférmige Signale, sondern selbstverstandlich jeder beliebige
transiente Verlauf moglich ist.

Hier werden stets symmetrische Dreiecksfunktionen als Modulationstrager verwendet.
Ebenfalls ist es mdglich, steigende oder fallende Sédgezahnfunktionen zu verwenden.

Die resultierende Schaltfrequenz f, der Pulsweitenmodulation wird direkt durch die
Frequenz des dreiecksférmigen Modulationstréagers c(t) bestimmt (englisch carrier). Fur
viele industrielle Standardgerdte hat sich ein Standard von f,=8...16 kHz herausgebildet,

doch gibt es sehr wohl Anwendungen im Bereich sehr grof3er Leistungen, bei denen die
Schaltfrequenz nur wenige hundert Hertz betrdgt. Bei Spezialanwendungen im Bereich
kleiner Leistungen trifft man dagegen Schaltfrequenzen bis zu einigen 10 kHz.
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Fig. 4-3: Modulation eines sinusférmigen Sollwerts
Als Aussteuerung wird der Scheitelwert der normierten Spannung bezeichnet:
u(t -

A = max (/) = max|u (t)‘ (4.3)

dc
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4.2 Dreistrangige Pulsweitenmodulation

uz (t) 0, (t) = s, (t) 1 s, (1)
i e () > N >
e _
Up (1) 0, (1) = 55 (1) 1] s
- = »( ) — —] ” >
t | :
ug (t) 0, (t) = s, (1) 1 5. ()
> = »( ) > _T >
1—0 — I
Uge (t)/2 c(t)

Fig. 4-4: Pulsweitenmodulation mit dreiecksformigem Modulationstréger fir drei Strange

X0

5,

5.
Q =

A

Fig. 4-5: Dreiecksmodulation fir sinusférmiges Drehspannungssystem

mit Aussteuerung A =0,5
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Fig. 4-6: Dreiecksmodulation fur sinusférmiges Drehspannungssystem
mit Aussteuerung A =1,0

Der Aussteuerungsbereich ergibt sich zu
‘Ga,b,c (t)‘ <1

In der Darstellung in der orthogonalen «/ S -Ebene fiihrt diese Bedingung jeweils zu einem
Streifen um die a, b oder c-Achse, deren Schnitt das skizzierte innere Sechseck ergibt. Jeder

Spannungsvektor U~ dieses Sechsecks ist durch diese Modulation realisierbar. Betrachtet man
einfach die Lange des Spannungsvektors unabhangig von seiner Richtung, so ist in jedem Fall
ein Vektor mit

A= 07| < Ay =1

durch diese Art der Modulation umsetzbar.

Die maximale verkettete Spannung zwischen zwei Strangen, die der Umrichter auf den Motor
schalten kann, ist die Eingangsgleichspannung u,.. Dieses Potenzial wird aber von dem

Modulationsverfahren in der jetzigen Form nicht ausgenutzt.
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./ \

Fig. 4-7: Mit der Dreiecksmodulation realisierbare Spannungsvektoren

Eine Verschiebung des Bezugspotenzials (Addition einer Nullkomponente) veréndert die
verketteten Spannungen nicht, aber erhdht den Aussteuerungsbereich:

uo(®) = 3 [max | uZ 0,45 .50 f+ min {3 0.5 .U O ] @4)

Uy (1) = ug () — U (t)
Up (1) = Up(t) —Uo(t) (4.5)

Ug (1) =Ug (t) —uo(t)
(4.6)
(4.7
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U5 (1) 0, () 0, (1) = s(t) ] 0
- = > ) »>() > >
_ ‘IA:_ —=
Uy (1) 0y (t) Oy (t) =5,(t) 4] %0
> = () >() , > o >
I | _ b _ 4 —1
ug (t) e ug (t) o~ ue (t) = fﬁ(\t) . A s (t) i
| | _ 4 t{l —_'-1
Uo
Ug.(t)/2 - c(t)

Dreiecksmodulation mit Nullpunktsverschiebung

Mit dieser Verschiebung wird der maximal mdogliche Aussteuerungsbereich fiir die
verketteten Spannungen ausgenutzt (s. Bild):

‘uab,bc,ca(t)‘

<1 bz, [Ty peca()| <2
Udc

Unabhangig von der Richtung des Sollspannungsvektors in orthogonalen Koordinaten ist
jeder Vektor

~~ U
Ug /2
A=lit]<-2 —115 (4.8)
< ==l .

realisierbar. Durch die Nullpunktsverschiebung wird die Spannungsausnutzung also um 15%
gesteigert. Die Strangsollwerte verlieren zwar dadurch ihre gewohnte Sinusform, die
verketteten Spannungen bleiben aber unverandert sinusférmig.
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Fig. 4-8: Mit der Dreiecksmodulation und Nullpunktsverschiebung realisierbare
Spannungsvektoren

X0

X0

X0
o =

ST

Fig. 4-9: Dreistrangige Dreiecksmodulation mit Nullpunktverschiebung,
A=10
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4.3 Vektormodulation

Bei der Vektormodulation (auch als Raumzeigermodulation bezeichnet) geht man anders als
bei der Dreiecksmodulation, bei der jeder drei Strange separat moduliert wird, vom Vektor

des Spannungssollwerts u” in orthogonalen Komponenten aus: In einem vorgegebenen
Zeitintervall der L&nge T,, dem Abtastintervall, soll der Mittelwert des

Umrichterausgangsspannungsvektors u(t), welcher aus einer geeigneten Abfolge der
elementaren Spannungsvektoren v, besteht, gleich dem gewtnschten Spannungssollwert

u” (k) fur dieses Zeitintervall sein:
(k+DT,

u*(k) = T_ J.U(t)dt = T-(toVO +t1V1 + t2V2 + t3V3 + t4V4 + t5V5 + t6V6 + t7V7)
a KT a (4.9)

= TOVO + ’Z'1V1 + T2V2 + T3V3 + T4V4 + T5V5 + T6V6 + 2'797

mit den normierten Zeiten
Ti = — (410)
wobei die Nebenbedingungen
Zfi =1 und 7; 20
i

zu beachten sind. Das heilt, die Summe aller Zeiten muss das zur Verfugung stehende
Zeitintervall genau flllen. Man kann obige Gleichung auch mit den bezogenen Vektoren

(4.11)
~% * k ~ V;
T = g =t
Ugc /2 Ugc /2
darstellen,
(k+D)T,
a KT,

Dazu wird der Faktor uy./2 vor das Integral gezogen, was aber voraussetzt, dass die
Spannung ug (t) zeitlich konstant ist, sich zumindest aber in Bezug auf das Abtastintervall
T, nur langsam &ndert. Diese Voraussetzung ist zwar bei vielen Anwendungen, jedoch

keineswegs immer gegeben. Die speisende Gleichspannung wird meist mit Hilfe eines
Kondensators stabilisiert. Wenn dieser Kondensator sehr klein bemessen ist, kann ug (t) sich
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durchaus sehr schnell verdndern und die Vorraussetzung einer ndherungsweise konstanten
Spannung ist dann nicht mehr gegeben. Dies flihrt zu Fehlern in der gewiinschten
Motorspannung (s. Abschnitt 4.5).

Je nach Lage des Sollspannungsvektors u” (k) reichen maximal drei der acht Vektoren fiir die

Vektormodulation aus. In dem im Bild dargestellten Fall, wenn der Sollvektor im Sektor 1 des
Hexagons liegt, reichen beispielsweise die beiden Vektoren v, v, zusammen mit dem

Nullspannungsvektor v, aus:

(k+D)T, 1

Ta kTa Ta
o2
/ 3
Sektor 3
4«
3

Fig. 4-11: Prinzip der Vektormodulation

Fur einen gegebenen Vektor u*(k) kann dieses Gleichungssystem nach den Zeiten t;
algebraisch aufgel6st werden. Geometrisch Iasst sich dies durch Interpretation der Zeiten z;

als duale Koordinaten deuten, die an Achsen abzulesen sind, welche auf den elementaren
Vektoren senkrecht stehen. Fir das im Bild dargestellte Beispiel des Sektors 1 folgt
unmittelbar durch diese geometrische Betrachtung flr die Projektionen des Sollvektors auf
die dualen 7, -, 7,-Achsen
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0, 1 0; 3. J3_.

(24

- _= =20 220 4.13
7413 22/ 3 4« 4 ” (4.13)

9__ By (4.14)

T: =
2713 277

Entsprechend findet man die Zusammenhénge fir die anderen Sektoren, die in einer Tabelle
weiter unten zusammen gestellt sind.

Fig. 4-12: Geometrische Konstruktion der Zeiten 7, mit dualen Koordinaten

Durch geeignete Wahl der elementaren Vektoren lassen sich alle Sollvektoren, die in dem
durch die elementaren Vektoren aufgespannten Hexagon liegen, realisieren. Der
Aussteuerungsbereich der Vektormodulation ist also das gesamte von den elementaren
Vektoren aufgespannte Hexagon. Er ist mit dem der dreistrangigen Dreiecksmodulation
identisch, wenn bei letzterer die Nullpunktsverschiebung angewendet wird. Unabhéngig von
der Richtung ist jeder Sollvektor der Lange

%< = (4.15)
V3

realisierbar (s. Bild unten).
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Fig. 4-13: Zum Aussteuerungsbereich der Vektormodulation

Abhangig davon, in welchem Sektor der Sollvektor liegt, ergeben sich die Pulszeiten nach
folgender Tabelle. Angegeben sind jeweils die beiden Zeiten fir die aktiven Vektoren in
Abhangigkeit von den Komponenten des Sollvektors. Die Zeiten fir den
Nullspannungsvektor, also r, oder 7,, mussen die ersten beiden Zeiten zum vollstandigen
Intervall ergénzen.
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Sektor Zeiten flr aktive Vektoren Nullspannungsvektor
1 71:+%U;—§U; r2—+§ﬁ; To+77=1-1, -7,
I L T
3 14——%7;—%6; 73—+§U; otr;=1-13-74
4 2'4——%U;+%U; 15——§U; Ty +77 =174 - 75
5 TGZ%J;_%LT; f5=_ga;_§a; o+ 7y =175 —7;
6 rl—+%U;+%U; Tﬁz—gﬁg Ty +7; =l-15-1

Der Sektor, in dem ein Sollvektor liegt, kann schnell durch die Prufung einiger Vorzeichen

bestimmt werden:

Sektor 0, 30, +U, | /30, -0
1 + N N
2 + + -
3 + - -
4 _ _ _
5 - - -
6 - + +

Obwohl die Zeiten fur die aktiven Vektoren eindeutig aus dem vorgegebenen Sollwert
bestimmt werden, gibt es einige Freiheitsgrade bei der konkreten Realisierung der

Vektormodulation:

e Die Wahl des Nullspannungsvektors v, oder v,

e Die Wahl der Reihenfolge der beteiligten elementaren Vektoren innerhalb des
Abtastintervalls. Dartber hinaus wird die Zeit fiir den Nullspannungsvektor gern auf
Anfang und das Ende des Intervalls jeweils hélftig aufgeteilt.

Beispielsweise sind die in der folgenden Tabelle angegebenen Varianten denkbar. Die
Reihenfolgen der Vektoren sind nur exemplarisch fiir die Sektoren 1 und 2 angegeben. Die
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Vektorfolgen fur die anderen Sektoren kdnnen leicht aus den Symmetrien abgeleitet werden.
Angegeben sind jeweils die Indizes k der elementaren Vektoren v, .

Sektor 1 Sektor 2
Typ i= i=
1 0,1,2,7 0,3,27
7,2,1,0° 7,2,3,0%
2 7 (bzw. 0%), 1,2, 7 0 (bzw. 7%), 2, 3,0
3 7 (bzw. 09, 2,1, 7 0 (bzw. 7%),3,2,0

! jeweils alternierend

2 Bei einem Sektorwechsel wiirde der zuletzt anstehende Nullspannungsvektor durch den neu
vorgegebenen ersetzt, ohne dass das eine Auswirkung auf die Motorspannung hatte. Diese
uberflussige Umschaltung kann vermieden werden, wenn der zuletzt anstehende
Nullspannungsvektor auch bei einem Sektorwechsel unverandert gelassen wird, bis der
nachste aktive Vektor geschaltet wird. Erst danach wird in den Vektorfolgen der neue
Nullspannungsvektor verwendet.

Der Typ 1 mit halftig verteilten und alternierenden Nullvektoren entspricht im Ergebnis genau
der Dreiecksmodulation mit Nullpunktsverschiebung und Anwendung des Regular-Sampling-
Prinzips (s. folgendes Bild).
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Fig. 4-14: Pulsmuster der Vektormodulation nach Typ 1;
Alternierendes Pulsmuster, entspricht der Dreiecksmodulation
(von den drei Schaltbefehlen sind nur zwei darstellt)
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Fig. 4-15: Pulsmuster der Vektormodulation nach Typ 2
(von den drei Schaltbefehlen sind nur zwei darstellt)

Bei der Umschaltung von einem elementaren Vektor zu einem anderen sind Umschaltungen
von ein, zwei, ggf. auch von drei Strangen notwendig. Die resultierende Schaltfrequenz eines
Stranges ist daher nicht unmittelbar die Frequenz, mit der die Vektoren umgeschaltet werden.

Das folgende Diagramm zeigt die Transitionen zwischen Zustanden der elementaren
Vektoren. Zwei Zustande sind genau dann durch eine Linie verbunden, wenn die Transition
durch die Umschaltung nur eines Stranges mdglich ist. Die beiden mdglichen Schaltzustéande
des Nullvektors wurden nicht genau aufeinander liegend dargestellt.



4 Pulsweitenmodulation 75

V, —++ N Vo —

Vg ——+ Vg +—+
Fig. 4-16: Transitionsdiagramm fur die elementaren Schaltzustande

Mit Hilfe dieses Transitionsdiagramms ist es einfach, die Zahl der tatsachlichen
Umschaltungen der Umrichterstrange zu ermitteln. Der oben skizzierte Typ 1 schaltet
beispielsweise in jedem Abtastintervall jeden Strang genau einmal, es gibt also insgesamt 3
Umschaltungen. Bei den Typen 2 und 3 treten hingegen insgesamt 4 Umschaltungen je
Intervall auf. Allerdings fallen hierbei einzelne Umschaltungen weg, wenn der Sollvektor von
einem Intervall zum néchsten den Sektor wechselt. Sei

die Abtastfrequenz und f; die Grundfrequenz des zu modulierenden Signals, ergeben je nach
Typ folgende Schaltfrequenzen der Umrichterstrange:

Typ der Schaltfrequenz
Vektormodulation eines Strangs
1
1 fS = E fa
2
2 fo= P f,—f
2
3 fo = 3 f,—f
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4.4 Regular Sampling

Unter Regular Sampling versteht man zwei Aspekte im Zusammenspiel zwischen Regelung
und Pulsweitenmodulation bzw. Vektormodulation:

e die Synchronisation des Modulationstragers mit einer zeitdiskreten Vorgabe der
Sollspannungen (dies ist bei der Vektormodulation automatisch gegeben)

e die Synchronisation zeitdiskreter Messwertabtastungen mit dem Modulationstréager

Zum ersten Aspekt: Antriebsregelungen werden heute bis auf wenige Ausnahmen nicht
mehr in analoger Schaltungstechnik aufgebaut, welche zeitkontinuierlich arbeitet, sondern mit
Hilfe von Mikrokontrollern oder Signalprozessoren. Die Regelung arbeitet in Form von
rekursiven Regelgesetzen abtastend oder zeitdiskret, neue Sollwerte werden nur in einem
bestimmten Zeittakt bereitgestellt. Da die Regelung nur Uber den schaltenden Umrichter
Einfluss auf den Motor nehmen kann, ist es im Ubrigen nicht sinnvoll bzw. nicht 6konomisch,
den Regelungszyklus ofter zu durchlaufen, als der Umrichter schalten kann oder soll. Die

Abtastzeit T, wird daher mit der Schaltperiode T, synchronisiert, wobei je nach Ausfiihrung
die beiden Varianten
(4.16)
T

S

1
2 =T, oder TaZET

zur Anwendung gelangen konnen. (s. nachfolgende Bilder). Die Gedanken werden im
Folgenden vereinfacht fiir eine Pulsweitenmodulation an einem Strang entwickelt. Fur drei
Strange gelten die Ergebnisse entsprechend.

