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Kurzfassung

Kurzfassung

Der Antriebsumrichter stellt eine Schliisselkomponente im elektrischen Antriebsstrang dar und
sorgt fiir die elektrische Speisung des Elektromotors. Eine stabile und effiziente Stromregelung ist
daher essentiell. Die gestiegenen Anforderungen beziiglich funktionaler Sicherheit erfordern eine
hohe Testabdeckung bei gleichzeitig hohem Kostendruck seitens der Unternehmen. Konventionel-
le Priifstdnde, die zum Testen von Leistungsumrichtern vorhanden sind, erfiillen nicht immer die
gewiinschten Anforderungen. Als Testumgebungen fiir Antriebsumrichter gehoéren ,,Hardware-
in-the-Loop“-Systeme (HiL) und Lastpriifstinde zum Stand der Technik. Mit HiL-Systemen
kann jedoch nur die Steuerelektronik getestet werden, da der Leistungsteil des Umrichters nur
simuliert wird. Zwar sind Lastpriifstinde nahe am Zielsystem, allerdings sind diese teuer, war-
tungsaufwandig und haben eine begrenzte Drehzahldynamik. Eine alternative Testumgebung
stellt ein sogenannter E-Maschinen-Emulator dar, bei dem die Leistungsfliisse einer permanen-
terregten Synchronmaschine physikalisch nachgebildet werden, wobei allerdings vollstandig auf
bewegliche mechanische Teile verzichtet wird. FEin wesentlicher Vorteil des Emulators im Ge-
gensatz zum Hil ist, dass der Umrichter mit den echten Schnittstellen der Leistungselektronik
zur Maschine betrieben werden kann. Kern des Emulators ist, neben einer schnell schaltenden
Leistungselektronik, ein echtzeitfihiges, frei parametrierbares E-Maschinenmodell. Durch Varia-
tion der Parametrierung konnen verschiedene E-Maschinen mit geringem Aufwand nachgebildet
werden. Bisherige Veroffentlichungen verwendeten aufgrund der einfachen Implementierbarkeit
nahezu ausschliefflich ein einfaches lineares E-Maschinenmodell, das auf konstanten Induktivité-
ten basierte. Dabei wurden allerdings Sattigungseffekte und Harmonische vernachléssigt. Die in
der Automobilindustrie eingesetzten hoch ausgenutzten permanenterregten Synchronmaschinen
mit vergrabenen Magneten (IPMSM) weisen allerdings deutliche Sittigungseffekte und Ober-
schwingungen in den Strémen und Spannungen auf, die von einfachen Modellen nicht abgebildet
werden konnen. Zur konsequenten Weiterentwicklung werden in dieser Arbeit zunéchst verschie-
dene Modellierungsansétze, die diese Einschrankungen nicht besitzen, untersucht und bewertet.
Als guten Kompromiss zwischen Abbildungstreue, Implementierungsaufwand und Echtzeitfihig-
keit hat sich ein modifiziertes Gesamtflussmodell erwiesen, das sowohl Eisen-Séttigungseffekte als
auch Oberschwingungen in der EMK mit guter Genauigkeit abbilden kann. Ein Umrichterpriif-
stand mit einem E-Maschinen-Emulator wurde anschliefend in der Hybridfahrzeugentwicklung
der Daimler AG in Sindelfingen aufgebaut. Das implementierte E-Maschinen-Modell konnte so-
wohl mit FEM-Daten, als auch mit Hilfe von Messungen an der realen Maschine parametriert
werden. Der Vergleich zwischen Last-Priifstand und E-Maschinen-Emulator hat gezeigt, dass der
Emulator das reale Verhalten einer IPMSM mit sehr guter Genauigkeit sowohl im geregelten als
auch im ungeregelten Betrieb nachbilden kann. Nach der Validierung der Abbildungstreue des
Emulators im Vergleich zur realen Maschine folgen einige praktische Anwendungen, in denen
ein Emulator wesentliche Vorteile gegeniiber einem konventionellen Lastpriifstand bietet. Da-
bei wurde die Reproduzierbarkeit bei der Aufnahme von Verlustkennfeldern am E-Maschinen-
Emulator bewertet. Des Weiteren wurde im néchsten Schritt die Stabilitdt der Stromregler des
Antriebsumrichters untersucht. Als letzte Anwendung wurde die Moglichkeit untersucht, eine
aktive Dampfungsfunktion mit Hilfe eines echtzeitfihigen Antriebsstrangmodells zu applizieren.
Es zeigte sich in den Versuchen, dass der Emulator eine hervorragende Ergénzung gegeniiber
herkémmlichen Priifstdnden ist und in einigen Anwendungen sogar wesentliche Vorteile bietet.
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Abstract

Abstract

The drive inverter is a key component of the electric drive train and provides the electrical supply
of the electric motor. Therefore, a stable and efficient current control is essential. The increased
requirements for functional safety requires a high test coverage coupled with high cost pressure
in view of the companies. Conventional available test benches for testing power converters do not
always fit the desired requirements. Test environments for inverters like hardware-in-the-loop-
systems (HiL) and dyno test benches are state of the art. With HiLi systems, only the control
electronics can be tested, since the power part of the inverter is simulated only. Although dyno
test benches are close to the target system, but they are expensive, require time-consuming
maintenance and have limited speed dynamics. An alternative test environment represents a so-
called electric machine emulator, in which the power flow of a permanent-magnet synchronous
machine are simulated physically, but completely without any moving mechanical parts. A major
advantage of the emulator as opposed to HIL is that the inverter can be operated with the real
power interface to the machine. The core of the emulator is, in addition to a fast-switching
power electronics, a real-time, freely configurable electric machine model. Various machines
can be simulated with little effort by varying the parameterization. Previous publications used
almost exclusively a simple, easy to implement linear machine model, which is based on constant
inductances. However, saturation effects and harmonics were neglected in this case. The highly
utilized permanent magnet synchronous machines with buried magnets (IPMSM) used in the
automotive industry have distinct saturation effects and harmonics in the currents and voltages,
which cannot be reproduced by simple models. Initially different modeling approaches were
investigated and evaluated, which do not have these restrictions. As a good compromise between
emulation accuracy, implementation complexity and real-time capability, a modified flux linkage
model turned out, which could simulate iron saturation effects and harmonics in the EMF with
good accuracy. A drive inverter test bench with an electric machine emulator was constructed in
the hybrid vehicle development at the Daimler AG in Sindelfingen. The implemented machine
model could be parameterized with FEM data or with the measured characteristic of the real
machine. The comparison between the dyno test bench and e-machine emulator has shown that
the emulator can reproduce the real behavior of an IPMSM with very good accuracy in the
active and passive operating mode. After the emulation performance of the emulator has been
validated in comparison to the real machine, some practical applications, in which an electric
machine emulator offers significant advantages against a conventional dyno test bench, follows
in the last chapter of this thesis. It has been shown that the emulator has advantages in the
measurement of inverter power losses. Furthermore, the stability of the current controller has
been examined. As last application, the possibility to apply an active damping function using a
real-time model of the drive train has been investigated. It has been shown in the experiments
that the emulator is an excellent addition to conventional test benches and even offers significant
advantages in some applications.
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1.1. Einleitung

Mit der Erfindung des Automobils 1886 durch Carl Benz und Gottlieb Daimler wurde eine
Revolution im Individualverkehr und im Transportwesen eingeldutet. Durch eine rasante tech-
nologische Entwicklung und durch die Einfiihrung der Massenproduktion durch Henry Ford
wurden Fahrzeuge mit Verbrennungsmotor schnell fiir eine breite Masse der Bevolkerung er-
schwinglich. Die Konsequenzen sind heute, dass ca. 18% der deutschen CO,-Emissionen durch
den Verkehrssektor verursacht werden. Im Jahr 2010 waren weltweit ca. 1 Mrd. Fahrzeuge zuge-
lassen und durch das rasante Wirtschaftswachstum in den Schwellenldndern China und Indien
(12,2 bzw. 2,5 Mio. Neuzulassungen pro Jahr) wird sich diese Zahl in den néchsten Jahren
noch erhohen [43]. Das gestiegene Umweltbewusstsein in der Bevolkerung, die abzusehende Ver-
knappung fossiler Brennstoffe und nicht zuletzt eine strengere Abgasgesetzgebung hinsichtlich
CO,-Grenzwerten hat dazu gefiihrt, dass elektrisch bzw. teil-elektrisch betriebene Fahrzeuge
wieder in den Fokus der Entwicklung geriickt sind. Elektrisch betriebene Fahrzeuge waren zu
den Anfingen des Automobils Ende des 19. Jahrhunderts dem verbrennungsmotorisch betriebe-
nen Fahrzeugen iiberlegen und die 100 km/h-Schwelle wurde als Erstes von einem Elektroauto
gebrochen. Nach 1900 begann durch die Entwicklung des elektrischen Starters und der giinstigen
Massenproduktion von Treibstoffen auf Erdélbasis der Siegeszug des Ottomotors und das Elek-
troauto fithrte, nicht zuletzt wegen seiner geringen Reichweite und langen Ladezeit, nur noch
ein Schattendasein. Heute erleben Fahrzeuge mit elektrischen Antrieb ihre Renaissance, zu dem
vor allem die Entwicklung von neuen Leistungshalbleitern, Mikroprozessorsteuerungen sowie die
Lithium-Ionen-Batterie beigetragen haben. Das Spektrum der moéglichen Antriebskonzepte hat
sich, neben den reinen Elektrofahrzeugen, um Hybrid- und Brennstoffzellenantriebe erweitert.
Elektrofahrzeuge haben jedoch, trotz des Technologievorsprunges, noch die gleichen Probleme
wie Ende des 19. Jahrhunderts - die zu geringe Reichweite und lange Ladezeit. Deshalb ist davon
auszugehen, dass sich Elektrofahrzeuge in néchster Zeit nur als Zweitwagen in der urbanen Regi-
on etablieren werden. Brennstoffzellenfahrzeuge scheinen auf den ersten Blick die Losung fiir das
Problem zu sein, denn sie sind lokal emissionsfrei und der Wasserstoffvorrat ist schnell aufzu-
filllen. Die CO,-Bilanz beim Brennstoffzellenfahrzeug ist allerdings sehr von der Art und Weise
abhangig, wie der Wasserstoff erzeugt wird. Der Gesamtwirkungsgrad eines Brennstoffzellenfahr-
zeugs ist mit dem eines modernen Dieselfahrzeugs vergleichbar. Weitere Probleme liegen in der
Verfiigbarkeit von Wasserstofftankstellen und den hohen Produktionskosten der Brennstoffzelle,
wobei eine signifikante Menge an wertvollem Platin bendtigt wird. Die Brennstoffzellentechno-
logie wird damit eine mittel- bis langfristige Alternative zu den konventionellen Antrieben sein.
Hybridfahrzeuge dagegen kombinieren zwei verschiedene Energiequellen bzw. Wandler und sind
heute im Fokus der Entwicklung bei nahezu allen Automobilherstellern. Elektrische Hybrid-
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fahrzeuge (HEV) kombinieren einen konventionellen Verbrennungsmotor mit einen elektrischen
Antrieb. Ziel ist die Reduzierung des Kraftstoffverbrauchs, der CO,- und Schadstoffemissionen
sowie die Erhohung von Drehmoment und Leistung. Bewerkstelligt wird dies durch eine ge-
schickte Kombination dieser zwei Antriebe z.B. durch Lastpunktanhebung, Segelbetrieb und
Rekuperation von Bremsenergie. Das erste serienreife Hybridfahrzeug, der Toyota Prius, wurde
1997 auf den japanischen Markt eingefiihrt und inzwischen wurden weltweit mehr als 2 Mio.
Exemplare in der dritten Generation verkauft. Der Prius III wird von einen 1,8-1-Benzinmotor
und einer 60 kW permanenterregten Synchronmaschine (PMSM) angetrieben. Wegen ihres gu-
ten Wirkungsgrades und Regelbarkeit sowie der hohen Leistungsdichte wird die PMSM von
den meisten Automobilherstellern favorisiert. Zur Regelung dieser Maschinen kommen in der
Regel Spannungszwischenkreisumrichter mit feldorientierter Regelung zum Einsatz. Durch die
Serieneinfithrung von elektrischen Antriebssystemen mit hohen Zwischenkreisspannungen (bis
450 V) sind die Anforderungen an die Sicherheit und Zuverlédssig der Leistungselektronik enorm
hoch. Die induzierte Spannung der PMSM kann bei hohen Drehzahlen schnell die Klemmenspan-
nung der Batterie iiberschreiten und damit die Batterie oder die Leistungselektronik im Fehler-
fall zerstéren. Gerade bei Voll- bzw. Plug-In-Hybridfahrzeugen, bei denen eine rein elektrische
Traktion moglich ist, muss die Genauigkeit und Zuverlassigkeit der Stromregelung sichergestellt
werden. Die Anforderungen an die Umrichtersoftware sind, nicht zuletzt beziiglich funktionaler
Sicherheit (ISO 26262), besonders hoch und mit Standardindustrieumrichtern nicht mehr ver-
gleichbar. Eine umfassende Absicherung der Steuergerdtesoftware, die fir das elektrische Fahren
verantwortlich ist, ist deshalb essentiell. Leider lassen sich Antriebsumrichter mit dem in der
Automobilindustrie etablierten Testplattformen nicht vollstdndig absichern, denn hier hat sich
in den letzten Jahren eine Testliicke aufgezeigt.

1.2. Konventionelle Testplattformen

In der Automobilindustrie hat sich zum Testen und Absichern von Steuergeriten das Hardware-
in-the-Loop Verfahren (HiL) etabliert. Die HiL-Simulation ermoglicht den Test von Steuergeriten
mit Hilfe einer simulierten Testumgebung in einem geschlossenen Kreislauf, ohne dass sdmtli-
che Komponenten des Fahrzeugs (Aktoren, Sensoren, andere Steuergerite) real vorhanden sein
miissen. Der HilL Simulator simuliert dabei in Echtzeit statische und dynamische Vorgénge der
Umgebung. Die Ausgangssignale des Steuergerédtes und des Systembusses werden erfasst und
dem Simulationsmodell als Eingang zugefiithrt. Im Hil-Simulator wird ein Simulationsmodell
der Regelstrecke (z.B. E-Maschine) in Echtzeit mit Hilfe der Eingangssignale berechnet. Die
Modellausgéinge werden anschlieend iiber digitale oder analoge Schnittstellen dem Steuerge-
rit zurtickgefithrt. Steuergerdt (Regler) und HiL-Simulator (Regelstrecke) stellen somit einen
geschlossenen Regelkreis dar. Bei der Anwendung von Hardware-in-the-Loop auf Antriebsum-
richter wird allerdings ein Schnitt durch das Steuergerédt gemacht und der Leistungsteil von
dem Signalteil getrennt. Dabei werden die Gate-Signale der Leistungstransistoren abgegriffen,
die Phasenstrome durch ein echtzeitfdhiges E-Maschinenmodell berechnet und die Stromsen-
sorsignale per analogen Ausgang an das Steuergerét zuriickgefiihrt. Physikalische Effekte an
den IGBTs, Stromsensoren und am Leistungsteil werden dadurch nur idealisiert abgebildet. Ei-
ne weitere klassische Methode zur Absicherung und Applikation von Antriebsumrichtern ist
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der Test mit einem E-Maschinenpriifstand. Bei dieser Konfiguration steuert der Testumrichter
(Device under Test, DUT) die Zielmaschine an, die wiederum mit einer anderen drehzahlgere-
gelten Lastmaschine gekoppelt ist. Das DUT muss im Gegensatz zur HiL-Methode nicht zerlegt
und kann in seiner Zielkonfiguration inklusive Steuer- und Leistungselektronik getestet wer-
den. Allerdings stellt der rotierende Priifstand selbst einen Antriebsstrang mit Steifigkeiten und
Tragheitsmomenten dar, der sich von dem des Zielfahrzeugs deutlich unterscheidet. Gerade in
Hybridantrieben ist die E-Maschinendrehzahl nicht immer an die Fahrzeuggeschwindigkeit ge-
koppelt, da es je nach Antriebskonzept verschiedene Zwischenzustinde im Leerlauf oder mit
offener Kupplung gibt [18]. Aufgrund des relativ kleinen Tragheitsmomentes der E-Maschine
und der groflen tibertragenen Drehmomente ist die Drehzahldynamik im Zielfahrzeug wesentlich
hoher als dies an einem E-Maschinenpriifstand nachgestellt werden kann. Das Trégheitsmoment
der Lastmaschine ist um ein Vielfaches hoher, wodurch die Drehzahldynamik dieses Priifstands
signifikant reduziert wird. Aufgrund des hohen Kostendrucks in der Automobilindustrie muss
auch die Wirtschaftlichkeit eines solchen Priifstandes zum Test von Antriebsumrichtern in Fra-
ge gestellt werden, da immer eine Zielmaschine vorhanden sein muss. Da in Hybridfahrzeugen
der Rotor und der Stator der E-Maschine meist direkt in das Getriebe integriert wird, ist zum
Betrieb an einem E-Maschinenpriifstand héufig eine kostenintensive Priifstandsadaption notwen-
dig. Durch die Vielzahl an moglichen Antriebskonfiguration miissen oft mehrere Maschinensétze
vorhanden sein, wodurch auflerdem Lager- und Wartungskosten fiir den Hersteller anfallen.

1.3. Elektronischer Priifstand

Ein rein elektronischer Priifstand ist ein alternatives Konzept, das die Vorteile eines Lastpriif-
stands mit dem eines HiL-Simulators vereint. Ahnlich dem HiL-Verfahren bildet die Grundla-
ge eine echtzeitfahige Simulation, basierend auf einem E-Maschinen-Modell. Die Schnittstelle
zwischen Testumrichter und Simulator bilden allerdings die echten Phasenleitungen anstelle der
Signalleitungen. Da eine Trennung zwischen Signal- und Leistungsteil des Umrichters nicht mehr
notwendig ist, kann das DUT in seiner Zielkonfiguration betrieben werden. Die Hauptkompo-
nente dieses Priifstandes ist ein E-Maschinen-Emulator, der aus einem leistungselektronischen
System und einer echtzeitfdhigen Simulationshardware besteht. Der E-Maschinen-Emulator bil-
det die Phasenstrome, die bei der echten E-Maschine flieBen wiirden, nach. Damit schliefit sich
die Liicke zwischen Hili und dem E-Maschinenpriifstand, da die Vorteile beider Testmethoden
miteinander vereint werden. Da die mechanische Strecke weiterhin von einem Modell berechnet
wird, sind der Drehzahldynamik nahezu keine Grenzen gesetzt und es kénnen beliebig komplexe
Antriebsstrange simuliert werden. Durch die freie Parametrierbarkeit der E-Maschinenmodelle
ist der Automobilhersteller nicht mehr auf das Vorhandensein der Zielmaschine angewiesen. Die
Maschinen kénnen auf Basis von FEM-Berechnungen oder Datenblatter des Zulieferers parame-
triert werden. Dadurch wird der parallele Entwicklungsprozess von elektrischen Antrieben unter-
stiitzt. Das Entwicklerteam der Leistungselektronik kann bereits erste Reglertests durchfiihren,
obwohl eine E-Maschine real noch nicht existiert [18]. Testfélle sind aufgrund der fehlenden
mechanischen Komponenten und der Temperaturunabhéngigkeit des Testsystems reproduzier-
und automatisierbar. Viele Fehler, die im Fahrzeug auftreten kénnen, wie Entmagnetisierung
der Permanentmagneten, Phasenkurzschliisse und produktions- bzw. alterungsbedingte Para-
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meterstreuung kénnten mit dem E-Maschinen-Emulator abgesichert werden, die auf einem E-
Maschinenpriifstand nur mit groflem Kostenaufwand nachgestellt werden kénnen.

Die Entwicklung von elektronischen Priifstdnden zum Antriebsumrichtertest ist seit einigen Jah-
ren Gegenstand zahlreicher Veroffentlichungen. Die Terminologie dieses noch recht jungen For-
schungsgebietes hat sich allerdings noch nicht standardisiert. Virtual Maschine [9][49][2], Power-
HiL [10], elektronischer HiL [54][62] und E-Maschinen-Emulator [34] sind alles Begriffe, die in
der Literatur im Zusammenhang eines elektronischen Priifstandes zu finden sind. Da der Be-
grift Power-Hardware-in-the-Loop (PHIL) auch im Zusammenhang mit Netzsimulationssystemen
gebrauchlich ist [40][39][41], wird in dieser Arbeit bis auf Weiteres der Terminus ,, E-Maschinen-
Emulator® verwendet.

1.4. Zielsetzung und Aufbau der Arbeit

Seit einigen Jahren gibt es kommerzielle Anbieter von E-Maschinen-Emulatoren auf dem Markt
[18][46][47], so dass diese Systeme auch fiir die Automobilindustrie interessant werden. Die
vorliegende Arbeit ist zwischen 2010 bis 2014 in der Hybridfahrzeugentwicklung der Daimler
AG in Sindelfingen entstanden und soll grundlegende Fragestellungen zur Integration eines E-
Maschinen-Emulators in den Entwicklungs- und Testprozess von Antriebsumrichtern kldren.

Zu Beginn wird im zweiten Kapitel zundchst kurz auf die Notwendigkeit der Absicherung durch
Testprozesse eingegangen und wie ein E-Maschinen-Emulator in diese einzuordnen ist.

Im dritten Kapitel wird anschlieSend die grundlegende Funktionsweise eines E-Maschinen-Emu-
lators nach dem Stand der Technik beschrieben. Bisherige Arbeiten zu E-Maschinen-Emulatoren
sind bei der Modellierung der elektrischen Maschine meistens von den Grundwellenmodell [45]
mit konstanten Induktivitdten ausgegangen. Durch den Einsatz von hochdynamischen Umrich-
tern und FPGA-basierender Hardware ist es moglich, in Echtzeit komplexere Modelle zu be-
rechnen.

Das vierte Kapitel beschéftigt sich daher mit der Implementierung, Parametrierung und Be-
wertung von nichtlinearen E-Maschinen-Modellen, die Sattigungseffekte und Oberschwingungen
nachbilden kénnen.

Im Kapitel 5 werden die erzeugten Modelle in einem kommerziell verfiighbaren E-Maschinen-
Emulator angewandt. Die Giite der Emulation im Vergleich zu einem klassischen E-Maschinen-
priifstand mit einer realen Maschine wird anschliefend detailliert untersucht.

Im Kapitel 6 folgen anschliefend konkrete Anwendungen, in denen ein Emulator wesentliche Vor-
teile fiir die Entwicklung von elektrischen Antriebssystemen mit sich bringt. Dazu gehoren: die
Bestimmung des Umrichterwirkungsgrades, die Auslegung der Stromregler und die Applikation
einer aktiven Schwingungsddmpfungsfunktion.
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2. Elektrische Antriebsentwicklung

2.1. Softwareentwicklung in der Automobilindustrie

Seit Beginn der 1970er Jahre werden elektronische Systeme im Automobil eingesetzt. Heute ma-
chen elektronische Komponenten in modernen Fahrzeugen ca. 30% der Wertschopfung und 90%
aller Innovationen aus [22]. Treibende Faktoren fiir diese Entwicklung sind steigende Umweltan-
forderungen hinsichtlich der Verbrauchs- und Emissionsziele sowie steigende Kundenanforderun-
gen an Komfort und Sicherheit. In Fahrzeugen der Oberklasse befinden sich oft bis zu 100 Steuer-
gerite, die untereinander iiber mehrere Feldbusse (CAN, LIN, FlexRay, MOST) kommunizieren.
Die Software hat inzwischen mit ca. 50-100 Millionen Codezeilen eine Komplexitét erreicht, die
dem moderner PC-Betriebssysteme entspricht. Die verschiedenen Steuergerdte werden in der Re-
gel von verschiedenen Herstellern geliefert, deren Software auf unterschiedlichen Technologien,
Philosophien und Programmentwicklungswerkzeugen [42] beruhen. Damit der Softwareumfang
und die Qualitat beherrschbar bleibt, sind definierte Schnittstellen und Entwicklungsmethoden
erforderlich. In der Automobilindustrie hat sich als grundlegendes Entwicklungsparadigma das
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Abb. 2.1.: Softwareentwicklungsprozesse in der Automobiltechnik [11]

V-Modell durchgesetzt, das einen besonderen Wert auf eine klare Trennung zwischen Spezi-
fikation, Entwurf und Implementierung der Softwarekomponenten legt. Begleitende Prozesse
wie das Projekt-, Qualitits-, Anderungs- und Applikationsdatenmanagement werden von dem
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erweiterten V-Modell betrachtet (Abbildung 2.1). Eine detaillierte Beschreibung der Software-
entwicklungsprozesse soll hier allerdings nicht erfolgen. Zur Vertiefung wird auf weiterfithrende
Literatur verwiesen [44].

2.2. Antriebsumrichter in Automobilen

Die Serieneinfithrung von Antriebsumrichtern ist erst in den letzten Jahren mit der Einfiih-
rung von Hybridfahrzeugen in den Fokus der Automobilentwicklung geriickt. Da mit modernen
Voll- und Plug-in-Hybridfahrzeugen eine vollelektrische Traktion moglich ist, gelten fiir den
Antriebsumrichter die gleichen Sicherheits- und Diagnosegesetzgebungen wie fiir den Verbren-
nungsmotor. Gerade die Bedeutung der funktionalen Sicherheit (nach der ISO-Norm 26262!)
wird aufgrund des mechanischen Durchtriebs des E-Maschinendrehmomentes auf die Antriebs-
achsen in den néchsten Jahren deutlich steigen. Auflerdem sind besonders fiir Premiumhersteller
verschiedene Komfortfunktionen fiir ruckelfreies Anfahren und Schalten relevant. Die Abbildung
2.2 veranschaulicht die Hard-und Softwarestruktur eines Antriebsumrichters.

Die Umrichterhardware besteht aus drei parallelen Strangen, die durch einen gemeinsamen Zwi-
schenkreis gespeist werden. Jeder Strang besteht auch zwei IGBTs mit antiparallen Dioden, die
eine der drei Motorphasen ansteuern und dabei eine pulsweitenmodulierte Spannung erzeugen.
Ubliche Modulationsverfahren sind Sinusmodulation mit Nullpunktverschiebung und Raumzei-
germodulation [35]. Infolge der Potentialdifferenzen zwischen den Motorphasen bildet sich in
den Stranginduktivitdten L, des Motors ein Phasenstrom aus. Das erzeugte Luftspaltmoment
M,; ist dabei abhéngig von der Amplitude der Phasenstrome und dem Phasenwinkel zwischen
Strom- und Spannung. Die Regelung dieser Phasenstrome erfolgt durch eine komplexe Rege-
lungsstruktur, wie sie z.B. in [5][30] bereits beschrieben wurde.

Die Voraussetzung, ein stabiles Drehmoment einregeln zu konnen, ist die korrekte Erfassung
der Phasenstrome i, ., des Rotorlagewinkels e, und der Zwischenkreisspannung des Umrich-
ters wusy,. Dazu sind im Antriebsumrichter Spannungs- und Stromsensoren vorhanden (siche
2.2). Zur Erfassung der Rotorlage ist in der E-Maschine ein Drehgeber verbaut, der je nach
Art (Inkrementalgeber, Resolver, Hallsensoren) analoge oder digitale Signale zuriickgibt. Zur
Ansteuerung der Leistungstransistoren des Umrichters sind Treiberbausteine notwendig, die fiir
eine Signalverstarkung und eine galvanische Trennung zur Steuerplatine sorgen.

Die Kommandierung des gewiinschten Drehmomentes M* erfolgt iiblicherweise durch ein iiber-
geordnetes Fahrzeugsteuergerit (Central Powertrain Control), welches den Drehmomentwunsch
des Fahrers iiber eine geeignete Betriebsstragie auf die Antriebsquellen des Fahrzeugs aufteilt.
Die Kommunikation zwischen Antriebsumrichter, CPC und dem Batteriemanagementsystem er-
folgt tiber Feldbusse wie CAN oder Flexray. Das Batteriemanagement gibt dabei, abhédngig von
Ladezustand (SoC), Temperatur und Alter der Zellen, die maximal moglichen Lade- und Entla-
destrome an. Von der Umrichtersteuerung muss dabei sichergestellt werden, dass diese Grenzen
eingehalten werden, um Schiden an der Batterie zu vermeiden.

SO Norm fiir sicherheitsrelevante elektrische/elektronische Systeme trat am 14. November 2011 in Kraft
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Abb. 2.2.: Hard- und Softwarestruktur eines Antriebsumrichters

Die Zeitkonstante der Sprungantwort des E-Maschinendrehmomentes M,; ist mit 1,9 ms, im
Vergleich zu der Zeitkonstante des Verbrennungsmotors mit 12 ms (bei 1000 min~!), wesentlich
kleiner [28]. Aulerdem steht das maximale Drehmoment bereits im Stillstand zur Verfiigung,
wahrend der Verbrennungsmotor erst eine gewisse Mindestdrehzahl erreichen muss, um sein
maximales Drehmoment abrufen zu kénnen. Dies ist einerseits von Vorteil, da es eine deutlich
agilere Fahrweise ermoglicht, andererseits fithrt der schnelle Drehmomentanstieg zu unerwiinsch-
ten Schwingungen im Antriebsstrang. Diese fithren neben einem deutlichen Komfortverlust zu
einer erhohten Beanspruchung des Materials, was besonders bei den Seitenwellen zu dessen
Bruch fithren kann. Diese Antriebsstrangschwingungen kénnen allerdings aufgrund der hohen
E-Maschinendynamik mittels geeigneter Regler minimiert werden, was im Kapitel 6.3 genauer
untersucht werden soll.

Um hoch ausgenutzte permanenterregte Synchronmaschinen mit hoher Dynamik auch im Feld-
schwéchbereich regeln zu konnen, ist die Kenntnis der exakten Charakteristik der Maschine
notwendig, denn besonders Sattigungseffekte und Oberschwingungen wirken sich oft stérend auf
die Reglerdynamik aus. Die Entwickler von IPMSM-Regelungen sind daher auf entsprechende
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Testplattformen angewiesen.

Wie in diesem Abschnitt gezeigt wurde, ist die Komplexitdt der Umrichtersoftware in einem
Fahrzeug sehr hoch. Gerade bei Maschinen, die oft im Feldschwéchebetrieb betrieben werden,
bestehen hohe Anforderungen an die Sicherheit und Zuverldssigkeit des Umrichters. Aus diesem
Grund sind die Testprozesse des V-Modells, welches in der Automobilindustrie seit Jahren Stan-
dard ist, in der Entwicklung von Antriebsumrichtern umzusetzen. Im néchsten Abschnitt wird
auf die Testplattformen genauer eingegangen.

2.3. Testplattformen fiir Antriebsumrichter

Der Fokus dieser Arbeit soll auf dem Komponententest von Antriebsumrichtern liegen, da sich
hier eine Liicke in den Testprozessen aufgetan hat, die durch den Aufschwung der alternativen
Antriebe entstanden ist. Antriebsumrichter unterscheiden sich von tiblichen Steuergeréten darin,
dass sie aus einer Steuer- und einer Leistungselektronik bestehen (Abbildung 2.2). Diese Kom-
ponenten lassen sich durch Wechselwirkungen nur schlecht getrennt voneinander betrachten. Die
Abbildung 2.3 fasst die Testplattformen zusammen, die aktuell in der Automobilindustrie zum
Stand der Technik zdhlen. In den néchsten Unterabschnitten werden diese mit ihren jeweiligen
Vor- und Nachteilen beschrieben.
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Model-in-the-Loop (MilL)

Durch den Trend, Softwarefunktionen modellbasiert zu entwerfen und den Seriencode iiber auto-
matische Codegenerierung zu erzeugen, hat man die Moglichkeit, die entwickelten Funktionsmo-
delle zu testen, indem diese zusammen mit einem Modell der Regelstrecke einen geschlossenen
Regelkreis bilden. Die MiL-Simulation wird numerisch berechnet und Variablen werden durch
Gleitkommagzahlen repréasentiert, so dass das grundlegende Design der Funktion tberpriift und
Regler ausgelegt werden kénnen. Logische Entwurfs- und Auslegungsfehler kénnen durch MiL-
Simulation identifiziert und korrigiert werden.

Software-in-the-Loop (SiL)

Bei der SiL-Simulation wird das Funktionsmodell in C-Code iibersetzt und auf dem Entwick-
lungsrechner ausgefiihrt. Hierbei entsprechen die Datentypen denen der Zielsoftware (Gleit- und
Festkommazahlen) und systematische Fehler, die bei der Programmausfithrung in Folge von
Uberliufen oder durch die Diskretisierung der Variablen entstehen, kénnen aufgedeckt werden.