4 s(t) c(t)

1
) /N~
u (t)

N AN
Ny

Fig. 4-17: Pulsweitenmodulation mit zeitkontinuierlichem Sollwert
(bewusst ist kein sinusférmiger, sondern ein beliebiger transienter Vorgang dargestellt)

\/
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diese Sollwerte haben keinen
Einfluss auf die Stellbefehle

1 _“ s(t) c(t) / \
G*(t)/ \ A X
: , } | —T:s— ' : >
N Ta
-1

Fig. 4-18: Pulsweitenmodulation mit zeitdiskreten, nicht synchronisierten Sollwerten

jeder Sollwert
bestimmt genau eine
A Schaltflanke

N

~T, LN

< s —>
I
3 \/

Fig. 4-19: Pulsweitenmodulation mit synchronisierten Sollwerten
(Regular Sampling) mit T, =T, /2

\

—~+

B V

Fig. 4-20: Pulsweitenmodulation mit synchronisierten Sollwerten
(Regular Sampling) mit T, =T,
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Die zeitdiskrete Sollwertvorgabe fiihrt aber zu einer Verzégerung im System, was nun
untersucht werden soll:

® Uy (2)
u
- ’—LL_I_L_li
~
Ug (1)
Ty 2ITa 3T, =t

Fig. 4-21: Zeitdiskrete Sollwertvorgabe

Die zeitdiskreten Sollwerte seien ug(k), der zeitkontinuierliche Verlauf u(t) wird durch
Summen zeitverschobener Sprungfunktionen o(t —t;) gebildet:

u(t)=> uy (k) [o(t—kT,)- ot - (k + )T, )] (4.17)
k

Ubergang in den Laplace-Bereich:

U(s) = L(u)(s) = Tu(t) estdt
()= ug (k) %[e—skTa oSk )T, ]: 3 ug (e %b_ e—sTa] (4.18)
k k

Die Reihe
> ug (ke T (4.19)
k

ist die z-Transformierte (oder Laurent-Transformierte) der Folge u4(k) an der Stelle

z7=eSTa:

Ug (@)= ug(k)z ¥ (4.20)
k
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Der Term
1 T
H(s)=—[1—-e"
(s) sTa[ ] (4.21)

kann gedanklich als Ubertragungsfunktion eines Abtast-Halte-Vorganges aufgefasst werden
(obwohl kein zeitkontinuierlicher Sollwert existiert, der abgetastet werden konnte, da der
zeitdiskrete Sollwert unmittelbar von einem zeitdiskreten Regler bestimmt wird).

Also:
U(s) =T,H (s) Ug ™) (4.22)

Um den Einfluss auf Amplitude und Phase besser erkennen zu kénnen, kann H(jw) in der
Form

H(jo) = 1 [:L_e—ija]ziejcoTaIZ_e—ja)TaIZ]e—ja)Ta/z
ja)Ta ja)Ta
= 2 Sin(a)—Taje_jQ’Ta/Z:Si(a’_Taje—ijalz
joT, 2 2
bzw.
@ i
Wy
mit
o= (4.24)
a Ta ]

Haufig verwendet man Approximationen von H(s):

1 T = 1 _
H(s) = b_e ST |_gsTar2 L [sTarz g sTaIZ]
STy .

sT,
i 2 2
stz 1 1+3Ta+1[sTaj _1+&_1(&j +0,4(9) (4.25)
sT,|” 2 20 2 2 20 2 3

_ e—sTa/2(1+ 0,(5))~ o=STa/2

O, (s) bezeichne die Restterme von n-ter und héherer Ordnung in s. Das Ergebnis bedeutet,
dass H(s) durch ein Totzeitglied (T,-Glied) mit der Totzeit T,/2 gendhert werden kann,
wobei Terme 2. und héherer Ordnung vernachlassigt werden.

Die Padé-Approximation 1. Ordnung flr die Exponentialfunktion
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osT, 15T, /2

T 14sT,/2 (4.26)

liefert als alternative Naherung fur H(s)

C1+sT,/2

H(S) ~

ST,|” 1+sT,/2| sT, 14T, /2

1 [1_1—5Ta/2} 1 {1+sTa/2—1+sTa/2} 1
Hierbei wird H(s) demnach durch ein T;1-Glied (Verzdgerungsglied 1. Ordnung) mit der
Zeitkonstante T, /2 angené&hert.

Die zeitdiskrete Sollwertvorgabe kann also naherungsweise entweder durch ein Totzeitglied
oder mit einem Verzogerungsglied angendhert werden, wobei in beiden Fallen als
maligebliche Konstante T, /2 auftritt.

H(jo)|

-45°

-90°
-135°
-180°
-225°
2707

Fig. 4-22: Frequenzkennlinien des Abstast-Halte-\VVorgangs und seiner N&herungen

blau:  H(jw) ohne Ndherung
grin:  Naherung durch T;-Glied mit T, /2 als Zeitkonstante
rot: Né&herung durch T,-Glied mit T, /2 als Totzeit
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Wie man aus den Frequenzkennlinien erkennt, bilden beide Né&herungen das tatséchliche
Verhalten des Abtast-Halte-Vorganges unterschiedlich nach.

Die Naherung durch ein Totzeitglied gibt immerhin das Verhalten der Phase (zumindest fur
Frequenzen unterhalb der zweifachen Nyquistfrequenz @/ @, <1) exakt wieder. Im Bereich

o/ oy <0,44 bleibt der Amplitudenfehler kleiner als +3dB.

Der brauchbare Bereich der T1-Naherung wird eher durch den Phasenfehler bestimmt, der bis
ol wy <0,29 Kleiner als 10° ist. In diesem Bereich ist der Amplitudenfehler kleiner als

1,4dB.

Zum zweiten Aspekt des Regular-Sampling-Verfahrens, der Messwertabtastung:

Nimmt man vereinfachend eine rein induktive Last mit konstanter Gegenspannung an, so
flhrt eine mit dem PWM-Tréger synchronisierte Stromabtastung dazu, dass die abgetasteten
Stromwerte gerade die zeitlich lokalen Strommittelwerte représentieren. Die durch die
Pulsung verursachte Stromschwankung (engl. ripple) wird geschickt durch die Abtastung
ausgeblendet, ohne dass eine analoge Filterung notwendig ware. Ein analoges Vorfilter wirde
in Gegenteil dazu fuhren, dass diese Stromabtastmethode nicht mehr wie beabsichtigt
funktioniert. Zwar wirden die pulsfrequenten Anteile geglattet, doch wird durch ein Vorfilter
auch ein der Phasenverzug der Grundschwingung verursacht, was zu Fehlern im Regelkreis
fuhrt.

PWM-Ausgang S(t)

zeitdiskrete AL - /-

Sollwerte 1}

ARSI =

| | | | | | | | | | | | | | | | |

L&

T T T T T T T T T T T T T T T T T

Stromverlauf bei abgetastete
angenommener Mommesswerte
treppenférmiger /
-~ Spannung Stromverlauf
aufgrund pulsender
Spannung

| | | | | | | | | | | | | | | | |

Fig. 4-23: Zur Stromabtastung mit dem Regular-Sampling-Verfahren
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4.5 Totzeit des digitalen Regelkreises

Wird die Regelung auf einem Mikrocontroller oder Mikroprozessor realisiert, bendtigt dieser
zur Bearbeitung des Regelungsalgorithmus eine gewisse Zeit. Ein Messwert kann sich daher
erst nach dieser Zeit auf den neuen Spannungssollwert auswirken. ZweckmaRigerweise
synchronisiert man alle diese Abldufe mit dem durch die Pulsweitenmodulation oder
Vektormodulation vorgegebenen Takt. Auf diese Weise entsteht durch die digitale Regelung
eine Totzeit von einem Abtastschritt. Zusammen mit der zeitdiskreten Sollwertvorgabe fr die
PWM (Abschnitt 4.4) resultiert dies in einer Gesamttotzeit von 1,5 Abtastschritten des
Regelkreises.

i SH | i (k) . . SH i (k+1) ) . |t
[P ADC > u'(k+2) | ADC > u(k+2) !
i . Regelung . Regelung i
| e | re— | |
I : PWM-Timer | I PWM-Timer I I
: v | v Y |
_! s(t) |—
T, E (K+D)T, T. k2T,
- -
Abtastung eines . . ,»Wirkungsschwerpunkt*
Strommesswerts mittlere Gesamttotzeit 15T, der pulsvg/eitenmodulierten
pannung

Fig. 4-24: Ablaufdiagramm von Messwertabtastung, Regelungsalgorithmus und PWM

Bei schwankender Eingangsgleichspannung verursacht die Totzeit der zeitdiskreten
Arbeitsweise ein weiteres Problem. Sowohl fir die Vektormodulation als auch fiir die

Dreiecksmodulation muss der Spannungssollwert u” zunéchst auf die Eingangsspannung uy,

bezogen werden. Dazu wird der Wert der Gleichspannung verwendet, der zum Zeitpunkt der
Bereitstellung des Spannungssollwerts bekannt ist. Wenn die Eingangsspannung synchron
zusammen mit den Strommesswerten abgetastet wurde, ist das also der Spannungswert des
zurtickliegenden Abtastzeitpunktes:

ug (k)

Ua () = Uy, (k—1)/2

(4.27)
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Dieser normierte Spannungssollwert wird aber erst im folgenden Abtastintervall in eine
entsprechende Pulsfolge umgesetzt. Andert sich die Eingangsspannung bis dahin nicht oder
nur langsam, stellt dies kein Problem dar. Bei einer stark schwankenden Eingangsspannung
hingegen wird ein entsprechender Spannungsfehler bei der Pulsweitenmodulation verursacht.
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4.6 Spannungsfehler aufgrund von Wechselsperrzeiten

Die beiden Transistoren eines Umrichterstranges werden zur Realisierung des schaltenden
Verhaltens im Prinzip komplementéar angesteuert. Zur Vermeidung von Kurzschlissen
aufgrund von Totzeiten in der Ansteuerung, den Treibern sowie zur Sicherstellung eines
geordneten Kommutierungsvorganges wird zunéchst der bislang leitende Transistor gesperrt
und der komplementére Transistor erst nach Ablauf einer Wechselsperrzeit oder Schutzzeit
(interlocking time) t, angesteuert. Der Zeitpunkt der tatsdchlichen Stromkommutierung hangt

davon ab, ob der Strom von einem Transistor in eine Diode kommutiert oder umgekehrt. Die
Vorgange sind in den folgenden Bildern dargestellt.

‘% s® T
—>| >—| /N

! s(t) Impuls- '

= g ™ bildung )
$:(1) T, u(t)

Uge. /N
2 Treiber /

\ -L

Fig. 4-25: Impulsbildung und Treiber

Ausgangsspannung in Abhangigkeit der Transistorzustéande

T T, u

1 0 +Ug /2

0 1 —Ug /2

0 0 —Ugc/2son(i) * gesperrter Zweig 2
1 1 Zweigkurzschluss

! Solange der Strom flieRt, bestimmt er iiber die dann leitende Diode die Ausgangsspannung.
Erlischt der Strom, sperren also beide Dioden, wird die Ausgangsspannung nicht mehr vom
Umrichter, sondern allein von der Gegenspannung der angeschlossenen Last bestimmt.

2 Der gesperrte Zustand ist im Allgemeinen auch derjenige, aus dem heraus der
Aufriistvorgang beginnt, und auf den beim Stillsetzen bzw. im Stdrungsfall zuriick geschaltet
wird.

% Der Kurzschluss fiihrt in aller Regel zur Zerstérung der Transistoren, wenn nicht in Folge
sogar des gesamten Gerats. Dieser muss unter allen Umstanden vermieden werden.
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T, =1 T,=1 T,=0 T,=0
/N N /N /N
i>0 i<0 i>0 i<0
i - P > ———a <= >
T,=0 T,=0 T,=1 T,=1
/N /N Vi N /N

Fig. 4-26: Strompfade in Abhangigkeit des Schaltzustands und der Stromrichtung
bei angesteuerten Transistoren

i>0

I/I

LG
e

Fig. 4-27: Strompfade in Abhangigkeit der Stromrichtung bei gesperrten Transistoren
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1 A S(t)
1 -
A t
1
8 (1)
0 >
A
1 _>to P —
S, (t)
0 >
i(t) a L — |
\ verschiedene
T ™ mogliche
Licken wahrend der Sperrzeit
-1 =
u(t) ) Spannungsverlauf bei positivem Strom
Udc /2 tO —»‘ l—
_ Spannungs- >
¢0 - udCtO —
—uy /2 ‘ fehler U
u(t) 4 Spannungsverlauf bei negativem Strom
Spannungs- »>
fehler t
\
u(t) 4  Spannunasverlauf bei pos. Strom mit Liicken
| | |
= | R
t

I |

bei erloschenem Strom wird die
Spannung durch die Gegen-
spannung der Last bestimmt

Fig. 4-28: Ablaufe aufgrund der Wechselsperrzeit

Durch die Wechselsperrzeit wird ein Fehler im Mittelwert der Ausgangsspannung verursacht.
Der Fehler wirkt dem flieRenden Strom stets entgegen (wie eine zusétzliche Last). Sofern das
Vorzeichen des Stroms wahrend der Pulsperiode nicht wechselt, gilt in der
Mittelwertbetrachtung — bei ansonsten ideal angenommener Kommutierung:

U s U = —sian(i) 2 U = —sign(i
AU=U—-S Uy = S|gn(|)_|_S Uge =—sign(i)ty fsUge (4.28)
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Hierbei wird angenommen, dass sich die Gleichspannung Au, wahrend einer Pulsperiode

nicht wesentlich verandert. Wechselt der Strom innerhalb einer Schaltperiode das VVorzeichen,
ist die Fehlergleichung nicht mehr giltig. Ist der Strom nahe Null, kann der Strom wahrend
der Wechselsperrzeit sogar licken auftreten. Es sei darauf hingewiesen, dass auch diese
Betrachtung nur eine Naherung darstellt, da die Kommutierungen in den einzelnen
Transistoren und Dioden weiterhin idealisiert angenommen wurden.

Typische Werte:

Ventil f to
GTO-Thyristor 200-500 Hz 15-30ps
IGBT 5-15 kHz 2-5us
MOSFET 20-1000 kHz <lus

Daraus resultierende typische Werte des Spannungsfehlers liegen in der Grofzenordnung von
rund 10% oder mehr! Eine Kompensation dieses Fehlers scheint auf den ersten Blick einfach,
ist jedoch gerade im Bereich kleiner Strdme, wenn sich also der Strommittelwert in der GroRRe
seiner Schwankungsbreite bewegt, schwierig, da die Vorhersage des Stromnulldurchgangs
bzw. des Stromlickens nur mit maRiger Genauigkeit gelingt.

Die Spannungsfehler wirken in jedem der drei beteiligten Strange:
Ala e =—SigN(igp ¢ )to fsUgc (4.29)

Aufgrund der Sternpunktschaltung haben stets zwei Stréme unterschiedliches Vorzeichen.
Die Transformation der Spannungsfehler der einzelnen drei Strédnge in die orthogonale
Zeigerdarstellung ergibt einen Fehlspannungsvektor Au, dessen Betrag sich uber die
Transformation T,; zu

4 4
|AU| = § AU = gto fsudc (430)

ergibt. Die Richtung des Spannungsfehlers bestimmt sich aus den Stromvorzeichen bzw. dem
Sektor, in welchem der Stromvektor liegt (s. Bild). Né&herungsweise ldsst sich der
Spannungsfehler in der Gegenrichtung zum Stromvektor ansetzen:

i 4
Au =—m§t0 fSudC (431)
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Fig. 4-29: Der Spannungsfehler kann durch eine Aufschaltung auf den Sollwert der PWM
kompensiert werden,

*k * i 4
u =u +AU=—m§tofsUdc (4.32)

Es empfiehlt sich jedoch bei kleinen Stromen, bei denen aufgrund der
Stromschwankungsbreite die Richtung der Fehlerauswirkung unsicher ist, diese
Kompensation in Abhangigkeit der Stromamplitude langsam auszublenden.
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4.7 Dynamische Mittelwertmodellierung des pulsweitenmodulierten
Umrichters
Fur die Momentanwerte gilt:
1
Uab,c (t) = Esa,b,c (t) Uge (t) (433)
: 1 :
lae® =7 PIEAUING (4.34)
a,b,c
Mittelwertbildung tber jeweils eine Pulsperiode:
_ 1_ 1 .
Uabc (t) = E Sab,c (t) Uge (t) = E Sab,c (t) Ugc (t) (4-35)
- l—_ .\ 1 —
lae® =3 28O0 =3 2 s OO (4.36)

a,b,c a,b,c

Hierbei muss vorausgesetzt werden, dass sich die Gleichspannung uy (t) bzw. die
Motorstrome i,, .(t) wahrend einer Pulsperiode nicht oder nur vernachlassigbar langsam

andern.