Hardware-in-the-Loop (HilL)

Die HiL-Simulation hat sich seit den 1990er Jahren als integraler Bestandteil in der Steuergera-
teentwicklung etabliert, um die Softwarequalitét zu steigern und Fehler zu eliminieren [59]. Der
fir die Zielhardware kompilierte Maschinencode wird auf das Steuergerit iibertragen und im
Verbund mit einem HiL-Simulator getestet. Der HiL-Simulator enthélt eine Echtzeitsimulation
der Regelstrecke. Die Schnittstellen zum Steuergerédt bilden analoge oder digitale Signale, die
auf einer Sensor-/Aktorsimulation beruhen. Die Abbildung 2.4 verdeutlicht den Ablauf einer
Hil-Simulation eines Antriebsumrichters. Bei HilL-Simulationen von Antriebsumrichtern wer-
den zunédchst die Gate-Signale des Steuerboards erfasst. Der Hil.-Simulator berechnet aus dem
Tastverhéltnis zunéchst die Phasenspannungen und anschlieBend mit Hilfe eines E-Maschinen-
Modells die Phasenstrome. Diese werden iiber eine Sensorsimulation an das Steuergerit zu-
riickgegeben. Ein Umrichtersteuerboard in einer HiL-Umgebung zu betreiben, war Thema zahl-
reicher Publikationen [52][51][26]. Die Erfassung der PWM-Ausgénge und die Berechnung der
Phasenstrome muss dabei mit sehr hohen Abtastraten (7, << Trgpr) erfolgen, bei denen pro-
zessorgestiitzte HiL-Simulatoren schnell an ihre Grenzen gelangen. Bei einigen, vielversprechen-
den Ansétzen werden FPGAs verwendet, um die Modellkomplexitdt und -stabilitdt zu erhéhen
[53]. HiL-Simulationen sind zur Absicherung von Fahrzeugsteuergeriten und deren Vernetzung
nicht mehr wegzudenken und haben die Qualitdt der Elektronikkomponenten im Fahrzeug in
den letzten 10 Jahren signifikant gesteigert. Bei HiL.-Simulationen von Antriebsumrichtern muss
allerdings die Leistungselektronik von der Signalelektronik entkoppelt werden, wodurch physi-
kalische Effekte im Leistungsteil vernachléssigt werden. Nicht zu unterschéitzen ist auflerdem
der Arbeits- und Kostenaufwand, der die Integration des Antriebsumrichtersteuergerites in den
HiL-Simulator mit sich bringt.
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Abb. 2.4.: Konzept der HiL-Simulation von Antriebsumrichtern

E-Maschinenpriifstand

Zum Test des Antriebsumrichters wird der komplette Priifling mit der Zielmaschine gekoppelt,
welche iiber eine Welle mit einer Lastmaschine verbunden ist. Diese Konfiguration kommt dem
Zielsystem schon sehr nahe. Aktive Lastpriifstinde sind bereits seit Jahrzehnten in der Auto-
mobilindustrie zum Test von Verbrennungsmotoren, Getrieben oder ganzen Antriebsstringen
etabliert. Haufig kommen wegen ihrer Robustheit Asynchronmaschinen als Lastmaschinen zum
Einsatz. Der E-Maschinenpriifstand wird nicht nur verwendet, um den Antriebsumrichter zu
priifen. Haufig ist die Zielmaschine selbst das DUT, wobei Charakterisierungen der Maschi-
ne oder thermische Belastungstests durchgefithrt werden. Das fihrt in der Praxis dazu, dass
der Automobilhersteller (OEM) aufgrund von Kapazititsengpédssen mehrere dieser Priifstande
bereitstellen muss. Aufgrund des hohen Tragheitsmomentes der Lastmaschine ist der Drehzahl-
anstieg, der mit einem solchen Priifstand erreicht werden kann, begrenzt und entspricht nicht
immer der im Fahrzeug vorkommenden Drehzahldynamik.
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Fahrzeug

Die letzte Testinstanz ist das Zielfahrzeug selbst. Nur hier ist das subjektive Fahrerlebniss
bewert- und anpassbar und tberlagerte Regler, wie Drehzahl- oder Ddmpfungsregler (siche Ab-
schnitt 6.3), konnen sinnvoll appliziert werden.

Entwicklungsfahrzeuge sind fiir den OEM ein hoher Kostenfaktor und es wird versucht, ihre
Anzahl moglichst gering zu halten. Die Méglichkeiten Messmittel im Fahrzeug anzubringen sind
begrenzt und erfordern haufig teure Spezialhardware. Drehmoment-, Strom- und Spannungs-
messung ist im Fahrzeug kaum oder nur iiber die internen Groéflen der Steuergerdte moglich,
welche oft nur berechnete oder fehlerbehaftete Werte enthalten und zeitlich schlecht aufgel6st
sind.

Der E-Maschinen-Emulator als neues Testkonzept

Eine neue Testplattform stellt der E-Maschinen-Emulator dar, da er die Vorteile des HilL-
Systems und des E-Maschinenpriifstands miteinander vereint. Es kann der komplette Antrieb-
sumrichter, inklusive Leistungs- und Signalteil, unter realistischen Bedingungen betrieben wer-
den. Dabei ergeben sich gegeniiber HiLL und E-Maschinenpriifstand folgende Vorteile:

e Zwischen Antriebsumrichter und Emulator stellt sich ein echter Leistungsfluss allerdings
ohne rotierende mechanische Teile ein.

o Es ist moglich, alle Arten von Reglern, die im Antriebsumrichter zum Einsatz kommen,
zu applizieren (Stromregler, Drehzahlregler, Spannungsregler, Aktive Schwingungsdimp-
fung).

e Es kann mit der Antriebsumrichterentwicklung begonnen werden, unabhéngig davon, ob
ein Muster der realen E-Maschine existiert. Das E-Maschinen-Modell kann mit Hilfe von
FEM-Berechnungen parametriert werden.

o Aufgrund der simulierten Mechanik ist eine wesentlich hohere Drehzahldynamik als bei
einem Lastpriifstand moglich, so dass realistische Drehzahlprofile abgefahren werden kon-
nen.

o Testfille konnen inklusive Fehlerstimulationen (z.B. Sensorfehler) reproduzierbar automa-
tisiert werden

Die Abbildung 2.5 veranschaulicht, wie der Antriebsumrichter an den E-Maschinen-Emulator
angebunden wird. Im Vergleich zur HiL-Simulation féllt auf, dass das DUT als Ganzes betrie-
ben werden kann, ohne die Leistungselektronik von der Steuerungsplatine zu trennen. Das DUT
ist iiber die drei Phasenleitungen direkt mit den E-Maschinen-Emulator verbunden. Emulator
und HiLL haben allerdings auch einige Gemeinsamkeiten. Die analogen Drehgebersignale wer-
den mit Hilfe einer Rotorlagesensorsimlation an das DUT iibermittelt. Basis ist ebenfalls bei
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beiden Konzepten das Simulationsmodell der E-Maschine. Die detaillierte Funktionsweise des
E-Maschinen-Emulators inklusive des E-Maschinen-Modells soll im nachsten Kapitel verdeut-

licht werden.
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2.4. Einordnung in den Testprozess

Die in dem vorherigem Abschnitt vorgestellten Testplattformen sind nicht fiir alle Testfélle
in gleicher Weise geeignet. Der E-Maschinen-Emulator kann bei richtiger Anwendung und In-
tegration in den Testprozess das fehlende Bindeglied in der Testkette sein. Die nachfolgende
Abbildung fasst die Testplattformen und deren Anwendungen zusammen. Wie der Tabelle zu

Testgruppen Testplattformen

automatisierter Software- + 0 0
komponententest (Modultest)

automatisierter Softwaresystemtest 0 n 0 -
(Antriebsumrichter)

Gesamtsystemtest + + 0
(Verbund aller Steuergerite)

externer Schnittstellentest " 0 o
(Hardware, Kommunikation)

interner Schnittstellentest 0 "

(Fehlerstimulation)

Hardwarebelastungstest (Uberspannung, n 0 -
Uberstrom)

Dauerbelastungstest - - + + +

Auslegung und Test von Stromreglern 0 0 - -
(Reglerdynamik)

Auslegung und Test von Drehzahlreglern 0 0 - + +
Test liberlagerter Regler (Aktive

i L | 0 0 - + +
Schwingungsdampfung)

Test der Leistungsabregelung (Derating) - + + 0 +
Reaktion auf E-Maschinenfehler

+ + 0 - +
(z.B. Parameterstreuung, Entmagn.)

Test von Hochvolt-Sicherheitssystemen 0 0 + - +

ende gut (+) neutral (0) schlecht (-)

Abb. 2.6.: Bewertung der Eignung unterschiedlicher Testplattformen hinsichtlich relevanter Testfall in
der Automobilindustrie

entnehmen ist, gibt es viele Anwendungen und Einsatzmoglichkeiten in der Entwicklung von
Antriebsumrichtern in denen ein E-Maschinen-Emulator aktuelle Testplattformen ergdnzen bzw.
ersetzen kann. Beispiele fiir konkrete Anwendungen werden in den spéteren Kapiteln folgen.

13



3. Stand der Technik

3.

3.1.

Stand der Technik

Anforderungen an ein Umrichtertestsystem

Bevor ndher auf konkrete Systemstrukturen von Umrichtertestsystemen bzw. E-Maschinen-
Emulatoren eingegangen wird, miissen zuvor die Anforderungen an ein solches System definiert
werden. Im besten Fall verhilt sich das Testsystem exakt wie die reale Maschine. Da diese
Anforderung schwierig zu erfiillen ist und fiir viele Anwendungsfille auch nicht notwendig ist,
miissen die Anforderungen zunéchst detaillierter ausgearbeitet werden. Diese werden in folgender
Ubersicht zusammengefasst:

1.

Stromtragfahigkeit: Der maximale Phasenstrom, der in der realen Maschine vorkommt,
muss kurzzeitig gestellt werden konnen.

. Leistungsfluss: Der Leistungsfluss sowohl im motorischen als auch im generatorischen

Betrieb muss von den Testsystem erméoglicht werden.

. Gegenspannung: Mindestens die Grundschwingung der Gegenspannung, die bei einer

real drehenden Maschine entsteht, muss nachgebildet werden.

. Dauerbetrieb: Das Testsystem muss in der Lage sein, den Testumrichter im Dauerbetrieb

zu betreiben.

. Induktivitdaten: Das Testsystem muss die anisotropen Induktivitdten bei Maschinen mit

vergrabenden Magneten korrekt nachbilden koénnen. Nichtlineare Induktivitédtsabschwé-
chungen in Folge von Eisensattigungseffekten miissen vom System abhéngig von Phasen-
strom gestellt werden.

. Stromrippel: Die Stromrippel, die durch die PWM-Modulation entstehen, miissen kor-

rekt nachgebildet werden.

. Oberschwingungen: Oberschwingungen in den Phasenspannungen und Phasenstrémen

sollen vom System abgebildet werden kénnen.

Es gibt in der Literatur verschiedene Systeme, die diese Anforderungen mehr oder weniger
erfillen. Ein klassisches Testsystem fir Leistungselektronik ist eine passive, ohmsch-induktive
Last. Diese kann, wie in Abbildung 3.1 dargestellt, im Sternschaltung angeordnet werden und
bildet den Stator der elektrischen Maschine nach.
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O+

A3 AF A}

LA A A

Z passive Last

Abb. 3.1.: Struktur eines Umrichtertestsystems mit passiver ohmisch-induktiver Last

Zur Inbetriebnahme der Umrichterhard- und Software, sowie zum Test der Pulsweitenmodula-
tion und der Stromregelung im Ankerstellbereich ist dieser Ansatz meistens ausreichend. Al-
lerdings fehlt die Gegenspannung der Maschine komplett und es wird, bis auf die ohmschen
Verluste, nur Blindleistung iibertragen. Zudem eignet sich das System, je nach Kiihlungsanbin-
dung nur fiir den Kurzzeitbetrieb.

Die Weiterentwicklung zu einen E-Maschinen-Emulator lasst sich durch Kopplung der ohmsch-
induktiven Komponenten mit einer dreiphasigen Spannungsquelle erreichen. Diese lasst sich
im einfachsten Fall durch einen einfachen B6-Briickenumrichter realisieren, der die notwendi-
ge Gegenspannung der Maschine erzeugt. Erste Untersuchungen zur Realisierbarkeit eines E-
Maschinen-Emulators sind in den spéten 1990er Jahren an der Newcastle University entstan-
den. Die Dissertation von H.J. Slater [48] und spétere Veroffentlichungen [2][20] haben eine
DSP-basierende Echtzeitsimulation einer 7,5 kW Asynchronmaschine beschrieben, die parallel
zur einer realen Maschine mit den gleichen Eingangsspannungen gespeist wurden. Die gemes-
senen Eingangsspannungen gingen als Eingangsgrofien in ein echtzeitfahiges Modell einer Asyn-
chronmaschine ein, das von einem digitalen Signalprozessor (DSP) berechnet wurde. Nachdem
das Modell validiert wurde, hat man die Asynchronmaschine entfernt und gegen einen weiteren
elektrischen Umrichter getauscht, der die vom Modell berechneten Soll-Phasenstréome einregelt.
Bezeichnet wurde dieses System als ,, Virtual Machine®. Damit die Rippelstréme in ihrer Ampli-
tude moglichst dem der realen Maschine entsprechen, ist es bei diesem System vom Vorteil, wenn
die Glattungsdrosseln L, moglichst auf den Wert der Stranginduktiviten der realen Maschine L,
ausgelegt sind. Damit der E-Maschinen-Emulator auch verschiedene Maschinen emulieren kann,
ohne die Drosseln jedes Mal austauschen zu miissen, wurde in [16] eine iiber Schiitze schaltbare
Induktivitdskaskade verwendet. Das System, dargestellt in Abbildung 3.2, kann je nach Schaltzu-
stand durch Parallel- und Reihenschaltung der verbauten Induktitéten, in diskreter Schrittwerte
verschiedene Maschinenvarianten emulieren.

Der wesentliche Vorteil dieses E-Maschinen-Emulators ist, dass im Gegensatz zur passiven Last
ein echter Leistungsfluss, sowohl im motorischen als auch im generatorischen Betrieb mdoglich
ist. Durch die vom Emulatorumrichter erzeugte Gegenspannung, wird ein (in der Grundschwin-
gung) realistisches Maschinenverhalten beim Betrieb im Ankerstell- und Feldschwéchebereich
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Abb. 3.2.: Struktur eines E-Maschinen-Emulators mit Induktivitiskaskade und Standardumrichter [16]

ermoglicht. Da der Emulatorumrichter mit vergleichbaren Schaltfrequenzen taktet wie der Test-
umrichter, ist das System in seiner Spannungsdynamik begrenzt und kann Oberschwingungen,
wie sie bei realen Maschinen vorkommen, nicht im gesamten Drehzahlbereich abbilden. Das
System kann Rippelstrome auflerdem nur bei Oberflichenmagnetmaschinen (gleiche Statorin-
duktivitét tiber den Rotorwinkel) und im ungeséttigten Zustand korrekt abbilden.

Ein anderer Ansatz, dargestellt in Abbildung 3.3, wurde zum ersten Mal in [54][17] vorgestellt.
Hierbei wird anstelle des Standardumrichters ein schnell taktender Multi-Level-Inverter verwen-
det.

B AN I

Cpo = b | Y =—Cu

] AF AT A3 0

E-Maschinen-Emulator mit
Multi-Level-Umrichter

Abb. 3.3.: Struktur eines E-Maschinen-Emulators mit festen Stranginduktivititen und Multi- Level-
Inverter

Der Multi-Level-Inverter arbeitet mit einer deutlich schnelleren Taktfrequenz (fFM¥ >> fPUT)
und besitzt dadurch eine wesentliche héhere Spannungsdynamik. Die Drosseln L, miissen daher
nicht mehr auf die volle Phaseninduktividt der Maschine ausgelegt werden. Es ist nur noch
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3. Stand der Technik

eine gewisse Grundinduktivitdt (Ly < Lgq) notwendig, um den Stromanstieg zu begrenzen. Die
hohere Spannungsdynamik ermoglicht die Verwendung komplexerer E-Maschinenmodelle, die
FEisenséttigungseffekte, Spannungs- und Stromoberschwingungen und anisotrope Induktivitaten
(Lq # Lg) abbilden kénnen.

In der Abbildung 3.4 werden die Anforderungen an das Umrichtertestsystem zusammengefasst
und die aufgezeigten Systeme bewertet. Der Tabelle ist zu entnehmen, dass nur der E-Maschinen-

Testsystem
Anforderung Passive Last Emulator (variable Ind.) Emulator (Multi-Level-Inv.)
Stromtragfahigkeit erflllt erflllt erflllt

Leistungsfluss

nur ohmsche Verluste

voller motorischer und
generatorischer Betrieb

voller motorischer und
generatorischer Betrieb

Gegenspannung nicht vorhanden erfillt erfullt
Dauerbetrieb abhangig von Kihlung erflllt erflllt
. . . variabel, anisotrop, mit
fest, isotrop, variabel, isotrop, .
keine Sattigungen keine Sattigungen S LI
Induktivitaten Nt G (je nach Modell)
Stromrippel teilweise erfillt teilweise erfllt voll erfullt
. nicht im vollen .
keine erflllt

Oberschwingungen Drehzahlbereich

Abb. 3.4.: Bewertung der Anforderungen an das Umrichtertestsystem

Emulator mit einem Multi-Level-Inverter alle Anforderungen erfiillen kann, um eine IPMSM
akkurat nachbilden zu koénnen. Da dieses System auch das technisch anspruchsvollste System
ist und die hochsten Kosten verursacht, muss auch der Nutzenaspekt berticksichtigt werden.
In folgenden Anwendungen, die sich auf Umrichterentwicklung- und Produktion konzentrieren,
kann ein Umrichtertestsystem zum Einsatz kommen:

1. Umrichterentwicklung

Software- und Funktionstest

Hardwaretest

Wirkungsgraduntersuchung

Dauerbelastungstest
2. Produktion
e End-Of-Line-Test

In der Tabelle 3.5 werden die Umrichtertestsysteme je nach Eignung fiir den jeweiligen Anwen-
dungsfall bewertet:
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3. Stand der Technik

Testsystem

Anforderung Passive Last Emulator (variable Ind.) Emulator (Multi-Level-Inv.)
Software- und Funktionstest 0 + ++
Hardwaretest 0 ++ ++
Wirkungsgraduntersuchung - + ++
Dauerbelastungstest - ++ ++

- ++ ++
End-Of-Line-Test

Abb. 3.5.: Fignungsbewertung der Umrichtertestsysteme fiir verschiedene Anwendungen

Das giinstige System ,,passive Last“ ist kein addquater Ersatz fiir eine reale Maschine und eig-
net sich daher nur fiir einfache Inbetriebnahmetests in der Umrichterentwicklung. E-Maschinen-
Emulatoren dagegen versuchen das Verhalten einer PMSM inklusiver der induzierten Gegenspan-
nung nachzubilden. Der Emulator mit den variablen Induktivitdten erfiillt vollstindig die Anfor-
derungen fiir den Einsatz als End-Of-Line-Priifstand in der Umrichterproduktion. Allerdings hat
dieses Konzept einige Defizite, wenn es darum geht hoch dynamische Umrichterregelungen inkl.
Storungen (Oberschwingungen, Eisenséttigungseffekte) auf ihre Robustheit hin zu untersuchen.
Diesen Nachteil kann der E-Maschinen-Emulator mit Muli-Level-Inverter aufgrund der hohen
Bandbreite der Stromregelung ausgleichen. In den nachfolgenden Untersuchungen soll sich des-
halb auf dieses Konzept konzentriert werden, nicht zuletzt weil mit diesen Emulator deutlich
komplexere E-Maschinen-Modelle moglich sind.

3.2. Hardwareaufbau und Funktionsweise eines
E-Maschinen-Emulators

Die Abbildung 3.6 veranschaulicht den allgemeinen Aufbau eines E-Maschinen-Emulators nach
H.J. Slater [2], der aus finf Hauptkomponenten besteht:

1. der synchronen, dreiphasigen Spannungs- und Stromerfassung als Modelleingangssignal
bzw. Regelgrofie

2. den Glattungsinduktivitdten zwischen Antriebs- und Emulatorumrichter zur Stroman-
stiegsbegrenzung

3. dem echtzeitfdhigem E-Maschinen-Modell zur Soll-Stromberechnung
4. dem dreiphasigem Stromregler zur Einregelung der Phasenstréme

5. dem Umrichter als Stellglied zur Einregelung der Phasenstréme
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Abb. 3.6.: Aufbau eines E-Maschinen-Emulators

Der Antriebsumrichter gibt pulsweitenmodulierte Spannungen auf die Phasenleitungen. Bei einer
realen E-Maschine stellt sich aufgrund der Potentialdifferenzen zwischen den Phasenleitungen ein
Phasenstrom ein. Der E-Maschinen-Emulator muss dieses Verhalten korrekt nachbilden. Dazu
werden parallel die Phasenspannungen- und Stréme von der Messelektronik des E-Maschinen-
FEmulators erfasst. Die verschiedenen Moglichkeiten der Spannungserfassung werden genauer
im Abschnitt 3.3 behandelt. Die erfassten Phasenspannungen gehen als Eingangsgréfie in ein
E-Maschinen-Modell ein. Dort werden die Soll-Stréme durch eine numerische Losung der Dif-
ferentialgleichung des E-Maschinen-Modells berechnet (siehe Abschnitt 3.4). Wegen der kurzen
Zykluszeit der Berechnung des E-Maschinen-Modells bedarf es hierbei einer leistungsfdhigen
Hardware. Zusétzlich werden von dem E-Maschinen-Modell externe Signale, wie z.B. Drehge-
ber (Inkrementalgebener, Resolver) generiert, die iiber D/A-Wandler als analoge Signale an den
Antriebsumrichter zuriickgefithrt werden. Die vom Modell berechneten Phasenstréme gehen an-
schlieflend als Fithrungsgrofie in den Stromregler ein. Auf diese Weise simuliert der E-Maschinen-
Emulator ein Verhalten, das dem der realen E-Maschine nahe kommt. Die Regelung der Pha-
senstrome kann grundsétzlich im Dreiphasensystem oder im rotorfesten dg-Koordinatensystem
erfolgen. Ein Vergleich dieser zwei Varianten ist im Abschnitt 3.5 zu finden. Als Stellglied zur
Einregelung der Phasenstrome dient ein Umrichter, der im E-Maschinen-Emulator integriert ist.
Bei den Arbeiten der Newcastle University wurde hierzu stets ein Standardindustrieumrichter
(2-Level-Inverter) verwendet. Das Testsystem entsprach dem im der Abbildung 3.2 gezeigten
Abbildung, allerdings mit festen Induktivitdten. Diese Wahl der Induktivitdten ist kritisch in
Bezug auf die Leistungsfahigkeit des Emulators. Je grofler die Induktivitédten sind, desto schlech-
ter ist die Stromdynamik. Allerdings ist bei grofleren Induktivitdten der Stromrippel kleiner. Es
muss also ein Kompromiss zwischen Stromdynamik und -rippel gefunden werden. Zur Erhéhung
der Stromdynamik und zur Reduzierung des Stromrippels ist es von Vorteil, wenn die Leis-
tungshalbleiter des E-Maschinen-Emulators mit wesentlich héheren Taktfrequenzen als die des
DUT angesteuert werden. Sehr gute Ansétze dazu lieferten einige Arbeiten der Technischen Uni-
versitdt Braunschweig [3][17][54], bei denen ein phasenversetzt geschalteter Multi-Level-Inverter
entwickelt und als Stellglied des E-Maschinen-Emulators eingesetzt wurde (siche Abbildung 3.3).
Die Schaltungs- und Ansteuerungsbeschreibung eines solchen Umrichters erfolgt im Abschnitt
3.6.
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Zur Gleichspannungsversorgung des Priiflings und des E-Maschinen-Emulators werden zusétz-
lich zwei Vierquadrantensteller benétigt, die an das Drei-Phasen-Drehstromnetz angeschlossen
sind. Damit kann der E-Maschinen-Emulator sowohl motorisch als auch generatorisch betrie-
ben werden. Die Abbildung 3.7 veranschaulicht den Gesamtaufbau einer Anlage mit einem
E-Maschinen-Emulator. Die Zwischenkreisspannung des E-Maschinen-Emulators (Spannungs-

( N
E-Maschinen-
Spannungsversorgung 1 Emulator
HV+
HV- ~
~S
\ ~
400 Vac o Energiefluss el
Netz phasen
~ ~
/ v G
= HV-
Spannungsversorgung 2 Umrichter
\_ (Priifling) )

Abb. 3.7.: Prinzipieller Aufbau eines Umrichterprifstandes mit einem E-Maschinen-Emulator [18]

versorgung 1) muss dabei mindestens der des Priiflings entsprechen. Besser ist es, wenn die
Zwischenkreisspannung des Emulators hoher als die des Priiflings ist, um auch bei Betriebs-
punkten hoher Aussteuerung die notwendigen Gegenspannungen bereitstellen zu kénnen. Die
Mittelpunktpotentiale des Priiflings ¢ pyr und des Emulators ¢g gy g sind nicht zwangslaufig
identisch, weshalb eine galvanische Trennung zwischen dem Zwischenkreis des Emulators- und
dem des Priiflings notwendig ist. Mindestens eine der Spannungsversorgungen benétigt deshalb
eine galvanische Trennung in Form eines Transformators. Eine alternative Konfiguration ist die
Verwendung eines einzelnen Gleichrichters, um einen gemeinsamen DC-Zwischenkreis zu bilden.
Allerdings muss hierbei noch zur Spannungsanpassung des Priiflings ein DC/DC-Wandler mit
galvanischer Trennung zwischen Gleichrichter und Priifling eingesetzt werden. Der Vorteil dieser
Verschaltung liegt darin, dass der Gleichrichter nur auf die Verlustleistung ausgelegt werden
muss. Lediglich der DC/DC-Wandler muss auf die volle Wirkleistung bemessen werden.

Ein grofler Vorteil eines Umrichterpriifstands mit einen E-Maschinen-Emulator ist seine Energie-
effizienz, denn es werden nur die Verlustleistungen dem Dreiphasennetz entzogen. Unter Volllast
werden nur ca. 10-15% der elektrischen Leistung in Warme umgesetzt. Damit ist der Priifstand
nochmals deutlich effizienter als ein vergleichbarer E-Maschinen Prifstand. In den néchsten
Abschnitten sollen die einzelnen Teilsysteme des Emulators detaillierter beschrieben werden.
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3.3. Sensorik

3.3.1. Spannungserfassung

Ein E-Maschinen-Emulator benétigt zu jedem Zeitpunkt die Werte der Phasenspannungen, da
diese als Modelleingang zur Berechnung der Sollphasenstrome notwendig sind. Da der Priiflings-
umrichter allerdings pulsweitenmodulierte Spannungen auf die Phasenleitungen gibt, gestaltet
sich die Spannungserfassung als schwierig. In der Literatur finden sich dazu verschiedene Lésung-
en. Anfangs wurden digitale Signalprozessoren (DSP) verwendet, um die E-Maschinenmodelle
zu berechnen, was die Abtastraten der Modelle auf wenige Kilohertz beschriankte. Daher war
es notwendig, mit gemittelten Phasenspannungen zu arbeiten, z.B. durch die Verwendung von
RC-Filter vor den A/D-Wandler. Alternativ konnen Hardwareintegratoren verwendet werden,
die mit der Pulsweitenmodulation des Priiflings synchronisiert werden. Auf diese Weise gehen
gemittelte Spannungswerte als Eingangsgrofien in das Modell ein. Der Nachteil ist allerdings,
dass der E-Maschinen-Emulator nicht unabhéngig von der Pulsfrequenz des Antriebsumrichters
arbeiten kann. Eine weitere Losung ist es die Eingangsspannung direkt pulsweitenmoduliert in
das Modell eingehen zu lassen, was allerdings eine sehr kurze Modellberechnungszeit (< 1 us)
und damit eine FPGA-basierende Hardware erfordert. In den nachfolgenden Abschnitten soll
dies genauer erldutert werden.

Analoge Filterung

Eine einfache Losung ist die Verwendung eines RC-Filters (Butterworth Filter 1. Ordnung),
um die PWM-Spannung in eine sinusférmige Spannung zu transformieren. Die Grenzfrequenz
fe des Filters sollte dabei auf einen Wert deutlich unter der Fundamentalfrequenz des DUT
gelegt werden, um den Spannungsrippel der Ausgangsspannung und Rauschanteile zu reduzieren.
Wegen den Spannungsrippel sollte die Abtastung der gefilterten Spannung synchron zur PWM
des DUT erfolgen (Regular Sampling). Die Abbildung 3.8 veranschaulicht dies. Es ist deutlich
zu sehen, dass sich durch den Filter eine frequenzabhéngige Phasenverschiebung zwischen der
gefilterten und der realen Spannung ausbildet. Eine niedrige Grenzfrequenz des Filters fiihrt
demnach auch zu einer hohen Phasenverschiebung.

Der Amplituden und Phasengang des RC-Filters lasst sich durch folgende Gleichungen berech-
nen.

1
Alw) = T CRE (3.1)
p(w) = —arctan(wCR) (3.2)

Die Kompensation der Amplitude und Phase geschieht nach der A /D-Wandlung in der Software.
Allerdings ist die Phasenverschiebung gerade bei hoheren Drehzahlen signifikant. Die erforder-
liche softwareseitige Korrektur der Phasenverschiebung funktioniert nur im drehzahlstationédren
Betrieb. Die analoge Filterung eignet sich aufgrund der begrenzten Dynamik des Gesamtsys-
tems daher nicht zum Test von hochdynamischen Umrichtern [54]. Bei drehzahlstationdren Tests
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Abb. 3.8.: PWM-Spannungsfilterung mittels RC-Filter

ist dieses Verfahren allerdings ohne Probleme anwendbar, z.B. bei End-of-Line-Priifstédnden fiir
Wechselrichter. Dem E-Maschinen-Emulator muss wegen dem Regular Sampling die Pulsfrequenz
des DUT bekannt sein oder in der Auswertung softwareméfig rekonstruiert werden. Der Vorteil
der analogen Filterung liegt in dem giinstigen Schaltungsaufbau und den geringen Anforderun-
gen an der Rechenhardware. Die Filter-Ubertragungsfunktionen lassen sich einfach berechnen
oder in Wertetabellen ablegen.

Integrationsfilterung

Fine Losung fiir den Einsatz in hoch dynamischen E-Maschinen-Emulatoren ist die Verwendung
von Integrationsfiltern. Dabei werden die Spannungszeitflichen innerhalb einer PWM-Periode
von einen Integrator aufintegriert und anschlieffend iiber ein ,,Sample & Hold“-Glied abgetas-
tet. Der Integrator wird nach jeder PWM-Periode zuriickgesetzt. Die Methode hat den Vorteil,
das die Phasenverschiebung iiber den gesamten Frequenzbereich konstant ist und dabei genau
eine Integrationsperiode betrigt. Es gibt prinzipiell zwei Moglichkeiten einen Integrationsfilter
zu realisieren: analog oder digital. Bei einem analogen Integrationsfilter wird eine Operations-
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verstérkerschaltung verwendet, wie sie in der Abbildung 3.9(a) zu sehen ist [14][54]. Wé&hrend
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(b) Digitaler Integrationsfilter
Abb. 3.9.: Implementierungsvarianten des Integrationsfilters

einer PWM-Periode wird der Kondensator C iiber den Widerstand R aufgeladen. Am Ende der
Integrationsperiode wird ein Impuls an das ,Sample & Hold“-Glied gesendet, um den Span-
nungsmittelwert abzutasten, der anschlieffend im A /D-Wandler digitalisiert wird. Wahrend des-
sen wird der Schalter S geschlossen um den Kondensator C' zu entladen. Die Schaltung hat den
Vorteil, dass kein besonders schneller A/D-Wandler benétigt wird und damit giinstig ist.

Alternativ kann die Integration auch digital erfolgen, was den Vorteil hat, dass man keine Asym-
metrien infolge der Bauteiltoleranzen befiirchten muss. Dazu werden die Spannungssignale mit-
tels sehr schneller A/D-Wandler (> 10 MHz) erfasst und in einer leistungsfahigen Hardware
verarbeitetet. Der Signallaufplan fiir die Integration ist in der Abbildung 3.9(b) dargestellt.
Die Spannungsimpulse werden im Integratorblock aufintegriert, welcher durch ein Rechteck-
signal regelméfig zuriickgesetzt wird. Bei der fallenden Flanke des Rechtecksignals wird ein
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»Sample&Hold“-Block ausgelost, der das um den Spannungsmittelwert abgetastete Signal aus-
gibt. Die Abbildung 3.10 veranschaulicht die Filterung mittels Integrationsfilter.

UinV

B0 _

! 1 1 1 : 1
0.039 0.04 0.041 0.042 0.043 0.044
tins

Abb. 3.10.: PWM-Spannungsfilterung mittels Integrationsfilter

Sowohl die analoge Filterung als auch die Integrationsfilterung haben den Vorteil, dass zeit-
lich gemittelte Spannungswerte am Ausgang als Eingangsgrofie fiir das E-Maschinen-Modell zur
Verfiigung stehen. Somit ist eine Modellberechnungsrate in Héhe der DUT- Umrichterfrequenz
ausreichend. Als Simulationshardware ist hierbei ein digitaler Signalprozessor ausreichend, was
den Implementierungsaufwand des E-Maschinen-Modells und die Hardwarekosten reduziert.

Direkte PWM-Erfassung

Als letzte Moglichkeit kommt die direkte Erfassung der PWM-Spannungen mittels schneller
A/D-Wandler und synchroner Modellberechnung in Betracht. Die gemessenen Spannungen ge-
hen dabei direkt und ohne Filterung oder Mittelwertsbildung der PWM in das E-Maschinen-
Modell ein. Um die Totzeit und damit den Spannungsfehler bei der Erfassung der PWM-
Spannungen moglichst gering zu halten, muss fiir die Berechnungszeit des E-Maschinen-Modells
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gelten: T, << T%%TT. Die Berechnung muss dabei auf einem FPGA (Field Programmable Gate
Array) erfolgen, da nur iiber massiv parallele Strukturen eine solche Leistung moglich ist.

Ein FPGA ist ein Standard-Logikbaustein, der vom Anwender beliebig konfiguriert werden kann.
Dabei kénnen beliebige komplexe logische Schaltungen synthetisiert werden, die nur von der An-
zahl der zur Verfiigung stehenden Gatter beschrankt sind. FPGAs bestehen aus mehreren konfi-
gurierbaren Logikblocken (CLB), die iiber eine Verbindungsmatrix miteinander kommunizieren.
Der Aufbau eines FPGAs ist in der Abbildung 3.11 dargestellt.