Mittelwertmodell in «/ £ -Koordinaten:
_ 1.
U, z(t) = Esa,ﬂ (t) uge (1)

e ® =206 01,0 +5,01,0)

Mittelwertmodell in d/g-Koordinaten:

Ugq(t) = %S;,q (1) uge (1)

ROEE MOIORERGING)

(4.37)

(4.38)

(4.39)

(4.40)
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U, = S; (Dug(8)/2

B ——

X0
e =2 Y 03,0 *
— ab,c U, =Sy (t)ug (1) /2
tib (t)

Uge (t) N /o

Ue = S:(t)udc (t)/2

0

Fig. 4-30: Ersatzschaltbild fir Mittelwertmodellierung

(0
BOITSOW0 om0

Uge (1) <> i5(t)
— 0, =555 00,0

Fig. 4-31: Ersatzschaltbild fur Mittelwertmodellierung in orthogonalen Koordinaten
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4.8 Oberschwingungen

4.8.1 Oberschwingungen bei konstantem Sollwert

Harmonische der Schaltfunktion s(t) bei konstantem Sollwert: Aufgrund des Funktions-

prinzips der Pulsweitenmodulation ist implizit sichergestellt, dass der Sollwert gleich dem
Mittelwert der generierten Schaltfunktion ist:

§=s%*
J \
| st o)
S*
a : t t >
- -4 |t T?s t
o -1

Fig. 4-32: Pulsweitenmodulation mit zeitkontinuierlichem Sollwert

Daneben verursacht die schaltende Arbeitsweise aber Harmonische. Es treten die
Pulsfrequenz  f; bzw. o, =2, und deren Vielfache auf. Die komplexen Fourier-

Koeffizienten der Harmonischen ke, sind fir k #0:

T, /2

S (ko) =Ti [ekes(t) dt
s T./2
1(u y T2
== [etetdi- ferket ey e dt}
T T.02 t tl
1 (T2 t
== J'e—ikwst dt—2 J'e—jka)st dt] (4.41)
T 1,02 “ty
__2 Te—jkwst gt — 2 (e—jka)stl _e+jka)st1)
T, - T, jkoo,

_ —%sin koo, = —%sin 27k,

Mit
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_ TZs(l_ 5%) (4.42)
folgt weiter
2 . (7K *
S(kay) = —&sm (? @-s )j (4.43)

Der Fourierkoeffizient fir die Frequenz Null ist der schon bekannte Mittelwert:
S(0)=5=s*

Die Zeitfunktion ergibt sich tber die Fourier-Reihe

st)= 3 S(ka, ek =2 ~ 2. sin (—(1 s*)j gl (4.44)
k=—0 k:m
Da
S(ka,) =S(—kay) (4.45)
kann man auch schreiben
s(t) = S(0) + ZZS(ka) ) coskapt = s*——Zsm [— (1- s*)j coskat (4.46)
k=1
Weitere mogliche Darstellung:
< 2k +1
s(t) = s*——Zsm 7K (1—s*)) cos(2kart) — z (1—s*) | cos((2k +kart)
k=0

o0

Z ~1) cos( (k +1)s*) cos((2k + Lkaryt)

=s +gk2;( 1)% sin (zks )cos(2ka)t)— 2k 7

Né&herung fir kleine s*

s(t)zs*+23*§;(—1)kcos(2ka)st) mkz;)( 1)* cos((2k + Lket) (4.47)

Das heil3t, die ungradzahligen Vielfachen der Schaltfrequenz hdngen in 1. Naherung nicht von
dem Sollwert s* ab; sie sind ndherungsweise konstant, wahrend die gradzahligen Vielfachen
proportional mit dem Sollwert wachsen.
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Die Harmonischen der Spannung ergeben sich aus denen der Schaltfunktion tber
U (ko) = d° S(kay) (4.48)

wobei aber die Eingangsgleichspannung als konstant angenommen werden muss. Besitzt die
Ug (t) jedoch selbst harmonische Anteile, ergibt sich die Ausgangsspannung uber die

Faltungsoperation
Ukey) == (UdC S ko) == ZU(ka) —lao,)S(lwy) (4.49)

Oftmals interessieren nicht unmittelbar die Harmonischen der Spannung, sondern die des
Stroms. An einer induktiven Last L bestimmen sich diese (bei konstanter
Eingangsgleichspannung) nach

U(ko,) Uy J (ﬂk j
| (ko) = = Z(l-s*

15 T T T T T T T T T

2*3(K)

0 0.1 0.2 0.3 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Aussteuerung

Fig. 4-33: Harmonische bei der Dreiecksmodulation

Die Harmonischen des Eingangsgleichstroms

igc () = s(1)i()
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werden exakt tber die Faltung bestimmt:

> 2 U(lw

lyc (Ko ) = (I *S)(ka)s) = Z:S(ka)S —loy) 1 (log) = ZS(ka)S —lw,) ( s)

|=—00 |=—c0 Jla)SL
U = 1 (4.52)

= —dc —S(ka, —lw,) S(l
ZJL.:Z_:;ICOS (kag —lag) S(lwy)
Als Abschatzung mag es ausreichen, den Ausgangsstrom

i(t) ~ 1 (4.52)

als naherungsweise konstant anzunehmen. Dann ergibt sich als Spektrum des Eingangsstroms
ebenso wie die Ausgangsspannung unmittelbar aus dem Spektrum der Schaltfunktion

lge (kes) = 15 S(keoy) (4.53)
4.8.2 Oberschwingungen bei sinusférmigem Sollwert
Annahme eines stationdaren Zustands, Modulation mit Amplitude A und Grundfrequenz f;:
* A jont —jaort
s*(t) = Acos ayt = Acos 2xft = E(e +e '™ ) (4.54)

Ist die Zahl der Pulse je Grundschwingungsperiode

o, f, T
S

ganzzahlig, spricht man von synchronisierter Pulsung. Die Pulsfrequenz ist in diesem Fall ein
Vielfaches der Grundfrequenz. Im Spektrum treten demnach nur Vielfache dieser
Grundfrequenz auf.

Es sei jedoch zundchst angenommen, dass die Frequenzen in keinem rationalen Verhaltnis
stehen. Dann ist die Pulsfolge nicht periodisch in einer Periode der Grundschwingung. Die
Fourierkoeffizienten werden Uber eine gentigend lange Mittelungsdauer bestimmt:

172
S(w) = TIian? je-lwts(t) dt (4.56)

-T/2
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Fourierkoeffizienten der Vielfachen der Grundschwingung:
1
— i — jkayt
S(key) = fim — ! e~ Jkerts(t) dt

1M1
= lim = %"= [e els(t+mT,) dt (4.57)
m:OTl 0

lTfe‘jk“’lt lim iis(t+ mT,) dt
) > M m=0 '

Die Mittelung der Schaltfunktion s(t) Gber viele Perioden ergibt somit genau den Sollwert
der Pulsweitenmodulation:

M
SM=lm = Y s(t+mT) (4.58)
M- M m=0
Es folgt also
Tl
S _ 1 —jka}lt * _ *

(key) = — j e kets™(t) dt = S™ (k) (4.59)

1o

Die Fourierkoeffizienten fir die Vielfachen der Grundfrequenz sind also unmittelbar die
Fourierkoeffizienten des Sollwerts der Pulsweitenmodulation. Die Pulsweitenmodulation
wirkt sich also hierauf gar nicht aus! Ist der Sollwert wie oben angenommen ein rein
sinusformiges Signal, tritt genau dieses in der Schaltfunktion auf; der Sollwert wird nach
Amplitude und Phase exakt abgebildet:

() = S(-e) =2 (4.60)

Dann sind die Koeffizienten fur Vielfache der Grundschwingung Null:
S(kay) =0 fir k=1

Insbesondere ist keine Zeitverzogerung, wie sie manchmal falschlicherweise der
Pulsweitenmodulation zugeschrieben wird, erkennbar; diese mdisste sich in einer
Phasenverschiebung bemerkbar machen. Eine zeitliche Verzégerung entsteht allein durch die
Anwendung der zeitdiskrete Sollwertvorgabe, s. Abschnitt 4.4, nicht jedoch durch die
Pulsweitenmodulation selbst.

Bei der praktischen Uberpriifung dieser Zusammenhénge darf die als im Grenzfall unendlich
vorausgesetzte Mittelungsdauer nicht Gbersehen werden. Bei einer Beschrankung der
Messdauer auf eine oder wenige Grundschwingungsperioden werden Vielfache der
Grundschwingung zu messen sein.
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Zusétzlich zu den Vielfachen der Grundfrequenz treten Intermodulationsprodukte zwischen
Schalt- und Grundfrequenz auf. Als Ausgangspunkt diene die Fourierreihe der Schaltfunktion
s(t) fur konstantes s*:

(4.61)

s(t) = s +ﬂkk§_;( 1)* sin (ks )cos(Zka)t)—meé( 1) cos(z(k + 1 )5 ) cos((2k +Dket)

~s*425* " (1) cos(2kent) - LZ( ¥ cos((2k + Dkart)
] 7(2k +1) (5
Mit
s’ (t) = Acosat (4.62)
folgt

S(t) = Acos it + %Z (=1)¥ sin (kAcos mt) cos(2kat)
k=1

(2k+1)2( 1)* cos(z(k +1)Acos mt ) cos((2k + Lkegt) (4.63)

~ Acosayt| 1+ ZkZZ‘i(—l)kcos(Zka)St)} ﬁ;‘)( 1)* cos((2k + L)ket)

In erster Ndherung treten also als Intermodulationsprodukte weiterhin die ungeradzahligen
Vielfachen der Schaltfrequenz o, bzw. f, auf, die Geradzahligen werden jedoch um die
Grundfrequenz verschoben. Es treten dann jeweils Seitenbander um diese Frequenzen herum
auf. Berucksichtigt man hohere Ordnung in der obigen Naherung, treten weitere
Intermodulationsprodukte auf.
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5 Regelung des Permanentmagnet-Synchronmotors in
mitdrehenden Koordinaten

Bislang wurde das stationare Verhalten des Motors untersucht. Es wurde aber offen gelassen,
wie man dafir sorgt, dass sich ein gewinschter Betriebszustand einstellt. Dies ist Aufgabe der
Regelung. Die Regelungsaufgabe kann eine Lage-, Geschwindigkeits-, oder
Drehzahlregelung sein. Da sich Lage- und Geschwindigkeitsregelung weitgehend unabhéangig
vom konkreten Motor in kaskadierter Struktur auf einer Drehmomentregelung aufbauend
entwerfen lassen, soll letztere im Blickpunkt stehen.

Das Drehmoment ist der drehmomentbildende Stromkomponente proportional. Ein
Drehmoment-Sollwert T™ kann daher tber

x 2 *
Isq :3pl//pT (5.1)

in einen Stromsollwert umgerechnet werden. Die Aufgabe der Drehmoment-Regelung wird
daher in die Aufgabe der Regelung des Stroms uberfuhrt.

5.1 Stromregelung

Aufgabe der Stromregelung ist nun, die Komponenten der Motorspannung Ugg, Us, Stets so

regulieren, dass sich die gewiinschten Stromkomponenten iy, is, einstellen. Der Sollwert i:q

resultiert aus dem Drehmoment. Der Sollwert der d-Komponente wird ggf. nach den
Erfordernissen der Flussschwéchung eingestellt (vgl. Abschnitt 2.10). Zunachst soll der
Spannungsstellbereich vorausgesetzt werden, so dass von

g =0 (5.2)

ausgegangen werden kann. Der Stromrichter bedient sich fiir seine Aufgabe des Umrichters
und seiner Pulsweitenmodulation als Spannungsstellglied. Die Reglerstellgréfen sind also

Spannungssollwerte u:d,u;q fur die Pulsweitenmodulation. Wir nehmen im Folgenden

vereinfachend an, dass diese Sollwerte durch PWM und Umrichter fehlerfrei in Istwerte (im
Sinne der dynamischen Mittelwertmodellierung) umgesetzt werden,

Usg =Usqs Usq = Usq (5.3)

Zundchst muss nun die Regelstrecke modelliert werden. Dazu wird zweckmaligerweise die
Darstellung mit Stromdifferenzialgleichung im mitdrehenden Koordinatensystem verwendet
(s. Abschnitt 2.2):

Lgisg = Usq — Rs igg + a"—sisq (5.4)
Lgisq = Usq — Rs isq — @lsisg — 0w/, '
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Beziiglich der Regelungsaufgabe liegt also ein verkoppeltes System mit zwei StellgroRRen
Usq, Usq Und zwei RegelgroRen iy, isq vor. Die Verkopplung kann aber durch eine einfache

Rickfihrung bzw. Vorsteuerung der Spannungen gemaf

* 0 * 0 .
Usg = Usg + AUgg , Usg = —lsls

L omit = (5.5)
Usq = Usq + AUgq Usq = wlslsg + @y

kompensiert werden, wodurch die zwei entkoppelten EingroRen-Regelstrecken

Lsisd = _Rs isd + Augy

. : * (5.6)
Lsisq = —Rs Isq + Augg
entstehen. Es handelt sich also um zwei P-T;-Glieder mit der Ubertragungsfunktion
1 1
Gi(s)=—
i(s) R 1+sr, (5.7)
Hierbei ist
Ts = L 5.8
S RS ( . )

die Standerzeitkonstante. Die nun verbleibende Regelungsaufgabe kann recht einfach
beispielsweise durch Ansatz jeweils eines PI-Reglers,

1+5sT
Gei(5) = Kpi = - (5.9)
n
bewaltigt werden.
i:d Au:d isd
Ggi(s) > Gi(s) —>
igg Aug, i
Ggi () —>{ Gi(s) 2

Fig. 5-1: Vereinfachtes Ersatzmodell fir den Entwurf der Stromregelkreise
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Diese vereinfachte Modellierung dient der Dimensionierung der Reglerparameter, also der
Reglerverstarkung Kp; und der Nachstellzeit T,,. Bei der Realisierung der Regelung ist

natrlich zu bertcksichtigen, dass u. a. auch die Transformationen der d/q-Komponenten in
das stdnderfeste System und zurlick ausgefiihrt werden missen.

5.2 Zeitdiskrete Reglerrealisierung

Hé&ufig abstrahiert man beim Regelungsentwurf wie bislang auch hier von der zeitdiskreten
Realisierung der Regelung mittels eines Prozessors und wendet zeitkontinuierliche
Entwurfsmethoden an. Erst nach der Reglerdimensionierung werden beispielsweise die
Integratoren in den Reglern durch Summierer angenahert. Wir sprechen dann von einer quasi-
kontinuierlichen Betrachtungsweise. Dieses VVorgehen ist gerechtfertigt, wenn die typischen
Zeitkonstanten des Systems im Bereich einer gewissen Zahl von Abtastschritten liegen. Die
Grenzen dieser VVorgehensweise werden aber spatestens dann erreicht, wenn Regelvorgange
innerhalb ganz weniger Abtastschritte ausgefuhrt werden sollen (z. B. Deadbeat-Regelung).
Dann muss der Regelungsentwurf mittels zeitdiskreter Verfahren durchgefuhrt werden,
worauf hier aber nicht eingegangen wird.

Auch beim quasikontinuierlichen Entwurf sollten aber zumindest die Auswirkungen der
zeitdiskreten Realisierung durch eine summarische Totzeit von eineinhalb Abtastschritten
bertcksichtigt werden (s. Abschnitte 4.4 und 4.5). Obwohl diese Totzeit aus der
Reglerrealisierung herriihrt, kann diese gedanklich der Regelstrecke zugeschlagen werden, da
diese keinen Freiheitsgrad fir die Reglerauslegung darstellt:

Ggi (s) = Kp; 15T 18T

(5.10)

n

Diese Totzeit macht sich aber nicht nur innerhalb jedes einzelnen Regelkreises fir die d- und
die g-Komponente bemerkbar, sondern auch bei der Realisierung der Rotororientierung an
sich. Wird die Transformation der Spannungssollwerte aus dem d/g-System in das
stdnderfeste «/ -System mit dem momentanen verfiugbaren Drehwinkel & vorgenommen,

hat sich der Rotor nach der Totzeit bereits um einen Winkel von 15T, weitergedreht. Es

wirde dann abhéngig von der Drehgeschwindigkeit @ eine falsch orientierte Spannung auf
den Motor geschaltet. Bei der Ricktransformation der Spannungssollwerte in das stdnderfeste
System sollte daher ein Winkelvorhalt von

As =15T,0 (5.11)

beriicksichtigt werden, um eine korrekte Spannungsorientierung zu gewahrleisten. Ggf. kann
auf diesen Winkelvorhalt verzichtet werden, wenn sich aufgrund des zu beherrschenden
Drehzahlbereichs nur kleine Winkelkorrekturen von wenigen Grad ergeben. Die integralen
Anteile der Stromregler werden dann die Fehler kompensieren. Bei hohen Drehzahlen kann
natrlich abh&ngig von der Abtastfrequenz  dieser Vorhalt aber bis zu zweistelligen
Gradzahlen anwachsen. Dann ist anzuraten, diesen Vorhalt tatséchlich vorzusehen.
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5.3 Gesamtstruktur der Regelung

Das folgende Bild fasst die bisherigen Uberlegungen in einem Gesamt-Strukturbild
zusammen, wobei auch ein Drehzahlregler erganzt wurde.

Uge
-—
Strom-
o Regler * *
=0 Usg Ug *
Drehzahl-  Drehmoment- | — q Ug, Sab,c
. Regler _, Steuerung F— —| ., ¥- |4 = >
o 2 lsq — sy | ug Y, | PWM .
Sl o — ./ ap .
¥ 3ov, | R- | I— 5
X Ag
@ (‘)<—ZL5Ta<-— @
3
Yo
& 'Winkelvorhalt
LS
A i i i b
ibu dq < isa a,B j_sa"_cr) J
S Saf 3L abc|< h i N
'y
Entkopplung u. N
EMK-Vorsteuerung £ PMSM
1) £
d/dt |«
—¥v
T,

Fig. 5-2: Grundstruktur der Regelung in mitdrehenden Koordinaten
fur den Spannungsstellbereich
(ohne Flussschwachbetrieb)



6 Direkte Drehmoment-Regelung (DTC)

101

6 Direkte Drenmoment-Regelung (DTC)

6.1 Regelungskonzept

Die Direkte Drenmoment-Regelung oder Direct Torque Control (DTC) ist ein alternatives
Konzept zur Regelung in mitdrehenden Koordinaten mit unterlagerter Stromregelung und

PWM.

Ausgangspunkt ist wiederum die Gleichung flr das Drehmoment:
3 . : 3 .
T =5 p (Wpa'sﬁ _'//pﬂ|5a): 2 Pypxls
Mit

s = L Ty,

erhalt man weitere &quivalente Darstellungen fur das Drehnmoment:

3 . 3 . . 3 .
TZEp'/’pXIS:Ep(Ws_les)XISZEpWsXIS
oder

3p

3p SP
2L,

oL Yo X(Ws _Wp):

3 .
T:Ep'/’px's: Yo Xy

S

Die letzte Darstellung ist Ausgangspunkt fir das DTC-Verfahren.

(6.1)

(6.2)

(6.3)

(6.4)
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a4

lesq . - T >

Fig. 6-1: Zur geometrischen Interpretation des Drehmoments als duBeres Produkt zwischen
Fluss und Strom oder zwischen den Flussvektoren

Es gilt
w, =U, —R g = U (6.5)

Der gewdhlte Spannungsvektor bestimmt also die Richtung der Anderung des Flusses. Als
mogliche Spannungsvektoren werden nur die elementaren Spannungen v, betrachtet. Im

unten dargestellten Beispiel erhéhen die Vektoren v,,v, das Drehmoment, die Vektoren
V;,Vg verringern das Drehmoment, da die das Drehmoment bestimmende
Parallelogrammflache im einen Fall gréRer, im anderen Fall verringert wird.

Wird der Nullspannungsvektor v, oder v, gewahlt, verharrt der Stédnderfluss

naherungsweise in seiner Position. Wie sich in diesem Fall das Drehmoment veréndert, hangt
dann davon ab, wie sich der Vektor des Permanentflusses y , aufgrund der mechanischen

Rotordrehung bewegt. Fir das im Bild gezeigte Beispiel wirde sich das Drehmoment bei fest
stehendem Standerflusszeiger y bei einer positiven Drehung ¢ =@ >0 verringern, bei

negativer Drehrichtung vergroRern. Neben dem Drehmoment wird auch der Flussbetrag

Vs = |'/’s|

je nach Wahl des Spannungsvektors vergroRRert oder verkleinert.
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Yo
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Fig. 6-2: Zum Regelungskonzept des DTC-Verfahrens
Abhangig vom Sektor (s. Bild, die hier verwendete Sektordefinition unterscheidet sich von
derjenigen bei der Vektormodulation), in welchem sich der aktuelle Stinderflussvektor
befindet, sind die Auswirkungen der verschiedenen Spannungsvektoren auf Drehmoment und
Flussbetrag in der folgenden Tabelle zusammengestellt.

B

Sektor 3

Sektor 4

Sektor 2

Vs

Sektor 5

Sektor 1 —
[04

Sektor 6

Fig. 6-3: Definition der Sektoren fiir das DTC-Verfahren
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. . . . T <O0wenn >0
T>0 T>0 T<0 T<0 .
Sektor ) ) ) i T>0wenn w<0
v, >0 v, <0 v, >0 v, <0 ]
v ~0
1 Vv, V3 Ve Vs Vo, V7
2 A Vg vy Vg Vo, Vs
3 Vy Vs V2 Vi Vo, Vy
S Ve Vi Vy V3 Vo, V7
6 Vq Vo Vs vV, Vo, V7

Drehmoment und Flussbetrag werden nun durch Hysterese-Regelungen in entsprechenden
Toleranzbéndern um die Sollwerte gezwungen. Die Schaltstrategie fir das Drehmoment ist
wie folgt: Unter der Annahme positiver Drehrichtung wird bei zu kleinem Drehmoment ein
aktiver Spannungsvektor geschaltet (s. Tabelle), um das Drehmoment zu erhéhen. Wird die
obere Schwelle des Toleranzbandes erreicht, wird der Nullspannungsvektor geschaltet (letzte
Spalte der obigen Tabelle), dadurch sinkt das Drehmoment bei positiver Drehrichtung. Der
Flussvektor verharrt dann in dem erreichten Punkt. Auf den Flussbetrag kann in diesem
Zustand dann kein Einfluss mehr genommen werden, was akzeptabel ist, da dieser bei der
nachsten Wahl des aktiven Spannungsvektors berticksichtigt werden kann.

Diese Schaltstrategie erfordert die Kenntnis der Drehrichtung, da sich die Verhéltnisse
beziglich der Veranderung des Drehmoments im Nullspannungszustand mit der Drehrichtung
gerade umkehren. Andererseits kann vom Verhalten des Drehmoments im Zustand der
Nullspannung auf die Drehrichtung geschlossen werden: Nimmt das Drehmoment wahrend
des Zustands der Nullspannung ab, muss die Drehrichtung positiv sein; andernfalls dreht sich
der Motor im negativen Sinne. Dies kann durch eine Modifikation der Schaltstrategie, die
dann mit drei Schwellen wie im nachfolgenden Bild skizziert arbeitet, erreicht werden. Eine
explizite Kenntnis der Drehrichtung ist dann nicht mehr erforderlich.

T-_T*4 Drehrichtung

aktive Vektoren
>0 kehrt sich um v

+é&r

aktive Vektoren /W\V\/
0 \ .
W t
Nullspannung

Nullspannung

Fig. 6-4: Schaltstrategie fur das Drehmoment
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B L) Stillstand des Flussvektors
bei Nullspannung

\/

Fig. 6-5: Typische Flusstrajektorie beim DTC-Verfahren

Die resultierende Regelungsstruktur zeigt das folgende Bild. In dieser Struktur tritt keine
Pulsweitenmodulation auf. Die Schaltstrategie erzeugt direkt die Stellbefehle fur den
Umrichter.

. - Schalt- |52 56:5%
T bell A
tapbelle 3
Fluss- | ¥ -
vorgabe - 3
- A
l//J Sektor PMSM
Sektor-
bestimmung
f ~
Vs T

Fig. 6-6: Struktur der direkten Drehmoment-Regelung (DTC)

Zur verlustoptimalen Regelung sollte der Flusssollwert in Abh&ngigkeit des Drehmoments
angepasst werden. Gehen wir von i, =0 aus, so folgt flir den Fluss

2
2L T
3pr

2 2 2:2 2
ws =wp+ Ll =vp +(
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Dementsprechend sollte der Sollwert tiber

<\ 2
. 2LT
vs = w§+( : J (6.6)

3py,

in Abhéngigkeit des Drehmomentsollwerts T~ veréndert werden. Wird die Spannungsgrenze
erreicht, muss der Fluss entsprechend abgesenkt werden (Flussschwachung).

Die resultierende Schaltfrequenz ist bei dem DTC-Verfahren im Gegensatz zur Pulsweiten-
modulation nicht exakt definiert. Um die Schaltverluste zu begrenzen, kann es sinnvoll sein,
die Schaltfrequenz zu tberwachen und entsprechend die Toleranzbandbreiten der Hysterese-
regler zu verdndern. Dies kann mit einem einfachen Zahler bewerkstelligt werden. Im
regelungstechnischen Sinne stellt der Zahler einen I-Regler dar.

&t
S, Sp» Se > K ——
—_—
3f” Zahler
S
—_— &
v
- K, ——

Regelung der Schaltfrequenz

6.2 Fluss-und Drehmomentbeobachter

Die in Abschnitt 6.1 entwickelte Regelungsstruktur ist noch nicht komplett, da bislang von
der Kenntnis des Standerflusses w, und des Drehnmoments T ausgegangen wurde. Diese
GroRen sind zwar prinzipiell messbar, doch wird man aus Aufwandgriinden in aller Regel in
realen Anwendungen hierfiir keine Sensoren einsetzen. Stattdessen miissen sie aus anderen
verfligbaren Grolien bestimmt werden. Eine solche Anordnung wird in der Regelungstechnik
als Beobachter bezeichnet.

Messbare Grolzen sind die Standerstrome i, und die Standerspannungen ug. Zwar wird aus
Aufwandsgriinden auch auf die Messung der Standerspannung wird meist verzichtet, jedoch
kann man die Spannung aus der Kenntnis des Umrichter-Schaltzustandes s,,s,, s, und der
Zwischenkreisspannung uy. rekonstruieren. In diesem Sinne soll die Stdnderspannung daher
als verfuigbare GroRe angesehen werden.

Um den Unterschied zwischen den tatsachlichen Istgrofien im technischen System und den
beobachteten oder angenommenen GroRRen deutlich zu machen, wird im Folgenden fiir den
Schétz- oder Beobachterwert einer GroRe x die Bezeichnung X verwendet. Da auch
Messwerte Fehler aufweisen konnen, werde diese Bezeichnung auch fur Messgrofien
angewandt; ebenso fur angenommene Maschinenparameter.
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Um nun den fir das DTC-Verfahren notwendigen Standerflussvektor w, zu bestimmen,
kommt die Auswertung der Maschinengleichungen in Betracht®:

Strommodell
Unter dem Strommaodell versteht man die Bestimmung des Standerflusses tiber die Gleichung
Y, = I:siAs 'H/A’p (6.7)

bzw. in statorfesten Komponenten

>
-
<>
Il
>
-

sa T pa s'sa 'H//p Cose

Vso =
. . (6.8)

S

(6.9)

Wie man sieht, ist neben dem Strom auch die Messung des Drehwinkels & notwendig.
AuBerdem mussen der Permanentflusses w, und die Standerinduktivitat L, als

Maschinenparameter bekannt sein.

Mit dem auf diese Weise bestimmten Standerfluss kann dann auch ein Drehmoment-
schatzwert Uber die Drehmomentgleichung

-~ 3p . R 3p1[/p R A
T="1 XY, = —— CoSs -y, Sine 6.10
TRAR (175 oS ~ 7, sin ) (6.10)

berechnet werden. Diese Gleichungen mussen dann als Beobachter implementiert werden, um
die Regelungsstruktur aus Kapitel 6.1 zu ergénzen.
Spannungsmodell

Unter dem Spannungsmodell versteht man die alternative Bestimmung des Standerflusses
uber die Standerspannungsgleichung

. ~
A~

s = U — IQsis (6.11)

Die Spannung muss also zum Fluss integriert werden:

s (t) = I(ﬂs (7) = Riy (7)) d + g (6.12)

> Aus der Regelungstechnik sind neben der direkten Nachbildung der Systemgleichungen auch die Konzepte des
Luenberger-Beobachters und des Kalman-Filters bekannt. Auch diese lassen sich auf die hiesige Problemstellung
anwenden, was aber im Rahmen dieses Skriptes nicht weiter ausgefuhrt werden soll.



6 Direkte Drehmoment-Regelung (DTC) 108

Die Vorteile sind offensichtlich: Lediglich der Standerwiderstand wird als
Maschinenparameter benétigt. Der Drehwinkel ist als Messgrofie gar nicht notwendig. Auch
in der sonstigen DTC-Regelungsstruktur ist kein Drehwinkel notwendig, da keine
Transformationen in ein mitdrehendes Koordinatensystem vorgenommen werden. Man kann
demnach auf einen Drehgeber komplett verzichten. Man spricht dann von einer
drehgeberlosen Regelung. Dies ist nicht nur aus Kostengrinden, sondern auch wegen hoherer
Robustheit (Geberausfalle, Drahtbruch) und konstruktiver Freiheiten willkommen.

Diesem Vorteil stehen aber einige zu bewaltigende Nachteile gegentber: Einerseits ist der
Flussanfangswert v, in aller Regel nicht bekannt. Andererseits handelt es sich bei dem

Beobachter im Wesentlichen um einen einfachen Integrator, der in der Regelungstechnik als
einfach stabiles System charakterisiert wird. Konkret bedeutet das, dass ein eventueller
Offsetfehler in der Spannungsermittlung,

0, = U, + Au (6.13)
sei er noch so klein, tber gentigend lange Zeit zu einem beliebig grolRen Flussfehler
Ay t= Aug (t _to) (6.14)

aufintegriert wird. In dieser Form ist diese Strategie also praktisch nicht brauchbar. Aus
diesem Grund wird die ursprungliche Differenzialgleichung um einen stabilisierenden
Ruckfuhrterm wie folgt modifiziert:

A . A n 1
'//s:us_Rsls__

z (6.15)

Das System mit der EingangsgroRe €, = U, — IfiSiAS und der AusgangsgroRe :f/s ist nun stabil,
was man am besten im Laplace-Bereich Gbersieht:

7, (5) = 0,() — Rafs () —Til/?s(S)
B

1
S+1/zg

1 A
e
s+l/zg ° (6.16)

l/A/S (s) = [Os(s) - IQS iAs (S)]=

Der Pol des Beobachters liegt nun bei s=-1/7g; das System somit exponentiell stabil. Ein

Spannungs-Offsetfehler flihrt dann nur noch zu einem beschrénkten stationaren Flussfehler
von

Ay, = 15 A, (6.17)
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Betrachtet man diese Gleichung, scheint es sinnvoll, die Zeitkonstante zz moglichst klein zu

wéhlen, um einen moglichst kleinen Flussfehler als Folge eines Spannungsoffsetfehlers zu
erreichen. Auch die Antwort auf den in den meisten Fallen nicht Kkorrekten
Beobachteranfangswert v, klingt mit der Zeitkonstante z ab.

Man darf aber nicht Ubersehen, dass die zusétzlich eingefiihrte Rickkopplung das
urspriingliche Systemverhalten verfalscht. Ndhme nun man die Messungen als fehlerfrei an,

also U, =u, i = iy ergdbe sich ein Fehler von

y}s(s)—y/s(s){ ! —ﬂ [us(s)—RSis(s)]{ L —l}es (6.18)

S+1/7g s+1l/zg s

Im Frequenzbereich @ >1/7g kann der Fehler vernachléssigt werden, denn es gilt

1 1

~
~

jo+llty jo

Hingegen wird fur abnehmende Frequenzen unter w<1/zg der Fehler immer groRer und
somit die Schatzung unbrauchbar. Nach dieser Betrachtung sollte 7z also mdglichst grof3
gewahlt werden, um einen moglichst groRen brauchbaren Frequenzbereich zu erhalten. Das
spiegelt unmittelbar den moglichen Drehzahlbereich wider, in dem ein solcher Beobachter
zuverldssig arbeitet: Fir den Stillstand und Frequenzen o, <1/zg funktioniert der

Beobachter nicht, erst ab der Mindestdrehzahl o, >1/75; kann mit diesem Beobachter
gearbeitet werden

Beide Entwurfsziele stehen daher in einem Zielkonflikt. Tatséchlich wird bei der praktischen
Umsetzung sehr viel Aufwand getrieben, um einen moglichst kleinen Spannungsfehler zu
erreichen und somit einen moglichst grolen Wert von 7 zu erlauben. Dazu reicht es in der

Regel nicht aus, den Umrichter lediglich durch sein ideales Schaltverhalten zu modellieren,
sondern sowohl das transiente Schaltverhalten als auch die Durchlass-Spannungsabfalle
miussen berilcksichtigt werden.