‘ DLL H 10 H 10 H 10 H 10 H 10 H 10 H 10 H 10 H DLL ‘

110 ciB|[cLB|[cLB|[cLB|[cLB]|[cLB][cLB]|[cLB o] |
1[10 ciB|[cLB|[cLB|[cLB|[cLB]|[cLB][cLB]|[cLB 10
110 ciB|[cLB|[cLB|[cLB|[cLB]|[cLB][cLB]|[cLB o] |
110 = |[ciB|[ciB][cLB][cLB| cLB|[cLB][cLB|[cLB] = |10 [ ]
s s ]

10]|2 [cuB][cLf]|[cLB|¥LB]|[cLB|[cLB|[cLB][cLB||E |[10
(= o)

10 cLB|[cLB|[C \(‘LB ciB|[ciB][cLB|[cLB 10
[0 ciB|[cLB|| Carry o
— - m T l Carry- .

10 cLB|[cLs]| = - e —,
L | - logik 1

Xuz [ R

‘ DLL H 10 H 10 ‘[
R
I

Abb. 3.11.: Aufbau eines Field Programmable Gate Arrays (FPGA) [15]

Die logischen Funktionen werden in den Wertetabellen (SRAM-Zellen) der CLBs gespeichert [15].
Im Gegensatz zu Mikroprozessoren werden Anweisungen, die zur Berechnung des E-Maschinen-
Modells notwendig sind, nicht sequentiell abgearbeitet, sondern parallel in Form von synthe-
tisierten Schaltungen umgesetzt. Beispielsweise werden Hardwareaddierer und -multiplikatoren
flir die Berechnungen der Modellgleichungen eingesetzt, wodurch die Zykluszeit nur noch von
der Signallaufzeit abhéngig ist. Ein grofler Vorteil der direkten PWM-Erfassung ist, dass kei-
ne Phasenverschiebung der Grundschwingung auftritt und dadurch die Dynamik des Systems
nicht durch die Spannungserfassung begrenzt wird. Ein weiterer wesentlicher Vorteil ist, dass die
durch die PWM hervorgerufenen Stromrippel in der Maschine korrekt nachgebildet werden, was
bei der gemittelten Spannungserfassung nicht der Fall ist. Diese Vorteile werden durch hohere
Hardwarekosten und einen héheren Implementierungsaufwand erkauft. Die Tabelle 3.1 fasst die
Vor- und Nachteile der drei genannten Verfahren zusammen.
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Analoge Filterung Integrationsfilterung Direkte PWM Erfassung
o Giinstig e drehzahl- e keine
« einfache unabhingige Phasenverschiebung
Vorteile Implementierung Phasenveschiebung e realistischer
e einfache Stromrippel
Implementierung
¢ nur e Phasenverschiebung e hohe
drehzahlstationére von einer Hardwarekosten
Anwendung Integrationsperiode e hoher Implementie-
+ PWM- « PWM- rungsaufwand
Synchronisierung Synchronisierung
mit DUT notwendig mit DUT notwendig
+ Mittelwertmodell » Mittelwertmodell
ohne Stromrippel ohne Stromrippel

Tab. 3.1.: Zusammenfassung der Methoden der Spannungserfassung

3.3.2. Stromerfassung

Fiir die Stromerfassung gilt prinzipiell das Gleiche wie fiir die Spannungserfassung. Es kann iiber
eine PWM-Periode des Priiflings gemittelt oder per ,Regular Sampling“ synchron zu dessen
PWM-Frequenz abgetastet werden. Fiir eine adédquate Simulation einer E-Maschine, wobei auch
die Stromoberschwingungen, die in Folge der Pulsweitenmodulation des Antriebsumrichters ent-
stehen, nachgebildet werden, ist eine schnelle Stromerfassung notwendig, die wesentlich schneller
als die Taktfrequenz des Antriebsumrichters arbeitet. In Kombination mit schnellen Stromreg-
lern und einem schnell schaltenden Simulatorumrichter kann die Stromwelligkeit einer realen Ma-
schine nachgebildet werden [54]. Zur Stromerfassung bieten sich Kompensationswandler an (z.B.
LEM-Module), die dem Hall-Effekt zur Stromstérkenbestimmung nutzen. Diese sind inzwischen
preisgiinstig und mit hinreichender Genauigkeit (e,; <= 1%) erhéltlich. Ein wesentlicher Vorteil
ist aulerdem die galvanische Trennung zwischen Leistungs- und Signalteil. Der Stromsensor lie-
fert am Ausgang entweder einen stromproportionalen Messstrom oder eine stromproportionale
Spannung. Diese wird dann gefiltert, verstérkt und iiber A/D-Wandler digitalisiert.

3.3.3. Drehgeber

Als Standverfahren wird bei Antriebsumrichtern oft die feldorientierte Regelung eingesetzt.
Durch dieses Verfahren kénnen Drehfeldmaschinen mit Hilfe von stationédren, drehmoment- und
flussbildenden Stromkomponenten geregelt werden. Dazu bedient man sich einer Koordinaten-

26



3. Stand der Technik

transformation, wobei das dreiphasige statorfeste Koordinatensystem in ein zweiphasiges rotor-
festes Koordinatensystem transformiert wird. Dazu wird zu jedem Abtastzeitpunkt die absolute
Rotorposition € benétigt. Es gibt verschiedene optische oder elektromagnetische Positionsge-
berverfahren wie Inkrementalgeber, Absolutwertgeber (optische Encoder) und magnetische Re-
solver. Gerade in der Automobilindustrie sind wegen den rauen Umgebungsbedingungen und
hohen Anforderungen an die Zuverldssigkeit optische Kodierverfahren ungeeignet, weshalb sich
in dieser Arbeit ausschliefllich auf das Resolververfahren bezogen wird.

Bei einem Resolver handelt es sich um eine Synchronmaschine mit zwei um 90° versetzte Stator-
wicklungen, die mit cos und sin bezeichnet werden. Die Erregerwicklung ext befindet sich auf
dem Rotor und wird mit relativ hochfrequenter Wechselspannung erregt (4 — 10 kHz). Durch
die Erregerspannung u.,: wird in den Statorwicklungen eine Spannungen induziert, deren Am-
plitude von der Rotorposition ¢ abhéngig ist. Bei einem zeitlich verdnderlichen Rotorwinkel &
ergeben sich die amplitudenmodulierten Statorspannungen te,s und gy, -

Uezt = Up sin(wt) (3.3)
Ueos = KUy sin(wt) - cos(e) (3.4)
ugin = kUp sin(wt) -+ sin(e) (3.5)

In der Abbildung 3.12 ist der Aufbau eines Resolvers mit den resultierenden Statorspannungen
dargestellt. Bei dieser Art der Winkelmessung handelt es sich um einen magnetischen Abso-

u cos A

Usin

Abb. 3.12.: Aufbau und Funktionsweise eines Resolvers [24]

lutgeber, d.h. zu jedem Abtastzeitpunkt ist die Position des Winkels bekannt, ohne dass eine
Synchronisierungsphase wie bei Inkrementalgebern notwendig ist. Der Rotorwinkel e ldsst sich
aus dem Hiillkurven der Statorspannungen berechnen [24, S. 74].

£ = arctan <ch05> (3.6)

Usin
Zur Abdeckung des gesamten Wertebreiches e — [—m, 4] ist eine Fallunterscheidung notwendig.
Die Erregerspannung kann durch Schleifringe auf die Rotorwicklung iibertragen werden, was
allerdings verschleifbehaftet ist. Dies ist gerade bei getriebeintegrierten Maschinen unerwiinscht,
weil dies zu hohen Wartungskosten fiithrt. In modernen Resolvern wird das Erregersignal induktiv
an den Rotor iibertragen oder die Erregerwicklung befindet sich direkt auf dem Stator [50].
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3.4. Modell einer permanenterregten Synchronmaschine

In diesen Abschnitt werden die wesentlichen Gleichungen zur Modellierung eines PMSM-Modells
dargestellt. Das in den néchsten Seiten vorgestellte Modell wird wegen seiner einfachen Imple-
mentierbarkeit und der Beschriankung auf wenige Modellparameter in den meisten Publikatio-
nen zu E-Maschinen-Emulatoren und Hardware-in-the-Loop Systemen favorisiert [10][13][54].
Mit Hilfe des Modells kénnen sowohl permanenterregte Maschinen mit Oberflichenmagneten
(SPMSM) als auch mit vergrabenen Magneten (IPMSM) modelliert werden (Abbildung 3.13).

Oberflachenmagnet

Stator-
windung

vergrabener
Magnet

Abb. 3.13.: Permanenterregte Synchronmaschinen mit Oberflichenmagneten (links) und vergrabenen
Magneten (rechts)[38]

Letztere besitzen neben der besseren mechanischen Fixierung der Dauermagnete zusétzlich ein
Reluktanzmoment, das durch die ungleichférmige Induktivitdtsverteilung entlang des Rotor-
winkels entsteht. Die Permeablititszahl u, der gebriuchlichen Magnetmaterialien (NeFeB oder
SmCo) entspricht in etwa dem der Luft, was dazu fithrt, dass die Induktivitat in Richtung der
Dauermagnete wesentlich geringer ist als zwischen den Magneten. Um bei jeder Drehmomentan-
forderung ein Wirkungsgradoptimum garantieren zu kénnen, muss fiir die E-Maschinenreglung
die exakte Charakteristik der Maschine bekannt sein. Eine addquate Simulation der Maschine
soll deren Verhalten in moglichst allen Arbeitspunkten exakt nachbilden.

In den nachfolgenden Gleichungen werden einige Annahmen und Vereinfachungen getroffen:

e Die Maschine hat drei symmetrische Phasenwicklungen, die um 120° voneinander versetzt
sind

o Die Statorwiderstédnde der drei Phasenwicklungen sind gleich (Rs = R, = Ry = R.);

¢ Die Gegenspannung, die in den Statorwicklungen erzeugt wird, ist sinusférmig
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o Wirbelstrom- und Hystereseeffekte werden vernachléssigt
o Die Sattigung des ferromagnetischen Eisenkerns wird vernachlassigt
e Flussharmonische im Luftspalt werden vernachléssigt

Die Gleichung (3.7) beschreibt die Statorspannungen im stationiren Zustand [5].

Uq, lq d wa

up | =Rs - |ip |+ | o (3.7)
. dt

Uce lc Pe

R entspricht dabei dem Statorwiderstand, #,5. den Phasenstromen und %, den magnetischen
Statorflussverkettungen. Bei der Regelung von Drehfeldmaschinen wird haufig die feldorientierte
Regelung (bzw. Vektorregelung) angewandt. Dabei wird anstatt der direkten Regelung der sinus-
formigen Phasenstrome eine Transformation in ein rotorfestes Koordinatensystem durchgefihrt.
Dies hat den Vorteil, dass sich im stationéren Fall Gleichgréfien einstellen und so eine Stromrege-
lung wie bei einer Gleichstrommaschine durchgefiihrt werden kann. Die Transformation vollzieht
sich in zwei Schritten, die in den nachfolgenden Absétzen erlautert werden.

Clarke-Transformation

Es wird davon ausgegangen, dass es sich bei dem Ursprungskoordinatensystem um ein dreidimen-
sionales kartesisches Koordinatensystem handelt. Unter der Beriicksichtigung der raumlichen
Verschiebung der drei Hauptachsen um 120° erfolgt die Umrechnung der phasenbezogenen Gro-
Ben auf ein gemeinsames zweidimensionales Koordinatensystem deren Hauptachsen orthogonal
zueinander liegen. Die Hauptachsen werden mit a und S bezeichnet. Durch die Transformation
in das afB-Bezugssystem werden die bisherigen Gleichungssysteme im abc-Bezugssystem um ei-
ne Dimension reduziert, wodurch das gemeinsame System auch als eine zweiphasige Maschine
interpretiert werden kann.

Fiir die Transformation in das a3-Koordinatensystem gilt [5]:

. Ta 2 1 1
[ a] =Tos || mit Toz = [8 j _i’)] (3.8)

T
B T,

Die Riicktransformation in das Ursprungssystem erfolgt mit der Matrix Tso:

. 10
X .
zy | = T3 [xa] mit Ty = |- ¥4 (3.9)
Te o 1B
3 ~9

Dabei ist zu beachten, dass bei der Transformation die Nullkomponente verloren geht. Die Trans-
formation ist nur umkehrbar, wenn gilt: z, + x; + . = 0. Da der Sternpunkt bei elektrischen
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Maschinen in aller Regel weder angeschlossen ist, noch explizit herausgefiihrt wird, kann aller-
dings davon ausgegangen werden, dass der Strom iiber keine Nullkomponente verfiigt [30].

Bei der vorgestellten Transformation handelt es sich um eine amplitudeninvariante Transformati-
on, die den Vorteil hat, dass die Strom- bzw. Spannungszeigerldngen den Amplituden im dreipha-
sigen System entsprechen. Vergleicht man die Leistungen, die im af-System umgesetzt werden,
mit dem abc-Koordinatensystem, so muss der Faktor % beriicksichtigt werden. Das Gleiche gilt
fiir das Drehmoment [12]. Die Abbildung 3.14 veranschaulicht die Clarke- Transformation.

Abb. 3.14.: Transformation des abc- in das af-Koordinatensystems

Transformation in ein mitdrehendes Koordinatensystem

Bei den statorfesten a/-Koordinatensystemen nehmen die Komponenten der Strom- und Span-
nungsraumzeiger im stationdren Fall einen sinusférmigen Verlauf an. Dies ist sowohl fiir die
Maschinenregelung als auch fiir die Modellierung unerwiinscht. Der néchste Schritt besteht dar-
in, die Gleichungen im af-Koordinatensystem durch eine Transformation in ein rotorfestes,
mitdrehendes System zu transformieren. Dieses Koordinatensystem rotiert mit der elektrischen
Winkelgeschwindigkeit we; um das statorfeste Bezugssystem, weshalb die zugehorigen Trans-
formationsmatrizen eine Abhingigkeit vom elektrischen Drehwinkel e.; aufweisen. Die Haupt-
achsen des Systems werden mit d (direct axis) und ¢ (quadrature axis) bezeichnet. Definiti-
onsgeméf ist die d-Achse die Richtung in der sich der Permanentfluss Wp der Dauermagnete
ausbildet. Die Clarke-Transformation in Verbindung mit der Rotationstransformation wird als
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Park-Transformation bezeichnet. Es handelt sich dabei um eine amplituden- und leistungsinva-
riante Transformation, d.h. die Raumzeigerlangen &ndern sich bei der Transformation vom «a/3-
in das dg-Koordinatensystem nicht.

Die Transformationsmatrix fiir die Umformung von vektoriellen Gréflen aus dem «af3- in das
dg-Koordinatensystem Q! lautet [5]:

[xd] = Q' (c) H mit Q7 (eu) = [C"S(gd) Si“@d)] (3.10)

Lq g - Sin(eel) Cos(eel)

Fiir die Matrix der Riicktransformation Q gilt:

lxa] = Q(ca) [id] mit  Q(ew) = [cos(&al) —Sin(ael)l (3.11)

xg q sin(ee;)  cos(ee)

Die Park-Transformation kann auf die Spannungs-, Fluss- und Stromvektoren angewendet wer-
den. Die resultierenden Strome werden mit ¢4 und ¢, bezeichnet, wobei 74 die flussbildende Kom-
ponente und i, die drehmomentbildende Komponente des Stromvektors darstellt. Dies gilt al-
lerdings nur fiir permanenterregte Maschinen mit Oberflichenmagneten (SPMSM). Die IPMSM
besitzt ein ausgepragtes Reluktanzmoment, das sich durch negativen d-Strom stellen lasst.

Die Abbildung 3.15 stellt den Zusammenhang zwischen a/3- und dg-System graphisch dar.

Abb. 3.15.: Transformation des aS- in das dq-Koordinatensystems
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Modellgleichungen

Die Ausgangsgleichung (3.7) wird mittels der Park-Transformation in das dg—System-transformiert.

ugy = Q '(e) - T2z - Uabe (3.12)

Das Ergebnis der Umformung ist:

()= ) ) () o

Die Flussverkettungen 14 und v, werden durch die von Strom durchflossenen Induktivitidten
L;, und dem Fluss der Permanentmagneten Wp bestimmt.

Ya = Laiqa + ¥p (3.14)

Vg = Lqiq (3.15)
Setzt man die Gleichungen (3.14) und (3.15) in die Gleichung (3.13) ein und unter der Annahme,

dass der Permanentfluss und die Induktivitdten konstant sind, kommt man auf die Modellglei-
chung (3.16) [45].

()= () () (5 0) ) el) - om

Die Abbildung 3.16 veranschaulicht das Ersatzschaltbild des PMSM-Modells nach der Gleichung
(3.16).

RS I-d Rs Lq
t_:,_fYYY\_ +
Ug Uq wW, l
o N o A
AN, AN
WL WLaig

(a) (b)

Abb. 3.16.: Ersatzschaltbild der PMSM in (a) d-Achse (b) q-Achse

Drehmomentberechnung

Die Gleichung fiir das elektrische Drehmoment M,; ldsst sich aus der Leistungsbilanz berechnen
[5]. Bei der IPMSM wird das elektrische Moment aus der Kombination von zwei Kréften erzeugt:
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der Lorentzkraft und der Reluktanzkraft. Mit Hilfe der Gleichung (3.17) lésst sich das Luftspalt-
moment berechnen. Wegen der leistungsvarianten Clarke-Transformation muss der Faktor % in

der Drehmomentberechnung beriicksichtigt werden.

3 . . 3 . .
M = -p (Yaiq — Yqia) = =D Upig +(Lg— Lq)igiq (3.17)
2 2 —— —_——
Lorentzkraft  Reluktanzkraft

Mechanisches Modell

Die mechanischen Gréflen wie die Rotorwinkelgeschwindigkeit w und den Rotorwinkel € lassen
sich im einfachsten Fall durch Integration der Winkelbeschleunigung o = Mffl mit Hilfe der
Gleichungen (3.18) bzw. (3.19) berechnen.

1
WM = j / (Mel - Mload) dt + wo (318)
EM = /wdt + €0 (3.19)

Dieses einfache Tragheitsmodell ldsst sich je nach erforderlichen Antriebsstrang um Nichtli-
nearitdten wie Rastmomente, Haftreibung, viskose Reibmodelle sowie Feder-Dampfer-Elemente
erweitern.

Blockschaltbild

In der Abbildung 3.17 ist das Signalflussbild des vorgestellten E-Maschinen-Modells dargestellt.

Abb. 3.17.: Signalflussbild des E-Maschinen-Modells mit konstanten Induktivititen [45]
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3.5. Phasenstromregelung

3.5.1. Direkte Statorstromregelung

Fiir eine elektrische Nachbildung des E-Maschinenverhaltens miissen die Phasenstréome, die vom
E-Maschinen-Modell berechnet wurden, von einer Stromregelung einstellt werden. Das Stellglied
dazu ist der Emulatorumrichter, der genauer im Abschnitt 3.6 beschrieben wird. Die Glattungs-
induktivitdten Ly mit deren Innenwiderstanden R, entkoppeln den Priiflingsumrichter (DUT)
vom Emulatorumrichter und begrenzen damit den Stromanstieg. Die Stromanstiegszeitkonstan-
te Ty = 1%; wird durch die Glattungsdrosseln bestimmt. Die Geschwindigkeit des Reglers ist
daher Hauptkriterium fiir die Auslegung der Glattungsinduktivitdten. Verzégerungen, die durch
den Abtast-Haltevorgang und die Rechentotzeit der diskreten Regelung erfolgen, werden néhe-
rungsweise als PT1-System mit der Zeitkonstante T,, angenéhert [54]. Diese sogenannte Umrich-
terzeitkonstante 73, kann nach [5] mit 3/2 der Reglerabtastzeit approximiert werden. Die Wahl
der Induktivitdat hédngt daher im wesentlichen von der Dynamik des Emulatorumrichters und
der Stromregler ab. Grofle Induktivitdten verringern zwar die Stromwelligkeit, wirken sich aber
negativ auf die Systemdynamik aus und bilden deshalb die Stromdynamik der realen Maschine
nicht mehr hinreichend genau ab.

Die einfachste mogliche Realisierung der Stromregelung ist die direkte Phasenstromregelung der
Statorstréme. Dabei wird jede Stromphase, unabhéngig voneinander, anhand einer Phasensoll-
stromvorgabe % mit x € {a, b, c} geregelt. Das Blockschaltbild dieses Ansatzes ist in der Abbil-
dung 3.18 dargestellt. Die vom E-Maschinen-Modell berechneten Sollstrome ¢} werden von den

Stromregler :
al b Ie
Y-
L, R
g g Usa A
A o——— YN[
1 L Rg " Emulator- /4;;2"
b .
B O YY1 =1 Umrichter I
] L, R
¢ £ Usc \ &
co AAAAS B I
——
— ] Vorsteuerung
la Ib I
?ua,ind ?ub,indTuc,ind
u Ua Up |Uc
ab |
o, Spannungs- E-Maschinen
¢y erfassung > Modell

Abb. 3.18.: Blockschaltbild der direkten Phasenstromregelung [54]
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Stromreglern der jeweiligen Phase ausgeregelt. Da die Sternpunktbedingung nicht zwangsléufig
erfillt ist, muss das E-Maschinen-Modell dafiir sorgen, dass die Summe der Sollphasenstréome
immer Null betréagt. Die Stromregler sind als PI-Regler ausgefiihrt, die die Zeitkonstante der
Glattungsinduktivitdten T, kompensieren. Da die Regler die Fiihrungsgréfe stdndig nachfiithren
miissen, kann dies bei hohen Grundfrequenzen bzw. hochfrequenten Anteilen in den Stromober-
schwingungen zu einer Phasenverschiebung fithren. Um die Regler zu entlasten, ist deshalb eine
Vorsteuerung vorteilhaft. Die Ausgangsspannungen des DUT u,, sind aus Sicht der Phasenstrom-
regelung StorgroBen. Da diese als Eingangsvariablen in das E-Maschinen-Modell eingehen und
damit als Messgrofle zur Verfiigung stehen, kénnen sie von der Vorsteuerung kompensiert wer-
den. Der Stromanstieg wird durch die Potenzialdifferenz zwischen den Ausgangsspannungen des
Priiflings u; und des Emulatorumrichters ug, sowie durch die Auslegung der Glattungsindukti-
vitdten bestimmt. Fiir das Modell der Regelstrecke, das fiir alle drei Stromphasen identisch ist,
ergibt sich folgende Gleichung.
‘ di

Uy = Ryiy + Lg% +usy {z€a,bc} (3.20)
Durch Umstellung nach den Drosselstrom i, und anschliefender Laplace-Transformation ergibt
sich die Ubertragungsfunktion der Regelstrecke.

. , 1
iz + R—szs = R, (ug — Usy) {z € a,b,c} (3.21)
Y (s) . 1 1
(%) U(s) up—usy RgTys+1 {z€abch (3:22)
Mit T, = % wird dabei die Stromanstiegszeitkonstante der Glattungsdrosseln bezeichnet. Die

Abbildung 3.19 stellt den Regelkreis als Blockschaltbild dar. Die Gesamtiibertragungsfunktion

Ux >
Uy ind——»

. ¥ Urx
Iy -

Vorsteuerung

\ 4

Le/Rg

Abb. 3.19.: Blockschaltbild des Regelkreises der direkten Phasenstomregelung

der offenen Kette mit der Reglerverstirkung K, und der Reglernachstellzeit 7T}, lautet.

CTas+1 1 1/R,

G =K :
o(s) P T,s Tus+1 Tys+1

(3.23)

Zur Auslegung des PI-Reglers bietet es sich an, die langsamste Zeitkonstante zu kompensieren
(T, = T,). Mit der Forderung einer Ddmpfung von D, = 1/4/2 im geschlossenen Regelkreis
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ergibt sich der Verstarkungsfaktor K, [54].

K, = Ly :i
Pap2T, 2T,

(3.24)

Die Fiithrungsiibertragungsfunktion im geschlossenen Regelkreis ergibt sich damit anhand fol-
gender Gleichungen.

Kp

Go(s) Ry Tos(TustT) -
G(S) _ _ gTn Iu{ — K, = —9
L+ Go(s) 1+ ByTos(TustT) o
Ly
2T Ry Tns(Tus+1)

Ly
1+ 2TuRyTrs(Tus+1)

1
2Ty s(Tyus+1)
1
L+ 2Ty s(Tys+1)
1

_ 3.25
27252 4+ 2T, s + 1 (3.25)

Wie anhand der Gleichung (3.25) zu sehen ist, ist die Dynamik der Regelung, vorausgesetzt die
Streckenzeitkonstante Tj; kann vollstindig kompensiert werden, hauptséchlich von der Umrich-
terzeitkonstante T, abhédngig. Die Abbildung 3.20 verdeutlicht dies anhand des Bodediagramms
der Fiithrungsiibertragungsfunktion. Es wird deutlich, dass eine kurze Umrichterzeitkonstante T,
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Abb. 3.20.: Bodediagramm der geschlossenen Stromregelungsibertragungsfunktion [54]
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von Vorteil ist, da es sonst zu betréchtlichen Phasenverschiebungen zwischen i}, und ¢, kommen
kann. Dies léasst sich nur durch hohe Schaltfrequenzen der Umrichter Schaltelemente erreichen,
da dadurch die Einschaltverzogerungszeit und die Dauer einer PWM-Periode reduziert werden
kann. Eine Reduzierung der Phasenverschiebung und eine Verbesserung der Reglerdynamik l4sst
sich durch eine Fithrungsgréfenvorsteuerung der DUT-Ausgangsspannungen u, und der indu-
zierten Gegenspannung v erreichen. Die Gleichung (3.26) stellt die Ubertragungsfunktion der
Vorsteuerung dar [54].

; Ry Tys+1
_ ind 9-9 ;
Upg = (ugC u$> R.Tos+ 1 mit  {x € {a,b,c}} (3.26)

Die Dynamik der Vorsteuerung ist dabei abhéngig von dem Verhéltnis der Stromanstiegszeit-
konstanten zwischen Glattungsdrossel und simulierten Maschine. Mit Ty = ILTi = % wird
dabei die Stromanstiegszeitkonstante der simulierten E-Maschine bezeichnet. Die theoretisch
erreichbare Bandbreite der Stromregelung (ohne Vorsteuerung) ist nach Gleichung (3.25) nur
von der Umrichterzeitkontante 7, abhéngig. Nimmt man als Bandbreitendefinition eine Ampli-

tudenabschwéchung von 3 db an, so ergibt sich folgende Stromreglerbandbreite:

1
C 27252 +2T,s +1

- |l
2725202 + 2T, jw + 1

G(s

~—

(o maes) - (Commrimra)
=4/ R , +9 .
—2T2w? + 2T jw + 1 —2T2w? 4+ 2T jw + 1

1
VAT w41
12

_1v2 2
WBW 5T (3.27)

u

Sl 6l

Im néchsten Abschnitt wird genauer auf die Bauform des Emulatorumrichters eingegangen.

3.5.2. Stromregelung im rotorfesten System

In Analogie zur feldorientierten Regelung ist alternativ auch die Stromregelung im rotorfesten
dg-Koordinatensystem moglich [54]. Der grofie Vorteil hierbei ist, dass die Fithrungsgrofien bei
stationdren Arbeitspunkten Gleichgrofien statt Sinusgréfien sind. Dadurch treten keine Phasen-
verschiebungen bei zu langsamen Regelungen auf und es kann auf die Vorsteuerung verzichtet
werden. Die Abbildung 3.21 stellt das Blockschaltbild der Regelungsstruktur dar. Die rotorfesten
Soll-Stréme @ mit = € {d, ¢} gehen vom E-Maschinen-Modell als Fithrungsgrofle in jeweils einen
PI-Regler ein. Die Ausgangsspannungen der Regler u,, werden durch die inverse Parktransfor-
mation wieder in das statorfeste Koordinatensystem transformiert, bevor sie als Stellgrofie in den
Emulatorumrichter eingehen. Allerdings reichen zwei Regler zur Phasenstromregelung nicht aus,
da in der Clarke-Transformation davon ausgegangen wird, dass die Summe der Phasenstrome
gleich Null ist.

tg + % +ic=0 (3.28)
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Abb. 3.21.: Blockschaltbild Phasenstromregelung im rotorfesten Koordinatensystem [54]

Da im E-Maschinen-Emulator im Gegensatz zur realen Maschine kein Sternpunkt vorhanden
ist, ist diese Bedingung nicht zwangslaufig erfillt, was zu einem Auseinanderdriften der Pha-
senstrome fiihren kann. Abhilfe schafft hier ein Summenstromregler, der die Summe der drei
Phasenstrome zu Null regelt. Die Stellgréfle ist hierbei das Sternpunktpotential, das auf alle
drei Eingangsspannungen des Emulatorumrichters aufaddiert wird. Ein Nachteil dieser Rege-
lung ist, dass Fehlerfille wie Asymmetrien in den Motorwicklungen, hervorgerufen durch Pha-
senkurzschliisse oder Wicklungsunterbrechungen, nicht simuliert werden kénnen, weil bei der
feldorientierten Regelung von einen symmetrischen System ausgegangen wird.

3.6. Pulswechselrichter

3.6.1. Schaltungsaufbau

Das Stellglied des E-Maschinen-Emulators ist, wie schon erwéhnt, ein weiterer Frequenzum-
richter, der mit dem DUT iiber Glattungsdrosseln in Reihe geschaltet wird. Fiir eine einfache
Nachbildung der E-Maschine bei stationdren Arbeitspunkten, ohne Anspruch den Stromrippel
exakt abzubilden, reicht ein klassischer Pulswechselrichter mit B6-Briickenschaltung aus, wenn
die Induktivitdten der Glattungsdrosseln nahe denen der Stranginduktivitdten der realen Ma-
schine sind. Fiir Endpriifungen von Antriebsumrichtern ist dieser Ansatz meistens ausreichend.
Bei der Validierung von hochdynamischen Drehzahlregelungen, sowie der exakten Nachbildung
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der Stromoberschwingungen ist dieser Ansatz allerdings nicht mehr ausreichend.

Um den Stromrippel sowie die Zeitkonstante T,, des Emulatorumrichters moglichst zu minimie-
ren, ist es daher von Vorteil, wenn die Schaltelemente des Emulatorumrichters eine wesentlich
hohere Schaltfrequenz besitzen als die des Priiflings. Um die Forderung nach einem hochdyna-
mischen sowie rippelstromarmen Emulatorumrichter zu erfiillen, ist es notwendig, komplexere
Schaltungskonzepte in Betracht zu ziehen. Ansétze dazu lieferten die Dissertationen von S. Tra-
belsi [54] und A. Ferreira [14]. Das Grundelement dieser Schaltung basiert auf dem allgemein
bekannten Hoch- bzw. Tiefsetzsteller, der in der Abbildung 3.22 dargestellt ist. Der Tiefsetzstel-

D, : Rickspeise-

Tiefsetzsteller Hochsetzsteller ° diode
UQueIIe T ZX Dr Dy: I;irgcl:llzuf-
S G ]

e el

T : Schalter
@ L : Glattungs-
drossel
U _ Ton U _ Tewm C: ck3|ét(tjungs-t
Senke Senke ondensator
T, Wi Quelle TOFF Quelle

Abb. 3.22.: Struktur des Hoch- und Tiefsetzstellers [54]
ler erzeugt aus der hoheren Eingangsspannung eine niedrigere Ausgangsspannung.

Wenn der Schalter T' durchgeschaltet ist, sperrt die Diode Dy. Die Spule L leitet einen Strom
und wird dadurch aufmagnetisiert. Wenn der Schalter T sperrt, wird die Diode Dy leitend und
auf Grund der gespeicherten Energie in der Spule L wird der Stromfluss aufrecht erhalten. Durch
Variation des Tastverhiltnisses kann die Ausgangsspannung eingestellt werden. Ahnlich verhélt
es sich mit dem Hochsetzsteller, wobei die Spannung der Quelle stets niedriger ist als die der
Senke. Wenn der Schalter T leitet, ist die Spule L iiber die Spannungsquelle kurzgeschlossen,
wobei der Strom schnell ansteigt und die Spule aufmagnetisiert wird. Nach dem Offnen des
Schalters T sinkt der Spulenstrom und in Folge der Selbstinduktion steigt die Spannung schnell
an und die Diode D, wird leitend. Fiir diesen Hoch- als auch fiir den Tiefsetzsteller gilt, dass
der Stromfluss nur von der Quelle zur Senke moglich ist.

Durch Kombination beider Schaltungen ist es moglich, einen Zweiquadratensteller zu konstru-
ieren (Abbildung 3.23), bei dem der Stromfluss in beide Richtungen moglich ist. Dieser Strang
besteht aus je 2 Spulen, Transistoren und Dioden, die antiparallel geschaltet sind. Die Zwi-
schenkreisspannung U.,, ist dabei grofler als die Ausgangsspannung u, und die Transistoren
T1 und T, werden komplementér geschaltet. Prinzipiell ist es mit Hilfe dieser Schaltung und
einer iiberlagerten Stromregelung moglich, einen sinusférmigen, einphasigen Ausgangsstrom zu
regeln. Dabei ist zu beachten, dass diese Schaltungstopologie einer Umrichterphase entspricht.
Die Ausgangskondensatoren C' sorgen zusétzlich fiir eine Glattung der Ausgangsspannung.