In der Literatur wird im Kontext der DTC ublicherweise das Spannungsmodell als Beobachter
verwendet und sogar als inharenter Bestandteil der DTC dargestellt. Dazu besteht aber kein
Anlass. Das DTC-Prinzip l&sst sich sehr wohl auch mit dem Strommodell als Beobachter
kombinieren. Dieses hat gegeniiber dem Spannungsmodell zwar den Nachteil, dass die
Position als MessgrolRe bendtigt wird, es kann aber im gesamten Frequenzbereich - auch im
Stillstand - eingesetzt werden.
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7 SchutzmalRnahmen

Der Betrieb eines elektrischen Antriebs erfordert in aller Regel Mallinahmen zur
Betriebsuberwachung, um unzuléssige Betriebszustédnde zu erkennen und das System in Folge
geordnet abzuschalten. Grol3en, die Gberwacht werden, sind beispielsweise:

e Motor- bzw. Umrichterausgangsstrome

e Versorgungsspannung (Eingangs-Gleichspannung)

e Motortemperatur

e Umrichtertemperatur

e Drehzahl

Die Schutzmafnahmen haben das Ziel, das System vor Schéden zu schitzen bzw. im Fall
eines bereits eingetretenen Schadens einer Komponente (z. B. eines ausgefallenen
Kondensators oder Transistors) die Schadensausbreitung auf andere Komponenten zu
minimieren bzw. die Gefahrdung von Personen zu vermeiden. Als Regel kann gelten, dass
diese SchutzmalRnahmen umso aufwandiger werden, je gréRer ein Antrieb ist. Bei grofien
Anlagen ist unbedingt bereits beim Entwurf zu berucksichtigen, wie sie geschitzt werden
kdnnen (z. B. Loschung eines Lichtbogens). Bei Kleinstantrieben ist womdglich bereits der
ohmsche Widerstand des Motors hinreichend strombegrenzend, so dass auf weitere
Mafnahmen verzichtet werden kann.

SchutzmaBnahmen sollten auf einer von der Regelung unabhéngigen Steuerungsebene
realisiert werden, da der Regelungsprozessor fir zeitkritische VVorgange haufig zu langsam ist
bzw. selbst Ursache einer Stérung sein kénnte. Im Idealfall sind diese Schutzmafinahmen so
konzipiert, dass sie vOllig unabhdngig von einer funktionierenden Regelung das System
eigenstandig sicher stillsetzen konnen (fail save).

Insbesondere die Uberwachung der Umrichterausgangs- bzw. Motorstrome stellt die hochsten
zeitkritischen Anforderungen. Da die thermischen Zeitkonstanten der Sperrschichten der
Leistungshalbleiter auRerst kurz sind, kann eine Uberschreitung der zulassigen Grenzwerte
um einige Millisekunden bereits zur Zerstérung fiihren. AuBerdem kann der Umrichterstrom
durch Aufschalten unerwinschter Spannungen oder im Fall eines Kurzschlusses (aufgrund
von Fehlern der Regelung oder durch Schaden anderer Komponenten) derart schnell
ansteigen, dass bereits nach wenigen Mikrosekunden Stréme erreicht werden, die nicht mehr
abgeschaltet werden konnen. Da andererseits Leistungsgrenzdaten aus 6konomischen
Grunden moglichst weit ausgenutzt werden sollen, ist der Abstand zwischen betriebsméliig
zulassigem Maximalstrom und nicht mehr sicherem Uberstrom haufig sehr gering. Daher
muss eine Schutzabschaltung in diesem Bereich sehr schnell reagieren. Im Ubrigen treten
Uberstrome gelegentlich auch als zufillige Fluktuationen der nie ganz zu vermeidenden
Unruhe in den Regelkreisen auf.

Im Folgenden sollen die bei Uberstrom in Betracht kommenden MaBnahmen diskutiert
werden.
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7.1 Pulssperre oder Motorkurzschluss

Die (bliche SchutzmaRnahme bei Uberstrom ist die Sperre aller Transistoren der Briicke
(Pulssperre). Aufgrund des induktiven Verhaltens der Last flieBt der Motorstrom zunéchst
uber die Dioden der Briicke weiter. Ist aber die Eingangsgleichspannung grofer als die
induzierten Motorspannung, wirkt diese Spannungsdifferenz dem Stromfluss entgegen und
der Motorstrom wird in kurzer Zeit (meist in wenigen Millisekunden) erléschen. Dies ist die
ubliche Schutzmalinahme beispielsweise bei Asynchronmotoren, vgl. Abschnitt 4.6.

Wird ein Permanentmagnet-Synchronmotor in einem Drehzahlbereich betrieben, so dass die
Hauptspannung kleiner als die Eingangsgleichspannung bleibt, a)wp<ud0/\/§ wird der
Strom ebenfalls erléschen. Wird der Motor dagegen im Flussschwachbereich mit
oy > udC/\/§ betrieben, wird die induzierte Spannung Uber die Dioden der Briicke Strom

zur Gleichspannungsseite zurlickspeisen. Die gesamte Motorspannung (bestehend aus
Hauptspannung und Ankerriickwirkungen) wird weiterhin durch den
Zwischenkreiskondensator bestimmt, der sich aber, falls auf der Gleichspannungsseite die
Leistung nicht anderweitig abgefuhrt werden kann (also in die Energieversorgung
zurlickgespeist oder in einem Bremssteller dissipiert wird), mehr oder minder schnell aufladt.
In Fallen, bei denen durch die dabei entstehende Bremswirkung der Antrieb abgebremst und
in Folge die induzierte Spannung unter den kritischen Wert fallt, kann dieser begrenzte
Spannungsanstieg eventuell toleriert werden. Eine Abschatzung ist tber die zu beherrschende
kinetische Energie im Vergleich zum Speichervermdgen des Kondensators schnell zu
bewerkstelligen.

Bei Antrieben, bei denen die Last auch nach dem Stérungsfall den Antrieb weiter dreht und
dieser nicht stillgesetzt werden kann oder soll, ist dieses MaRnahme nicht akzeptabel.
Denkbar wére, den Motor durch einen Schalter vom Umrichter zu trennen, doch ist dies mit
verhéltnismaliig hohen Kosten verbunden.

Eine Alternative ist, den Motor gezielt kurzzuschlieBen, indem jeweils alle drei unteren oder
alle drei oberen Transistoren der Briicke angesteuert werden. Der Kurzschluss als
SchutzmalRnahme fordert seitens des Umrichters volle Funktionsfahigkeit. Wenn diese nicht
gewadhrleistet ist, ergeben sich Probleme: Falls die Stérung durch einen Ausfall eines
Umrichterventils zu Stande kam, kann durch einen gezielten geschalteten Motorkurzschluss
unter Umstédnden auch ein Briickenkurzschluss zu Stande kommen, der den Umrichter
nachhaltig zerstéren konnte. Ein Motorkurzschluss kommt auch dann nicht in Betracht, wenn
die Energieversorgung der Umrichtersteuerung und damit seine Betriebsfahigkeit nicht
sichergestellt werden kann.

Im Folgenden soll daher das Verhalten von Permanentmagnet-Synchronmotoren beim
Kurzschluss untersucht werden.

7.2 Stationare Kurzschlussstrome

Wird der Motor symmetrisch kurzgeschlossen (also mit allen drei Klemmen gleichzeitig),
ergeben sich nach Abklingen von Ausgleichsvorgangen durch Nullsetzen der stationéren
Spannungsgleichungen
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0= RS iSd —Q)Lsisq
0=Rs igq + olsisg + @y,
die stationdren Kurzschlussstrome in Abhéngigkeit von der Drehfrequenz
2L 2 2
T o N N (7.1)
° a)zLi + RS2 1+ a)zrsz
. a)Rsl/lp . Cl)Ts
Isqk = — =- 7.2
T Q224 R2 T 14 0?2 (7.2)
. .2 .2 . T,
Isk =/ldk *lgk = 'oﬁ (7.3)
1+ oty
mit
(7.4)
L
LS RS
und daraus das stationdre Kurzschlussdrehmoment
T = 3py pio 1 _3pyyply o
k=™ - 2.2
2 o7, + 1 2 1+ (7.9)
T,

Bei hinreichend groRer Drehfrequenz wr >>1 kann der stationdre Kurzschlussstrom durch

den drehzahlunabhéngigen Wert i, abgeschatzt werden.
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0T
N
Fig. 7-1: Stationdre Kurzschlussstrome tber der Drehzahl

Der Motorkurzschluss kommt also nur in Betracht, wenn der Umrichter den stationaren
Kurzschlussstrom fiihren kann, also

Ik (@) <imax
Wird der Antrieb bei groRer Drehzahl betrieben, wr >>1, muss im Grenzfall
lp <lmax DzwW. k<1

gelten. Nur flr derartige Motoren kommt der Motorkurzschluss als SchutzmalRnahme in
Betracht. Anderseits sind Motoren mit k >1 ohnehin nicht oder nur sehr beschrankt
flussschwéchbar, so dass dort gut die Pulssperre als SchutzmalRnahme verwendet werden
kann.

7.3 Transiente Kurzschlussstrome

Neben den stationdren Kurzschlussstromen ist das transiente Verhalten zu untersuchen. Die
Spitzen der transienten Kurzschlussstrome konnen die stationdren Werte deutlich
uberschreiten.  Ausgangspunkt seien die  Stromdifferenzialgleichungen  fir  den
kurzgeschlossenen Motor

Lgisg = —Rs isq + C’)Lsisq
(7.6)

Lgisq = —Rs isq — 0lsisg — 0V,
(7.7)
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Eine partikuldare Losung dieser Differenzialgleichung ist bereits bekannt; dies sind die
stationdren Kurzschlussstrome des vorangegangenen Abschnitts. Es reicht also aus, nur die
homogenen Differentialgleichungen

Lsign = —Rs ign + @lsign

(7.8)
I-si.qh =-Rs iqh — alsign
(7.9)
bzw.
. 1. .
lgh =——Igh + a)lqh
Ts
(7.10)
i ==L — o
gh 74 gh dh
(7.11)

zu betrachten. Die homogene Losung fiihrt zu einem mit der Kreisfrequenz @ oszillierenden
und mit der Zeitkonstante zg abklingenden Vorgang:

igh (£) = 677 (igo COsct + igho Sin ot)

(7.12)
oy (©) =77 (igno COS @t —igng Sin et
gh gho dho

(7.13)

In der d/g-Ebene ist die Losungstrajektorie eine Spirale um den Ursprung. Superponiert man
die stationare Losung, wird der Mittelpunkt der Spirale zum Punkt (isgy,isq) verschoben. Die

Anfangswerte dieser homogenen Lodsung ergeben sich aus den Stromkomponenten zum
Beginn des Kurzschlusses und den stationdren Kurzschlussstrome nach

idho = Isdo — ldk (7.14)
ith = iqu - iqk (7.15)

Fir eine Abschatzung des groRtmaoglichen Spitzenwerts sei eine hohe Drehzahl angenommen,
so dass sich die Dampfung wéhrend einer Periode noch nicht viel auswirkt. Tritt dann ein
Kurzschluss aus einem Zustand maximalen Stroms,

Isq0 =0, "sqo‘ = Imax »

also
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+i

ith = is.qO _iqk ~ Tlmax (7.16)

Igho =lsdo — gk = —o (7.17)

auf, ergibt sich eine Zeigerlange des homogenen Anteils von etwa /i3, +i3 . Zeigt dieser

Zeiger nach gewisser Zeit in die negative d-Richtung, ergibt sich auf diese Weise eine
Abschéatzung der transienten Stromspitze von

Iy <ip +1/i20 +io = imax(k +V1+ kzj (7.18)

Noch gréliere Stromspitzen wirden sich bei Anfangswerten igqo >0 ergeben. Da diese aber
kein sinnvoller Betriebspunkt ist, bleibt es aul’er Acht.

Die obige Spitzenstromabschatzung wird asymptotisch fiir sehr gro3e Drehzahlen erreicht und
fuhrt ggf. zu sehr groRen Spitzenstromen. Abhéngig vom tatsédchlich genutzten
Drehzahlbereich und der Standerzeitkonstante kann der Wert geringer ausfallen.

Ob der Umrichter diese transiente Uberschreitung der eigentlichen Stromgrenze (iberlebt,
kann nicht generell beantwortet, sondern muss im Einzelfall untersucht werden. Einerseits
wird diese Uberschreitung in den meisten Fallen nach wenigen Millisekunden abklingen.
Andererseits werden die Transistoren nach dem Einschalten des Kurzschlusses nicht mehr
gepulst, wodurch keine Schaltverluste mehr anfallen und ggf. kurzfristig hohere
Durchlassverluste in Kauf genommen werden kénnen.

Eine weitere Alternative ware, abhangig von der aktuellen Drehfrequenz entweder die
Umrichtersperre oder den Motorkurzschluss als SchutzmaBnahme vorzusehen. Im
Flussschwachbereich traten dann geringe transiente Stromspitzen auf, da sie von gunstigeren
Anfangswerten in der linken Halfte des Strombegrenzungskreises ausgehen. Fir diese
gestufte Mallnahme ist allerdings die Verfiigbarkeit des Drehzahlmesswerts zwingend
erforderlich. Mdchte man sich auch gegeniiber Sensorstorungen absichern, wird dieses
Vorgehen zweifelhaft.
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g :
= :
~ .
S :
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i/i
Fig. 7-2: Beispielhafte Trajektorien des Kurzschlussstroms fiir
oty =5, k=0,7und zwei verschiedene Anfangswerte

3.5 ! ! ! 1 ! r ! ! !

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Fig. 7-3: Maximale transiente Kurzschlussstromspitze in Abhéngigkeit von k und wr,
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8 Modellierung von Asynchronmotoren

8.1 Modellierung mit orthogonalen Wicklungen

Modellierung des Standers und des Laufers mit orthogonalen Wicklungen:

Fig. 8-1: Vereinfachtes Modell des Kurzschlusslaufer-Asynchronmotors
a | B Sténderfeste Koordinaten

yl6: Lauferfeste Koordinaten (fiir das Rotorkoordinatensystem werden nicht die

Bezeichnungen d und q verwendet, da diese Bezeichnungen spater fir ein weiteres
Koordinatensystem benétigt werden)
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Induktionsgesetze fir Stander und Laufer mit Beriicksichtigung der ohmschen Widerstande:
yrg = ug - R (8.1)
wl =ul —Ril =—R/if (8.2)

Der hochgestellte Index soll deutlich machen, in welchem Koordinatensystem der Vektor
dargestellt wird, also fur einen beliebigen Vektor x beispielsweise

X
XS:{ “} und xrz{xy}
Xp X5

Wie gewohnt, kdnnen die unterschiedlichen Darstellungen durch die Drehtransformation

Q(e) {

cose -Sing
sing cos¢

ineinander Uberfuhrt werden:
X = Q&) X" (8.3)

Zum Beispiel kann der Standerfluss im Rotorkoordinatensystem dargestellt werden: . .

Bislang wurden zweidimensionale Vektoren mit reellen Komponenten zur Modellierung der
Vorgange verwendet. Bei Asynchronmotoren hat jedoch die komplexe Schreibweise Vorteile.
Die beiden Koordinaten eines Vektors werden dann zu einem komplexen Zeiger

X (1) = X, (1) + x5 (1) (8.4)

zusammengefugt. Die Drehtransformation wird dann sehr einfach durch Multiplikation mit
der Exponentialfunktion durchgefiihrt:

(8.5)
X'(t)=e 0%, x*®)=e"Ox"()
Fir die Transformation der Zeitableitungen folgt:
X'(t) = —jose 1 Vx @ +e 05l 6
= —jorx () +e =05 () |
bzw.
(1) = jos X (0) +e= O (1) (8.7)

Die wichtigsten Gleichungen sind im Abschnitt 9 noch einmal zusammengefasst.
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In komplexer Schreibweise lauten dann die Spannungsgleichungen véllig analog zur
vektoriellen Form

‘Kz :g:_Rs!: (8.8)

l/}r = l_J: - Rr!:: = _Rrﬂ (8.9)

—r

Wird die Differenzialgleichung fur den Rotorfluss in das Standersystem transformiert, folgt

'ﬂi = ja)rs%: - Rri? (8.10)

Ebenso kann die Differenzialgleichung fur den Statorfluss in das Rotorsystem transformiert
werden:

Y =—jo. +u;-Ri; (8.11)

Statt die Gleichungen im Sténder- oder Rotorkoordinatensystem aufzuschreiben, kann es
sinnvoll sein, ein beliebiges anderes Koordinatensystem K, welches gegentber dem Stander
mit dem Winkel ¢, bzw. gegenliber dem Rotor mit dem Winkel ¢, =¢, —¢&,, verdreht ist,

zu verwenden. Die Achsen des Koordinatensystems K seien mit d und g bezeichnet. Die
Bedeutung dieser Bezeichnungen sei jedoch an dieser Stelle dahingestelit.

Fig. 8-2: Die beiden Flussdifferenzialgleichungen lauten dann in diesem Koordinatensystem

Y = jogy +Us — Rl (8.12)

v = jonyl R (8.13)
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Neben den Differenzialgleichungen werden die Beziehungen zwischen den Stromen und den
Flussen bendtigt. Der Asynchronmotor kann im Prinzip als Transformator betrachtet werden.
Aufgrund der Symmetrie kann angenommen werden, dass sich die orthogonalen
Komponenten gegenseitig nicht beeinflussen und dass die Induktivitaten unabhéngig von der
Ortsrichtung sind. Das fuhrt zu

v =L, + Ly, (5.14)
v, = Liis + L, (8.15)

L, : Stator-Selbstinduktivitét

L, : Rotor-Selbstinduktivitét

L., : Hauptinduktivitat (mutual inductance), aus prinzipiellen Grinden ist die Hauptindukti-
vitat in beiden Gleichungen identisch

Die oberen Indizes sind in den obigen Beziehungen fortgelassen, da die Gleichungen in jedem
Bezugssystem gelten. Allerdings missen alle komplexen Zeiger einer Gleichung im selben
Bezugssystem dargestellt werden.

Fig. 8-4: T-Ersatzschaltbild der transformatorischen Kopplung
Einflhrung der Streuinduktivitaten
L,=L— (8.16)

L,
Ly =L — Ly (8.17)
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und der Streuziffer

J:le-r_l-fn =1— L?n _Lm(LoS+Lo‘r)+LOSLGT

LL ~ LL LL, (8.18)
Damit:
v, = Lais + Ly (is +iy) (8.19)
v, = Lol + Ly (i +1,) (8.20)
Die Anteile
(8.21)
v =Llais v =Lyl
heillen Streuflisse,
v, = Ln(is +ir) (822)
ist der Hauptfluss. Die Summe aus Stander- und Lauferstrom
i, =i+, (8.23)

wird auch als Magnetisierungsstrom bezeichnet, da dieser Strom fir die Magnetisierung der
Hauptinduktivitat mafgeblich ist.

Fig. 8-5: Zeigerdiagramme der Stréme und Fllsse

Die Auflésung der Fliisse nach den Stromen flhrt zu
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i = Lrlﬁs - Lm%,
B Ler - L?n
i = Ls‘Kr B Lmlﬁs
" Ler - Lﬁ1

oder unter Verwendung der Streuziffer o zu

SR S I o
=S ol _V_/s L, v,
S O I &
-r O'Lr _Zr Ls ‘/_/s

(8.24)

(8.25)

(8.26)

(8.27)

Die erarbeiteten Zusammenhéange fihren nun zu den folgenden Ersatzschaltbildern. Zu
beachten ist, dass aufgrund der komplexen Schreibweise ein Ersatzschaltbild flr jeweils zwei
Raumachsen gleichzeitig gilt. Diese Ersatzschaltbilder beschreiben das Verhalten véllig
allgemein, insbesondere nicht nur das stationare, sondern auch das dynamische Verhalten.
Aufgrund der Anordnung der Haupt- und der Streuinduktivitdten bezeichnet man diese

Gruppe von Schaltbildern als T-Ersatzschaltbild.

[: Rs Los Lof R, I
_,_|:|_NYY\ . Y Y j|:|_<_
i S
u; v, Ly ¥

joors Z:

Fig. 8-6: Ersatzschaltbild des Asynchronmotors im Standerkoordinatensystem
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[; Rs Los Lo‘r R, I
_,_|:|_KWY\ . Y Y jl:|_<_
il’
~u
u v, L Y

(©

joy!

Fig. 8-7: Ersatzschaltbild des Asynchronmotors im Rotorkoordinatensystem

I_l; Rs Los Lar R, Iy
_,_|:|_NYY\ . Y Y YN j|:|_<_
ik
.k k
Ys %s I-m %r

- k - k
Jog ¥ Jouy

Fig. 8-8: Ersatzschaltbild des Asynchronmotors in einem beliebigen Koordinatensystem K
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8.2 Drehmomentbildung

Das Drehmoment des Asynchronmotors kann wieder aus der Leistungsbilanz identifiziert
werden. Ausgangspunkt sind beispielsweise die Spannungsgleichungen in Rotorkoordinaten
(doch lieRe sich dies auch in jedem anderen Bezugssystem durchfiuihren):

r.r r .r
Us =yt Ja)rsgs + Rl
O=u; =y +Ri;

Um die Leistungen zu bilden, werden die Gleichungen jeweils mit den konjugiert komplexen
Strémen multipliziert (vgl. Abschnitt 8.6).

r=r . r=r H r=r =r=r
Usls :'Ksl_s + Ja)rs‘/_/sl_s + Rl
rer arer
0=%r'_r + Rl

Samtliche in diesen Gleichungen auftretenden Terme sind invariant gegeniiber der Wahl des
Bezugssystems, weshalb die besondere Kennzeichnung des Bezugssystems entfallen kann:

Usls :Zsl_s Tlogy 1+ Rslsls
Ozgrl_r'i'Rr!rl_r

Die Summation der Realteile der Gleichungen und die Identifikation der einzelnen Terme
flhrt zu

P :Wmagn + Py + Prean (8.28)

Mit der zugefuihrten elektrischen Leistung
Py = gRe(usis) (8.29)
der dissipierten Leistung (Verlustleistung)

2
+R,

S-S-S S !r

3 - . 3 2
Pd :ERe(R Is! +Rr!r|_r):§(Rs j (830)

der Anderung der magnetischen Energie

. 3 - .-
Wmagn = ERe(lL/sI—S 'lel_r) (8.31)
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Die Integration liefert im Ubrigen den Energieinhalt

3 Y R R
Wmagn = Z(Lm Ig +1| + Logfls| +Lorfl j (8.32)
Folglich muss die mechanische Leistung
3. (: - 3 - 3 .
Precn = E Re(Ja)rs Y.l )= Ea)rs Im(_ Y.l ): Ea)rs Imly s!s) (8.33)
sein, fur welche andererseits gilt
a)rs
Prech = TOpesn =T T (8.34)
so dass fiir das Drehmoment
3 .
T=2pimlg,i.) (8.35)

folgt. Dies ist die gleiche Drehnmomentbeziehung wie beim Synchronmotor. In stator- bzw.
rotorfesten Komponenten bzw. in den Komponenten des noch nicht festgelegten Systems K
ausgeschrieben lautet dies:

T= p('//saisﬂ _Wsﬁisa)zg p(V/SSis;/ _‘//s;/isﬁ)zg p(wsdisq _V/sqisd ) (8.36)

N | w

Dies ist dem Drehmoment beim Synchronmotor genau gleich. Statt erneut die Leistungsbilanz
auszuwerten, hatte man die Drehmomentbeziehung des Synchronmotors auch unmittelbar fir
den Asynchronmotor verwenden dirfen, denn in dieser Beziehung treten nur StatorgréfRen auf
und fir das Drehmoment ist es unerheblich, auf welche Weise die kraftbildenden
magnetischen Felder im Stator zu Stande kommen.

Das Einsetzen von
y,=olsic+ty, (8.37)
fuhrt zu einer weiteren Form der Drehmomentgleichung:

T=2ptemly i) (3.39)

r

oder komponentenweise im allgemeinen Koordinatensystem K:

3 L . .
T=— p_m(‘//rdlsq _l//rqlsd ) (8.39)
2" L,
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8.3 Flussorientierte Koordinatensysteme

Die obigen Darstellungen des Drehmoments mit Stator- oder Rotorfluss

L . .
T (l//rd Isq - l//rqlsd ) (8-40)

3 . . 3
T= E p(V/sdlsq ~VWsglsd ): E pl—_r

geben den Anstol3, &hnlich wie beim Synchronmotor ein flussorientiertes Koordinatensystem
zu definieren. Und zwar wird jetzt die Ausrichtung des bislang freien Koordinatensystem K
mit den Achsen so festgelegt, dass die d-Achse in Richtung des Flusses zeigt. Dann ist per se
die g-Komponente des Flusses gleich null. Da nun das Drehmomente sowohl mit dem Stator-
als auch mit dem Rotorfluss ausgedriickt werden kann, fiihrt das — je nachdem, ob die d/g-
Achsen nach dem Stator- oder dem Rotorfluss ausgerichtet werden, so zwei verschiedenen
Alternativen:

Statorfluss-Orientierung

Wird als d-Richtung die Richtung des Statorflusses gewahlt (s. Fig. 8-9 links), spricht man
von Statorfluss-Orientierung. In diesem Fall ist

Vg =|7 | =vs und ysq=0 (8.41)

und man erhalt fir das Drehmoment
3 .
T= 2 P¥salsq (8.42)

Rotorfluss-Orientierung

Bei der Rotorfluss-Orientierung (s. Fig. 8-9 rechts) wird die d-Achse in Richtung des
Rotorflusses gewahlt, also

Vig =|7 | =¥ und pg =0 (8.43)

Hiermit lautet das Drehmoment

3 L .
T= E pL_n:l//rdlsq (8.44)

Die Stromkomponente ig, lasst sich nun wie beim permanent erregten Synchronmotor als

drehmomentbildende Stromkomponente interpretieren. Die Bedeutung der Komponente i

wird spéter erarbeitet. Man beachte aber, dass es sich bei den d/g-Komponeten in den beiden
alternativen  Drehmomentdarstellungen  (8.42) und (8.44) um unterschiedliche
Koordinatenachsen handelt (vgl. Fig. 8-9). Im Folgenden wird nur die Rotorflussorientierung
betrachtet. Auf die Statorflussorientierung wird hier nicht weiter eingegangen.
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Statorflussorientierung Rotorflussorientierung

Fig. 8-9: Flussorientierte Koordinatensysteme

8.4 Dynamische Modellierung in rotorflussorientierten Koordinaten

Die dynamischen Gleichungen in einem beliebigen Koordinatensystem wurden bereits
entwickelt. Sie lauteten:

Ve = jogy, +Us — R (8.45)

vy = jog; — R (8.46)

Jetzt wird das Koordinatensystem K im Sinne der Rotorflussorientierung (8.43) festgelegt.
Der komplexe Rotorflusszeiger besitzt in  seinem eigenen rotorflussorientierten
Koordinatensystem also nur einen Realteil:

veo=y =y + g = (8.47)

Neben dem Ubergang auf das Rotorflussystem soll aber auch auf neue ZustandsgréRen
ubergegangen werden. Bislang wurden die Differenzialgleichungen mit Stator- und Rotorfluss
als Zustandsgrofien angeschrieben. Im Hinblick auf die Drehmomentdarstellung soll nun aber
auf Statorstrom und Rotorfluss als beschreibende ZustandsgroRen Ubergegangen werden.
Dazu werden der Rotorstrom und der Statorfluss unter Zuhilfenahme der Gleichungen

I =y, — (8.48)

V.= olLis + _ler (8.49)
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welche aus den Induktivitatsbeziehungen herrihren, eliminiert.
Rotorkreis

Das Einsetzen des Lauferstroms in die Lauferflussdifferenzialgleichung ergibt

k- k R« RL. .k
Ve = dony — v s
(8.50)
: R ) k RL, .k
=| jo, —— + i
(J rk Lrj% I—r =S
Der hierbei auftretende Term
T, = L (8.51)
r Rr .
ist die Rotorzeitkonstante. Die Differenzialgleichung erhalt damit die Gestalt
.k . 1 Kk L .k
v, :Lja)rk __] v, +_m!s (8.52)
z-I’ TI’

Diese Gleichung wird nun in nach Real- und Imaginérteil, also nach d- und g-Komponenten
darstellt, wobei beachtet wird, dass der Rotorfluss voraussetzungsgeman keine q-Komponente
besitzt:

. . R, R/L, .
Vg =y =~ ey, 4 Bl (853)
L, L,
. R.L, .
Wiq=0=0y, v + Ir_ o Isq (8.54)

r

Aus der letzten Gleichung lasst sich die bislang noch unbekannte Frequenz a,, bestimmen.

Dies ist die Frequenz, mit der sich das d/g-Koordinatensystem und demnach der Flusszeiger
gegenlber dem Rotor bewegt. Sie wird auch als L&uferfrequenz oder Schlupffrequenz
bezeichnet.

R.L. I
~wy, =0 — _r—m Sq4

(8.55)
vt L v,

Die fir das Drehmoment verantwortliche Komponente ig, bestimmt also zusammen mit dem

Rotorfluss y, die Schlupffrequenz, wéhrend die Stromkomponente iy, flr den Aufbau des

Rotorflusses verantwortlich ist. Sie werden als drehmomentbildende bzw. flusshildende oder
magnetisierende Stromkomponente bezeichnet.
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Ve
isgg — Lpy 1/, = 1/s i
i 3pL !
I —> m > /| > T
. 2L X

Fig. 8-10: Wirkungsplan der Fluss- und Drehmomentbildung

(Rotorkreis)
Standerkreis
Das Einsetzen des Standerflusses
oL,
v, =olis+ 2y, (8.56)

r

in die rechte und linke Seite der Standerflussdifferenzialgleichung liefert

(8.57)
Ly L uk -k
GLSIS+—% = jog| oLsi +—y/ Ug —Rgig
L, L,
ol +L— oy, —R—l// +Rer k = jogolgig +ja)skL—l// +u RI
L, L = L,
L.« LR |
OLS s —U +stkGLs|s — Jors mzr + mzrgr
L, 2
2
K L, LR
OLSIS_Q _Ja)ksOles r; +| = o+ m2r Y,
r Ll‘ I-r
wobei
W = Wy — Wy

verwendet wurde. Wird explizit nach der Zeitableitung des Stroms aufgeldst, erhalten wir die
Stromdifferenzialgleichung

x . o 1« LY (. L LR «
Ig :_Ja)ksl.s+I{us_[Rs+RrL_?J!5+(_ Ja)rsL_m"' rﬂir]%r} (8-58)

S r

Die einzelnen Terme lassen sich folgendermalen interpretieren: Der erste Term der rechten
Seite rihrt von der scheinbaren Anderung des Stroms aufgrund der Rotation des
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Bezugssystems her. Durch die Multiplikation mit der imagindren Einheit werden die beiden
Stromkomponenten also genau kreuzweise verkoppelt. Der erste Term in der Klammer ist die
treibende auBere Spannung an einer Ersatz-Induktivitdt oL, daneben wirkt ein ohmscher
Spannungsabfall, in den auch der Rotorwiderstand eingeht. AuBerdem gibt es Ruckwirkungen
des Rotorflusses, sowohl direkter, als auch rotatorischer Art.

Auch lasst sich eine typische Zeitkonstante, die Streuzeitkonstante

oL

S
[ea

L2 (8.59)

RS+RrF

identifizieren. Damit:
-k . l -k 1 k . L L R k
ls :_[Ja)ks+z_ J!s""o_Ls |:gs+(_ Joxg Lm + rEZrJV_/r:| (8.60)

Die hier auftretende Kreisfrequenz o, ist

Wys = Oy s = Os T+ O (8.61)

\
Jwrs >< 1/ T

ul -
>/ >£— 1/0Ls

¥
Is

Fig. 8-11: Wirkungsplan des Standerkreises in Rotorflussorientierung

Regelungsidee fur die Stromregelung
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Der obige Wirkplan des Standerkreises dient als Basis fir den Entwurf einer unterlagerten
Stromregelung: Die Ruckwirkung aus dem Rotorkreis auf die Dynamik des Standerstrom
wird als StorgrofRe betrachtet und im Regler durch eine StoérgréfRenkompensation (,,EMK-

Vorsteuerung®) kompensiert. Ebenso lasst sich die tber die Kreisfrequenz o, ¢ vermittelte
Verkopplung der beiden Stromkomponenten im Regler durch eine entgegengesetzte
Entkopplung kompensieren. Beide Terme werden im Entkopplungs- oder Vorsteueranteil g'go

zusammengefasst. Die Gesamtspannung wird wie folgt dargestellt:

. . . L L R
" :@:w?=@:+J%aslz+(1wmfm—%jzt 52
r r

Setzt man diese Spannung in die obige Stromdifferenzialgleichung ein, erhalt man einen
einfachen entkoppelten Ersatz-Sténderkreis:

-k 1. 1

Iy == =g+ AU (8.63)
o S

Komponentenweise:

1. 1

gy =——Iy +——A4u

sd r, sd GLS sd (8 64)

; 1. 1 '

lg = - lgq + IAuSq
o S

Das ist die gleiche Struktur wie schon beim permanent erregten Synchronmotor. Der weitere
Regelungsentwurf wird entsprechend durchgefihrt.
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8.5 Transformation der Streuinduktivitaten

Ausgangspunkt:

(8.65)

Die StandergroRen, also Strom und Spannung aber auch der Standerfluss sollen, da diese
Grolen sich an den Klemmen des Motors &ul3ern, nicht verandert werden. Die RotorgroRRen
werden mit einen konstanten Faktor ¢ ausgehend von obigen Gleichungen skaliert:

(8.66)

und wieder in der alten Form
k -k r =1k
V,= Lols + Ly l'y
!k ! 'k V'!k
v, = Lols + L0,
(8.67)
.k - k k -k
V. =logy +Us — Rl

. 1k . 1k 1k
Zr = Ja)rkﬂr - er_r
Nun aber mit den transformierten GroéRen

(8.68)
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L/ =cL

r

geschrieben. Die Standerinduktivitat L, wird durch die Transformation zwar nicht veréndert.
Es &ndert sich aber ihre Aufteilung in Haupt- und Streuinduktivitat:

Lo =Ly — Ly, (8.69)
Die transformierte Streuinduktivitdt des Rotors ist
L, =L —-L, (8.70)

Durch die Wahl des Skalierungsfaktors kann die Streuung des resultierenden
Ersatzschaltbildes zwischen Stander- und Lauferkreis verschoben werden:

8.5.1 Modell mit standerseitig konzentrierter Streuung

Soll die Streuinduktivitat des Rotorkreises verschwinden, also

L, =L -L,=0
L =L,
(8.71)
c?L, =cL,
Damit folgt fir den Faktor
L
c=—"10
L (8.72)
Die transformierten Grof3en lauten
! Lm
y' ="y, (8.73)
r
I
I_r = _!r (874)
m
L2
Rl = T’; R, (8.75)
r
L2 L2
Lh =L =" =L, — =(-0)L, (8.76)
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2 2
L=l =L -ty 1oy
L LL,

oS S
T

Die Drehmomentgleichung vereinfacht sich zu
3 _, .
T2 pmlz,i)
bzw.