Allerdings erfiillt diese Schaltung immer noch nicht die Anforderungen an einen hochdynami-
schen Emulatorumrichter. Die Komponenten miissen auf den vollen Laststrom ausgelegt werden,
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Abb. 3.23.: Kombinierter Hoch- und Tiefsetzsteller [54]

was gerade bei den Drosseln zu sehr grofivolumigen, teuren Bauteilen fithrt, da die Grofle der
Spulen quadratisch mit dem Strom ansteigen. Auflerdem kann die Schaltfrequenz der Tran-
sistoren nicht beliebig gesteigert werden, wodurch die Anforderungen an eine méoglichst kleine
Umrichterzeitkonstante T, nicht erfiillt werden konnen. Abhilfe schafft hier eine Struktur aus n
parallelen Stréngen, die jeweils um % der Periodendauer Tjqpr versetzt geschaltet werden. Die
Schaltung wird in der Literatur als Multi-Level-Struktur bezeichnet und ist in der Abbildung
3.24 dargestellt. Die Spulen wirken dabei bei unbelasteten Ausgang als induktive Spannungstei-
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Abb. 3.24.: Struktur der Multi-Level-Schaltung (eine Phase) [5/]

ler, wobei die Ausgangsspannung u, bei der Aktivierung eines einzelnen Transistors nur U, /n
betragt. Die Anzahl der Spannungsebenen betrdgt nun n und nicht mehr nur zwei, wie bei
den normalen Hoch/Tiefsetzsteller in Abbildung 3.23. Durch die geringeren Spannungsspriinge
beim Schalten werden die Spannungs- und Stromoberschwingungen wesentlich reduziert. Au-
Berdem wird durch das phasenversetzte Schalten der Transistoren die Summentaktfrequenz am
Ausgang mit n vervielfacht, wodurch der Stromrippel zusétzlich verringert und die Dynamik
des Umrichters erhdht wird. Weil der Laststrom auf n parallele Zweige aufgeteilt werden kann,
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miissen die Spulen nur auf 1/n des maximalen Stromes ausgelegt werden, was Gewicht, Volu-
men und Kosten spart. Diese Vorteile werden allerdings durch einen héheren Schaltungs- sowie
Steuerungsaufwand erkauft.

Weitere Optimierungen dieser Schaltung wurden ebenfalls in [54] beschrieben, wobei statt nor-
maler Drosseln stromkompensierte Drosseln verwendet wurden. Die Wicklungen werden dabei
gegensinnig vom Zweigstrom durchflossen, wodurch sich die magnetische Erregung teilweise kom-
pensiert und der gemeinsame Eisenkern dadurch nicht aufmagnetisiert wird. Dadurch kénnen die
Drosseln von Volumen und Gewicht her nochmals wesentlich reduziert werden. Leider wird die
Schaltung dadurch komplexer und die Anzahl der bendtigen stromkompensierenden Drosseln
steigt pro Umrichterphase auf n(n — 1)/2, weshalb diese Schaltungsvariante hier nicht weiter
untersucht werden soll.

Ein Vereinfachung der Schaltung wurde in [14] vorgestellt, bei der die oberen und unteren Strén-
ge zusammen gefasst werden. Dies hat den Vorteil, dass handelsiibliche IGBTs mit integrierten
Schutzdioden verwendet werden kénnen und aulerdem die Anzahl der bendtigten Drosseln ge-
geniiber der Schaltung in Abbildung 3.24 halbiert werden kann. Auf das Ausgangsfilter am
Phasenausgang wird ebenfalls verzichtet. Die Schaltungsstruktur des vereinfachten Emulatorum-
richters fiir eine Phase ist in der Abbildung 3.25 dargestellt. Des Weiteren wird die Gesamtschal-

O+

T Tuzo—{@s e o—{&T -

O

Abb. 3.25.: Struktur des vereinfachten Multi-Level-Inverters (eine Phase)

tungsstruktur des Emulatorsystems mit angeschlossenen Testumrichter in der Abbildung 3.26
aufgezeigt. Mit L werden die Entkoppelinduktivitdten der Teilstrange einer Phase bezeichnet.
Wihrend die Glattungsinduktitidten L, auf den vollen Phasenstrom ausgelegt werden miissen,
werden Entkoppelinduktivitdt nur mit 1/n des Gesamtphasenstromes belastet. Die Drosseln L,
dienen der Begrenzung des Stromanstiegs und deren Induktivitdtswert muss je nach Bandbrei-
te des Emulatorumrichters unter der entsprechende Phaseninduktivat der emulierten Maschine
liegen.

41



3. Stand der Technik

Antriebsumrichter (DUT) E-Maschinen-Emulator
‘(‘) G, Gp G, Ga1 Gaz Gaz Gag Gp1 Gp2 Gp3 Gpa G G Ge Ges 5‘
A3 Ad - R A e o I R R R X T
Ly
o

Ly

ic %

Ay i b ApAAEAE ARG AR ]

'o

Abb. 3.26.: Gesamtschaltbild der Schaltungstruktur eines E-Maschinenemulators mit vierstufigen Multi-
Level-Inverter [32]

3.6.2. Ansteuerungsverfahren

In diesem Abschnitt soll das Ansteuerungsverfahren der IGBTs untersucht werden. Zur Vereinfa-
chung der Darstellung wird hierbei von einer Struktur mit drei Stréngen ausgegangen. Natiirlich
sind beliebig viele Strange moglich, wobei sich in der Praxis 4, 6 oder 8 Zweige als guter Kom-
promiss zwischen Hardwareaufwand und Rippelstromminimierung erwiesen haben. Die Tabelle
3.2 stellt die Schaltzusténde der einzelnen Zweige dar, wobei (+) fiir das Durchschalten des obe-
ren Schaltelements (7,,) und (-) fiir das Schalten des Unteren (T,,) steht. Wie der Tabelle zu

Strang 1 Strang 2 Strang 3 U,
: : : —1/2U.0
- - + —1/6U
- + - —1/6U
- + + +1/6U 4
+ - - —1/6U 4
+ - + +1/6U 4
+ + - +1/6U
+ + + +1/2U 4

Tab. 3.2.: IGBT Schaltzustinde bei einem dreistufigen Multi- Level-Inverters

entnehmen ist, gibt es insgesamt vier Spannungsniveaus, die aufgrund der Spannungsteilerregel
(siehe Abbildung 3.27) bei unbelasteten Emulatoreingang u, abfallen. Die Strome teilen sich
im Idealfall gleichméfig auf die Induktivitdten auf. Um die Summentaktfrequenz zu erhéhen
und damit den Stromrippel am Emulatoreingang zu verringern, bietet es sich an, die Teilzweige
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Abb. 3.27.: Induktive Spannungssteiler bei einen dreistufigen Multi-Level-Inverter
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jeweils um TIG% versetzt anzusteuern, wie es in der Abbildung 3.28 dargestellt ist. Als Modu-
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Abb. 3.28.: IGBT Ansteuerungsverfahren bei einem dreistufigen Multi-Level-Inverter

lationsverfahren kann im einfachsten Fall die Sinusmodulation angewandt werden. Es sind auch
komplexere Verfahren, wie die Raumzeigermodulation (SVM) moglich. Untersuchungen zu den
Auswirkungen des Modulationsverfahrens auf den Rippelstrom wurden bereits in [32] durchge-
fithrt, wobei sich gezeigt hat, dass die Sinusmodulation bei einer geraden Anzahl von Stréngen
einen geringeren Rippelstrom aufweist als das SVM-Verfahren. Aus diesem Grund wird auf die
Beschreibung des SVM-Verfahrens hier verzichtet.

Bisher wurde nur der einfache Fall mit unbelasteten Eingang betrachtet, allerdings ist der nor-
male Betrieb des Emulators natiirlich eher unter Belastung. Aufgrund des Stromflusses durch die
Entkoppelinduktivitdten verschieben sich die Spannungsebenen aufgrund der Selbstinduktionss-
pannung und des Spannungsabfalls iiber den ohmschen Widerstand der Drosseln. In jedem der
moglichen Schaltzustéinde sind jeweils drei Induktivitdten beteiligt und deshalb bleibt die innere
Impedanz, unabhéngig vom Schaltzustand, stets gleich. In der Abbildung 3.29 wird Verlauf der
Spannung u, am Emulatoreingang im belasteten und im unbelasten Zustand dargestellt.
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Abb. 3.29.: Verlauf der Spannung u, am Emulatoreingang im belasteten und im unbelasten Zustand
3.6.3. Stromsymmetrierung

Wie erwéhnt, teilen sich die Zweigstrome i1 - i3 im Idealfall gleichméflig auf die Teilzweige
auf. Leider kann es aufgrund von Fertigungstoleranzen dazu fithren, dass sich die Drosseln in
ihren Induktivitdten und Innenwiderstdnden unterscheiden. Das kann dazu fiihren, dass die
Zweigstrome sich nicht gleichméfig aufteilen oder einzelne Zweigstrome sogar wegdriften. Dies
kann in Folge des Uberstromes zur Zerstérung des Umrichters fiihren. Aus diesem Grund miissen
die einzelnen Zweigstrome separat geregelt werden. Die Umsetzung dieser Zweigstromregelung ist
in der Abbildung 3.30 veranschaulicht. Zur besseren Ubersicht wurden stromfiihrende Leitungen
schwarz und Signalleitungen griin dargestellt.

Fiihrt ein Strang zu viel Strom, so muss die Spannung und damit das Tastverhéltnis verringert
werden. Im Gegenzug dazu ist es notwendig, dass die Spannungen der restlichen Strdnge um
den entsprechenden Wert erhéht werden, um die Ausgangsspannung nicht zu verédndern. Hierzu
werden zuerst alle Zweigstrome ¢, gemessen und iiber eine Schaltperiode der IGBTs Tiapr
gemittelt!. AnschlieBend wird die Abweichung der einzelnen Zweigstrome vom Sollstrom durch

'Das Verfahren zur Mittelwertbildung wurde bereits in Abbildung 3.9(b) dargestellt
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Abb. 3.30.: Ansteuerungsverfahren der IGBTs mittels Sinusmodulation und Zweigstromregelung

Multiplikation der gemittelten Zweigstrome 4 mit der Matrix Z ermittelt.

Ai=Z1i mit (3.29)
(2011

Z=g|1 -2 1 (3.30)
1 1 -2

Die allgemeine Matrix Z in Abhéngigkeit der Anzahl der Strange n berechnet sich durch folgende
Vorschrift.

—-n—+1 1 1
1 1 -n+1 ... 1
7 = — . ) ) (3.31)
n : : :
1 1 ... —nm+1
~n—

Durch die Multiplikation der gemittelten Zweigstrome 4 mit der Matrix Z wird sichergestellt,
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dass die Summe der Zweigstromdifferenzen zu jedem Zeitpunkt gleich Null ist.
n
> Ai;=0 (3.32)
j=1

Die Zweigstromabweichung A¢ geht anschliefend als Eingangsgrofie in einen P-Regler ein, der
die Spannungsdifferenzen, die auf die einzelnen Striange aufaddiert werden, berechnet. Weil die
Summe der Zweigstrome Null ist und der Regler nur einen P-Anteil besitzt, wird sicherge-
stellt, dass die Gesamtausgangsspannung unveréndert bleibt. Die PWM-Spannung wird mittels
Sinusmodulation durch Vergleich der Sollspannung mit einem Sagezahnsignal erzeugt. Die Sé-
gezahngeneratoren der einzelnen Zweige sind dabei jeweils um % phasenverschoben.

Die Abbildung 3.31 zeigt die Ergebnisse einer Simulation der Zweigstromregelung an einem
Multi-Level-Inverter, bei dem sich der Induktivitdtswert einer Drossel um 50% gegeniiber den
Restlichen unterscheidet. Dabei wird im oberen Bild auf die Zweigstromregelung verzichtet.
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Abb. 3.31.: Vergleich mit und ohne Zweigstromregelung

Aufgrund der ungleichméfliigen Stromaufteilung infolge der Induktivitatsdifferenzen driften die
Strome auseinander, was bei einem realen Umrichter zu dessen Zerstérung fithren wiirde. Im
unteren Bild ist deutlich zu erkennen, dass durch die Zweigstromregelung ein symmetrisches
Verhalten der Zweigstrome erreicht wird und selbst bei signifikanten Unterschieden in den In-
duktivitdten eine Stabilisierung erreicht wird.

Die Abbildung 3.32 stellt die Ein- und Ausgénge der Zweigstromregelung vergrofiert dar.

Deutlich zu sehen sind die phasenverschobenen Zweigstrome, wobei sich die Stromamplitude
des 1. Stranges aufgrund der geringeren Induktivitdt von den anderen unterscheidet. Der Rip-
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Abb. 3.32.: Fin- und Ausgange der Zweigstromregelung

pel des Summenstromes besitzt allerdings wegen der Phasenverschiebung der Zweigstrome eine
wesentlich geringere Amplitude. Im Reglerausgang ist zu erkennen, dass auf den 1. Strang eine
hohere Spannung aufaddiert werden muss, um die geringere Induktivitdt zu kompensieren. Da-
mit die Summe dieser zusétzlichen Spannung gleich Null ist, muss diese von den beiden restlichen
Strangen abgezogen werden.

Die Auslegung des P-Reglers erfolgte dabei nach dem Betragsoptimum. Dazu wurde zunéchst
ein vereinfachtes Blockschaltbild des Regelkreises aufgestellt. Wie in Abbildung 3.33 dargestellt,

=20 A Au, i
E—0—> K, T, Le/Ri

P-Regler Umrichter- Entkoppel-
verzogerung induktivitat

Y
\ 4

Abb. 3.33.: Vereinfachter Regelkreis der Zweigstromregelung

geht als Referenzgrofe der mittlere Zweigstrom i = Z;‘ZI i; in den Regelkreis rein (als Ergebnis
der Multiplikation mit der Z-Matrix). Dieser wird von den jeweiligen Zweigstrom i,|x € {1..n}
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abgezogen und geht als Fehlerstrom Ai, in den P-Regler ein, der eine Differenzspannung Awu,
auf die Entkoppelinduktivititen L; gibt. Daraus ergibt sich folgende Ubertragungsfunktion des
offenen Regelkreises:

K, Ly 3

= it Ty =—, Ty= =T 3.33

Go(s)

Fiir den geschlossenen Regelkreis gilt:

G(s) Kp

G(s) = = 3.34
(s) 1+G(s) RiTpTus®>+ Rp(Ti +Tu)s + R + K, (3:34)
Durch Umformung von G(s) auf die Normalform ergibt sich:
K,
Ky Rt Ky
G(s) = - = —r 3.35
( ) (i>2+ﬂs+l Rk‘TkTu 52 Rk(Tk+Tu)S+1 ( )
o 0 R, + K, R, + K,
€1 2D
wh wo

Mit wg und einer Ddmpfung D von 3 db (%ﬂ) ergibt sich folgende Reglerverstiarkung K,:

wn — Ry, + Kp @ _ Rk(Tk +Tu)
"V R, ' we Ry + K,
1 VRi(Ty + T,
D= 7\@ _ Rk( K+ )
20 (Rt KT T,
_ By(T3 +T73)

Ky=—F"——+ 3.36

Die Gleichung (3.36) kann vereinfacht werden, wenn 7T, << T}, gilt:

(3.37)
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3. Stand der Technik

3.6.4. Vergleich der Umrichtertopologien

Der Stromrippel des Multi-Level-Inverters ist im Vergleich zu einem 2-Level-Inverter signifikant
geringer. Dies hat folgende Griinde:

e die Erhéhung der Summenschaltfrequenz durch phasenversetztes Schalten der IGBTs
e die geringere Spannungsdifferenz, die beim Umschaltvorgang iiberwunden werden muss

Bei den nachfolgenden Untersuchungen wird von einem Multi-Level-Inverter mit 6 Strédngen
ausgegangen. Mit einen einzigen Strang lassen sich im einphasigen System nur zwei Spannungs-
ebenen erzeugen. Bei einem Multi-Level-Inverter mit 6 Zweigen sind bereits 7 Spannungsebenen
moglich. Die Zahl der Spannungsebenen steigt demnach proportional mit der Anzahl der Zweige
an (n+1). Im dreiphasigen System ist die Betrachtung der Raumzeiger in a3-Koordinatensystem
sinnvoll. Die Abbildung 3.34 veranschaulicht dies.
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Abb. 3.34.: Vergleich der Spannungszeiger zwischen 2-Level- und Multi- Level-Inverter

Wiéhrend mit einem 2-Level-Inverter insgesamt 7 Raumzeiger erzeugt werden konnen, ist es mit
einem sechsstufigen Multi-Level-Inverter moglich, 127 verschiedene Raumzeiger zu erzeugen. Die
Zuordnungsvorschrift dazu lautet:

Nop =30 +3n+1 (3.38)

49



3. Stand der Technik

Die Zahl der moglichen Raumzeiger steigt somit quadratisch mit der Anzahl der Zweige an.
Dies fithrt zu einem signifikant geringeren Rippel der Phasenstréome. Die Abbildung 3.34 ver-
deutlicht dies anhand eines Vergleiches zwischen 2-Level- und Multi-Level-Inverter. Die IGBTs
des 2-Level-Inverters schalten hierbei mit sechsfacher Schaltfrequenz, damit diese mit der Sum-
menschaltfrequenz des Multi-Level-Inverters identisch ist, denn es soll nur der Einfluss der Span-
nungsebenen veranschaulicht werden. Wie zu sehen ist, ist selbst bei Vernachlissigung des Ef-

Sollspannung

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 11 12 13 14
tin ms

Abb. 3.35.: Vergleich der Phasenspannungen und -strome zwischen 2-Level- und Multi-Level-Inverter

fektes der hoheren Schaltfrequenz allein durch die feinere Abstufung der Spannungsniveaus, eine
deutliche Reduzierung der Rippelstréome und damit der Stromoberschwingungen méoglich. Wei-
tere Einfliisse auf die Rippelstrome haben neben der Anzahl der parallelen Strange aulerdem die
Induktivitdtswerte der Drosseln sowie das verwendete Modulationsverfahren. Dies wurde sehr
detailliert in den Arbeiten von Christian Nemec [32][33] behandelt. Eine allgemeine Formel zur
Bestimmung der Hohe des Rippelstromes bei Sinusmodulation ist:

. 1
Aiszn UZ’LU,EME . - (339)

— mit  fsEME =
abc,max fs,EME -4 - (TL . Lg +Lk:) s T]GBT,EME‘
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3. Stand der Technik

Die Anzahl der parallelen Zweige n und die Schaltfrequenz der IGBTs fs garp haben also einen
wesentlichen Einfluss auf die Hohe des Stromrippels.

Zur Rippelstromanalyse wurde ein Modell eines E-Maschinen-Emulators entwickelt, dass mit
einen Priiflingsumrichter (DUT) im Verbund geschaltet ist. Das Modell ist im Anhang A.1 zu
finden. In der Abbildung 3.36 ist zu sehen, dass der Rippelstrom, den der DUT verursacht, vom
Emulator nachgebildet wird.
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tins

Abb. 3.36.: Ausschnitt eines Stromrippels der Phase a

Allerdings ist ebenfalls ein wesentlich kleinerer hochfrequenter Rippelstrom zu erkennen, der von
dem Multi-Level-Inverter des Emulators verursacht wird. Damit lasst sich auch erkléren, warum
sich ein Multi-Level-Inverter als Stellglied fiir einen E-Maschinen-Emulator hervorragend eig-
net. Die hohere Summenschaltfrequenz im Vergleich zu einem 2-Level-Inverter fiithrt, neben der
besseren Stromdynamik, zu einer wesentlich besseren Nachbildung der hochfrequenten Strom-
oberschwingungen und damit des Maschinenverhaltens.
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4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

4.1. Problembeschreibung

Die begrenzte Leistungsfahigkeit fritherer Rechentechnik sowie die Tatsache, dass die Synchron-
maschinen bis vor einigen Jahren noch nicht in hoch ausgenutzter Form entworfen wurden, hat
dazu beigetragen, dass Effekte wie Fisenséttigung und Oberschwingungen in den verbreiteten
E-Maschinen-Modellen vernachléssigt wurden. Auch durch die fortschreitende Entwicklung von
neuen Seltenerdmaterialien und der damit verbundenen Erhéhung der Leistungsdichte, ist es
notwendig geworden, auch Effekte wie Sattigung und Oberschwingungen in den Maschinen zu
betrachten. Gerade bei elektrischen Antrieben in der Automobilindustrie, wo die Maschinen aus
Gewichts- und Kostengriinden stets auf eine maximale Leistungsdichte hinsichtlich Bauraum und
Gewicht optimiert werden, treten bei hohen Stromen signifikante Sattigungseffekte auf. Bei der
Modellierung von hoch ausgenutzten IPMSM zum Zwecke des Reglerentwurfs diirfen die Eisen-
Sattigungseffekte nicht vernachléssigt werden, weil sich die nichtlinearen Sattigungen stérend
auf die Regelung der Maschine auswirken. Damit die Testergebnisse, die an einem E-Maschinen-
Emulator erzielt werden, fiir die Reglervalidierung verwertbar sind, ist eine mdoglichst realistische
Nachbildung der nichtlinearen Effekte in der IPMSM notwendig. Eine wichtige Anforderung an
das E-Maschinen-Modell, das den Kern des E-Maschinen-Emulators bildet, ist daher die ad-
dquate Nachbildung der Eisen-Sattigungseffekte und der Harmonischen. Diese Anforderungen
werden von dem im Abschnitt 3.4 vorgestellten linearen Modell nicht erfiillt. Die Entwicklung
eines nichtlinearen EM-Modells soll daher Thema dieses Kapitels sein.

Séttigungen treten auf, wenn im Statorkern bei zunehmender magnetischen Feldstirke H die
magnetische Flussdichte B kaum noch ansteigt. Das Kernmaterial kann aus physikalischen
Griinden keine héheren Flussdichten aufnehmen und ist geséttigt. Es gilt folgender Zusammen-
hang zwischen Flussdichte und Feldstérke in einer von Strom durchflossenen Spule.

B = f(H)=po - (H) - H (4.1)

Die Permeabilitdtszahl u, des Kernmaterial sinkt nichtlinear mit zunehmender Feldstiarke H
und die magnetische Flussdichte B steigt nur noch langsam an. Im Sattigungsbereich fiithrt eine
Erhohung des Spulenstromes kaum noch zu einer Zunahme der magnetischen Flussdichte.

Zur Nachbildung der Sattigungseffekte in IPMSM-Modellen ist es notwendig, das Verhalten der
Maschine in einer Vielzahl verschiedener Arbeitspunkten messtechnisch zu erfassen und diese
in stromabhéngigen Kennfeldern zu hinterlegen. Neben den bisher beschriebenen Sattigungsef-
fekten treten bei Wechselstrommaschinen oftmals auch sogenannte Kreuzsattigungseffekte auf.

52



4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

Diese sind auf die Uberlagerung der Fliisse der einzelnen Phaseninduktivititen im Stator zu-
riickzufithren. Es kommt hierbei zu einer gegenseitigen Verstéarkung oder Abschwéchung, was zur
Folge hat, dass das Sattigungsverhalten einer Spule nicht einzig vom zugehérigen Spulenstrom
abhéngt, sondern {iber die Kreuzséttigung auch von den anderen Phasenstrémen beeinflusst wer-
den kann [38]. Dieser Effekt lasst sich besonders anschaulich im rotorfesten Koordinatensystem
darstellen, was in der Abbildung 4.1 anhand einer vierpoligen Maschine in dg-Koordinatensystem
verdeutlicht wird.

Die magnetischen Fliisse, gesteuert durch iq und 74, kénnen sich im Statorjoch je nach Fluss-
richtung gegenseitig abschwéichen oder verstidrken, was das Eisen bei starken Flussdichten in
Sattigung geraten ldsst. Die Sattigungseffekte fithren deshalb zu einer Kreuzkopplung der Stro-
me auf die magnetischen Fliisse, weshalb diese nicht mehr unabhéngig voneinander sind.

gegenseitige Schwiichung | 4 gegenseitige Stiarkung

Abb. 4.1.: Visualisierung der Kreuzsdttigung [38]

Bei hoch ausgenutzten Maschinen treten neben den Séttigungseffekten oftmals auch von Ober-
wellen verursachte Oberschwingungen in den Strémen und Spannungen auf. Diese fithren sowohl
zu unerwiinschten hochfrequenten Drehmomentschwingungen als auch zu Stérungen der Rege-
lung, da Oberwellen in dem Grundwellenmodell, das die Grundlage der Regelung bildet, nicht
berticksichtigt werden. Die Ursache der Oberschwingungen kann einerseits auf die pulsweitenmo-
dulierte Phasenspannung und andererseits auf die nicht-sinusférmige Flussdichteverteilung im
Rotor und Stator zuriickgefithrt werden. In den meisten Féllen ist weder der Strombelag noch
die Verteilung der Flussdichte entlang des Rotorumfanges sinusférmig. Bei Maschinen mit Ein-
zelzahnwicklungen enthélt die EMK (Elektromagnetische Kraft), die in den Statorwicklungen
induziert wird, in der Regel ebenfalls Harmonische. Die Abbildung 4.2 verdeutlicht dies.
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Abb. 4.2.: EMK-Messung an einer Maschine mit starken Oberschwingungen [30]

4.2. Stand der Technik

Fiir eine optimale Auslegung der Regelung sind leistungsfihige Modelle notwendig, die Sét-
tigungseffekte und Oberschwingungen nachbilden kénnen. In den néchsten Unterabschnitten
sollen drei verschiedene, in der Literatur bekannte IPMSM-Modellierungsverfahren, dargestellt
werden.

4.2.1. Lineares Modell

Unter dem linearen Modell versteht man das Modell, das bereits im Abschnitt 3.4 beschrieben
wurde. Es wird in vielen Anwendungen wegen seiner einfachen, ressourcenschonenden Imple-
mentierbarkeit favorisiert. Die Beschreibung der Spannungsdifferentialgleichung erfolgt dabei
im dg-Koordinatensystem [45].

ug = Ryig + Laig — werLyig (4.2)
Ug = Rsiq + Lqiq 4 werLgiq + wet ¥ p

Eine Maschine ldsst sich mit diesem Modell durch lediglich fiinf skalare Parameter vollstdndig
beschreiben. Das Luftspaltdrehmoment berechnet sich entsprechend der Gleichung (4.4).

3 . ..
My = ip(‘I’qu + (Lq — Lq)Zqu) (4.4)

Das Modell geht davon aus, dass die Induktivitdten in d- und in g-Richtung iiber dem gesam-
ten Betriebsbereich konstant bleiben. Die Flussverkettungen sind deshalb linear abhéngig vom
Phasenstrom und es treten keine Sattigungseffekte auf. Das fithrt bei der Modellierung hoch aus-
genutzter Maschinen dazu, dass das Modell im Sattigungsbereich ungenaue Ergebnisse liefert.
Auflerdem werden Oberschwingungen der inneren Spannung komplett vernachléssigt.

54



4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

4.2.2. Gesamtflussmodell

Bei dem Gesamiflussmodell wird auf die separate Betrachtung der flussbildenden Komponenten
(Permanentfluss, Induktivitdtsfluss) verzichtet. Das Modell basiert ausschlielich auf dem ver-
ketteten Gesamtfluss 1)q und 94, der von den Statorstrémen 74 und i, abhéngig ist. Dazu muss
fiir jeden giiltigen Stromvektor [ig iq]T ein entsprechender Flussvektor [14 wq]T in Kennfeldern
hinterlegt werden. Diese Kennfelder lassen sich aus Messungen an einer realen Maschine oder
durch FEM-Berechnungen gewinnen. Ein grofier Vorteil dieser Modellierungsmethode ist, dass
die Sattigungseffekte mit einer relativ hohen Genauigkeit nachgebildet werden kénnen, weil sie
implizit in dem Flusskennfeldern hinterlegt sind. Folgende Differentialgleichungen beschreiben
dieses Modell [38][30]:

ug = Ryiq + a — werthy
ug = Rsiq + g + weitha (4.5)

Die Komponenten des Statorstromes i4, sind dabei in Kennfeldern hintergelegt:

iqg = f(%, %) und iq = f(d)dﬂ/}q) (4'6)

Das Drehmoment ergibt sich aus:

3
My = §p(¢diq — qiq) (4.7)

Da, im Gegensatz zum linearen Modell, im Gesamtflussmodell die verketteten Fliisse die Zu-
standsgrofie bilden, miissen die Phasenstrome anhand invertierter Flusskennfelder ermittelt wer-
den. Die Kennfeldinvertierung kann je nach Implementierung wéihrend der Laufzeit oder offline
erfolgen. Die Oberschwingungen werden in diesem Modell, wie beim linearen Modell, ebenfalls
vernachléssigt, weil keine Abhéngigkeiten vom elektrischen Winkel der Maschine beriicksichtigt
werden.

4.2.3. Differentielles Induktivitatsmodell

Bei dem Differentiellen Induktivitatsmodell wird auf die explizite Bestimmung der absoluten
Induktivitdten ebenfalls verzichtet. Stattdessen werden die differentiellen Induktivitdten durch
Ableitung der Gesamtflussverkettung nach den Statorstrom ¢4 bzw. 7, berechnet. Dadurch erhalt
man neben den differentiellen Selbstinduktivitdten L4 und Ly auch die Kreuzkopplungsterme
Lgq und Lgq. Das Modell hat gegeniiber dem Gesamtflussmodell den Vorteil, dass eine Inver-
tierung der Kennfelder nach den Statorstromen i4 und ¢, nicht notwendig ist, weil diese in den
Spannungsdifferentialgleichungen explizit berechnet werden.

Diese lauten fiir dieses Modell [36]:

Ug = Rsig + Ladia + Lagiq — wertbq (4.8)
ug = Rgiq + Lyqiq + Lgqtaq + WelWq (4.9)
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mit
Ya = [fia,iq) und g = f(ig,iq) (4.10)
und den differentiellen Induktivitdten
de(id,iq) = % und qu(id,iq) = % (4.11)
aZd ig=const. 8lq -
1q=const.
. 0 . 0
Lydliasig) = 228 und  Lag(ia,ig) = 208 (4.12)
Dig ig=const. 81‘] ;
1g=const.
Die Berechnung des Drehmomentes kann mit folgender Gleichung durchgefiihrt werden:
3 . .
M = §p(¢dlq — Vqla) (4.13)

Da dieses Modell auf dem Gesamtfluss basiert und ebenfalls die Kreuzkopplungseffekte beriick-
sichtigt werden, sind die Ergebnisse zum Gesamtflussmodell vergleichbar. Lediglich bei der Kom-
plexitdat hat das Modell Nachteile, weil aufgrund der komplexeren Modellstruktur mindestens
sechs 2D-Kennfelder erforderlich sind und damit ein héherer Anspruch an die Rechenleistung
der Simulationshardware gestellt wird. Der Drehwinkel der Maschine wird bei diesem Modell
wiederum nicht beriicksichtigt, weshalb sich Oberschwingungen ebenfalls nicht nachbilden las-
sen.

4.2.4. Zusammenfassung

Die Tabelle 4.1 fasst die Eigenschaften der drei Modelle zusammen. Der Tabelle ist zu entnehmen,

Modell Sattigungs- Oberschwing- | Berechnungs- benétigte
effekte ungen komplexitat 2D-Kennfelder
lineares Modell - - gering -
Gesamtflussmodell gut - moderat 2
Differentielles gut - hoch 6
Induktivitdtsmodell

Tab. 4.1.: Vergleich der bekannten E-Maschinen Modelle

dass Séttigungseffekte von den meisten Modelle mit hinreichender Genauigkeit nachgebildet wer-
den konnen. Die einzige Ausnahme bildet das lineare Modell. Allerdings kann keines der Modelle
die Oberschwingungen der Maschine abbilden. Im néchsten Abschnitt soll deshalb das Ziel ver-
folgt werden, ein nichtlineares Modell zu entwerfen, dass auch das Oberschwingungsverhalten
von permanenterregten Synchronmaschinen im ausreichendem Mafle nachbilden kann.
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4.3. Herleitung eines oberschwingungsbehafteten IPMSM-Modells

In diesem Abschnitt soll ein Modell einer permanenterregten Synchronmaschine von Grund auf
hergeleitet werden, ohne dabei auftretende Oberschwingungs- und Séttigungseffekte zu vernach-
lassigen. Ein Grofiteil der mathematischen Untersuchungen, die in der Literatur vorkommen,
basieren allerdings auf gerade diesen Annahmen. So wird die Strom- und die Winkelabhéngig-
keit der Phaseninduktivitdten bzw. des Permanentflusses zur Vereinfachung der Gleichungen oft
ignoriert.

Zugunsten einer besseren Verstdndlichkeit erfolgt die mathematische Betrachtung der PMSM
hier zunéchst nur fiir eine zweipolige Maschine (ein Polpaar: p = 1) und wird erst am Ende
dieses Unterabschnitts fiir eine beliebige Polpaarzahl verallgemeinert. Die Temperaturen der
Widerstande, Induktivitaten und Permanentmagneten werden als quasi-konstant angenommen,
weil sich die thermischen Verdnderungen im Vergleich zu den elektrischen Prozessen wesentlich
langsamer vollziehen.

Betrachtung im abc-Bezugssystem

Abb. 4.3.: Schematische Darstellung einer Spule [38]

Die Abbildung 4.3 stellt den Aufbau einer einzelnen Phaseninduktivitit mit einem Permanent-
magneten vereinfacht dar. Nach dem Induktionsgesetz ergibt sich fiir die Phasenspannung fol-
gender Zusammenhang [38]:

u=R i+ (4.14)

Fiir eine dreiphasige Synchronmaschine und unter getrennter Betrachtung der drei Phasen (a, b
und ¢) kann das Gleichungssystem in Matrixschreibweise dargestellt werden:

- Uq, lq . ",Z.Ja
Ugbe = Rabciabc + wabc mit Ugbe = |[Ub iabc = ib '(pabc = @Db (415)
Ue Tc ¢c
und
R, 0 0
Rabc = 0 Rb 0 (416)
0 0 R
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4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

Der magnetische Gesamtfluss einer Phase ist dabei abhéngig von allen drei Strémen sowie vom
elektrischen Polradwinkel: 14 (€c, iq, %, ic). Zur besseren Lesbarkeit der Formeln soll im weiteren
Verlauf auf die explizite Kennzeichnung dieser Abhéngigkeiten verzichtet werden.

Die magnetische Flussdichte B(%¢) nimmt im stromlosen Zustand im Idealfall eine sinusférmige
Verteilung um den Rotor an. In realen Maschinen sind allerdings oft Oberwellen der Flussdich-
teverteilung enthalten, was Messungen der EMK belegen (Abbildung 4.2). Aufgrund der rdum-
lichen Verschiebung der drei Phasen um 120° ergeben sich auch dementsprechend verschobene
Flussdichteverteilungen.