3 .-
T= E pl//rlsq

(8.77)

(8.78)

(8.79)

im rotorflussorientierten Koordinatensystem. Auch die Standerstromdifferenzialgleichung

vereinfacht sich durch diese Transformation zu

K. 1 N - . R! ,
Is = Ja)sk!i; +I|:le( _(Rs + Rr)l-is< +(j(0r3 +L_rj VLI::|

'
S m

. k H rk
Jog Zs Ja)rkﬂr

(8.80)

Fig. 8-12: Ersatzschaltbild des Asynchronmotors mit stdnderseitig konzentrierter Streuung

Da sich viele Beziehungen durch die Transformation der Streuinduktivitat in den Standerkreis
vereinfachen, wird bei der rotorflussorientierten Regelung gern von vornherein von diesem

Struktur ausgegangen.

8.5.2 Modell mit rotorseitig konzentrierter Streuung

Aus der Forderung

L =Ly~ L, =0

(8.81)
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ergibt sich der Skalierungsfaktor zu

b
Lm
Es folgt flr die transformierten GroRen
N
V. =7 %
m
i = i!r
LS
L
Rr _L_ﬁ'] r
L. =L,
2
L=l =Ly
Lm Lm
L =L/ -L,

Die Drehmomentbeziehung lautet
3 L

T:Ep "I:Im r_s) —p- a)ImL )

bzw.

3 s
T= 2 p(l_o_)l//rlsq

. k
Joog %s

(8.82)

(8.83)

(8.84)

(8.85)

(8.86)

(8.87)

(8.88)

(8.89)

(8.90)

Fig. 8-13: Ersatzschaltbild des Asynchronmotors mit rotorseitig konzentrierter Streuung
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8.6 Berucksichtigung des realen Magnetisierungsverhaltens

Bislang wurden die Induktivitdten im Modell des Asynchronmotors als ideal konstant
angesehen. Tatsachlich wird das Eisen im Motor im Betrieb nicht unerheblich geséttigt. Dies
ist das Resultat einer wirtschaftlich-technisch optimalen Auslegung, das man die
Eisensattigung naturlich durch Einsatz von mehr Material verringern kdnnte, was den Motor
aber schwer und teuer machen wirde. Oft reicht es aus, nur die Sattigung der
Hauptinduktivitdt zu berucksichtigen und die Streuinduktivitdten weiterhin als konstant
anzunehmen. Dann ist die Hauptinduktivitat bzw. der Hauptfluss vom Magnetisierungsstrom
i, abhangig.

o} Lyn(i,)

Lo (i)

Iy

Fig. 8-14: Sattigung der Hauptinduktivitat

Die Ummagnetisierung des Materials ist aufgrund des hysteretischen Verhaltens mit
zusétzlichen Verlusten verbunden. Naherungsweise kann man annehmen, dass diese Verluste
in etwa quadratisch mit dem Flussbetrag ansteigen. Mit der Frequenz steigen sie zundchst
etwas linear an. Diese GesetzmaRigkeit zusatzlicher Ummagnetisierungsverluste lasst sich im
Ersatzschaltbild durch einen weiteren zur Hauptinduktivitat parallel angeordneten
Ersatzwiderstand Rg, berticksichtigen.

joy

Fig. 8-15: Ersatzschaltbild mit Berticksichtigung der Sattigung der Hauptinduktivitat und der
Eisenverluste
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8.7 Stationares Betriebsverhalten

8.7.1 Spannungsgleichungen und Zeigerdiagramm

Im stationdren Zustand sind alle GroRen im flussorientierten Bezugssystem eingeschwungen.
Insbesondere haben dann auch alle Zeiger von Strémen, Spannungen und Flissen die gleiche
Winkelgeschwindigkeit. Die Kreisfrequenz des Rotorflussystems ist dann genau die
elektrische Frequenz von Strom und Spannung an den Standerklemmen, so dass im
stationdren Zustand die einfachere Bezeichnung Standerfrequenz

s =Wy s = Wy s = G (8.91)

S

verwendet werden kann. Die Frequenz zwischen den elektrischen Zeigern und dem Rotor
wird als Rotorfrequenz bzw. Schlupffrequenz bezeichnet:

W, T ur I.r (8-92)

Die (auf das elektrische System bezogene) Drehfrequenz ist damit

Wrs = W5 — O (8.93)

Die dimensionslose Grofle
5=t 8.94
- (8.94)

heil3t Schlupf.

Im stationaren Zustand stellt sich der stationare Rotorfluss
YV, = I-misd (895)

ein. Die stationdre Standerspannung lautet

. . . L
ul" =Ri!" + Ja){ol_s!'g” +L—ml,//rJ (8.96)

r
bzw. in einzelnen Komponenten

Ugg = Rl _a)sol—sisq (8.97)
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. . L
Usq = Rslsq + ws(o-l-slsd + L_ml//rJ

.

. L2 ).
=Rgig + a)s(oLs +L—mJ|Sd
T

= Rslsq + osLlgy

q A
] L
Ja)sl//rL_n:
Y,
- > - >
_Glesq v, d _Gl—slsq d
i

Motorischer Betrieb Generatorischer Betrieb

Fig. 8-16: Zeigerdiagramme flr den stationdren Zustand
(bei passender Skalierung von Strom- und Flusszeiger lasst sich der
Rotorfluss als Projektion des Standerstromzeigers auf die d-Achse darstellen)

Im stationdren Zustand kann man die Beziehung fir das Drehmoment direkt als Produkt der
Stromkomponenten ausdriicken:
L., 2

3 . 3 L. .
T :E pL_rl//rlsq :E pL_Tlsdlsq (898)

Das Drehmoment ist also direkt der durch den Stromzeiger aufgespannten Rechteckflache in
d/g-Koordinaten proportional, sofern die restlichen Parameter als konstant angenommen

werden.



8 Modellierung von Asynchronmotoren 139

8.7.2 Stationares Ersatzschaltbild
Ausgangspunkt: Stander- und Rotorspannungsgleichungen
W =R+ jo? = R+ jo L[+ )+ jo, Ll
0=u!" =Rl + oy’ =RV + jo,Lylil" +1" )+ joo Lt

Die Division der Lauferspannungsgleichung durch den Schlupf s liefert

1_. .
Oz_l:\)r!lfr + st%(fr
S
1_. . . . . .
:gRr!‘;’f + Ja)sLm(!'g’f +iVr )+ jo, LY

Diese Gleichungen konnen nun im Sinne der normalen komplexen Zeiger fir
Wechselspannungssysteme interpretiert werden. Die Terme jo,L,, jo,L, jo,L, werden

als komplexe Wechselspannungs-Impedanzen der Induktivitdten bei einer Speisung mit der
Frequenz o, aufgefasst. Das flihrt zu dem folgenden Ersatzschaltbild, welches im Gegensatz

zu den bisher vorgestellten Ersatzschaltbildern nur fiir aber nur fir den stationaren Zustand

gultig ist.
[: Rs Los Lar !?
s R
% ik
\/

Fig. 8-17: Stationdres Ersatzschaltbild des Asynchronmotors
In diesem Ersatzschaltbild kann die Standerstreuinduktivitat in den Rotorkreis transformiert
werden (Abschnitt 8.5.2):

B
— F t
s R!
S LS S
\

Fig. 8-18: Ersatzschaltbild des Asynchronmotors fur den stationdren Zustand
mit rotorseitig konzentrierter Streuung

=
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8.7.3 Drehmoment bei Speisung mit konstanter Spannung und konstanter
Frequenz

Im ungeregelten Betrieb kann der Asynchronmotor an ein Drehspannungssystem mit
konstanter Amplitude und Frequenz angeschlossen werden. Zur Bestimmung des
Drehmoments wird von der Gleichung

T=2pim7,i) = —> pim(7, i, (8.99)

ausgegangen, wobei vom obigen stationdren Ersatzschaltbild mit rotorseitig konzentrierter
Streuung Gebrauch gemacht wird. Der Rotorstrom wird unter Vernachlassigung des
Standerwiderstands R, uber die Rotormasche zu

TR =s (8.100)

bestimmt. Der Standerfluss ist dann
Us (8.101)

Es folgt
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. s [ =S
2 T R e,

_3 p—Re|l —; !

S 7r+jwsL<’)T
S
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@

©

i S
-R;+j“%SL5} (8.102)

S5 £
@

N

©

[ s
| Rf + joogsL,

os(R; — josLy,)
| R +HopsL,

Y
@

s.s

@SR,

2+ (ogsL., )2
o R,

24 (a)r L., )2

©
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o]

o
S5 Bulqe &5

Py

-~

Benutzt man statt des Zeigerbetrags der Standerspannung den Effektivwert

u? R/
T=3p—5 o Or S (8.104)
@5 R +(eo, L, )

welche als Klosssche Formel bezeichnet wird. Bei konstanter Standerfrequenz wird das
maximale Drehmoment bei der Rotorfrequenz

_R

), =
rk ’
LOT

(8.105)

erreicht, die als Kippfrequenz bezeichnet wird, wie man durch Kurvendiskussion schnell
zeigen kann Das Drehmoment an dieser Stelle wird als Kipp-Drehmoment bezeichnet. Es
betragt

_3p U
2L, o?

’ (8.106)
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Mit Hilfe der GroRen des Kipppunktes l&sst sich die Drehmomentbeziehung in der

Ubersichtlichen Form

T _ 2 _ 2
o w, S S
Tk 7"_'_7”( 7+7k
Dy w, Sy S

ausdrticken. Fur kleinen Schlupf |s|<<'s, kann das Drehmomentverhalten durch

T

Ty

S
~2—
Sk

linear approximiert werden.

0.8

0.6

0.4

0.2

T/T,

Fig. 8-19: Drehmoment in Abhangigkeit des Schlupfes
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8.7.4 Verlustminimaler Betrieb

Im stationdren Zustand lasst sich das Drehmoment durch das Produkt der beiden
Stromkomponenten ausdriicken:

3 Ly . 3 L.
T= E pL_mV/rlsq = E pL_mlsdlsq (8.109)
r r

Ein gewtnschtes Drehmoment lasst sich also durch verschiedene Kombination von iy, ig,

erreichen. Wir wollen jetzt untersuchen, welche dieser méglichen Arbeitspunkte die kleinsten
ohmschen Verluste verursacht. Die ohmschen Stator- und Rotorverluste lauten

3 (2 . 3 _ (2 .
Py == R,(i2, + |§q)+E R.(i2 +i2) (8.110)
Die Rotorstréme kénnen mit Hilfe der Beziehung
V.= Lmis + L, (8.111)

durch Rotorfluss und Standerstrome ausgedriickt werden. Komponentenweise ergibt dies

ird :il//rd _iisd :il//r _L_misd (8.112)
L, L, L, L,
. 1 L, . L .
g = L_rl//rq _L_Tlsq = _Tr:lsd (8.113)

Im stationdren Zustand, auf den die weitere Betrachtung beschrankt werden moge, gilt
aulRerdem

W = Ly (8.114)
so dass also die d-Komponente des Rotorstrom im stationdren Zustand stets Null ist:
il’d = O .

Die ohmschen Verluste kénnen dann allein durch die Statorstrome ausgedrtickt werden:

3_ (2 2) 3.2 3|.. 2.
P, :_Rs(lszd +|52q)+—Rr|r2q = 2| RiZ +| Ry + Rri2 i, (8.115)
2 2 2 Ly
Diese Verluste sind nun fir ein gegebenes Drehmoment T zu minimieren. Mathematisch

handelt es sich um eine Extremwertaufgabe mit zwei Variablen ig, iy, und einer
Nebenbedingung, was durch Nullsetzen der partiellen Ableitungen der Lagrangefunktion
L(isd ’ isq ’ )L) = T (isd ’ isq) - /IPd (isd ’ isq) (8116)
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gelost wird:
oL _ o1 . oR 0
G.L _ 8.T _/16!3(, 0
Olg,  Oig Olgg
Das ergibt also
3 L&, 3. .
= p—| — 2Rl
Lr 2 S"Sl
5 12 3 P (8.117)
Py =— Zﬂ(R +R, m]
2L ¢ 2 T2

Die Division beider Gleichungen eliminiert den Lagrangeschen Multiplikator 4 und fuhrt zu

by Ry
i, R+ RLizni !
I_I’
i, 1
g LRl (8.118)
R, L2

Die verlustminimalen Betriebspunkte liegen also in der i /iy, -Ebene auf Ursprungsgeraden

mit der oben bestimmten Steigung. Motorischer und generatorischer Betrieb unterscheiden
sich durch die Vorzeichen. Nun sollen noch die Stromkomponenten in Abhangigkeit des

vorgegebenen Drehmoments bestimmt werden. Mittels der letzen Formel kann i, in der
Drehmomentformel eliminiert werden:

2 2
T—§pilsdlsq igph;iszd
2 L 2 L, Rr L?n (8.119)
R 12

Die Auflosung nach iy, ergibt
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: 2L, R, L2
'Sd:\/ RSN (8120)
m S

r

und dann

2L
3pL?
P > (8.121)

1+ -+
.

isy =5gn(T) IT|

Der optimale Rotorfluss ist demnach

) 2L R L2
L= |l EEe /1+ r bm 8.122
Y, m'sd \/| | 3p Rs L% ( )

Die Rechnung wurde wieder unter der Annahme konstanter Induktivitaten ausgefiihrt, was fur
kleine Magnetisierungen eine brauchbare N&herung ist. In der Ndhe des Bemessungspunktes
wird die Sattigung aber starker, so dass das hier gefundene Ergebnis &hnlich wie in Abschnitt
8.7.5 modifiziert werden muss.

Im Rahmen der rotorflussorientierten Regelung wiirde man nur den oben bestimmten
Rotorfluss als Sollwert der Flussregelung vorgeben. Der Flussregler wiirde dann fiir die

Einstellung des notwendigen magnetisierenden Stroms iy sorgen und die Drehmoment-
steuerung das passende i, einstellen. Die obigen Formeln fur ig; und iy; missen also in der

Regelung nicht implementiert werden, sondern nur diejenige fur v, in Abhéngigkeit des Soll-
Drehmoments.