Die Abbildung 4.4 stellt den schematischen Aufbau einer PMSM (p = 1) im dreiphasigen System
(links) und eine idealisierte Flussdichteverteilung der Phase a tiber dem Rotorumfang 9 dar
(rechts). Der elektrische Winkel des Rotors entspricht dabei e,; = 0° und der Nordpol des
Permanentmagneten zeigt in Richtung der Phase a. Anhand dieser Abbildung wird der Einfluss
der Dauermagnete auf die drei Phasen noch einmal verdeutlicht.
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Abb. 4.4.: Schematischer Aufbau einer PMSM und Flussdichteverteilung tiber dem Rotor fir o = 0°
(mit den eingezeichneten Positionen der Phasen A, B und C)

Die aufgestellten Gleichungen beschreiben das Verhalten der permanenterregten Synchronma-
schine in ihrem urspriinglichen Koordinatensystem. Da diese Darstellungsform fiir die Regelung
von Synchronmaschinen oftmals ungeeignet ist, empfiehlt es sich, das Gleichungssystem in das
rotorfeste dg-Koordinatensystem umzuformen, das bereits im Abschnitt 3.4 erldutert wurde.

Transformation in das a3-Bezugssystem

Der erste Teilschritt besteht in der Transformation des dreidimensionalen abc-Bezugssystems
in das zweidimensionale aB-Koordinatensystem. Durch die beidseitige Multiplikation von Glei-
chung (4.15) mit der Transformationsmatrix T3 (Gleichung (3.8)) erfolgt die Transformation
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der Spannungsgleichung in das af-Koordinatensystem:
Tastabe = TosRasclabe + T23Yap = T23Rane T32Tosiane + T2stPape (4.17)

Fiir den magnetischen Fluss QLQB, den Strom i,z und die Spannung u,g im statorfesten Koor-
dinatensystem erfolgt die Transformation wie folgt:

Uop = Toslope  iap = Tosiabe  Vap = T23Pupe (4.18)

Damit ergibt sich die Transformation der Widerstandsmatrix zu:

(4.19)

Raa Ra
R.s = TosRupcT32 = [ B]

Rgo  Rgap

Die Gleichung (4.17) kann anschliefiend in den folgenden Ausdruck umgeschrieben werden. Auf
eine Ausformulierung der Vektoren und Matrizen wird zugunsten der Ubersicht verzichtet:

Uap = Ragias + qjyaﬁ (4.20)

Die Gleichung (4.20) beschreibt das Verhalten einer Synchronmaschine bezogen auf die Raum-
zeigergroflen im statorfesten af-Koordinatensystem.

Transformation in das dg-Bezugssystem

Der niichste Schritt besteht in der Uberfiihrung der soeben ermittelten Gleichungen mithilfe
einer Rotation in das rotorfeste Koordinatensystem (dq-Koordinatensystem). Die Transforma-
tionsmatrixen Q™' und Q fiir die Umformung zwischen vektoriellen GroéBen des af- und des
dg-Koordinatensystems wurden bereits in Abschnitt 3.4 mit den Gleichungen (3.10) und (3.11)
eingefithrt. Die Winkelableitungen dieser Matrizen ergeben sich zu:

dQ~' _ |—sin(eq) cos(ea) dQ  |—sin(ey) —cos(ee)
deey | —cos(eq) —sin(eq) deey | cos(eq) —sin(eq)

] und (4.21)

Zur Vereinfachung eines speziellen Produktes in den nachfolgenden Gleichungen, wird die Hilfs-
grofle Jq eingefiihrt:

4 o -1
Ji1=Q den [1 0 ] (4.22)

Die Multiplikation eines zweidimensionalen Vektors mit dem Ausdruck J; fithrt zu einer Vertau-
schung der Positionen der beiden Vektorelemente und der Invertierung des Letzteren. Ubertrigt
man dies auf die mathematischen Betrachtungen der permanenterregten Synchronmaschine, so
fihrt die Multiplikation mit J; zu einer gegenseitigen Beeinflussung der Gréflen in d- und g-
Richtung. In diesem Zusammenhang kommt es deshalb zur Kreuzkopplung zwischen d- und
g-Achse. Die Transformation der Spannungsgleichung vom a/3-Koordinatensystem (4.20) in das
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dg-Koordinatensystem erfolgt unter Zuhilfenahme der zuvor definierten Transformationsmatri-
zen:

Q 'uap = Q 'Rapias + Q ' ,p (4.23)

Nach einer ersten Umformung folgt zunéchst:

_ i _1d(Qyyg,) . _ d di
Wi = Q 'RupQigg + Q1 =% = Rygigy + Q" <wel 99Q Yag +Q dq) (4.24)
dt deg dt
mit Ugq, iag, ¥q, sowie der Widerstandsmatriz Rg,
Ugq = Q_luaﬁ idq = Q_liaﬁ wdq = Q_l'lpaﬁ und (4'25)
_ Raq  Ra
Ry, = Q 'RusQ = g 4.26
dq Q 6Q qud qu] ( )

Unter Verwendung der Hilfsgréfie J; ist es nun méglich, die Spannungsgleichung vollstdndig im
dg-Koordinatensystem auszudriicken:

. iy
U4q = quldq + Wq + welJ1¢dq (427)

Anhand dieser Gleichung kann das Verhalten von permanenterregten Synchronmaschinen im
rotorfesten Koordinatensystem unter Beriicksichtigung von Oberschwingungs- und Sattigungs-
effekten vollstéindig beschrieben werden. Zu beachten ist, dass 14, eine Funktion f(ec, 4, q)
darstellt.

Bei Betrachtung des Spezialfalls unter Vernachlédssigung der Winkel- und Stromabhéngigkeiten
und unter Annahme der linearen Zusammenhénge (4.28) fithrt dies zu der Spannungsgleichung
des linearen Modells (3.16), das bereits im Abschnitt 3.4 beschrieben wurde.

Y, = Lgiq + \I/p
'I/Jq = Lgiq (4.28)

Es ist zwar moglich, auch die winkel- und stromabhéngigen Flusskennfelder analog zu (4.28)
in permanent- und induktivitdtserregte Anteile aufzuteilen und mittels dreidimensionaler In-
duktivitdtskennfelder zu modellieren, allerdings ist dies nicht ohne weitere Annahmen méglich.
Damit ist dieser Ansatz nicht allgemeingiiltig und bringt auch keine weiteren Vorteile fiir die
Modellierung der Maschine. Auf eine weitere Spezialisierung der Gleichung (4.27) wird deshalb
verzichtet.
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4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

Innere Energie und Drehmoment

Ausgangspunkt zur Ermittlung der resultierenden Drehmomentgleichung ist die inneren Energie
der Maschine [6].

Es wird angenommen, dass die innere Energie eine Zustandsgrofle sei, die sich als Funktion
der magnetischen Flussverkettungen t,, und der elektrischen Winkelposition e,; beschreiben
lasst:

E, = f(,lnbdqa 8el) (429)

Die zeitliche Ableitung von E; fiihrt zu folgender Gleichung:

T 8El

OE;
Vg qu

+ el 7 (4.30)

Eel 656[ Ydq

B =

Die Anderung der inneren Energie entspricht dabei der Differenz zwischen eingehender elektri-
schen Leistung und der abgegebenen Leistung der Maschine (mechanisch und thermisch) [6].

Ei = Pe = Pel - Pmech - Ptherm (431)

Zu beachten ist, dass aufgrund der Clarke-Transformation in die Leistungsbilanz ein Korrektur-
faktor von 3/2 eingefiigt werden muss.

. 3 . 3 ..
E;, = Euquldq —wMy — iRslgqldq (4.32)

Nach Einsetzten der Spannungsgleichung (4.27) in Gleichung (4.32) fallt die dissipierte thermi-
sche Leistung aus der Gleichung heraus:

.3 , . T i 3.,

E;, = 2 (qulgq + g, + WelJl'lpbgq) lgg — wMe — QRslgqldq (4.33)
. 3.1, 3 .

E, = §¢dq1dq + iwel";bgq']lldq — wMy (4.34)

Durch den Vergleich mit der partiellen Differentialgleichung (4.30) kénnen die Strome und das
Drehmoment identifiziert werden. Die mechanische Winkelgeschwindigkeit w wird dabei durch
“el ergetuzt.

P

' y 3 3 1 2T 8El 8EZ
B =y (o) +war (505 T0kag — Mt ) = iy 5| o g (4.35)
7\ 2 2 a P q 8¢dq cul 8561 Ydg
Durch Koeflizientenvergleich ergeben sich fiir die Stréme und das Drehmoment demnach:
; 2 OE;
lag = 5 (4.36)
3 Oy, .
3 O0E;
Me =5 TJ gy —p 4.37
! 2p¢dq dg =P 8561 Vg ( )
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Die Drehmomentgleichung vereinfacht sich bei Annahme eines rotationssymmetrischen Stators,
was bei den meisten Maschinen zumindest als Naherung angenommen werden kann. Es gilt bei
Rotationssymmetrie folgender Zusammenhang;:

OE;

8661 wdq

=0 (4.38)

Die resultierende Drehmomentgleichung ist demnach:

3 . 3 . .
M = SpbaTiag = 5p (Yais — gia) (4.39)

Wenn die Rotationssymmetrie nicht mehr gegeben ist, ldsst sich die Gleichung (4.37) fiir den
nichtlinearen Fall analytisch leider nicht weiter vereinfachen.

Das folgende Beispiel soll zeigen, wie die Winkelabhdngigkeit der inneren Energie Einfluss auf
das Drehmoment nimmt. Dabei soll der Spezialfall einer nur vom Winkel, aber nicht von den
Stromen abhéngigen Induktivitdt ohne permanenterregten Flussanteil betrachtet werden. Die
magnetische Flussverkettung ist wie folgt definiert:

1»bdq = qu(gel)idq gy = ’l,bqu;ql (get) (4.40)

Die innere Energie als totales Differential lasst sich bei feststehenden Rotor leicht integrieren:
3. .

dE; = §1£qudq —%Mel (4.41)
3.7 3.7 .

dEZ =S ildqdwdq = §lqudq(€el)dldq (442)

3 [, . 3. . 3 -
E; = 5 /lqudq(gel)dldq = Zlqudq(gel)ldq =+ Er(eel) = Zdqu]:‘dql (5el)'¢dq + Er(gel) (443)

Der Term E,.(g¢) ist ein Anteil der inneren Energie, der das Rastdrehmoment verursacht und
formell als Integrationskonstante bei der Integration iiber die Stréme entsteht. Durch Einsetzten
der Gleichung (4.43) in die Gleichung (4.37) kann das resultierende Drehmoment bestimmt
werden (man beachte die Symmetrie der Induktivitédtsmatrix Lg,):

3,,7 11
My = gpd)quJlidq —-p giﬁ o %piqulqu(gel)idq - pa (deqqu (Eggjdq - ET(gel))
(4.44)
-1
Moy = Spi, 31 Ly ety ZMW " —p‘ﬁa’"gie” | o2 =1Ll ()
M = gpiqulLdQ(gel)idq + ip¢qu;ql’T(wLJql¢dq B P(Mggel) (4.46)
M, = gpiqulqu(sel)idq + Zpiqu 8Lg‘; (:f"l) g — pafge(iel) (4.47)

Das Beispiel zeigt dabei deutlich, dass die Winkelabhéngigkeit selbst bei diesen einfachen Mo-
dell zu komplexen Drehmomentgleichungen fiihrt. Im weiteren Verlauf der Arbeit sollen des-
halb Oberschwingungen im Drehmoment nicht weiter betrachtet werden, weil der E-Maschinen-
Emulator hauptséchlich das Klemmenverhalten der Maschinen nachbilden soll.
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4.4. Akquisition der Modelldaten

4.4.1. Ziele und Messaufbau

Um das Verhalten einer elektrischen Maschine durch ein Modell abbilden zu kénnen, ist es zuvor
notwendig, Modelldaten anhand einer realen Maschine zu akquirieren. Die Vorgabe soll dabei
sein, dass Messungen an herkémmlichen Priifstdnden, ohne gréflere Umbauten, unter normalen
Betriebsbedingungen durchfiihrbar sind. Unter dieser Vorgabe ist es nur moglich, duflere Gro-
Ben, wie die Phasenspannungen ugp., die Phasenstréme igp., den mechanischen Winkel £ und
das Luftspaltdrehmoment M,,..;, zu erfassen. Innere Gréflen wie magnetische Fliisse oder Span-
nungsabfélle {iber den Induktivitdten sind nicht direkt messbar, kénnen aber durch Kenntnis
einiger Maschinenparameter anhand der messbaren Grofien berechnet werden.

Die Abbildung 4.5 veranschaulicht schematisch den Messaufbau an einem E-Maschinenpriifstand.
Bei diesem Priifstand ist der Inverter direkt iiber die Phasenleitungen mit der Zielmaschine ver-

Energie-
versorgung

Kiihlgerat

Prifling Lastmaschine
(E-Maschine) (ASM)

Inverter

Mess- Ostzilloskop | Oszilloskop 11 Steuer-
computer (4 Kanal) (4 Kanal) computer

Abb. 4.5.: Messaufbau am E-Maschinenpriifstand

bunden. Diese ist wiederum {iber eine Welle mit einer Lastmaschine gekoppelt. Das mechanische
Drehmoment wird mit Hilfe eines Drehmomentmessflansches gemessen. Die Temperatur der
Zielmaschine ist iiber ein Kiihlgerét regelbar, wodurch stationére Rotortemperaturen ¥ gewéhr-
leistet werden kénnen. Zur Bestimmung des mechanischen Winkels ¢ ist in der Zielmaschine ein
Resolver integriert, dessen Funktionsweise bereits im Abschnitt 3.3.3 erldutert wurde. Da der
Sternpunkt der Maschine weder angeschlossen noch nach auf3en gefithrt wurde, ist es ausreichend,
nur zwei der drei Phasenspannungen und -stréme zu erfassen. Aufgrund der Kirchhoffschen Ge-
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setze gelten folgende Zusammenhénge.
Ueg = —Ugh — Upe  und 13 = —i1 — i (4.48)

Zur vollstandigen Beschreibung des Systems werden demnach vier Kanéle fiir die Eingangsgréfien
(zwei Strome, zwei Spannungen) und ebenfalls vier Kanéle zur Erfassung der Ausgangsgrofien
(drei Resolversignale, ein Drehmomentsignal) benotigt. Die Signale miissen zudem vollstandig
miteinander synchronisiert werden. Dafiir stehen zwei 4-Kanal-Digitalspeicheroszilloskope vom
Typ LeCroy WaveRunner HRO 64Zi zur Verfiigung, die iiber dem herstellerspezifischen LBUS
miteinander verbunden und synchronisiert werden. Die Tabelle 4.2 fasst die verwendeten Mess-
signale zusammen.

Kanal Belegung Messwandler V-Division
C1 Strom i, LeCroy CP500 Strommesszange 50-200 A/Div
C2 Strom 7, LeCroy CP500 Strommesszange 50-200 A/Div
C3 Drehmoment M,,.c, HBM T12 Drehmoment-Messflansch 1 V/Div

C4 Spannung ugp LeCroy ADP305 HV Differential Probe 50 V/Div

C5 Spannung wup,. LeCroy ADP305 HV Differential Probe 50 V/Div

C6 Resolver ezt LeCroy APO031 Differential Probe 2 V/Div

C7 Resolver wug;p, LeCroy AP031 Differential Probe 500 mV /Div
C8 Resolver s LeCroy AP031 Differential Probe 500 mV /Div

Tab. 4.2.: Kanalbelegung der Oszilloskope (dunkelgrin: Oszilloskop 1, hellgrin: Oszilloskop 2)

4.4.2. Durchfiihrung der Messungen

Zur Bestimmung der strom- und winkelabhéngigen magnetischen Flussverkettungen 1, ist eine
Vermessung eines dg-Kennfeldes notwendig. Dabei werden verschiedene dqg-Stromzeiger vorge-
geben, die von der Umrichterregelung eingeregelt werden. Statt der direkten Vorgabe der dg-
Stromzeiger im kartesischen System, ist die Vorgabe in Polarkoordinaten aufgrund der direkten
Beziehung zwischen Stromzeigerldnge und -amplitude sinnvoll.

bdg = /i3 + 2 (4.49)

€4q = arctan (lq) (4.50)
td

Durch Variation von %dq und eg44 ergibt sich ein engmaschiges Netz aus mehreren hundert Ar-
beitspunkten, das den gesamten Betriebsbereich der PMSM abdeckt. Diese ,,Charakterisierung*
wird bei einer stationdren Drehzahl im Ankerstellbereich durchgefiihrt und ist sowohl fiir die
Modellierung der Maschine als auch zur Berechnung der Regelungskennfelder notwendig (vgl.
MTPC/MTPF-Arbeitspunktbestimmung nach M. Meyer [30]). Die Abbildung 4.6 veranschau-
licht die Arbeitspunktwahl bei der Kennfeldaufnahme. In den meisten Publikationen wird die
Winkelabhéngigkeit der Induktivititen Ly, bzw. Flussverkettungen 1,4, komplett vernachléssigt.
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p _
N\

Abb. 4.6.: Arbeitspunktansteuerung der Flusskennfeldvermessung

Durch die Mittelwertbildung iiber dem elektrischen Winkel gehen Informationen iiber harmoni-
sche Anteile verloren. In dieser Arbeit soll die Winkelabhéngigkeit der magnetischen Flussver-
kettung im Modell beriicksichtigt werden, was eine realitdtsnahe Modellierung der Oberschwin-
gungen ermoglicht. Die Abbildung 4.7 stellt exemplarisch den Verlauf der gemessenen Daten fiir
einen Arbeitspunkt dar. Der néchste Schritt besteht in der Verarbeitung dieser Daten.

Drehmomentsignal (Analogsignal von Messwelle)

e S

-4
-0.05
tlns
Phasenstrome
500 i
—i
< ES?EES55Efzfé35?5535355355555555I i
c 0 — iy
- —
c
500 | | | | | | | |
-0.05 -0.04 -0.03 -0.02 -0.01 0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05

tins
Klemmenspannungen (PWM)

| | | | | | |

-0.04 -0.03 -0.02 -0.01 0 0.01 0.02 0.03 0.04
tins

Sin-Cos-Drehgebersignale

.05

tins

Abb. 4.7.: Rohdaten einer Kennfeldmessung bei 14, = 290 A und e4q = 160°
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4.4.3. Verarbeitung der Messdaten
Widerstandsbestimmung

Der ohmsche Spannungsabfall {iber den Spulen ist von auflen nicht ohne Eingriff in die Maschine
messbar. Allerdings ist es moglich, diesen anhand des Phasenstromes und des Statorwiderstan-
des R zu berechnen. Dazu miissen zuvor die Widerstédnde zwischen jeweils zwei Klemmen mit
einem prizisen Messgerit bestimmt werden. Die Widerstinde der Phasenleitungen (inkl. Uber-
gangswiderstinde) sind anschliefend von den gemessenen Klemmenwiderstdnden abzuziehen.

l
Riciter = PCu -~ Z (451)

Fiir die bereinigten Klemmenwiderstinde Rgp, Rp. und R, folgt damit:

Rab Rab Rleiter
Rpe| = [ Rpe| — 2+ | Riciter (452)
Rca Rca Rleiter

Je nachdem, ob es sich bei der Verschaltung der Maschine um eine Dreiecks- oder Sternschal-
tung handelt, muss die entsprechende Transformationsvorschrift in der Abbildung 4.8 angewandt
werden. Die Phasenwidersténde R,, Ry und R, werden im Modell, unabhéngig der realen Ver-

Ra - R . R Ra Rc
R, = S = Tl | (y53) R, = % (4.56)
Ra R c Rca Ra R ¢
5, — Rt ’ (4.54) Ry = % (4.57)
P 12%50 tRea| g5 R — @ (4.58)

Abb. 4.8.: Transformation der Klemmen- in Phasenwiderstinde bei Dreiecksschaltung (links) und Stern-
schaltung (rechts)

schaltung als Sternschaltung betrachtet. Als néchstes erfolgt die Transformation in das rotorfeste
dg-Koordinatensystem.
Ryg = Q 'T3RaT5Q (4.59)

Liegen symmetrische Phasenwiderstdnde vor, so fithrt dies zu einer starken Vereinfachung der
Widerstandstransformation:

Rs=R,=Ry=R. <= Rgq= Ryg= Rs mat Ryg=Ryq =0 (4.60)

Demodulation des Winkelsignals

Die Demodulation der Resolversignale uc,; (Erregerspannung), s und ug;y, erfolgt mit Hilfe
einer Reglerstruktur, wie sie in Abbildung 4.9 dargestellt ist. Die in der Literatur [24, S. 74]
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Abb. 4.9.: Blockschaltbild der Reglerstruktur zur Demodulation der Resolversignale

angegebene Struktur wurde dabei modifiziert. Wenn der elektrische Winkel e.; synchron zu
den gemessenen Phasenstréomen und -spannungen bekannt ist, ist eine Transformation in das
rotorfeste dq-Koordinatensystem moglich.

Filterung und Transformation der Spannungen und Strome

Da die Klemmenspannungen in pulsweitenmodulierter Form vorliegen, besteht der nichste Ver-
arbeitungsschritt in der Transformation der Klemmen- in Phasenspannungen mit anschlieffender
digitaler Filterung. Analog zur Widerstandsberechnung ist die Betrachtung der Phasenspannun-
gen in Sternschaltung fiir das Modell erforderlich. Dazu wird die Transformationsvorschrift der
Gleichung (4.61) angewandt. Ein iibliches Verfahren zur Ermittlung der sinusférmigen Pha-

Ug 1/3 0 —1/3| |uw
w|=1-1/3 1/3 0 | | (4.61)
Ue 0 —1/3 1/3 | |tea

ib ¢
=
<

Abb. 4.10.: Transformation der Klemmenspannung in Phasenspannung (Sternschaltung)
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senspannungen ist die Filterung der PWM-Spannungen mittels eines analogen RC-Filters. Die
Amplitudenabschwichung und Phasenverschiebung der Grundschwingung kann anhand der be-
kannten Ubertragungsfunktion des Filters korrigiert werden. Allerdings fiihren Bauteilschwan-
kungen zu Unsicherheiten in der Amplitudenabschwichung und in den Phasenverschiebungen
der Oberschwingungen. Aus diesen Griinden wurde ein symmetrischer, digitaler Filter verwen-
det, der sich ausschlieilich auf die Amplitude des zu filternden Signals auswirkt und dabei keine
Phasenverschiebung verursacht. Mathematisch gesehen entspricht dieser Filter einer Faltung der
Filtermatrix H mit dem Nutzsignal f (Gl. (4.62)). Die Vorschrift zur Filterung diskreter Signale
ist in der Gleichung (4.64) enthalten.

Ft) = H+ £(t) (4.62)

. +1b

f(t) = " H(r) - f(t—7)dr (4.63)

~ +fb

fk)y=">_ H(n)- f(k—n) (4.64)
n=—fb

Die Form und Breite der Filtermatrix H bestimmt mafBgeblich die Ubertragungsfunktion des
Filters. Die Abbildung 4.11 veranschaulicht die Ubertragungsfunktionen eines Mittelwertfilters
und eines Filters mit gauBférmiger Filtermatrix. Es ist deutlich zu erkennen, dass die Ubertra-

100 , ,

T T T T T T T T T T

— Gaul3filte
— Mittelwertfilter [

80

60

40

U] in %

0 P iaiiil P i diiiil id il

10° 10" 10° 10° 10° 10° 10°

fin Hz

Abb. 4.11.: Vergleich zwischen Mittelwert- und GaufSfilter gleicher Filterbreite

gungsfunktion des Mittelwertfilters in den hohen Frequenzen schwingt, was zu einem unsauberen
Ausgangssignal fiihrt. Der Gaufifilter dagegen hat eine héhere Grenzfrequenz bei gleicher Filter-
breite und unterdriickt hochfrequente Anteile besser, weshalb dieser fiir die nachfolgende Ver-
arbeitung gewdhlt wurde. Zum Schluss werden die gefilterten Phasenstrome- und Spannungen
durch Anwendung der Park-Transformationen in das dg-Koordinatensystem transformiert:

gy = Q ' TazUape (4.65)
idq = Q_1T23iabc (466)

Die Abbildung 4.12 veranschaulicht die verarbeiteten Messdaten bei einem stationdren Arbeits-
punkt.
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Abb. 4.
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12.: Verarbeitete Daten einer Kennfeldmessung bei 14, = 290 A und 4y = 160°
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4.4.4. Berechnung der Flussverkettungen

Der néachste Schritt besteht in der Berechnung der Flussverkettungen aus dem gemessenen
winkelabhéngigen Stréomen und Spannungen. Die Phasenwiderstinde Ry, wurden bereits im
Abschnitt 4.4.3 bestimmt und die strom- und winkelabhéngigen magnetischen Flussverkettun-
gen 4, (€ei, 4, 1q) sollen aus den einzelnen Arbeitspunkten [[ig,i,]] der Kennfeldvermessung be-
stimmt werden.

Im Gegensatz zu den einfachen Modellen aus Abschnitt 4.2 soll der Einfluss des elektrischen
Polradwinkels e.; auf tgqq beriicksichtigt werden. Ausgegangen wird von der Grundgleichung
(4.27), die die Maschine im rotorfesten dq-Koordinatensystem beschreibt:

. 4
Ugq = quldq + qu + welJl’l,bdq (467)

Durch Umstellung der Gleichung nach 14, und unter Vernachléssigung der zeitlichen Ableitung

disfq kann fiir jeden Arbeitspunkt [[ec;,iq,iq]] der Gesamtfluss 1,4, berechnet werden.

_ ']1_1 (udq - quidq)
Wel

Vg (4.68)

Die Abbildung 4.13 veranschaulicht den berechneten Flussverlauf fiir einen stromstationiren
Arbeitspunkt.
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Abb. 4.13.: Verlauf der strom- und winkelabhingigen Flussverkettung 1 ,p.(€cisia,ib,ic) (links) bzw.
Yaq(elyia,iq) (rechts) bei einem konstanten Arbeitspunkt [[iq,i, = const]]

Die Kennfelder tqq(cer, 14, i) sind Voraussetzung fiir die Implementierung der Modelle.
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4.5. Implementierung der Modelle

Nachdem alle Maschinenparameter im Abschnitt 4.4 ermittelt wurden, liegt der néchste Schritt
darin, die in der Literatur bekannten Modelle aus dem Abschnitt 4.2 in der Simulationsum-
gebung Matlab/Simulink zu implementieren. Da die bekannten Modelle nur als Referenz zu
einem neuen nichtlinearen Modell dienen soll, wird auf die Beschreibung dessen Implementie-
rung verzichtet. In dem folgenden Unterabschnitten wird auf die Herleitung, Parametrierung und
Implementierung von zwei nichtlinearen PMSM-Modellen eingegangen, die Oberschwingungen
und Séattigungseffekte in verschiedenen Arbeitspunkten abbilden sollen.

4.5.1. Erweitertes differentielles Induktivitatsmodell

Bei dem ersten neu entwickelten Modell handelt es sich um ein Modell, das in seiner Struktur
dem differentiellen Induktivititsmodell entspricht, mit dem Unterschied, dass der Einfluss des
elektrischen Winkels €.; in den Flusskennfeldern beriicksichtigt wird. Dies hat zur Folge, dass
dieses Modell Oberschwingungen in verschiedenen Arbeitspunkten nachbilden kann und damit
eine Weiterentwicklung des differentiellen Induktivititsmodells mit dreidimensionalen Kennfel-
dern darstellt.

Bestimmung der Modellgleichungen

Fine Bestimmung der absoluten Induktivitdten ist aufgrund deren nichtlinearen Séttigungsver-
haltens aus den vorliegenden Messdaten nicht ohne weiteres moglich. Aus diesem Grund ist es
notwendig auf die differentiellen Induktivitdten zuriickzugreifen, die sich aus den magnetischen
Fliissen berechnen lassen. Die Gleichung (4.69), die bereits im Abschnitt 4.3 hergeleitet wurde,
beschreibt das Verhalten der PMSM im rotorfesten System.

d’l,b dq

ug, = Rygigq + leel¢dq + qt

(4.69)
Die partielle, zeitliche Ableitung des magnetischen Gesamtflusses ¥4, = f (d,1q,€c1), der abhén-
gig von den dg-Stromen sowie des elektrischen Winkels ist, erfolgt in der Gleichung (4.70).

dd’dq w a"7bdq + 8’ltbdq % + 8’l1bdq %

e ; - 4.70
dt lc%el Oig dt Oig dt ( )

Analog zum differentiellen Induktivitatsmodell konnen die Ableitungen der Flussverkettungen
nach ig, als differentielle Induktivitdten in einer gemeinsamen Matrix Ly, dargestellt werden.

4 . g 0vq] [ai .
0P g, dig N agdiq _ |30y oy | |G| _ L, digq (4.71)
Dig dt Dig dt Opg  Otg | | dig T dt '
Ji iy Ldt
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4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

Mit der Ausgangsgleichung (4.69) und den Gleichungen (4.70) - (4.71) ergibt sich folgende Span-
nungsgleichung fiir das Gesamtmodell.

a .
%> 4 Ly, Ha (4.72)

Oe el dq dt

Ugq = quidq + Wep - (Jl'lpdq +

Die Berechnung des Luftspaltdrehmomentes erfolgt analog zum Abschnitt 4.3 anhand der Glei-
chung (4.73).

Mmech =

3 .
5P lqu S J1 g, (4.73)

Parametrierung der Kennfelder

Die Parametrierung des Modells gestaltet sich aufgrund der zusédtzlichen Dimension entsprechend
anspruchsvoll. Mit Hilfe der im Abschnitt 4.4.4 berechneten Kennfelder werden zur Losung der
Gleichung (4.72) insgesamt 8 dreidimensionale Kennfelder benotigt. Diese sind einzeln in der
Tabelle 4.3 aufgefiihrt und werden im Modell in Form von Look-Up-Tables gespeichert.

Formelzeichen Beschreibung Dimensionen| Eingange

Uy Flussverkettung (d-Achse) 3 id, g, Eel

2 Pyq Flussverkettung (q-Achse) 3 Ud, U, Eel

3 % = Lggq Ableitung der Flussverkettung 3 ids U, Eel

1d .

(d-Achse) nach iq4

4 % = Lyq4 Ableitung der Flussverkettung 3 Ud, U, Eel
! (d-Achse) nach i,

5 % = Lgq Ableitung der Flussverkettung 3 id, iqs Eel
(q-Achse) nach iy

6 % = Lyq Ableitung der Flussverkettung 3 id, gy Eel
! (g-Achse) nach i,

7 g?wi Ableitung der Flussverkettung 3 ids Uq, Eel
‘ (d-Achse) nach g

8 ggi Ableitung der Flussverkettung 3 id, qs Eel

(q-Achse) nach

Tab. 4.3.: Zusammenfassung der fiir das Modell benétigten Kennfelder

Im Gegensatz zu den in der Literatur bekannten Modellen, die von einem winkelunabhéngi-
gen Fluss ausgehen, fiihrt die Winkelabhédngigkeit dazu, dass sich in den Phasenstrémen und
-spannungen signifikante Oberschwingungen ausbilden. Dies wird durch die Darstellung der mag-
netischen Flussverkettung 4, erreicht, die von den Strémen ig und i, sowie dem elektrischen
Winkel e.; abhéngig ist. Fiir die Implementierung ist es deshalb erforderlich, auf dreidimensionale
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4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

Tabellen zurtickzugreifen. In den Wertetabellen ist fiir jeden Arbeitspunkt [[ig,iq, )] ein zuge-
horiger Fluss ¢4, abgelegt. Da die Tabellen mit realen Messdaten gefiillt werden, die naturgeméf
rauschbehaftet sind, war es notwendig, einen dreidimensionalen Glattungsfilter anzuwenden, der
auf dem gleitenden Mittelwertfilter basiert. Die Abbildung 4.14 stellt das Flusskennfeld in der
d-und g-Achse fiir einen konstanten elektrischen Winkel grafisch dar. Aus dieser Perspektive

40

20

in mWb

o -20. -

Wy in mWb

\4/

a0l

60,5
500

0

: -200 0 200
-300

-300

- -500  -500 . 500 -500
i inA P i inA i
q iy in A 4 iy inA

Abb. 4.14.: Kennfelder der Flussverkettungen g = f(id,iq)le., =00 und g = f(iq,iq)|e., =00

sind die am Anfang dieses Kapitels beschriebenen Séattigungseffekte deutlich zu erkennen. Der
g-Fluss 1, besitzt bei geringen Stromen eine nahezu lineare Abhéngigkeit von i, und nahert
sich allerdings bei hohen g-Stromen einem Maximum an. Dieses Verhalten ist damit zu erkla-
ren, dass das Kisen im Stator in Sattigung gerdt und dessen Permeabilitédtszahl u, sinkt. Der
g-Strom hat ebenfalls aufgrund von Kreuzsittigungseffekten Auswirkungen auf 14, was an den
Randbereichen deutlich zu erkennen ist.

Eine andere Perspektive zeigt die Abbildung 4.15, wobei das dreidimensionale Flusskennfeld
14, in Abhéngigkeit eines Stromes und des elektrischen Winkels dargestellt ist. Die Flussverket-

\Vdin mWb

0,

-200

-300

Sel in° -500 id inA iq inA -500 0
Abb. 4.15.: Kennfelder der Flussverkettungen g = f(€e1,ia)li,=0 und Vg = f(iq,€et)]iz=0

tungen schwanken periodisch iiber den elektrischen Winkel, was zur Einpragung von zuséatzlichen
Harmonischen fithrt. Die Ordnungszahl und Intensitit der Harmonischen ist hauptséchlich vom
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mechanischen Aufbau der Maschine (Wicklungsschema) abhéngig. Zur vollstindigen Bedatung
des Modells sind zusétzlich die Richtungsableitungen ( 11;3" ,8[: 4 yund %ﬁdq) notwendig, die mit
Hilfe der Matlab-Funktion ,gradient" berechnet wurden und mit einem 3D Filter leicht geglét-

tet wurden. Die Abbildung 4.16 veranschaulicht exemplarisch zwei dieser Ableitungskennfelder.

dq}d/dg in mWhb/rad
dy /di_in mWb/A
qq

0

i,inA 8000 in © I, in A S00 0 in ®

Abb. 4.16.: Ableitungskennfelder der Flussverkettungen gg’dl = f(€el,ig)|ig=0 und 38?: = f(gel,ig)]ig=0

Auf die Darstellung der restlichen Kennfelder soll hier allerdings aus Platzgriinden verzichtet
werden.

Implementierung

Fiir die Implementierung des erweiterten differentiellen Induktivitdtsmodells ist es zunéchst
notwendig, die Gleichung (4.72) nach der Stromableitung % umzustellen.

Ay . , 0w,
d_tq = qul (qu — quldq — Wel (Jl‘Ildq + ﬁ)) (474)

Zusammen mit der Drehmomentgleichung (4.73) kann das Modell in einer beliebigen Modellie-
rungssoftware implementiert werden. Die Abbildung 4.17 veranschaulicht die Gesamtstruktur
des erweiterten differentiellen Induktivitdtsmodells. Das Modell ist in zwei Teile unterteilt - eine
Datenquelle und einen Differentialgleichungsbereich. Die Datenquelle enthilt die 8 Look-Up-
Tables und ermittelt anhand der Modelleingangs- und Zustandsgréfien die inneren Flussvek-
toren. Im Differentialgleichungsbereich werden die Ausgangsgréfien anhand der Modell-DGLs
durch numerische Integration berechnet.
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4. Nichtlineare IPMSM Modellierung

4.5.2. Erweitertes Gesamtflussmodell

Analog zum erweiterten differentiellen Induktivitdtsmodell lasst sich auch das Gesamtflussmodell
aus dem Abschnitt 4.2.2 um eine Winkelabhéngigkeit vom Polradwinkel e.; erweitern. Der Vorteil
dieser Modellvariante ist, dass Oberschwingungen ebenfalls {iber den gesamten Arbeitsbereich
der PMSM korrekt abgebildet werden konnen, allerdings unter der Verwendung von weniger
Kennfeldern als dies bei dem erweiterten differentiellen Induktivitdtsmodell der Fall ist.

Bestimmung der Modellgleichungen

Die im Abschnitt 4.2.2 aufgestellte Spannungsgleichung (4.5) wird um die Abhéngigkeit des
elektrischen Winkels e.; erweitert. Dabei ergibt sich folgendes Gleichungssystem:

Ugg = Riigg + Pay + J1watpy, (4.75)

mit dem verketteten magnetischen Gesamtfluss g und 1)

Ya = flidg,ig,€e1) und g = f(iqg,iq, 1) (4.76)

Die Drehmomentgleichung (4.7) kann unveréndert ibernommen werden.

Implementierung

Zur Implementierung soll im Gegensatz zum differentiellen Induktivitédtsmodell auf die partielle
Ableitung der Flusskennfelder verzichtet werden. Die Zustandsgrofie der Modelldifferentialglei-
chung ist die magnetische Flussverkettung 1,, und nicht der Strom igy. Da zur Auflésung der
Modell-DGL allerdings der Strom iz, benotigt wird, muss dieser in Form von Kennfeldern ab-
gelegt werden. Es ergibt sich folgende Modelldifferentialgleichung:

"qu = gy — Rslag — J1wartpq (4.77)
= gy — Rof (V) — Trwatby, (4.78)

mit den Stromvektoren iq und i,

iqg = f(ta, g, ce) und ig = f(1ha, g, cer) (4.79)

Die Abbildung 4.18 stellt die Modellimplementierung graphisch dar. Am Ausgang der Integra-
toren werden die Komponenten der magnetischen Flussverkettung 14 bzw. 1, berechnet. Diese
gehen als Eingangsgrofie in zwei dreidimensionale Kennfelder ein, wobei die zugehoérigen Strome
iq bzw. iq ermittelt werden.
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Abb. 4.18.: Implementierung des erweiterten Gesamitflussmodells

Parametrierung der Kennfelder

Die Tabelle 4.4 fasst die fiir das Modell notwendigen Kennfelder zusammen:

Formelzeichen Beschreibung Dimensionen| Eingange

1 iq Invertierte Flussverkettung (Strom 3 Ya, Vg, €el
in d-Achse)

2 iq Invertierte Flussverkettung (Strom 3 Ya, Vg, Eel
in g-Achse)

Tab. 4.4.: Zusammenfassung der fir das Modell benétigten Kennfelder

Die Abbildung 4.19 veranschaulicht die Stromkennfelder iz und i, abhéngig von 14 und 1, bei
einem stationéren elektrischen Winkel. Die Randbereiche werden von der Charakterisierung der
Maschine nicht abgedeckt und sind im Normalfall auch nicht notwendig. Allerdings kénnen sie
aus implementierungstechnischen Griinden nicht leer gelassen werden und miissen extrapoliert
werden. Dies wird spéter im Abschnitt 5.3.1 genauer erldutert.

In der Abbildung 4.20 werden die Kennfelder iz und i, jeweils in Abhangigkeit von einer Fluss-
komponente und dem elektrischen Winkel e.; dargestellt. Es wird deutlich, dass iiber eine Periode
des elektrischen Winkels eine deutlich ausgeprigte 6. Harmonische auf beiden Stromkomponen-
ten iy, iiberlagert ist.
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Abb. 4.19.: Invertierte Kennfelder der Flussverkettungen iq = f(a,V¥q)|e,=00 und i = f(¥a, ¥q)|e.,=00
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Abb. 4.20.: Invertierte Kennfelder der Flussverkettungen iq = f(Ya,ce1)li,—0a und iy = f(¥q,€e1)liz=04

4.6. Validierung der IPMSM-Modelle

Im letzten Abschnitt dieses Kapitels soll die Validierung der in der Literatur bekannten Mo-
delle und der zwei neu entwickelten Modelle anhand von Messungen an einer realen Maschine
erfolgen. Bei der Maschine handelt es sich um eine 20 kW IPMSM, die in einem Hybridfahrzeug
der Daimler AG eingesetzt wird. Die Maschine ist auf Leistungsdichte hin optimiert und bein-
haltet neben deutlichen Sattigungseffekten auch signifikante Oberschwingungen in der EMK.
Die verschiedenen Modelle wurden in einer Matlab/Simulink-Umgebung (siehe Anhang A.2) in
Verbindung mit einer feldorientierten Regelung implementiert, wie sie bereits mehrfach in Publi-
kationen [5][30][35] beschrieben wurde. Die Regelung ist notwendig, um vorgegebene dg-Strome
bzw. gewiinschte Drehmomente ausregeln zu kénnen. In den nachfolgenden Unterabschnitten
werden die implementierten Modelle anhand verschiedener Szenarien auf ihre Fahigkeit hin un-
tersucht, die Oberschwingungen und Séttigungseffekte der realen Maschine adédquat nachbilden
zu kénnen.
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4.6.1. Stationarer Phasenkurzschluss

Bei dem Phasenkurzschluss sind die drei Anschlussphasen der PMSM kurzgeschlossen und liegen
damit auf dem selben Potential. Die Klemmenspannungen gy, tp. und ., nehmen dementspre-
chend einen Wert von Null Volt an. Die durch die Dauermagneten induzierte Spannung wird
dabei vollsténdig in den Wicklungen abgebaut. Dabei flielen sehr hohe Kurzschlussstrome, deren
Amplituden abhéngig von der Drehzahl der Maschine sind. Die Besonderheit an diesem Testfall
ist, dass wegen der kurzgeschlossenen Klemmen eine Abhéngigkeit des Maschinenverhaltens von
der Regelung ausgeschlossen ist und sich damit das Maschinenmodell sehr gut validieren lésst.
Geht man von den Spannungsgleichungen des linearen Modells aus, lassen sich die stationdren
Kurzschlussstrome analytisch berechnen.

ug(t) = Rsig(t) + Ldid(t) — wequiq(t) =0
uq(t) = Rsiq(t) + Lq’.b'q(t) + WelLdid(t) + we¥p =0 (4.80)

Nach der Laplace-Transformation ergibt sich folgender Zusammenhang;:

L {ud(t)} = RsId(s) + SLdId(S) - wequIq(s) — Ldid(O) =0
wel\IlP

L{ug(t)} = Rely(s) + sLgly(s) + werLala(s) + — Lyiq(0) =0 (4.81)

Durch Umstellung des Gleichungssystems nach I; und I, sowie mit den Anfangswerten iq(tg) = 0
und i4(to) = 0 (ungeregelter Betrieb) kann die Lésung im Frequenzbereich beschrieben werden:

Iy(s) = — whLeVp
s (W LgLa+ R2+ sRsLq+ sRsLq + s2LyLy)
Ry + sLg)wa ¥
Iy(s) = - (B, & sLq)uwer TP (4.82)

s (W LgLa+ R2+ sRsLq+ sRsLq + s2LyLy)

Die stationédren, drehzahlabhingigen Kurzschlussstréme werden durch Anwendung des Endwert-
satzes ermittelt.

2
. . T _ Wequ\PP
Am da(t) = lim sla(s) = Wi LyLg+ R2
. T _ wel Rs W p
tllf?o iq(t) = ll_I)% sly(s) = —wgquLd e (4.83)

Die Abbildung 4.21 stellt den Verlauf der Phasenstrome iiber die Rotordrehzahl graphisch
dar. Im unteren Drehzahlbereich ist ein deutlicher Anstieg des g-Stromes zu erkennen, der ein
hohes Gegenmoment der Maschine zur Folge hat. Mit zunehmender Drehzahl geht i, gegen
Null Ampere, wiahrend sich ig4 einem stationdren Endwert ndhert (Gleichung (4.84)).

2 L0 v
lim ig(we) = lim — Wei~a 7P _ _ L

— = —— 4.84
We]—>00 We—>00 wgquLd + Rg Ly ( )

Dies begriindet sich dadurch, dass bei niedrigen Drehzahlen der ohmsche Anteil des Wicklungs-
widerstandes dominierend ist und hauptsichlich Wirkleistung in der Maschine in Warme umge-
setzt wird. Mit zunehmender Drehzahl erhoht sich der induktive Widerstand der Spule und der
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Abb. 4.21.: Analytische Berechnung der stationdren Kurzschlussstrome

Blindleistungsanteil steigt. Eine analytische Losung ist bei den komplexeren Modellen aufgrund
der Nichtlinearitdten nicht moglich, weshalb auf numerische Losungsmethoden zuriickgegriffen
werden muss.

Die Abbildung 4.22 veranschaulicht die Kurzschlussmessung am Priifstand zusammen mit den
numerischen Simulationen der implementierten Modelle. Die stationdren Kurzschlussstrome der
implementierten Modelle stimmen mit der Messung, bis auf geringe Abweichungen von bis zu
20 A im unteren Drehzahlbereich, insgesamt sehr gut iiberein. Die beste Ubereinstimmung ergab
sich mit dem erweiterten differentiellen Induktivititsmodell. Das lineare Modell und das Gesamit-
flussmodell liefern tiberraschenderweise sehr dhnliche Ergebnisse, was vermuten lasst, dass die
Induktivitdten im Kurzschlussfall noch nicht in Séttigung geraten. Insgesamt sind allerdings alle
Modelle in der Lage, den Phasenkurzschluss mit einen max. Fehler von 20 A abzubilden.

In den folgenden Abbildungen wird das Kurzschlussverhalten der Maschine im eingeschwun-
genen, stationiren Zustand bei einer Drehzahl von 200 min~! dargestellt. Die Abbildung 4.23
veranschaulicht die Referenzmessung an der realen Maschine. Es sind, in Folge der Induktion
der nicht-sinusformigen EMK, deutliche Oberschwingungsanteile zu erkennen.

Die Simulationen der bekannten Modelle, die in den Abbildungen 4.24, 4.25 und 4.26 dargestellt
sind, zeigen dagegen einen idealen sinus-férmigen Verlauf. Diese Modelle sind daher nicht in
der Lage, die in der realen Maschine vorkommenden Oberschwingungen nachzubilden. Beide
erweiterten Modelle dagegen, dessen Simulation in den Abbildungen 4.27 und 4.28 dargestellt
sind, erzeugen im Phasenkurzschluss deutlich ausgeprégte Oberschwingungen.

Der Vergleich der Modelle im Frequenzbereich, dargestellt in der Abbildung 4.29, zeigt deutlich,
dass besonders die 5. Harmonische bei der realen Maschine ausgeprégt ist. Wahrend das Gesamt-
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Abb. 4.22.: Vergleich der stationdren dq-Stréme zwischen Messungen am E-Maschinen-Prifstand und
den Modellberechnungen

flussmodell (sowie die anderen bekannten Modelle) keine Harmonischen nachbilden, stimmen die
Harmonischen des erweiterten differentiellen Induktivitdtsmodells und des erweiterten Gesamt-
flussmodells bis auf eine maximale Abweichung von 0.5 A genau mit den Harmonischen der realen
Maschine iiberein. Dies ist eine wesentliche Verbesserung gegeniiber den einfachen Modellen und
bildet das reale Verhalten der elektrischen Maschine deutlich realistischer ab. Die Harmonischen
in der 2., 3. und 4. Ordnung sind ein Artefakt der Nachbearbeitung der Simulationsdaten und
treten in Folge der Fensterung mit anschliefender FFT-Berechnung auf.

Trotz der leichten Abweichungen konnte gezeigt werden, dass beide neu entwickelten Modelle,
zumindest fiir den Kurzschlussfall, sehr gut in der Lage sind, sowohl Oberschwingungen als auch
die Sattigungseffekte des Eisens nachzubilden. Weitere Analysen sind nur im geregelten Betrieb
moglich und werden in den nédchsten Unterabschnitten durchgefiihrt.
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Abb. 4.23.: Messung an realer Maschine Abb. 4.24.: Lineares Modell
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Abb. 4.25.: Gesamiflussmodell Abb. 4.26.: Differentielles Induktivititsmodell
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Abb. 4.27.: Erweitertes differentielles Induktivi- .
titsmodell 1 Abb. 4.28.: Erweitertes Gesamtflussmodell
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Abb. 4.29.: Vergleich der Spektren der Kurzschlusstrome

4.6.2. Kennfelder der Flussverkettungen

In Anbetracht dessen, dass die Grundlage der meisten Modelle die Kennfelder der magnetischen
Flussverkettungen v, = f(iq,iq) und v, = f(i4,i4) sind, ist es sinnvoll, diese ebenfalls zur
Modellverifizierung heranzuziehen. Um eine Vergleichbarkeit der einzelnen Modelle zu gewéhr-
leisten, werden die stationdren Flussverkettungen fiir jeden Arbeitspunkt [[ig,%,]] unabhéngig
vom gewahlten Modell anhand folgender Gleichungen berechnet:

. u, — Rst
Yy = fliagig) = ———
Wel
. . Rsz —Uu
Wy = fliarig) = == — (4.85)

Da hierbei die dg-Stréme und Spannungen iiber ganze Perioden gemittelt werden, geht die
enthaltende Winkelabhingigkeit verloren, so dass in diesem Testfall nur das Sattigungsverhalten
untersucht werden kann. Die Analyse der Oberschwingungen wird im Abschnitt 4.6.3 gesondert
betrachtet.

Die simulierten Flusskennfelder werden anhand der implementierten Maschinenmodelle berech-
net und mit den messtechnisch am Priifstand ermittelten Flusskennfeldern verglichen. Die relati-
ven Abweichungen Avg(ig, iq) und Aty (ig, iq) sind dabei auf den Wertebereich des Gesamtflusses
normiert. Die Berechnungsvorschrift dazu lautet:

mdl (

Atpg(ia,iq) = 100% - l i ig) = 0 i lg) ))]

iq) —
maX(w”“l(Zd,lq)) min (Y (ig, iq

Vg " (i, ig) — P53 (ia; iq) ]

(95 (i, iq)) — min (45! (ig, iq))

Atpg(ig,iq) = 100% - l (4.86)
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Zur Quantifizierung des mittleren Fehlers wird der Mean Absolute Error (MAE) verwendet, der
folgendermaflen definiert ist:

1

n-m

> 1 Xali, ) — X3, )] (4.87)

n
i=1j=1

MAFE =

In der Abbildung 4.30 sind die Abweichungen zwischen den Simulationsergebnissen des linearen
Modells und den Referenzkennfeldern dargestellt.

A vy in %, MAE =1.7% A Wq in %, MAE = 2.62%
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Abb. 4.30.: Relative Abweichungen zwischen den simulierten Kennfeldern des linearen Modells
und den gemessenen Referenzkennfeldern fir v, (links) und 4, (rechts)

Es ist dabei deutlich zu erkennen, dass die Abweichungen besonders in den Bereichen hoher
Stromamplituden zum Teil bis zu +15% betragen. Die Abweichungen sind damit zu begriinden,
dass die in den Referenzkennfeldern enthaltenen Séttigungen von dem linearen Modell nicht
abgebildet werden kénnen. Bei niedrigen Stromamplituden dagegen, wobei noch keine Eisensét-
tigungen auftreten, arbeitet das Modell ausreichend genau. Damit bestétigt sich die These, die
am Anfang dieses Kapitels aufgestellt wurde, dass das lineare Modell nicht ausreicht, um hoch
ausgenutzte PMSM mit einer hinreichenden Genauigkeit zu beschreiben.

Die Abbildungen 4.31 und 4.32 veranschaulichen die Simulationsergebnisse des Gesamtflussmo-
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dells bzw. des differentiellen Induktivitdtsmodells.
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Abb. 4.31.: Relative Abweichungen zwischen den simulierten Kennfeldern des Gesamtflussmodells
und den gemessenen Referenzkennfeldern fiir 1, (links) und v, (rechts)

Die Simulation des Gesamitflussmodells stimmt bis auf einige Ausreifier sehr gut mit den Re-
ferenzkennfeldern iiberein. Die Abweichungen betragen {iber weite Bereiche nur +0.5%. Beim
differentiellen Induktivitdtsmodell treten dagegen besonders in den Randbereichen deutliche Ab-
weichung von bis zu +2% auf. Die Ursachen liegen in den notwendigen Glattungen der Ablei-
tungskennfelder (lgq, ldq, lgd; lgq). Trotz der geringen Fehler bilden beide Modelle das Eisensétti-
gungsverhalten wesentlich besser ab als dies bei dem linearen Modell der Fall ist. Die mittleren
absoluten Fehler (MAE) betragen sowohl in d- als auch in g-Richtung bei beiden Modellen
deutlich unter 1 %.

In der Abbildung 4.33 sind die Simulationsergebnisse des erweiterten differentiellen Induktivi-
tatsmodells dargestellt. Auch hier sind in den Randbereichen besonders bei hohen 7, und nied-
rigen iq an einigen Stellen Abweichungen von +5% zu erkennen. Im normalen Arbeitsbereich
der IPMSM-Regelung dagegen gibt es eine sehr gute Ubereinstimmung mit dem Messungen an
der realen Maschine. Die in den Randbereichen auftretenden Abweichungen lassen sich wie bei
dem differentiellen Induktivitatsmodell auf die notwendigen Glattungen der Ableitungskennfel-
der zurtickfiithren.
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Abb. 4.32.: Relative Abweichungen zwischen den simulierten Kennfeldern des differentiellen Induk-
tivitdtsmodells und den gemessenen Referenzkennfeldern fir 1, (links) und 1, (rechts)

Zum Schluss werden in der Abbildung 4.34 noch die Simulationsergebnisse des erweiterten Ge-
samiflussmodells dargestellt. An einigen Stellen sind einige deutliche Unstetigkeiten zu erken-
nen, besonders an den Randbereichen bei hohen ¢4. Problematisch an dem Modell ist, dass die
Flusskennfelder an den Randbereichen nicht mehr definiert sind und daher extrapoliert wer-
den mussten (siche Abbildung 4.19). Werden Strome gestellt, die iiber die Randbereiche hin-
aus gehen, kann das Modell instabil werden. Das Gleiche gilt {ibrigens auch fiir das Standard-
Gesamtflussmodell. Wegen den zusétzlichen Oberschwingungen reagiert das erweiterte Gesamt-
flussmodell allerdings empfindlicher darauf. Insgesamt arbeitet das erweiterte Gesamtflussmodell
im normalen IPMSM-Arbeitsbereich allerdings mit guter Genauigkeit. Beide erweiterten Modelle
bilden Eisenséttigungseffekte mit einen mittleren Fehler von unter 1 % ab.

Die Tabelle 4.5 fasst die mittleren Abweichungen noch einmal zusammen. Die besten Ergebnisse
lieferte das Gesamiflussmodell mit mittleren Abweichungen von maximal 0.4 %. Das differen-
tielle Induktivitdtsmodell liefert mit mittleren Abweichungen von 0.86 % nur leicht schlechtere
Ergebnisse. Das lineare Modell hat mit mittleren Fehlern bis zu 2.6 % am schlechtesten ab-
geschnitten. Solange die Induktivitdten nicht in Sittigung geraten, liefert das lineare Modell
allerdings iiberraschend gute Ergebnisse. Lediglich bei hohen Stromamplituden kénnen die Fluss-
abweichungen bis zu 15% betragen. Das lineare Modell und das Gesamitflussmodell zeichnen sich
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Abb. 4.33.: Relative Abweichungen zwischen den simulierten Kennfeldern des erweiterten differenti-
ellen Induktivititsmodells und den gemessenen Referenzkennfeldern fir v, (links) und

1, (rechts)

allerdings zusétzlich auch durch eine gute numerische Stabilitdt aus.

Insgesamt sind mit Ausnahme des linearen Modells alle implementierten Modelle in der Lage,
die Sattigungseffekte mit hinreichender Genauigkeit abzubilden. Sowohl das erweiterte differen-
tielle Induktivitismodell als auch das erweiterte Gesamiflussmodell reagierten wegen der Win-
kelabhéngigkeit und den Kennfeldableitungen bzw. -invertierungen sensibler auf Messrauschen,
weshalb diese Modelle im Vergleich zu den bekannten Modellen keine wesentlichen Vorteile bei
der Abbildung der Sattigungseffekten bieten.
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34.: Relative Abweichungen zwischen den simulierten Kennfeldern des erweiterten Gesamt-

flussmodells und den gemessenen Referenzkennfeldern fir 1, (links) und v, (rechts)

Modell MAE(Aa(ia,iq)) | MAE(Atg(id, iq))
lineares Modell 1.7 % 2.62 %
Gesamtflussmodell 0.4 % 0.22 %
Differentielles 0.86 % 0.39 %
Induktivitdtsmodell

Erweitertes 0.56 % 0.99 %
differentielles

Induktivitdsmodell

Erweitertes 0.80 % 0.34 %
Gesamtflussmodell

Tab. 4.5.: Mittlere Abweichungen der Modellsimulationen zu den Referenzmessungen
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4.6.3. Oberschwingungsanalyse

Im vorletzten Abschnitt der Validierung soll das Oberschwingungsverhalten der implementierten
Modelle im geregelten, stationdren Betrieb analysiert werden. Dazu wurde dem Stromregler
zunichst ein stationdrer Arbeitspunkt vorgegeben [[i; = —140A4, i; = 1394]]. Der Arbeitspunkt
wurde so gewahlt, dass dieser mit den entsprechenden Messungen, die am Priifstand durchgefiihrt
wurden, vergleichbar ist.

Die Abbildung 4.35 stellt den am Priifstand gemessenen sowie den anhand der Modelle simu-
lierten Signalverlauf von i, und das mittels FF'T erzeugte Frequenzspektrum graphisch dar. Bei
der realen Maschine ist dabei eine deutlich dominante 6. Harmonische (im dg-System) zu erken-
nen, die eine Amplitude von 4.5 A annimmt. Die 2. Harmonische, die eine Amplitude von 1.5 A
annimmt, ldsst sich auf eine Asymmetrie der Verstiarkungsfaktoren der verwendeten Strommess-
zangen zuriickfithren und kann daher als Messfehler betrachtet werden.

Der g-Strom nimmt bei den drei bekannten Modellen relativ konstante Werte an und die auf-
tretenden Oberschwingungsamplituden betragen maximal 1 A und sind damit vernachléssigbar.
Sowohl das erweiterte differentielle Induktivitdsmodell als auch das erweiterte Gesamtflussmodell
dagegen erzeugen, analog zu den Untersuchungen an der realen Maschine, eine deutlich ausge-
prigte 6. Harmonische. Bei beiden Modelle betrégt die Amplitude dieser 6. Harmonischen 4 A
und entsprechen damit mit guter Naherung der 6. Oberschwingungsamplitude der realen Ma-
schine. Auffallig ist, dass alle simulierten Modelle, unabhéngig von der Modellimplementierung,
eine ausgeprégte 11. Harmonische mit einer Amplitude von 1 A besitzen. Es wird vermutet, dass
dies auf die Regelung in der Simulationsumgebung zuriickzufiihren ist.

Im néchsten Schnitt soll die Amplitude der dominanten 6. Harmonische in Abhéngigkeit vom ge-
wihlten Arbeitspunkt [[ig, i4]] untersucht werden. Da die bekannten Modelle keine Oberschwing-
ungen nachbilden kénnen, wird hier hauptsachlich der Vergleich zwischen der realen Maschine
und dem beiden erweiterten Modellen durchgefihrt.

Die Abbildung 4.36 veranschaulicht den Amplitudenvergleich der 6. Harmonischen von i, zwi-
schen der realen Maschine und dem erweiterten differentiellen Induktivititsmodell. Die Messun-
gen an der realen Maschine beweisen, dass die Amplitude der dominanten Harmonischen iiber
weite Teile des normalen Betriebsbereiches mit etwa 5 A als konstant angenommen werden kann.
Lediglich in dem Bereich des hohen g-Stromes (i, > 350 A) und niedrigen d-Stromes (i, < 150 A)
steigen die Amplituden schlagartig auf bis zu 40 A. Die Griinde fiir den Anstieg konnen in der
starken Séttigung von L, liegen. Durch die geringe Induktivitédt in diesem Arbeitsbereich wird
der Stromregler instabil. Da dieser Bereich aufgrund der MTPC-Strategie im normalen Be-
trieb nicht angefahren wird, sind die Oberschwingungen in diesem Bereich vernachlédssigbar.
Im Amplitudenvergleich der Abbildung 4.36 zwischen realer Maschine und erweiterten differen-
tiellen Induktivititsmodell wird allerdings deutlich, dass bis auf einige geringe Abweichungen
die Amplitudenhdhe der 6. Harmonischen in den meisten Arbeitspunkten vom Modell sehr gut
nachgebildet wird. Nun wird deutlich, dass das erweiterten differentiellen Induktivititsmodell
einen wesentlichen Vorteil gegeniiber den einfachen Modellen besitzt.
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Abb. 4.35.: Vergleich der Frequenzspektren von i4 in einem stationdren Arbeitspunkt
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Abb. 4.36.: Amplitudenvergleich der dominanten 6. Harmonischen von i, zwischen der realen Maschine
(links) und dem erweiterten differentiellen Induktivititsmodell (rechts) bei Drehzahl
n = 400min~?

In der Abbildung 4.37 (links) wird im Vergleich dazu das Ergebnis des Standard-Gesamtflussmodells
dargestellt. Es werden von dem Modell keine Harmonischen (bis auf Instabilitédten in den Rand-
bereichen) iiber den gesamten Arbeitsbereich nachgebildet.

In der Abbildung 4.37 (rechts) werden die 6. Harmonischen des erweiterten Gesamtflussmodells
dargestellt. Dieses Modell kann Harmonische analog zum erweiterten differentiellen Induktivi-
tatsmodell ebenfalls arbeitspunktabhéngig nachbilden. Allerdings fithrten Unstetigkeiten in den
Randbereich zu numerischen Instabilitdten, so dass diese Bereiche in den Ergebnissen nicht
angezeigt werden konnten.

In diesem Abschnitt konnte bewiesen werden, dass beide neu entwickelten Modelle im Gegensatz
zu den bekannten Modellen in der Lage ist, sowohl die Séttigungseffekte als auch Oberschwingun-
gen abzubilden. Die Giite der Abbildung von Sattigungseffekten ist allerdings durch die Art der
Parametrierung mittels dreidimensionaler Kennfelder schlechter als bei dem Gesamitfiussmodell,
das lediglich zweidimensionale Kennfelder verwendet.
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Abb. 4.37.: Amplitudenvergleich der dominanten 6. Harmonischen von iq zwischen dem Gesamtfluss-
modell (links) und dem erweiterten Gesamtflussmodell (rechts) bei Drehzahl n = 400min =1

4.6.4. Sprungantwort

Im letzten Abschnitt soll noch ein Vergleich der Sprungantworten der Modelle mit dem Refe-
renzmessungen erfolgen, damit die Dynamik der Modelle validiert werden kann. Die Abbildung
4.38 veranschaulicht dabei die Ergebnisse. Folgendes Fazit lasst sich daraus ableiten:

e Einregel- und Beruhigungszeiten sind bei allen Modellen nahezu identisch und stimmen
sehr gut mit den Priifstandsmessungen iiberein.

e Mo wird vom Gesamtflussmodell und von den erweiterten Modellen am genauesten er-
reicht.

e Die Oberschwingungen werden nur von den erweiterten Modellen mit guter Genauigkeit
nachgebildet. Lediglich im dynamischen Drehmomentanstieg weicht die Amplitude- und
Frequenz der dominaten Oberschwingung bei den Priifstandsmessungen ab. Dies liegt
wahrscheinlich an der nicht-konstanten Drehzahl der Lastmaschine beim Drehmomenten-
sprung.
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4.7. Fazit

In diesem Kapitel wurden verschiedene bereits aus der Literatur bekanntem Modelle vorge-
stellt und mit zwei neu entwickelten, nichtlinearen Modellen auf ihre Fahigkeit hin untersucht
Sattigungseffekte und Oberschwingungen nachzubilden. Es stellte sich heraus, dass einige be-
kannten Modelle wie das Gesamiflussmodell sehr gut das Eisenséttigungsverhalten abbilden
koénnen, allerdings die Harmonischen komplett vernachlassigen. Sowohl das erweiterte differenti-
elle Induktivitdsmodell als auch das erweiterte Gesamtflussmodell konnten die Sattigungseffekte
ebenfalls mit begrenzter Genauigkeit abbilden und zusétzlich die Oberschwingungen in den Pha-
senstromen simulieren. Dies konnte sowohl in dem Kurzschlussversuch als auch im geregelten
Betrieb bestétigt werden. Die Genauigkeit der Oberschwingungsamplituden konnte besonders
beim erweiterten differentiellen Induktivitdsmodell mit ,sehr gut“ bewertet werden. Das erwei-
terte Gesamtflussmodell dagegen hatte besonders in den Randbereichen numerischen Probleme,
die zur Instabilitdt fithren konnen. Dies kann allerdings moglicherweise durch ein besseres Mess-
und Extrapolationsverfahren korrigiert werden.

Aus Sicht der praktischen Implementierung in einem E-Maschinen-Emulator ist das erweiter-
te differentielle Induktivitasmodell sehr anspruchsvoll, da es insgesamt acht dreidimensionale
Kennfelder bendtigt. Die erforderliche Speichermenge betrug in dem Versuchen iiber 220 MB,
was die Kapazitdt von heutigen FPGAs tiberschreitet. Zudem ist die Parametrierung des Mo-
dells anspruchsvoll, denn es werden winkelabhéngige Flusskennfelder benétigt, die sehr anféllig
flir Messrauschen sind.

Der Mehrwert der arbeitspunktabhingigen Oberschwingungsamplituden und die schlechtere
Nachbildung der Sattigungseffekte im Vergleich zum Gesamtflussmodell rechtfertigen den deut-
lichen Mehraufwand in der Implementierung und der Parametrierung des Modell nicht. Fiir den
praktischen Einsatz in einem E-Maschinen-Emulator, der in der Entwicklung von elektrischen
Antrieben eingesetzt werden soll, muss man sich daher eines einfacheren Modells bedienen.
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5. Realisierung und Validierung eines
echtzeitfahigen E-Maschinen-Emulators

Nachdem im Kapitel 3 die theoretischen Grundlagen eines E-Maschinen-Emulators beschrieben
und im Kapitel 4 die Modellierung von permanenterregten Synchronmaschinen vertieft wurde,
soll sich in diesem Kapitel mit der Realisierung eines echtzeitfdhigen E-Maschinen-Emulators be-
schéftigt werden. Aufgrund des Echtzeitkriteriums miissen dazu einige Abstriche beziiglich der
nichtlinearen Modellierung gemacht werden, damit das Modell auf heutiger Hardware in Echt-
zeit lauffahig ist. Durch das zunehmende Bestreben der Automobilhersteller serienreife Hybrid-
und Elektrofahrzeuge zu entwickeln, sind in den letzten Jahren kommerzielle Anbieter von Emu-
lationssysteme auf den Markt getreten.

5.1. Priifstandsaufbau

Im Rahmen dieser Dissertation wurde in der Entwicklungsabteilung fiir Antriebsumrichter der
Daimler AG ein Antriebsumrichterpriifstand mit einem E-Maschinen-Emulator aufgebaut, der
in der Abbildung 5.1 dargestellt ist. Der E-Maschinen-Emulator wurde von der SET Power

Abb. 5.1.: Komplettansicht des Umrichterpriifstandes mit E-Maschinen-Emulator
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Systems GmbH mit Sitz in Wangen im Allgidu entwickelt. Der wesentliche Vorteil des Systems
dieses Herstellers ist, dass der E-Maschinen-Emulator einen Multi-Level-Inverter zur Regelung
der Phasenstrome verwendet, wie er im Abschnitt 3.6 beschrieben wurde. Die Systeme anderer
kommerzieller Hersteller [46][47] verwenden langsam-schaltende Two-Level-Inverter und passen
sich durch eine Induktivitdtsmatrix den realen Phaseninduktivitdten des jeweils simulierten Mo-
tors an. Fiir stationidre Arbeitspunkte, wie z.B. fiir End-of-Line-Tests, ist das in den meisten
Fallen akzeptabel, jedoch fiir die Entwicklung von hoch dynamischen Regelungen nicht ausrei-
chend [54].