Fuhrt man den Rotorfluss entsprechend der Strategie dieser Verlustminimierung, muss eine
verringerte Drehmomentdynamik in Kauf genommen werden. Da der Fluss sich nur tber die
recht grof’e Rotorzeitkonstante veréndert, kdnnen dynamische Drehmomentanforderungen
nicht so schnell umgesetzt werden. Wird ein hochdynamisches Drehmomentverhalten
gefordert, sollte auch im Leerlauf und bei Schwachlast stdndig ein gentigend groRer Fluss im
Motor vorgehalten werden.
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59 unter Einfluss der
Sattigung

1
R L2 \ Betriebspunkte

1+?rf? minimaler Verluste

o motorisch (ohne Sattigung)

generatorisch i
sd

Fig. 8-20: Betriebspunkte minimaler Verluste

8.7.5 Betrieb an der Stromgrenze

Kurven konstanten Drehmoments in der Stromebene sind also Hyperbeln. Allerdings sind die
Induktivitaten aufgrund der Sattigung des magnetischen Materials vom Strom abhéngig. Bei
konstant angenommenen Induktivitdten wirde das maximale Drehmoment bei einem

maximal mdglichen Strom
. s 2 -2
Imax > s —|!s| —\llsd + Isq

im Punkt

— 'max

Iy =leg =
sd sq \/E

angenommen. Da die realen Kurven konstanten Drehmoments aufgrund der Eisenséttigung
merklich von der Hyperbelform abweichen, wird das maximale Drehmoment in der Regel in

einem Punkt erreicht, bei dem drehmomentbildende iy, Strom deutlich gréRer als der

magnetisierende Strom i ist.
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Fig. 8-21: Stationare Kennlinie des Rotorflusses tber der magnetisierenden

Stromkomponente
flr lineare und séttigende Induktivitét

lineare Induktivitit mit Sattigung

é 08 é 0.8}
x 06 06
04 04f
02 0.2 \
0 : 0 : \
0 05 1 0 05 1
lsr/Imax lsz/Imax

Fig. 8-22: Kurven konstanten Drehnmoments fiir lineare und séttigende Induktivitat
und Punkt maximalen Drehmoments bei gegebenem Maximalstrom



8 Modellierung von Asynchronmotoren 148

Kurve konstanten
Drehmoments mit
konstanter
Hauptinduktivitat

A

i

Kurve konstanten ¢

Drehmoments mit
séttigender

Hauptinduktivitat

Punkt maximalen
Drehmoments

Stromgrenze
max

Fig. 8-23: Vergleich der Betriebspunkte maximalen Drehmoments
flr lineare und séttigende Induktivitat
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8.7.6 Betrieb an der Spannungsgrenze, Flussschwéachung

Bei konstantem Lé&uferfluss steigt mit steigender Drehzahl die Motorspannung etwa
proportional an. Vernachl&ssigt man die ohmschen Spannungsabfélle, gilt fur den
Spannungsbetrag im stationaren Zustand

2 _ .2 2 2
us _usd+usq_a)s[( r+0Ls|sd ssq)z] [ ssd ssq)z]

Der speisende Umrichter kann nur eine maximale Spannung bereitstellen, welche durch die
Flache des Hexagons beschréankt ist (s. Abschnitt 3). Fiir eine einfache Betrachtung nehmen
wir eine kreisformige Beschrankung mit

2 _ 2 2 2
Ug =Ugq +Ugq < Umay

an. Bei kleinen Drehzahlen bzw. Frequenzen ist die Umrichterspannung in der Regel
ausreichend und die Spannungsgrenze wird nicht erreicht. Wéchst die dann Drehzahl an, wird
irgendwann die Spannungsgrenze erreicht. Dieser Punkt wird als Bemessungs- oder
Typenpunkt des Antriebs bezeichnet. Groliere Drehzahlen kénnen erreicht werden, indem der
Lauferfluss reduziert (geschwacht) wird. Dadurch sinkt allerdings das verfiigbare
Drehmoment
3 L, 3 13 .
T:EpL_r quEpL_rlsdlsq |

es sei denn, der reduzierte Fluss y, kann durch einen vergroRerten Strom ig, ausgeglichen

werden, was aber in der Regel nicht oder nur begrenzt moglich ist, da der Strom seinerseits
durch die Stromgrenze i ., begrenzt ist. Man kann die Beschrankung der Spannung auch in

der Ebene der Strome darstellen. Dadurch ergeben sich beschrankende Ellipsen, die mit
wachsender Standerfrequenz immer kleiner werden. Die Hauptachsen dieser Ellipse liegen in
der iy - und i, -Richtung und haben die Langen

umax und umax
(2N Ls a)saLs
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sq 4

limitation due to
__— voltage limit

current limit

i
max T =const.

Fig. 8-24: Betrieb an Spannungs- und Stromgrenze

Mit dem Diagramm konnen drei qualitativ verschiedene Falle verdeutlicht werden:

1. Die Drehzahl bzw. die Standerfrequenz ist klein bzw. die verfiigbare Spannung
genugend grof}, so dass die Spannungsgrenze fir alle mdglichen Stromzeiger
innerhalb der Strombegrenzung keine zusétzliche Einschrankung darstellt. Das groRte
Drehmoment wird im Berihrpunkt der Drehmoment-Isolinien mit dem
Strombegrenzungskreis erreicht (Punkt 1). Das erreichbare maximale Drehmoment ist
in diesem Bereich unabh&ngig von der Frequenz. Setzt man Uberschléagig
Standerfrequenz und Drehfrequenz gleich, so ergibt sich in diesem Bereich eine mit
der Frequenz proportional wachsende Leistung. Dieser Bereich wird als
Spannungsstellbereich oder in Anlehnung an die Begriffe des Gleichstrommotors als
Ankerstellbereich bezeichnet.

2. Bei groRerer Drehzahl bzw. Frequenz kommt die Spannungsgrenze zum Tragen. Es
sind nur noch diejenigen Stromzeiger moglich, die sowohl innerhalb des
Strombegrenzungskreises als auch innerhalb der begrenzenden Spannungsellipse
liegen. Das maximale Drehmoment wird im Schnittpunkt beider Begrenzungskurven
erreicht. Das maximale verfugbare Drehmoment reduziert sich mit wachsender
Frequenz Uberschlagig mit 1/w,. Da in diesem Bereich die flusshildende
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Stromkomponente i, bzw. der Rotorfluss y, drehzahlabhéngig verringert werden

muss,  heillit  dieser  Bereich  Flussschwéchbereich,  genauer  unterer
Flussschwachbereich. Die maximal mdgliche Leistung ist im unteren
Flussschwachbereich ndherungsweise konstant.

3. Bei weiter wachsender Frequenz werden die aus der Spannungsbegrenzung
herrihrenden Ellipsen so klein, dass nun die Strombegrenzung keine Rolle mehr
spielt. Das maximale Drehnmoment wird im Berlhrpunkt der Spannungsellipsen mit
den Drehmoment-Isolinien erreicht. Dieser Bereich heit oberer Flussschwéach-

bereich. Das erreichbare Drehmoment reduziert sich hier mit 1/?, die maximale
Leistung mit 1/ w; .

A
Tmax Tmax =const.
T 1
max w; oberer
Flussschwéchbereich
Spannungs unterer 1
9" Flussschwach- ~
Stellbereich bereich Tinax a)SZ
a)S
Pmax t
Piax = const.
Prnax ~ @s 1
F)max D
S
a)S

Fig. 8-25: Ungefahrer Verlauf des maximalen Drehmoment und der maximalen Leistung
beim Betrieb an Strom- und Spannungsgrenzen

Der im Betrieb ausgenutzte Flussschwéchbereich wird gern als Verhaltnis der maximalen
Drehzahl zur Bemessungsdrehzahl angegeben. Man spricht dann z.B. von einem
Flussschwachbereich von 1:3.

Je nach Anwendungsbereich werden Spannungsstellbereich und Flussschwéchbereich unter-
schiedlich ausgelegt: Wéchst das Last-Drehmoment mit der Drehzahl, wie es beispielsweise
far Pumpen und Ldifter charakteristisch ist, ist ein Betrieb im Flussschwachbereich nicht
sinnvoll, da sich in diesem Bereich das Drehmoment des Antriebs reduzieren wirde.
Derartige Antriebe arbeiten weitgehend vollstandig nur im Spannungsstellbereich.
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Bei vielen Antrieben gilt es, die installierte Leistung des Antriebs Uber einen gréReren
Drehzahlbereich gleichmaBig zu nutzen. Dies ist typischerweise bei Traktionsantrieben
(Bahnen, StralRenfahrzeuge) der Fall. Derartige Antriebe werden fir einen groRen unteren
Flussschwachbereich von beispielsweise 1:3 bis 1:5 ausgelegt.

Der obere Flussschwachbereich wird bei typischen Anwendungen nicht oder allenfalls
marginal genutzt. Der Grund liegt in der mit der Drehzahl abfallenden Leistung, flr die es
kaum eine passende Antriebsaufgabe mit passender Lastcharakteristik gibt.



8 Modellierung von Asynchronmotoren 153

8.8 Regelungsstruktur
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Fig. 8-26: Grundstruktur der rotorflussorientierten Regelung der Asynchronmaschine
(vorlaufig, einige Beschriftungen sind durcheinandergeraten)
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9 Gegenuberstellung der Darstellungen
Vektoren und mit komplexen Zeigern

mit zweidimensionalen

vektorielle Schreibweise

komplexe Schreibweise

X=X+ J%

Transformation zwischen
zwei Bezugssystemen
Aund B

x® = Q(~pga)x”

mit
_ | cospga —Sin pga
Q(pga) = Lin an  COSPa

)_(B — efjthA )_(A

|

Transformation der
Zeitableitung

X® = —gpadx® +Q(ggn) X"

X :—j(/’BA)_(B +e 1% X

Jx =xJ mit
Drehung um 90° 0 — j X
J=
Lol
a -a
Drehstreckung { ' 2} X (a + jay) x
aQ 7

Allgemeine Abbildung

a. a.
{ 11 12} X
d; ady

keine direkte
Korrespondenz

Betrag

IX|=vx"x

X = v/xx

inneres Produkt

.
X Yy=XY+ XY,

ReXy =XY1+ XY,

auReres Produkt

XXY=XY, =X ¥,

IMXy =XY, =X %1
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10 Fourier- und Laplace-Transformation von zweidimensionalen
Zeitfunktionen

Eine vektorwertige Zeitfunktion

X, (t
X(t) = «(1) |
X5 (t)
deren Komponenten x, (t), X;(t) reellwertige Funktionen sind, kann komponentenweise in
den Fourier- oder Laplace-Bereich transformiert werden:

o [X®] X
X8 =x | 2 2=y ()

mit der Laplace- bzw. der Fouriertransformation

Laﬁ(s):jxa,ﬂ(t)e—“dt bzw. layﬁ(w)zjxa’ﬂ(t)e—jaﬁdt
0

—o0

und den zugehorigen Ricktransformationen
X (t)=ijx (s)eds bzw. x ﬂ(t):iofxaﬁ(w)ejaxdw
“b 27 c_aﬁ “ 27 o

Statt einer komponentenweisen Transformation kann man die beiden reellwertigen
Zeitfunktionen x, (t), x5 (t) zu einer komplexwertigen Zeitfunktion

X(1) = X, (1) + Jx4 (1)

zusammenfassen und diese komplexwertige Funktion der Laplace- oder der
Fouriertransformation unterwerfen:

L(s)zfg(t)e‘“dt bzw. 1(s)=]o>_<(t)e-iwtdw
0 —©

Offensichtlich gilt

X(8) =X, (8)+ X 4(s)

Diese Bildfunktion X(s) ist ebenfalls komplexwertig (wie die der reellwertigen

Zeitfunktionen), aber sie ist nicht zu sich selbst konjugiert komplex, wie man es bei
Bildfunktionen reellwertiger Zeitfunktionen gewohnt ist. Im Allgemeinen gilt also nicht
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X(s)=X(5) bzw. X(w)=X(-w)
Insbesondere reicht es bei der Fourier-Transformierten nicht wie sonst tblich aus, sich nur die
positiven Frequenzen anzusehen, sondern es muss das Frequenzspektrum Uber allen positiven
und negativen Frequenzen betrachtet werden.

Die Rucktransformationen sind Uber
1 st 1 K joot
() =—=[X(s)e*ds bzw. x(t)=-— [X(w)e* dw
27 ¢ 2r =,

eindeutig definiert und Gber

X, (t) = Re X(t)
X5 (t) = Im x(t)
kdnnen die urspringlichen Komponenten wieder gewonnen werden.
Es gelten die Ublichen Rechenregeln der Laplace- und Fourier-Transformation in gleicher

Form auch fir die Transformation komplexwertiger Zeitfunktionen. Die Modulationsregel
soll jedoch genauer betrachtet werden:

Es gilt
xt)e 1 X (s+ jay,)  bzw.  x()e 1 5 X (0+w,)
X(t)e Tt = x, () cosapt + X5 (t)sin wyt + (= X, (£)sin gt + X4 (t) cos )
= Xg (t) + jX4(t)
mit

Xa |~ X, _\_| cose sing
[XJ_Q( ) {XJ - A 8)_{—sing cose}
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“X(a)) A X(a)+a)0)
@ - ®
W
Spektrum in statorfesten «/ - Koordinaten Spektrum in mitdrehenden d/q- Koordinaten

Das Spektrum wird bei einer Transformation in ein mit «, rotierendes Bezugssystem folglich
genau um @, verschoben. Insbesondere erscheint ein Frequenzanteil an der Stelle @ =ay, im

Spektrum der standerfesten GrélRen im Spektrum im mitdrehenden Bezugssystem nun an der
Stelle =0, also als GleichgroRe.

Insofern lassen sich die Frequenzen im Spektrum nicht nur als Schwingungen mit positiven
oder negativen Frequenzen deuten, sondern ein Anteil mit einer positiven Frequenz entspricht
einem im mathematisch positiven Sinne rotierenden Vektor oder Zeiger, eine negative
Frequenz einem im Gegensinn rotierenden Vektor.

Bezieht man sich auf eine Frequenz @,, so nennt man den Frequenzanteil an der Stelle
®=+ay den mitdrehenden (engl. positive sequence), denjenigen bei @=-w, den
gegendrehenden Anteil (negative sequence).
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Abtastung sampling

Admittanz admittance

Anker armature

Ankerrickwirkung armature reaction

Anlaufdrehnmoment stall torque

Anschluss terminal

Antrieb drive

Arbeit work

Asynchronmotor induction motor, asynchronous
motor

Bandbreite bandwidth

Blindleistung reactive power

Bodediagramm Bode plot

Drehmoment torque

Drehstrommotor three-phase motor

Drehung rotation

Drehzahl rotational speed, speed

Dreieckschaltung delta connection

Drossel inductor

Durchflutung magnetomotive force (MMF)

Effektivwert root mean square (RMS) value

elektrische Feldstarke

electric field strength

elektromotorische Kraft

electromotive force (EMF)

Elektrotechnik

electrical engineering

Energie energy

Entkopplung decoupling controller
Erregung excitation

Feld field
Flussschwéachung flux weakening
Formfaktor waveform factor
fremderregt separately excited
Frequenz frequency

Getriebe gear

Gleichrichter rectifier

Gleichspannung

direct voltage, DC voltage

Gleichstrom

direct current, DC

Gleichstrommotor

DC motor

Hauptinduktivitat

mutual inductance

Hochsetzsteller

boost converter

Impedanz impedance
Induktivitat inductance
induzierte Spannung induced voltage
Istwert actual value

Ké&figlaufer

squirrel cage rotor

Kapazitat

capacity
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Knoten node

Kondensator capacitor, condensor
Kapazitat capacity

Kraft force

Kurzschluss

short circuit

Kurzschlussstrom

short-circuit current

Ladung charge

Last load

Leerlaufspannung open-circuit voltage, off-load voltage
Leistung power

Leistungsfaktor power factor

Leitwert conductance, conductivity
Losbrechdrehmoment stall torque

Magnet magnet

magnetische Feldstarke

magnetic force

magnetische Flussdichte

magnetic flux density

magnetische Spannung, Durchflutung

magnetomotive force (MMF)

magnetischer Fluss

magnetic flux

Magnetisierungsstrom

magnetizing current

Masche mesh

Mittelwert mean, average value
Mittelwertmodellierung state-space averaging
Nennwert rated value, rating
Netzwerk network

Ortskurve frequency response locus

Parallelschaltung

parallel connection

Permanentmagnet-Synchronmotor

permanent magnet synchronous
motor

Polpaar pole pair

Polteilung pole pitch
Pulsweitenmodulation pulse width modulation (PWM)
Quelle source

Regelfehler control error

Regelkreis closed-loop control
Regler controller
Reihenschaltung series connection
Resonanzfrequenz resonant frequency
Rotor, Laufer rotor

Schalter switch

Schaltkreis circuit

Scheinleistung apparent power
Scheitelfaktor crest factor

Schlupf slip

Sehnung fractional pitch winding
Sollwert set point, reference value
Spannung voltage
Spannungsquelle voltage source

Spule coil

Stator, Stander stator
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Stellbefehl firing command
Stellgrofie actuating variable
Sternschaltung star connection
Streuinduktivitat leakage inductance
Strom current
Stromquelle current source
Stromschwankung current ripple
Tiefsetzsteller buck converter
Totzeit dead time
Transformator transformer
Ubertragungsfunktion transfer function
Vektormodulation vector modulatoin
Verlustleistung losses
\orsteuerung feedforward control
Wechselrichter inverter

Wechselspannung

alternating voltage, AC voltage

Wechselsperrzeit

interlocking time

Wechselstrom

alternating current, AC

Welle shaft

Wicklung winding
Wicklungsfaktor winding factor
Widerstand resistance, resistor
Windung turn
Winkelgeschwindigkeit angular velocity
Wirkleistung active power

Wirkungsgrad

efficiency

Zeitkonstante

time constant
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