Die Tabelle 5.1 fasst die technischen Daten des verwendeten E-Maschinen-Emulators zusam-
men. Der Emulator ist fiir eine Leistung von 100 kW ausgelegt und kann mit einem maximalen

Eigenschaft Wert

Hersteller SET Power Systems GmbH

Bezeichnung SET E-Motor-Emulator EME 400-400

Nennleistung P, 100 kW

Zwischenkreisspannung U 450 V

max. Phasenstrom I 400 A

Inverteraufbau 8x Interleaved, f;gpr =100 kHz

Summenschaltfrequenz fsx =800 kHz, T}, = %fslz = 1.875us

Hardware fiir Modellberechnung Xilinx Virtex FPGA

Schnittstellen zum Steuerrechner CAN, TCP/IP, Analog

Schnittstellen zum Priifling Resolver-Simulation, NTC-Simulation
(Motortemperatursensor)

Tab. 5.1.: Technische Daten des verwendeten E-Maschinen-Emulators

Phasenstrom von 400 A belastet werden. Als Schutzmafinahme ist eine Uberstrombegrenzung
und eine Zwischenkreisentladeeinheit integriert, damit der Priifling im Fehlerfall nicht bescha-
digt wird. Der Emulator wird mit einer Zwischenkreisspannung von 450 V betrieben. Es ist
unbedingt notwendig, dass der Prifling immer mit einer geringeren Zwischenkreisspannung als
der Emulator versorgt wird, da der Emulator eine gewisse Spannungsreserve zur Regelung der
Phasenstrome benétigt. Der Emulatorumrichter besteht aus mehreren parallelen B6-Briicken, de-
ren Teilzweige iber Kopplungsinduktivitidten entkoppelt werden (siehe Abbildung 3.25). Durch
ein phasenverschobenes IGBT-Schaltmuster (Interleaving) wird eine Gesamtschaltfrequenz von
fs = 800 kHz erreicht. Dies ist eine um das 80-fach héhere Schaltfrequenz als bei Antriebsum-
richtern in elektrisch betriebenen Fahrzeugen iiblich ist. Die hohe Schaltfrequenz fithrt dazu, dass
der Stromrippel, verursacht durch den Emulatorumrichter, im Vergleich zu dem des Priiflings
verschwindend gering ist und auflerdem sehr steile Stromgradienten ausgeregelt werden kénnen.
Die Erfassung der Phasenspannungen erfolgt nach der Methode ,,Direkte PWM-Erfassung*, die
im Abschnitt 3.3.1 beschrieben wurde. Es ist deshalb notwendig, das E-Maschinen-Modell auf
einer FPGA-basierten Plattform zu berechnen. Mit einem leistungsfidhigen Xilinx Virtex FPGA
werden Abtastzeiten von 300 ns erreicht. Die Steuerung und Parametrierung des Emulators er-
folgt wahlweise iiber ein spezielles CAN oder TCP /IP-Protokoll. Es stehen auch mehrere Ana-
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logschnittstellen von bestimmten Signalen wie Drehzahl, Drehmoment oder elektrischen Winkel
zur Visualisierung auf einem Oszilloskop zur Verfiigung. Die Schnittstellen vom Emulator zum
Priifling sind, neben den Phasenleitungen, die simulierten Resolversignale sowie eine Simulation
eines NTC, der fur die Erfassung der Motortemperatur im Fahrzeug notwendig ist.

Zusétzlich zu dem E-Maschinen-Emulator sind noch eine Reihe anderer Geréte zum Betrieb
notwendig. Die Abbildung 5.2 veranschaulicht den Aufbau des gesamten Antriebsumrichterpriif-
standes. Zur Gleichspannungsversorgung des Priiflings und des Emulators werden zwei Vierqua-

Priifling (DUT) E-Maschinen-Emulator

y Resolver,
7 NTC

400V ~
Hausnetz

CAN, TCP/IP A

Wasser /

DC-Versorgung

Steuerrec;hner K[Jhlagregat

Abb. 5.2.: Aufbau des Antriebsumrichterprifstandes mit E-Maschinen-Emulator

drantensteller benétigt, die an das Dreiphasenwechselstromnetz angeschlossen sind. Die Span-
nungslage der DC-Versorgung des Priiflings ist variabel und kann an die Bediirfnisse des Priiflings
angepasst werden. Optional ist auch die Simulation eines Batteriemodells mit variablem Innenwi-
derstand moglich. Der Priifling befindet sich in einer beriihrgeschiitzten Priiflingsaufnahme (siehe
Abbildung 5.1) und ist direkt tiber die drei Phasenleitungen mit dem E-Maschinen-Emulator
verbunden. Die einzigen Riickkopplungen stellen die Resolversignale und der Motortemperatur-
sensor dar, die auch in der realen Maschine vorhanden sind. Die tibertragene Leistung wird von
dem Emulatorzwischenkreis iiber einen zweiten Vierquadrantensteller zuriick ins Hausnetz ge-
speist. Da der Leistungsfluss zirkuliert, werden im stationéren Fall nur die Verluste aus dem Netz
entnommen. Weil die einzelnen Umformungsprozesse verlustbehaftet sind und ein gewisser Teil
der Energie in Wéarme iibergeht, muss diese durch eine Wasserkiihlung abgefiihrt werden. Die
gesamte Priifstandssteuerung iibernimmt ein PC mit einer speziellen Steuerungssoftware, die im
Rahmen dieser Dissertation entstanden ist. Die Software bedient die Kommunikationsschnitt-
stellen der einzelnen Priifstandkomponenten. Die Hauptfunktionen sind, neben dem Setzen der
Sollwertvorgaben, auch die Uberwachung, Messdatenaufzeichnung, Visualisierung und Parame-
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trierung des E-Maschinen-Modells. Nahere Erlduterungen dazu sind im Anhang A.3 zu finden.

5.2. Echtzeitfahiges E-Maschinen-Modell

Im letzten Kapitel wurden bereits Modellierungsformen fiir E-Maschinen-Modelle untersucht,
die Sattigungseffekte und Oberschwingungen nachbilden kénnen. Das erweiterte differentielle
Induktivitdtsmodell konnte dies zwar leisten, eignet sich allerdings wegen der hohen Komplexi-
tdt nicht zur Anwendung im praktischen Einsatz. Aus diesen Griinden musste ein wesentlich
einfacheres Modell zum Einsatz kommen, das trotzdem mit hinreichender Genauigkeit die Satti-
gungseffekte und Oberschwingungen nachbilden kann. In Zusammenarbeit mit der SET Power
System GmbH wurde ein Modell implementiert, das den Anforderungen geniigen konnte, jedoch
einfach genug war, um auf einem handelsiiblichen FPGA implementiert zu werden. Wegen der
guten Ergebnissen im Kapitel 4 und der einfachen Struktur wurde das Gesamtflussmodell ge-
wahlt, das mit einer geringen Modifizierung auch Harmonische nachbilden kann. Das Modell
wurde im Rahmen dieser Dissertation bereits auf dem Furopean Electric Vehicle Congress 2012
vorgestellt [56].

Der Ansatz des Modells wurde bereits im Abschnitt 4.2.2 beschrieben und soll hier nur noch
einmal wiederholt werden. Die Gleichungen (5.1) und (5.2) beschreiben die Spannungsdifferen-
tialgleichung bzw. die Berechnung des Luftspaltdrehmomentes.

ug = Ryig + g — Welq
ug = Rgig + qu + wet¥d (5.1)

3
Mg = §p(¢diq — Pqia) (5.2)

Auf die Winkelabhéngigkeit der Flusskennfelder wurde dieses Mal verzichtet, so dass die ma-
gnetischen Flussverkettungen nur abhéingig von ig und i, sind.

Ya = filia,iqg) und g = folia, iq) (5-3)

Die Abbildung 5.3 veranschaulicht die Modellimplementierung. Bis hierher entspricht das Mo-
dell dem Standard-Gesamtflussmodell, wie es bereits im Kapitel 4 zu Validierungszwecken im-
plementiert wurde. Im Block taq2i4q wird der Vektor der Flussverkettung 14, in einen Pha-
senstromvektor 244, der als Modellausgangsgrofie erforderlich ist, umgewandelt. Im einfachsten
Fall befinden sich in diesem Block zwei 2D-Kennfelder in dem die invertierten Flusskennfelder
f1 und f3 enthalten sind:

ia = f1 (Y, ¥q)
iq = f3 (Ya,¥q) (5.4)

Durch eine geringe Modifikation werden die Harmonischen des Permanentmagnetflusses im Mo-
dell beriicksichtigt. Dazu werden zwei eindimensionale Look-Up-Tables f; und f;, hinzugefiigt
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Abb. 5.3.: Implementierung des Gesamitflussmodells

in dem ein zusatzlicher winkelabhéngiger Flussbetrag enthalten ist. Dieser wird nach Gleichung
(5.5) zu der Flussverkettung 14, hinzuaddiert.

Ya = Ya + Vaharm = Y+ fra (Eat)

Qﬁq = wq + ¢q,harm - wq + th (Eel) (5'5)
Ein Ansatz zur Berechnung dieser Kennlinien wurde bereits in [30, S. 18] vorgestellt. Mit
Ypa(€er) wird der verkettete Permanentmagnetfluss der Phase a bezeichnet. Dieser ldsst sich,
Halbschwingungssymmetrie unterstellt, als Fourierreihe mit ungeraden Koeffizienten ¥p,, dar-

stellen.
Ypa(ee) = ¥picos(eq) + ¥pscos(3ee) + Yps cos(beg) - . - (5.6)

Geht man nun von einer symmetrischen, dreiphasigen Maschine aus, so gilt [30]:

VYpp(Eer) = VPa <€ez - 2;)

wp,c(gel) = wP,a <5el + 2;T> (57)

Nach anschlieBender Transformation des Gleichungssystems mit der Transformationsmatrix T3y
gilt im af-System folgender Zusammenhang [30]:

Vpa(ey) = Yp1cos(eea) + Vpscos(5eg) + Wprcos(Teg) + . ..
q’/}Pﬁ(Eel) = \I/p71 Sil’l({;‘el) — \I/P75 sin(5€el) + \I/pj sin(7s€l) — ... (58)
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Die resultierenden Harmonischen im symmetrischen, dreiphasigen System besitzen also stets
die Ordnungszahlen 6k + 1 und 6k — 1. Nach Anwendung der Rotationstransformation durch
Multiplikation des Gleichungssystems mit der Transformationsmatrix Q! ergibt sich im dg-
System folgender Zusammenhang [30]:

@bp’d(gel) = ‘1/p71 + ( lI’p,5 + \I’p’7 )COS(GEeZ) + ( \IJP711 + \I/p,lg )COS(l2€el) + ...

vaQ(Eel) = (—\I/p’g, + \I/P77) Sin<6€el> + (_\I]P,ll + \I/p713) sin(12ael) 4+ ... (59)
An der Gleichung (5.9) ist zu erkennen, dass die Flussharmonischen im dg-System immer in den
Ordnungszahlen 6k auftreten. Die Fourierkoeffizienten W p, kénnen durch eine Fourier-Analyse
(Amplitudenspektrum) der EMK bestimmt werden. Das Amplitudenspektrum der Abbildung

4.2 verdeutlicht, dass erwartungsgeméfl nur Harmonische der Ordnungszahlen 5, 7, 11 und 13
auftreten [30].

Zur Berechnung der Kennlinien f; und f}, kann die Gleichung (5.10) verwendet werden.

fha (e1) =

Uper—1+ ¥pert1) - cos (6key)

Jng (€et) = —VUper—1+ Vpert1) - sin(6keq) (5.10)

D
k=1
D
k=1

Wird neben dem Amplitudenspektrum Wp auch das Phasenspektrum ¢p der Fourieranalyse
verwendet, so erweitert sich die Gleichung gemaf (5.11).

(o]
fra(ee) = (Wpgp—1 - cos(6kee + dpoe—1) + Upger1 = cos(6kee + dpge+1))
k=1
o
Jhng (€a1) = Z (—¥per—1 * sin(6kee + dper—1) + Ypers1 - sin(6keq + dpery1)) | (5.11)
k=1

Die Abbildung 5.4 veranschaulicht die Implementierung des tp4q2%44-Blocks. Die Berechnung
des Stromvektors %4, erfolgt, wie bei dem Gesamtflussmodell tiblich, anhand der invertierten
Flusskennfelder f] und f5 geméf der Gleichung (5.12)

id = fik (szdﬂzjq)
iq = f5 (Yas o) (5.12)

Alternativ kann uber ein Modellauswahlparameter die Stromberechnung anhand der Gleichung
(5.13) erfolgen, was der Berechnungsweise im linearen Modell entspricht.

i = P — Pp
Lq
Y
iq = sz (5.13)

Dies ist von Vorteil, wenn beispielsweise die Maschinenkennfelder nicht verfiigbar sind. Der Vor-
teil des modifizierten Gesamtflussmodells liegt neben der einfachen Struktur in seiner Flexibilitét,
denn Sattigungseffekte und Harmonische sind beliebig zuschaltbar.
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Abb. 5.4.: Blockschaltbild des 1pqq2i4q-Blocks

5.3. Parametrierung des E-Maschinen-Emulatormodells

5.3.1. Parametrierungssoftware

Das im vorherigen Abschnitt vorgestellte E-Maschinen-Modell wurde auf einem FPGA imple-
mentiert. Die zum Modell zugehorigen Parameter und Look-Up-Tables konnen wahrend der
Laufzeit gedndert werden. Dazu werden im E-Maschinen-Emulator iiber ein Interfaceboard die
Speicherzellen eines Dual-Port-RAMs beschrieben. Damit der Anwender komfortabel neue Da-
tensdtze zur Parametrierung der Modelle erzeugen kann, wurde ein Programm auf Basis von
Matlab™ entwickelt, das eine graphische Oberfliche dazu bereitstellt. Das PMSM-Tool ist in
der Abbildung 5.5 dargestellt. Mit Hilfe dieses Programms ist es moglich, Maschinendatensétze
aus verschiedenen Quellen zu importieren. Dies kénnen Messungen sein, die an E-Maschinen-
Prifstdnden durchgefiihrt wurden oder Ergebnisse von FEM-Berechnungen (Finite Elemente
Methode). Diese beiden Methoden werden genauer in den néchsten beiden Unterabschnitten
erlautert. Die gespeicherten Maschinendatensétze konnen mittels der im Abschnitt A.3 vorge-
stellten Software direkt an den E-Maschinen-Emulator iibertragen werden. Eine wichtige Funk-
tion der Software ist die Invertierung der Flusskennfelder [fi, fo] — [fy, f5], die fiir das Ge-
samitflussmodell notwendig sind (Gleichung (5.12)). Dies erfolgt iiber einen speziellen Kennfeld-
invertierungsalgorithmus. Da nach der Invertierung einige Bereiche des Ausgangsraumes nicht
definiert sind, wurde ein Extrapolationsalgorithmus entwickelt, der auf der Dilatation! und dem
Nearest-Neighbor-Interpolator beruht. Die Abbildung 5.6 veranschaulicht den Algorithmus der
Kennfeldinvertierung.

!Die Dilatation ist ein morphologischer Basis-Operator in der digitalen Bildverarbeitung zur iterativen Anlage-
rung in Bindrbildern
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Abb. 5.5.: PMSM-Tool nur Parametrierung der E-Maschinen-Modelle
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Abb. 5.6.: Invertierung der Flusskennfelder g und 14
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5.3.2. Parametrierung aus Priifstandmessungen

Die gebrauchlichste Methode zur Ermittlung der Modell-Kennfelder ist die Durchfithrung von
Messungen an der realen E-Maschine. Das Verfahren ist dabei analog zu dem im Abschnitt
4.4 beschriebenen. Allerdings wird dieses Mal auf die Winkelabhéngigkeit verzichtet, was den
Berechnungsaufwand und die erforderliche Speichermenge erheblich reduziert. Die Berechnung
der magnetischen Flussverkettungen erfolgt geméafl der Gleichung (5.14).

. u, — Rt
Ya = filia,ig) = ———
Wel
L Rstg—u
Y, = falia,iq) = 72 l 4 (5.14)

Mit Hilfe dieser Kennfelder konnen nun Séttigungseffekte nachgebildet werden, allerdings noch

% T T T T T T T T

u,inV

Jug|in V

o] ? (0] o] Q)
1 i 1 T T 1 |
6 8 10 12 14 16 18 20

Ordnungszahlen der Oberschwingungen

=)

Abb. 5.7.: Oberschwingsungsanalyse der EMK bei einer Drehzahl von 1000 min~!

keine Oberschwingungen. Die Flussharmonischen dagegen werden durch eine Oberschwingungs-
analyse der EMK ermittelt. Die Abbildung 5.7 veranschaulicht eine Spannungsmessung der
EMK. Nach der Berechnung des Amplitudenspektrums durch FFT wird deutlich, dass eine
ausgeprigte flinfte Harmonische in der EMK enthalten ist. Die berechneten Amplituden und
Phasen der Harmonischen werden an ein Unterprogramm des PMSM-Tools iibergeben. Mit dem
HarmonicEditor, dargestellt in der Abbildung 5.8, kénnen beliebige winkelabhéngige Flussver-
laufe erzeugt werden. Auflerdem werden die fiir das modifizierte Gesamiflussmodell notwendigen
Kennfelder f,; und f;, anhand der Gleichung (5.11) berechnet.
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Abb. 5.8.: ,HarmonicEditor® zur Generierung der Look-Up-Tables f, und f,,
5.3.3. Parametrierung aus FEM-Simulationen

In der Automobilindustrie kommt es hdufig vor, dass Antriebsstrangkomponenten fiir eine neue
Baureihe parallel entwickelt werden. Infolgedessen kann es passieren, dass eine neue Leistungs-
elektronik in Betrieb genommen werden muss, wihrend ein Priifling der E-Maschine noch nicht
existiert. Da die Auslegung und Optimierung der Maschinen in der Regel durch CAD-Programme
erfolgt, die Finite-Elemente-Methoden (FEM) verwenden, kann auf Basis dessen Berechnungen
das E-Maschinen-Modell entsprechend akkurat parametriert werden. Der Vorteil der Parame-
trierung durch FEM-Berechnungen liegt darin, dass die Kennfelder frei von Messrauschen sind
und nicht mehr gegliattet werden miissen. Allerdings ist die absolute Genauigkeit der berech-
neten Fliisse bzw. Induktivitdten sehr von den verwendeten Materialeigenschaften abhingig,
die schwierig zu ermitteln sind. Die Abbildung 5.9 veranschaulicht die Ergebnisse einer FEM-
Simulation. Durch FEM konnen ebenfalls dreidimensionale, winkelabhéngige Flusskennfelder
Yy(id, ig, €er) und v, (ig, g, €er) berechnet werden, um die erweiterten Modelle im Kapitel 4 zu
parametrieren. Zur Parametrierung des modifizierten Gesamtflussmodells werden allerdings die
Flusskennfelder iiber dem elektrischen Winkel ¢, gemittelt. Die Look-Up-Tables der Flusshar-
monischen f;, und f, kénnen fiir einen Arbeitspunkt [[ig, ,]] direkt aus den winkelabhéngigen
Flusskennfeldern berechnet werden. Da die Finite Elemente Methode nicht Kernpunkt dieser
Arbeit ist, soll hier nicht weiter auf die Theorie dieser Methode eingegangen werden. Auf die
Validierung der FEM-Berechnungen wird verzichtet, da die Fehlerriickfiihrung zwischen den Feh-
lern der FEM-Daten und des Emulators nicht eindeutig ist. Zur weiteren Vertiefung wird auf
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y, in mWb

Abb. 5.9.: Berechnung der Flussverkettungen durch FEM-Simulationen: (links) Flusskennfeld
Ya = f(ia,€e1), (rechts) Falschfarbbild der Flussdichteverteilung in der Maschine

weiterfithrende Literatur verwiesen [23].

5.4. Validierung des E-Maschinen-Emulators

Im letzten Abschnitt dieses Kapitels soll die Validierung der Abbildungsgenauigkeit des E-
Maschinen-Emulators mit dem modifizierten Gesamtflussmodell erfolgen. Zur Parametrierung
des Modells wurden dabei Priifstandmessungen der realen E-Maschine verwendet, die auch als
Referenz zur Validierung des E-Maschinen-Emulators hinzugezogen werden. Die Validierung
wird anhand verschiedener Testszenarien in den ndchsten Unterabschnitten vorgenommen.

5.4.1. Stationarer Phasenkurzschluss

Analog zum Abschnitt 4.6.1 wurden Messungen im Phasenkurzschluss durchgefiihrt. Die sich
einstellenden stationdren Phasenstrome ¢4 und 7, sind abhéngig von der Drehzahl und charak-
teristisch fiir die entsprechende Maschine. Die Abbildung 5.10 veranschaulicht den Vergleich
zwischen der realen E-Maschine (EM) und der Nachbildung am E-Maschinen-Emulator (EME).
Die Strome weisen einen mittleren Fehler (MAE) von 0.9% in der d-Achse bzw. 4.3% in der g-
Achse auf. Der héhere negative d-Strom des E-Maschinen-Emulators lasst sich auf einen héheren
ohmschen Widerstand als beim bei der realen Maschine zuriickzufiihren.
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Abb. 5.10.: Vergleich der Phasenstrome iqq im Kurzschlussversuch

In der Abbildung 5.11 wird ein Vergleich der Stromoberschwingungen zwischen der realen Ma-
schine und der Emulation dargestellt. Bei den Messungen an der realen Maschine tritt eine
deutliche 5. Harmonische mit einer Amplitude von 5 A auf, die aus der induzierten EMK re-
sultiert. Der Emulator kann die dominante Oberschwingung nachbilden, allerdings gibt es einen
Fehler von 1.5 A in der Amplitudenhthe dieser Harmonischen. Dieser ist etwas hoher als bei
den erweiterten Modellen mit vorherigen Kapitel (siehe Abschnitt 4.6.1). Auch die restlichen
Harmonischen haben geringe Amplitudenfehler von maximal 1.0 A.

5.4.2. EMK

Die Form und die drehzahlabhéngige Amplitude der EMK ist ebenfalls sehr charakteristisch
flir das Maschinenverhalten und, wie beim Phasenkurzschluss, unabhéngig von der Maschinen-
regelung. Die Abbildung 5.12 veranschaulicht einen Vergleich der emulierten und der realen
EMK. Die Oberschwingungsanalyse beweist, dass die vom Emulator nachgebildete EMK sehr
gut mit der am E-Maschinen-Priifstand gemessenen Spannung iibereinstimmt. Deutlich wird
dies besonders an der ausgeprigten 5. Harmonischen. Die Amplituden der Grundschwingungen
stimmen mit 46.2 V (EM) bzw. 45.8 V (EME) sehr gut iiberein. Der Amplitudenvergleich der
5. Harmonischen zeigt mit 1.7 V (EM) und 1.6 V (EME) ebenfalls eine hervorragende Uberein-
stimmung. Lediglich die 11. Harmonische ist beim Emulator mit 0.45 V im Vergleich zur realen
Maschine etwas zu stark ausgepragt. Die geringen Abweichungen liegen allerdings innerhalb der
Messtoleranz der verwendeten Messmittel.
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Abb. 5.11.: Vergleich der Oberschwingungen im Phasenkurzschluss bei der Drehzahl 100 min~!
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Abb. 5.12.: Vergleich der EMK zwischen Emulator und realer E-Maschine bei 1000 min~1
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5.4.3. Kennfelder der Flussverkettungen

Im néchsten Schritt soll die Giite im stationéren, geregelten Betrieb untersucht werden. Dazu
werden analog zum Abschnitt 4.6.2 die Flusskennfelder 4(iq4,i,) und t4(iq,%4) bei einer fes-
ten Drehzahl im Ankerstellbereich aufgenommen und mit Hilfe der Gleichung (4.85) berechnet.
Anschlielend werden die Ergebnisse der Messungen am E-Maschinenpriifstand mit dem am E-
Maschinen-Emulator verglichen. Die Abbildung 5.13 veranschaulicht die Ergebnisse. Wie diesen

Flussverkettung y , Flussverkettung ¥y

100

50 T
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Abb. 5.13.: Vergleich der Flusskennfelder 1, und v, zwischen dem E-Maschinen-Emulator (EME) und
der realen E-Maschine (EM)

Abbildungen zu entnehmen ist, sind die Flusskennfelder nahezu deckungsgleich. Eine bessere
Ubersicht geben die Differenzen der Kennfelder A, und A, die in der Abbildung 5.14 dar-
gestellt sind. Die grofiten Abweichungen treten bei hohen Stromamplituden auf und liegen im
Bereich zwischen 1 — 2 %.

Der MAE nimmt Werte von 0.74 % bei A, bzw. 0.22 % bei A, an. Da in diesen Werten die
Fehler der Emulation, des Modells und der zur Verfiigung stehenden Messmittel enthalten sind,
kann das Ergebnis als sehr zufriedenstellend bewertet werden. Da selbst die Parameterstreuung
der E-Maschinen in der Produktion héher liegt, ist die Emulationsgiite fiir die Anwendung in
der Entwicklung mehr als ausreichend.

Eine andere Betrachtungsweise stellt die Abbildung 5.15 dar. Hierbei werden die Amplituden
der magnetischen Flussverkettung und des Phasenstromes in Ellipsen dargestellt:

|| = /95 + ¥ (5.15)
i = /45 + i (5.16)

Das vom Arbeitspunkt [[ig,%,]] abhéngige Luftspaltdrehmoment M; wird in Form von hyper-
beldhnlichen Isolinien dargestellt. Aus der Abbildung wird deutlich, dass die gestellten Luft-
spaltdrehmomente nahezu deckungsgleich sind. Die Flussellipsen stimmen, bis auf geringe Ab-
weichungen bei hohen d-Strémen, ebenfalls sehr gut iiberein.
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Abb. 5.14.: Differenz der Flusskennfelder 1, und 1, zwischen dem E-Maschinen-Emulator und der
realen E-Maschine

5.4.4. Drehzahl-Drehmoment-Kennfelder

Bis hierher wurden alle Untersuchungen im Ankerstellbereich durchgefiihrt. Im néchsten Schritt
soll das Verhalten des E-Maschinen-Emulators im Feldschwéchbereich untersucht werden. Dazu
werden verschiedene Arbeitspunkte [[n, M}]] des normalen Betriebsbereiches der Maschine ange-
fahren. An allen Arbeitspunkten werden die Phasenspannungen ug4, u, und Phasenstrome 4, i,
aufgenommen, um daraus Drehzahl-Drehmoment-Kennfelder zu berechnen. Gerade im Feld-
schwéchbereich, wo sich die Maschinenregelung an der Spannungsgrenze bewegt, zeigt sich, wie
genau die Maschine durch das Modell abgebildet werden kann. In der Abbildung 5.16 sind die
Stromabweichungen Aig und A¢, zwischen den Messungen am Emulator und am Maschinen-
Priifstand aufgetragen. Die Sollstrome iy und i; gehen als Eingangsgrofie in den Stromregler
ein und sollten sowohl am Priifstand als auch am Emulator identisch sein. Wie man in der lin-
ken Abbildung 5.16 erkennt, trifft dies fiir den Ankerstellbereich zu, der bei der verwendeten
Maschine bis 1200 min~! geht. Im Feldschwiichbereich dagegen kommt es zu Abweichungen bis
zu 10 %, weil am Priifstand die Leistungselektronik mehr d-Strom in die Maschine einpragt.
Dies lésst sich durch die Erwdrmung der Maschine und den dadurch héheren Statorwiderstand
erkldren. Infolgedessen ist der Spannungsabfall iiber der Spule grofler und der Flussregler in
der Leistungselektronik muss dementsprechend mehr d-Strom anfordern, um die notwendige
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Abb. 5.15.: Vergleich der Maschinenkennfelder zwischen realer Maschine (EM) und E-Maschinen-
Emulator (EME)
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Spannungsreserve zu garantieren. Der drehmomentbildene g-Strom dagegen stimmt bei den
durchgefithrten Messungen mit Abweichungen von unter 1 % auflerst gut tiberein. Die Phasen-
spannungen, die in der Abbildung 5.17 dargestellt sind, stimmen im Ankerstellbereich analog zu
den Phasenstromen ebenfalls gut iiberein. Im Feldschwéchbereich dagegen gibt es Abweichungen
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Abb. 5.17.: Differenz der Phasenspannungen Aug und Aug in Abhdngigkeit von Drehzahl und Drehmo-

ment

von bis zu 10 %, die auf den hoheren Spannungsabfall am Statorwiderstand und den Unterschied
in 4} zuriickzufiihren sind.
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5.4.5. Oberschwingungsanalyse

Analog zum Abschnitt 4.6.3 wurde auch eine Oberschwingungsanalyse im geregelten Betrieb
durchgefiihrt. Die Abbildung 5.18 veranschaulicht den Amplitudenvergleich der dominanten 6.
Harmonischen (im dg-Koordinatensystem) zwischen der realen Maschine und dem E-Maschinen-
Emulator. Die Ergebnisse verdeutlichen sehr gut, wo die Grenzen des modifizierten Gesamitfiuss-
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Abb. 5.18.: Amplitudenvergleich der 6. Harmonischen von i, zwischen der realen Maschine (links) und
dem E-Maschinen-Emulator (rechts)

modells liegen. Wahrend bei dem erweiterten differentiellen Induktivititsmodell die Amplituden
der Oberschwingungen mit zunehmender Stromamplitude ansteigen, kann das wesentlich einfa-
chere modifizierte Gesamtflussmodell diese Eigenschaft nicht abbilden. Die Stromamplituden der
6. Harmonischen verharren auf einem nahezu konstanten Wert und sind im Vergleich zu den Mes-
sungen an der realen Maschine stets zu niedrig. Grinde dafiir liegen darin, dass im modifizierten
Gesamtflussmodell keine Induktivitdtsharmonischen abgebildet werden und keine Abhéngigkeit
von der Phasenstromamplitude existiert. Die einfachere Implementier- und Parametrierbarkeit
wird durch die Vernachlassigung der Stromabhéngigkeit der Harmonischen erkauft.
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5.4.6. Sprungantwort

Im letzten Schritt der Validierung soll die Stromdynamik des E-Maschinen-Emulators untersucht
werden. Als Beispiel soll die Sprungantwort auf eine Sollwertdnderung von 50 Nm dienen, die in
der Abbildung 5.19 dargestellt ist.
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Abb. 5.19.: Vergleich der Sprungantworten zwischen realer Maschine (EM) und dem E-Maschinen-
Emulator (EME) bei 400 min~!

Wie der Abbildung zu entnehmen ist, stimmen die dg-Stréme im Verlauf und der Amplitude
sehr gut iiberein. Dies trifft auch auf die Oberschwingungen in i, zu. Die geringen Phasenver-
schiebungen zwischen den Stromen i4 gy und i gy resultieren daraus, dass am E-Maschinen-
Emulator die Rotordrehzahl fix ist, wihrend am E-Maschinen-Priifstand der Drehmomentsprung
zu einer geringen Drehzahldnderung fiithrt, die von der Lastmaschine wieder ausgeregelt werden
muss.

Die Einregel- und Beruhigungszeiten der dg-Stréome sind an beiden Testsystemen nahezu iden-
tisch. Damit ist auch bewiesen, dass sich ein E-Maschinen-Emulator hervorragend als Testsystem
zur Auslegung und Validierung des Stromreglers eignet, worauf im nédchsten Kapitel genauer ein-
gegangen wird.
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5.5. Fazit

In diesem Kapitel wurde ein Antriebsumrichterpriifstand mit einem kommerziell verfiigbaren E-
Maschinen-Emulator vorgestellt. Es wurde eine komplexe Software zur Priifstandsteuerung und
zur Applikation des E-Maschinen-Modells entwickelt. Zur Verbesserung der Emulationsgiite wur-
de der Emulator mit einem modifizierten Gesamitflussmodell ausgestattet. Die Parametrierung
des Modells erfolgte durch Referenzmessungen, die an einem E-Maschinenpriifstand durchge-
fihrt wurden. Zum Schluss wurde der Emulator auf seine Giite hin untersucht, das elektrische
Verhalten einer realen Maschine moglichst addquat nachbilden zu kénnen.

Die Untersuchungen haben ergeben, dass sowohl Sattigungseffekte als auch Oberschwingungen
mit guter Genauigkeit nachgebildet werden konnten. Der Vergleich zwischen E-Maschinen-Emu-
lator und realer Maschine hat ergeben, dass der Abbildungsfehler deutlich unter 5 % betragt und
damit unter der Produktionsstreuung von permanenterregten Maschinen liegt. Fiir den Einsatz
in der Entwicklung ist die Emulationsgiite damit ausreichend.

Das modifizierte Gesamtflussmodell hat sich als guter Kompromiss aus Implementierungs- und
Parametrisierungsaufwand sowie Hardwareanforderungen und Modellgiite erwiesen. Die S&tti-
gungseffekte werden hervorragend mit einen mittleren Fehler von unter 1 % abgebildet. Ein
Nachteil diese vereinfachten Modells ist leider, dass die Oberschwingungen nicht abhéngig vom
Arbeitspunkt [[ig, i4]] abgebildet werden.
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6. Anwendungen eines E-Maschinen-Emulators
in der Antriebsentwicklung

Wiéhrend in den letzten Kapiteln die Voraussetzungen fiir den Betrieb eines E-Maschinen-
Emulators geschaffen wurden, sollen nun konkrete Anwendungen folgen, in denen ein Emulator
wesentliche Vorteile fiir die Entwicklung von elektrischen Antriebssystemen mit sich bringt.
Die Moglichkeit stabile, stationdre Arbeitspunkte einstellen zu kénnen und die auflerordentli-
che Drehzahldynamik lassen damit Testszenarien zu, die an einem E-Maschinen-Priifstand nicht
oder nur mit grolem Aufwand realisierbar sind.

6.1. Wirkungsgraduntersuchung von Leistungsumrichtern

Aufgrund des hohen Kostendrucks in der Automobilindustrie werden Antriebsumrichter nur
mit einem Minimum an Sensoren ausgestattet. Auf einem Sensor zur Bestimmung des DC-
Eingangstromes ipc wird in der Regel verzichtet. Um dennoch den Eingangstrom aus den Aus-
gangsstromen 44, 45 und ¢, berechnen zu kénnen, ist ein Verlustkennfeld der Leistungselektronik
notwendig. Dieses kann analytisch berechnet oder messtechnisch an einem Priifstand ermittelt
werden.

6.1.1. Analyse der Umrichterverluste

Die Umrichterverluste fallen hauptsédchlich an den IGBTs und den Schutzdioden ab. Diese las-
sen sich im Wesentlichen auf Schalt- und Durchlassverluste zuriickfithren. Die Ansteuerverluste,
die in den Gatetreibern abfallen, sind vernachléssigbar gering. Die Schaltverluste sind linear
von der IGBT-Schaltfrequenz abhéngig. Dem Datenblatt des IGBT-Moduls ist in der Regel die
Einschalt- und Ausschaltenergieverluste Fon und Eprpr zu entnehmen. Diese sind auf einem Re-
ferenzstrom I, bei der Referenzspannung U,y normiert. Nimmt man lineare Zusammenhénge
an, so ergeben sich zur Berechnung der Schaltverluste folgende Gleichungen [35]:

1 U i h
Piieh = =+ fs - (BOXPT + EGigt ) - oo - 5 (6.1)
Q0 Uref Iref
. 1 ‘ U i
PRl =2 f B (6:2)
Te re
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Zur Berechnung der Durchlassverlustleistungen muss beachtet werden, dass diese von dem Tast-
verhéltnis a abhingig sind. Da sinusférmige Strome gestellt werden, dndert sich das Tastver-
héltnis periodisch. Mit der Annahme von sinusférmigen Strémen lésst sich das Tastverhéltnis
iiber seine Amplitude a mit Hilfe der Gleichungen (6.3) bestimmen. Dabei ist zu beachten, dass
die Diode leitend ist, wenn der Transistor ausgeschaltet ist [35].

a[GBT(t) = (1 +a - sin(welt + ¢))

apiode(t) = = (1 —a - sin(wet+¢)) mit 0<a<1 (6.3)

N RN -

Mit ¢ wird die Phasenverschiebung zwischen Phasenstrom- und Phasenspannung bezeichnet.
Die Stromrippel, die in Folge der Pulsweitenmodulation auftreten, werden vernachléssigt, da
diese klein gegeniiber den gestellten Stromamplituden sind und auflerdem sich die positiven und
negativen Zeitflachen mit Mittel ausgleichen. Die Abbildung 6.1 (links) veranschaulicht dies. In

iphA iphA

~

: iph : realer Phasenstrom
/2 ipn : Mittlerer Phasenstrom
' '

e

tein tous t s Ucko Uce

Abb. 6.1.: rechts: Mittelwertmodellierung der Phasenstrome, links: Durchlasskennlinie eines IGBTs

der rechten Abbildung wird das nichtlineare Durchlassverhalten eines IGBTs veranschaulicht.
Dieses nichtlineare Verhalten kann durch Linearisierung und Annahme konstanter Sperrschicht-
temperaturen anhand folgender Gleichungen approximiert werden [35].

uce(t) =uceo +ree * ip(t) (beim IGBT)
up(t) =uro+ 71 - ipn(t) (bei der Diode) (6.4)

Zur Ermittlung der mittleren Durchlassverlustleistungen muss iiber eine elektrische Periode
integriert werden. Aufgrund des Vorzeichenwechsels ist ein IGBT bzw. eine Diode nur fiir die
Hiélfte jeweils einer elektrischen Periode leitend [35]. Die Durchlassverlustleistungen berechnen
sich bei Annahme eines sinusférmigen Stromes mit der Amplitude %ph anhand der Gleichung
(6.5).

1 [7 ) 1 [7 .
Pra = 5= [ u) ~ it = 5= [ a(t) - uce(®) - im0
1 [7 N
= — a(t) . UCE(t) . iph : sin(welt)dt (65)
2w 0
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Nach Einsetzen der Gleichungen (6.3) und (6.4) in die Gleichung (6.5) und Auflésen des Integrals
ergeben sich folgende Zusammenhénge [35].

A . 29
: . TCE " 2
pIGBT _ UCED " tph <1 L@ y T COS(@) 4 CF ph <7r P (3 COS(@)) (6.6)

2T 2T 4

A N 72
: UF0 * ph a - T L 2 O T (2
P£ffdde = Tp . (1 - cos(qf))) + Tp : <4 —a <3 COS(¢))> (6.7)

Die Gesamtverlustleistung des Umrichters mit je 6 Transistoren und Dioden ergibt sich anschlie-
Bend durch:

PEF = 6 - (PLGER + PRI + PISE + PR ©8)

con. cond

6.1.2. Simulation der Umrichterverluste

Die Verlustleistungsberechnungen wurden in das Gesamtsimulationsmodell integriert, das bereits
im Kapitel 4 zur Validierung der E-Maschinen-Modelle verwendet wurde. Die Verlustleistungen
konnten dadurch in verschiedenen Arbeitspunkten [[n, M*]] berechnet werden. Der Umrichter-
wirkungsgrad kann durch Bezug auf die Gesamtwirkleistung PLF berechnet werden:

IE PLE
=___a 6.9
7 PLE + PLE (6.9)
Die Wirkleistung lasst sich auch im dg-Koordinatensystem anhand der Gleichung (6.10) berech-
nen. Der Faktor 3/2 ist aufgrund der Clarke-Transformation notwendig.

3

. 3 SO
PLE _ 3 ligg| * [ugg| = cos(¢) = 3 \/zfl—i-zg : \/uZ—l—ug - cos(¢) (6.10)

Der dazu notwendige Leistungsfaktor kann durch die geometrische Beziehung zwischen dem
Spannungsvektor ug, und dem Stromvektor iy, berechnet werden.

cos(¢) = cos <(igq, ugq) = cos (tanl (ud> — tan~? (Zd>> (6.11)
Uq lq

Die Tabelle 6.1 fasst die fiir die Verlustleistungsberechnung erforderlichen Parameter nach An-
gaben des Leistungselektronik-Herstellers zusammen. Bei dem verwendeten Umrichter sind pro
Strang drei IGBTs parallel geschaltet und bilden somit ein Modul. Die in der Tabelle enthalten-
den Parameter beziehen sich auf einen einzelnen IGBT. Die Parallelschaltung hat den Vorteil,
dass zum einen der Umrichter einen héheren Phasenstrom stellen kann und zum anderen die
Durchlassverluste reduziert werden, weil sich der Phasenstrom auf mehrere Bauelemente auf-
teilt.

Die Abbildung 6.2 veranschaulicht das Ergebnis der Verlustleistungs- und Wirkungsgradberech-
nung. Deutlich ist der Anstieg der Verlustleistungen im Feldschwéchebereich zu erkennen, der
bei ca. 1200 min~! beginnt. Die Ergebnisse sind qualitativ plausibel und sollen in den nichsten
Abschnitten mit den messtechnisch am Priifstand und am E-Maschinen-Emulator ermittelten
Kennfeldern verglichen werden.
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Parameter Wert
Ein/Ausschaltenergie IGBT Eon + Eorr 2.4 mJ (bei 105V/ 32 A)
Ein/Ausschaltenergie Diode Eorr 0.087 mJ (bei 105 V/ 32 A)
Ubergangswiderstand IGBT rcog 3.0 m§)
Ubergangswiderstand Diode rp 2.2 mf)

Spannungsabfall IGBT ucg o 0.86 V

Spannungsabfall Diode ur 1.28V

Anzahl paralleler IGBTs 3

Tab. 6.1.: Parameter der Umrichterverlustleistungsberechnung
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Abb. 6.2.: Simulation der Umrichter-Verlustleistungen (links) und des Umrichter-Wirkungsgrades ab-
hdngig von Drehzahl und Drehmoment

6.1.3. Messung der Umrichterverluste

Die Umrichterverlustleistungen lassen sich mit Hilfe der messtechnisch ermittelten Stréome und
Spannungen anhand folgender Gleichung ermitteln [4].

P»ULE = |Pdc - Pac| = Uchdc - Z T ux(t) ' ix(t)dt (6'12)

Problematisch ist, dass sich die Messfehler der zahlreichen Einzelmessungen im Endergebnis
fortpflanzen und potenzieren konnen. Um den Fehler gering zu halten, ist eine hoch prézise
Messtechnik erforderlich. Gerade bei Antriebsumrichtern sind maximale Wirkungsgrade bis 98 %
moglich. Da die Verlustleistung im Verhéltnis zur Gesamtleistung verschwindend gering ist,
konnen schon kleine Messunsicherheiten zu unbrauchbaren Ergebnissen fithren.

Gerade wenn es um Wirkungsgradoptimierungen bei der Auslegung von Antriebsumrichtern
geht, ist eine exakte Bestimmung des Umrichterwirkungsgrades notwendig. Mégliche Stellhebel
zur Wirkungsgradoptimierung sind:
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e Drehzahlabhéingige Variation der Umrichterschaltfrequenz

o Verwendung anderer Modulationsverfahren (Vektormodulation)

o Anpassung der IGBT-Flankensteilheit

o Wahl der IGBT-Module
Diese Effekte haben einzeln jeweils nur geringe Einfliisse auf den Wirkungsgrad. Um den Effekt
dieser Mafinahmen beurteilen zu konnen, ist daher prazise Messtechnik notwendig. Die Abbil-

dung 6.3 veranschaulicht, welchen Einfluss die Genauigkeitsklasse (KIl.) der Messtechnik auf den
relativen Messfehler hat.

100,0%

10,0% --—Kl' 0.0 /

KI. 0,1%
KI. 0,05%
1,0%
KI. 0,02%

0,10/0 T T T T T T T T

90 91 92 93 94 95 96 97 98 99
Umrichterwirkunggrad in %

Relative Abweichung in %

Abb. 6.3.: Messunsicherheit bei Wirkungsgradmessungen [4]

Wie der Abbildung zu entnehmen ist, steigt der relative Messfehler mit zunehmenden Umrichter-
wirkungsgrad an. Das bedeutet, wenn die Leistungselektronik in einem bestimmten Arbeitspunkt
einen Wirkungsgrad von 98 % aufweist und die Messung einen Wirkungsgrad von 99 % ergibt,
betriagt der relative Fehler der Umrichterverlustleistungen bereits 50 %.

Es wurden Versuche durchgefithrt, den Umrichterwirkungsgrad mittels eines Oszilloskops in
Verbindung mit Strommesszangen und aktiven HV-Spannungstastkopfen durchzufiihren (KI.
0.5 %). Diese scheiterten allerdings an der begrenzten Genauigkeit der verwendeten Messmit-
tel. Fiir die Durchfithrung von exakten und reproduzierbaren Verlustleistungsmessungen bei
zu erwartenden Umrichterwirkungsgraden von iiber 95 % sind daher Messgerite mit einer Ge-
nauigkeitsklasse von mindestens 0.05 % erforderlich. Fiir die nachfolgenden Wirkungsgrad- und
Verlustleistungsmessungen wurde ein Leistungsmessgerit vom Typ Yokogawa WT3000 in Ver-
bindung mit LEM Kompensationswandlern zur galvanisch isolierten Strommessung verwendet.
Die technischen Daten der verwendeten Messmittel sind in der Tabelle 6.2 zusammengefasst.
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Eigenschaft
Typ Leistungsmessgerét Stromwandler
Hersteller Yokogawa LEM
Modell WT3000 IT 400-S
Messbereich (RMS) 1000 V (U) 400 A (Eingang)
2A (D) 200 mA (Ausgang)
Messgenauigkeit 0.01% (U.I) 0.0044% (1)
0.02% (P)

Tab. 6.2.: Technische Daten der verwendeten Messtechnik

Die Abbildungen 6.5 und 6.6 stellen die Ergebnisse der Wirkungsgradmessungen am E-Maschinen-
Priifstand bzw. am E-Maschinen-Emulator graphisch dar. Die gemessenen Gesamtwirkungsgrade
stimmen sehr gut mit den im Abschnitt 6.1.2 durchgefithrten Berechnungen iiberein. Es wur-
de versucht, bei der Simulation sowie an beiden Priifstdnden, gleiche Verhéltnisse hinsichtlich
Zwischenkreisspannung, Drehmomentvorgabe und Anfangstemperaturen (Stator und Rotor) zu
schaffen. Allerdings erwdrmen sich wihrend der Kennfeldaufnahme am E-Maschinen-Priifstand
die Statorwicklungen und die Magnete im Rotor, was die Abbildung 6.4 belegt. Die Tempera-

.}
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Abb. 6.4.: Wicklungstemperaturen bei der Wirkungsgradkennfeldaufnahme (EM-Priifstand)

turdifferenzen in den Spulen von bis zu 60 °C fithren zu héheren Kupferverlusten und die Er-
warmung der Magnete verringert den Permanentmagnetfluss in der Maschine. Damit verbunden
ist eine entsprechende Verschiebung der Arbeitspunkte [[i};, 4}, %4, ug]] wihrend der Kennfeld-
aufnahme, wodurch sich der leicht geringere Wirkungsgrad am Priifstand erkldren lasst. Die
Abbildungen 6.7 und 6.8 veranschaulichen die Differenzen der Verlustleistungen nach jeweils
zwei unabhéngigen Messungen am E-Maschinen-Priifstand bzw. am E-Maschinen-Emulator.

Dazu wurden an dem jeweiligen Priifstand jeweils zwei identische Messungen durchgefiihrt, um
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Abb. 6.5.: Umrichterwirkungsgradbestimmung am E-Maschinen-Priifstand
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Abb. 6.6.: Umrichterwirkungsgradbestimmung am E-Maschinen-Emulator
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Abb. 6.7.: Differenz der Umrichterverlustleistungen nach zwei unabhdngigen Messungen am
E-Maschinen-Priifstand
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Abb. 6.8.: Differenz der Umrichterverlustleistungen nach zwei unabhdngigen Messungen am
E-Maschinen-Emulator
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die Reproduzierbarkeit der Messungen validieren zu kénnen. In der Abbildung 6.7 ist deutlich zu
erkennen, dass die Differenzen der Verlustleistungen bei den Messungen, die am E-Maschinen-
Priifstand durchgefithrt wurden, um bis zu 20 W abweichen. Dies klingt im ersten Augenblick
nach wenig, kann aber unter Umstidnden schon in der Hohe des Einsparpotentials liegen, die
eine Optimierungsmafinahme gebracht hétte. Die Verlustleistungsdifferenzen lassen sich hier
eindeutig auf Erwadrmung der E-Maschine zuriickfiihren.

Im Vergleich dazu liegen die Verlustleistungsdifferenzen bei den Messungen, die am EM-Emulator
durchgefiihrt wurden, an nur wenigen Stellen bei maximal 3 W. Die mittlere Abweichung der
Verlustleistungen betragt lediglich 1 W. Die Messungen am Emulator sind in diesem Fall um den
Faktor sechs besser als am E-Maschinen-Priifstand. Damit ist bewiesen, dass Wirkungsgradmes-
sungen des Umrichters an einem E-Maschinen-Emulator wesentlich reproduzierbarer sind als an
einem E-Maschinen-Priifstand, weil die gestellten Arbeitspunkte temperaturunabhéngig sind.

Im néchsten Schritt wurde untersucht, ob Wirkungsgradoptimierungen, wie die Implementierung
einer Vektormodulation, einen messbaren Effekt auf die Verlustleistungen haben. Die Vektormo-
dulation ist ein Modulationsverfahren, dass die Anzahl der Umschaltvorginge der IGBTs und
damit die Schaltverluste reduziert. Da dieses Verfahren schon sehr gut in [5] beschrieben wurde,
soll hier nicht weiter darauf eingegangen werden. Die Tabelle 6.3 fasst die Ergebnisse zusammen.

Priifstand Messung 1 Messung 2 Differenz
AP, = PSIN _ pSVM | AP, — PSIN _ pSVM
E-Maschinen-Emulator 19 W 18 W 1W
E-Maschinen-Priifstand 38 W 31W TW

Tab. 6.3.: Differenz der mittleren Verlustleistungen zwischen Sinus- und Vektormodulation

Durchgefiihrt wurden wiederum zwei unabhingige Messungen an jeweils beiden Priifstanden.
Bei den Messungen am E-Maschinen-Emulator konnten bei der Verwendung von Vektormodu-
lation im Mittel iiber den gesamten Arbeitsbereich 18.5 W eingespart werden. Beide Messungen
unterschieden sich nur um 1 W, was einem relativen Fehler von 5 % entspricht. Bei dem E-
Maschinen-Priifstand dagegen konnte im Mittel 34.5 W Einsparpotential nachgewiesen werden,
wobei sich allerdings beide Messungen um 7 W unterschieden. Der relative Fehler betrégt hierbei
bereits 20 %.

Daraus ldsst sich folgendes Fazit ableiten: Mit Hilfe des E-Maschinen-Emulators ist es moglich,
mit hoher Genauigkeit reproduzierbare Wirkungsgrad- und Verlustleistungsmessungen durch-
zufithren. Eine Arbeitspunktverschiebung in Folge von thermischen Verénderungen tritt im Ge-
gensatz zu Messungen an einer reale Maschine nicht auf. Aufgrund dieses wesentlichen Vorteils
lassen sich Mafinahmen an der Leistungselektronik zur Wirkungsgradoptimierung an einem E-
Maschinen-Emulator besser bewerten als an einem E-Maschinen-Priifstand.
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6.2. Untersuchung der Stromreglereigenschaften von
Antriebsumrichtern

Eine wirkungsgradoptimale Drehmomentregelung ist essentiell fiir die Effizienz des elektrischen
Antriebsstranges. Die Regelung einer hoch ausgenutzten IPMSM ist eine anspruchsvolle Auf-
gabe, mit der sich bereits in einigen Dissertationen beschéftigt wurde [30][35][60]. Es ist eine
iibliche Praxis, die Regler zundchst modellbasiert in Simulationen auszulegen und zu validieren.
Der Endtest erfolgte allerdings immer am Lastpriifstand bei stationédrer Drehzahl. In Hybridfahr-
zeugen sind allerdings konstruktiv bedingt Zwischenzustéinde mit geringen Tragheitsmomenten
moglich, bei dem sehr hohe Drehzahlgradienten auftreten kénnen. Es muss daher sichergestellt
werden, dass auch unter diesen Bedingungen die Stromregler stabil arbeiten und keine Fehler
verursacht werden, die die Hardware beschidigen kénnen.

6.2.1. Grundstruktur der IPMSM-Regelung

Die Grundstruktur der Regelung wird in der Abbildung 6.9 veranschaulicht.

Arbeitspunktsteuerung und Regelung Leistungs-
elektronik
IUdc
l{]d(' ‘ ‘
: () * Supe
M I Arbeits- — i dq ioc.- a.b;
U ) punkt- T PWM >
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i A — Au® Uy et u
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Abb. 6.9.: Regelungsstruktur einer IPMSM [5][61]

Analog zur PMSM-Modellierung erfolgt die Stromregelung wiederum im rotorfesten dq-Koordi-
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natensystem, weil dadurch die Maschine komfortabel mittels zweier stationdrer Gleichstrome
regelbar ist. Der fiir die Park-Transformation notwendige elektrische Winkel e.; wird mittels
eines Drehgebers bestimmt. Bei einer permanenterregten Maschine mit Oberflichenmagneten
(SPMSM) ist eine eindeutige Trennung in jeweils eine flussbildende (i4) und drehmomentbil-
dende (i4) Stromkomponente moglich. Bei einer Maschine mit vergrabenen Magneten (IPMSM)
ist aufgrund des Reluktanzmomentes eine Arbeitspunktsteuerung notwendig, bei dem der op-
timale Stromvektor fiir den geforderten Arbeitspunkt bestimmt wird. Ein sehr guter Ansatz
wurde in [30] vorgestellt, wobei im Ankerstellbereich die , Mazimum-Torque-per-Current“ und
im Feldschwéchebereich die ,, Mazimum- Torque-per-Fluz“-Strategie verfolgt wurde. Die aus der
Arbeitspunktsteuerung resultierenden Stromkomponenten 4} und 4; bilden die Vorgabewerte fiir
den nachfolgenden Stromregler. Die Stellgréfie des Reglers bilden die Phasenspannungen ug und
ug, die nach der Riicktransformation in das statorfeste System mittels Pulsweitenmodulation
auf die Phasen gegeben werden. Aus der Grundgleichungen der PMSM wird deutlich, dass die
d- und g-Komponenten miteinander verkoppelt sind.

d
ug = Rgig + % - wel¢q (6'13)
d

Aufgrund der Kreuzkopplung zwischen iq und i, kann sich eine Anderung einer Stromkom-
ponente auf die jeweils andere auswirken. Um die Strome unabhéngig voneinander regeln zu
konnen, ist eine Entkopplung des Systems sinnvoll. Diese ldsst sich durch eine Vorsteuerung der
induzierten Spannungen erreichen:

Uyor,d = _welwq = _wequiq (615)
Uporg = Wera = —wel(Laig + ¥p) (6.16)

Nach der Vorsteuerung und damit der Entkopplung der Kreuzkopplungsterme vereinfacht sich
das Gleichungssystem entsprechend:

dw dw d

Ug + Upora = Ryiq + de — Wethg = g = Ryig + de = Ryia + Laia (6.17)
dw dw d

Uq + Uyorg = Rig + (th + Wethg = ug = Rgig + qu = Rgig + Lq&iq (6.18)

Nach Annahme von stromunabhéngigen Induktivitidten Lg, und anschlieender Laplace-Trans-
formation, ergibt ein ein System 1. Ordnung mit folgender Ubertragungsfunktion:

ldg 1
Ga(s) = — _ 6.19
-t L (619

Die Zeitkonstante des PT1-Systems betragt 74, = LR—‘f. Die Implementierung der Regelung er-
folgt tiblicherweise auf einem Mikrocontroller, die zur PWM-Frequenz des Wechselrichters syn-
chronisiert wird. Die dadurch entstehende Totzeit kann mit % der Umrichterschaltfrequenz T
approximiert werden [5]. Das System erweitert sich dadurch zu einem PT2-System.

g _ 1 1

Gs(s) = = ‘
s(s) Ugq  Ldgs + Rs %s+1

(6.20)

125



6. Anwendungen eines E-Maschinen-Emulators in der Antriebsentwicklung

6.2.2. Auslegung des Stromreglers

Zur Stromregelung werden in PMSM-Regelungen iiblicherweise PI-Regler jeweils fiir die d- und
g-Komponente verwendet. Prinzipiell ist es moglich die Parameter dieser Regler experimentell
zu bestimmen (z.B. mit heuristischen Regeln von Ziegler & Nichols). Da die Ubertragungsfunk-
tion und die Parameter des Systems (Gl. (6.20)) weitestgehend bekannt sind, kann durch die
Anwendung von modellbasierenden Methoden eine bessere Regelgiite erreicht werden. Wenn die
Parameter der Maschine prézise bestimmt wurden, konnen Pole und Nullstellen ausgeglichen
werden. Die Ausléschung schwach geddmpfter Pole kann im geschlossenen Regelkreis zur einem
schlechten Storverhalten fithren [1]. Die Auswirkungen von Storeinfliissen, wie Spannungsein-
briichen im Zwischenkreis oder schnelle Drehzahldnderungen miissen daher untersucht werden.
Zudem unterliegen die Maschinen aufgrund des Fertigungsprozesses Parameterschwankungen,
die ebenfalls Auswirkungen auf das Regelverhalten haben. Eine Untersuchung dieser Effekte
ist mit einem konventionellen Lastpriifstand nur unter groflem Kostenaufwand moglich. Der
E-Maschinen-Emulator besitzt hier aufgrund der hohen Bandbreite (=~ 60 kHz nach Gl. (3.27)
und Tab. 5.1) wesentliche Vorteile, denn es kénnen sowohl Einfliisse von Stérungen (Spannungs-
und Drehzahlschwankungen) sowie Parametervariationen in den Maschinen untersucht werden.
In den néchsten Unterabschnitten soll eine Auswahl aus bekannten Auslegungsmethoden vorge-
stellt werden. Am Ende dieses Abschnittes wird deren Regelgiite messtechnisch am EM-Emulator
untersucht und bewertet.

Internal Model Control (IMC)

Die ,Internal Model Control“-Methode mit der Anwendung auf AC-Motoren wurde erstmalig
von Harnefors und Nee [19] préasentiert und auch in der Dissertation von Wallmark [60] auf-
gegriffen. Das Grundprinzip von IMC besteht darin, dem Modell der Regelstrecke G’S(s) die
gleiche Stellgrofie u(s) zu prasentieren wie dem realen System G,(s). Die Fehlerriickfithrung
d(s) bestimmt sich anhand folgender Gleichung.

d(s) = (Gs(s) — Gu(s))u(s) + d(s) (6.21)

Bei einem perfekten Modell und ohne Stérung d(s) wiirde die Riickkopplung ci(s) den Wert Null
annehmen. Die Abbildung 6.10 veranschaulicht die Grundstruktur von Internal Model Control.
Durch eine geringe Modifikation der Struktur kann das Blockschaltbild in die allgemein bekannte

ld(s) ) IMC Regler G(s) ) ld(S)

s)

r(s) /;:_ e(s) Gi(s) U(L Gq(s) =+ ¥(s) r(s) @ e(s)i o U(S)i (2

Gs(s) %T)

d(s) d(s)

Abb. 6.10.: Allgemeine IMC Struktur [19] Abb. 6.11.: Vereinfachte IMC Struktur [19]

Struktur des geschlossenen Regelkreises umgeformt werden (Abbildung 6.11). Die Ubertragungs-
funktion des IMC-Reglers lasst sich im geschlossenen, inneren Regelkreis anhand der Gleichung
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(6.22) bestimmen:
A Gr(s)

Gr(s) = =
r(8) 1 — G, (s)Gs(s)
Der Regler wird iiblicherweise in Form eines PI-Regler implementiert. Die Ziel-Fithrungsiiber-
tragungsfunktion der offenen Kette mit PT1-Verhalten lautet:

1
TF s+ 1

(6.22)

Go(s) = Gr(5)Gs(s) = (6.23)
Ausgehend von der Ubertragungsfunktion des Stators (6.19) und der Zieliibertragungsfunktion
der offenen Kette (6.23) kann folgende Regleriibertragungsfunktion aufgestellt werden:

- _ Rs+Lygq s

Gr(s) = G4(s)"1Go(s) (6.24)

Tf’S

Der Vergleich von G’T(s) mit der allgemeinen Ubertragungsfunktion des PI-Reglers ergibt fol-
genden Zusammenhang:

: Lag | Bs 1

1
Grpi(s)=Kp+Ki— = Griuc(s) = (6.25)
S 7_]“ Tf S
K, K

Mit der Reglerbandbreite des offenen Gesamtregelkreises o = % kénnen die Verstarkungsfakto-
ren des Reglers nach folgender Vorschrift berechnet werden:

Kp,dq = aqu (626)
Kigq = R, (6.27)

Die IMC-Methode hat den wesentlichen Vorteil, dass konventionelle PI-Regler verwendet werden
und diese direkt nur mit Hilfe der bekannten Maschinenparameter sowie einer gewiinschten
Bandbreite ausgelegt werden kénnen [19].

Betragsoptimum

Ein ideales System hat im geschlossenen Regelkreis eine Ubertragungsfunktion mit 0 db Ver-
starkung ohne Phasenverschiebung:

Y(s)
U(s)

Da dies durch induktive und kapazitive Effekte sowie infolge der Diskretisierung nicht méglich
ist, hat der Reglerentwurf nach dem ,Betragsoptimum® den Anspruch eine moglichst flache
Amplitudeniibertragungsfunktion zu realisieren [58]. Folgendes Verhalten im Frequenzbereich
ist erwiinscht [1]:

GCZ(S) =

=1 (6.28)

Gd(()) =1
d" [Ga(jw)l

dwm

=0 for n=1,2.. (6.29)

w=0
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Nach Umstellung der Gleichung (6.20) ergibt sich die allgemeine Ubertragungsfunktion des PT2-
Systems [6]:

igg 1 1 1 1 1
Gils) = 2 = — . : —K, - : (6.30)
° Udg 5; 1+§€lqs 1+%8 P l4sts 1457,
K S \7_/
Ts e

Bei der verwendeten E-Maschine und Umrichter gilt: 7, > 7,. Fiir einen PI-Regler mit der
Nachstellzeit T}, und K, gilt folgende Ubertragungsfunktion:

1+$Tn

Gr(s) =K, - T

(6.31)

Nach Setzen der Reglernachstellzeit auf die langsamste Streckenzeitkonstante und Normierung
der Verstarkung mit ~,

T, = 7, v="K,K, (6.32)

Ts
ergibt sich folgende Gesamtiibertragungsfunktion der offenen Kette:
1 1

G e~ e
(S) " ST, 1+ s74

(6.33)

Zur Erfiillung des Kriteriums fiir das Betragsoptimum (6.29) wird v = % gesetzt [6]. Zur Strom-
reglerapplikation ergeben sich folgende Verstarkungsfaktoren:

v7s  Lag
K, 4, = - 6.34
p.dq KSTO' Ts ( )
K, R
Kidg = 7~ = 7 (6.35)
n S

Integral Time Absolute Error (ITAE)

yIntegral Time Absolute“-Error ist ein Kriterium zur Bewertung der Reglerperformance, bei dem
die gewichtete absolute Abweichung zwischen Soll- und Istwert zeitlich aufintegriert wird.

ITAE = / Tl dt (6.36)
0

Durch die Multiplikation von |e(t)| mit ¢ werden Anfangsfehler schwécher gewichtet als spétere
Regelabweichungen. Durch gerichtete Variation der Reglerparameter mittels eines Optimierungs-
algorithmus kann die Zielfunktion minimiert werden. Dazu bieten sich beispielsweise gradienten-
freie Optimierungsmethoden wie die ,,Particle Swarm Optimization“ oder die Simplex-Methode
an [55]. Die Abbildung 6.12 fast eine auf das Fiihrungsverhalten hin optimierte Reglerauslegung
fir einen PI-Regler mit PT2-Systemverhalten (nach Gl. (6.20)) zusammen [31][37]. Die Formeln
wurden bestimmt durch Simulationen bei Variation der Reglerparameter mit anschlieSender
Regression iiber die Ergebnisse.
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Abb. 6.12.: Ausleqgung des Reglers nach der ITEA-Methode [37]

Die vorgestellten Methoden sollen nur als Beispiele fiir die nachfolgenden Untersuchungen am
E-Maschinen-Emulator dienen. Die Tabelle 6.4 fasst die berechneten Verstiarkungsfaktoren fiir
die verschiedenen Auslegungsmethoden zusammen. In den nachfolgenden Abschnitten soll nun
das Fithrungs- und Storverhalten der Stromregler untersucht werden.

K, qin % Ky, in % K;4in % K; 4 in %
IMC 0.2737 0.3571 23.9665 23.9665
MagOpt 1.3683 1.7853 128.3129 128.3129
ITAE Setpoint 0.9843 1.2378 532.2219 558.9248

Tab. 6.4.: Verstirkungsfaktoren des Stromreglers

6.2.3. Fiihrungsverhalten

100 ﬁvﬁai
80 -y IMC 7
— iq -IMC
60 . |
< i — ITAE Setpoint
= d
g iq - ITAE setpoint

- - id—MagOpt

20 —_— |q - MagOpt i
0 >SN ToET e T
1 1 1 1 1 1 1 1
0.058 0.06 0.062 0.064 0.066 0.068 0.07 0.072

tins
Abb. 6.13.: Vergleichsmessungen der Fihrungssprungantworten verschiedener Reglerauslegungen

Der Stromregler ist haufig der innere Regelkreis einer kaskadierten Reglerstruktur. Damit die
iiberlagerten Regler und Funktionen wie gewiinscht arbeiten, wird vom Stromregler eine ent-
sprechende Dynamik erwartet. Die Sprungantwort auf eine Sollwertdnderung ist ein iibliches
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Verfahren, um die Giite der Reglung zu bewerten. Die Abbildung 6.13 stellt die Sprungantwor-
ten auf eine Sollwertdnderung von 100 A bei den zuvor beschriebenen Auslegungsmethoden dar.
Fiir ,Internal Model Control“ wurde eine Bandbreite von 2000 rad/s festgelegt. Die Einregelzeit
von mehr als 10 ms bei dem IMC-Verfahren ist sehr unbefriedigend. Mit den Methoden ITEA
und Betragsoptimum wird dagegen mit 4 ms eine wesentlich bessere Dynamik erreicht.

Zur Regleruntersuchung im Frequenzbereich werden sinusférmige Sollwertdnderungen mit auf-
steigenden Frequenzen vorgegenen. Die Abbildung 6.14 veranschaulicht jeweils die Arbeitspunkte
1 und 10 Hz bei einer sinusférmigen Vorgabe von %q von 100 A. Bereits hier ist zu erkennen, dass

100 \ \ \ \ 100
501
50
< 0 <
c c
= 5 0
_50,
-50
-100¢
-150 ‘ ‘ ‘ ‘ -100 ‘
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2
tins tins

Abb. 6.14.: Fihrungsverhalten (IMC) bei sinusformigen g-Strom bei 1 Hz (links) und 10 Hz (rechts)

mit zunehmender Frequenz die gewiinschte Amplitude von 100 A nicht mehr erreicht wird und
der d-Strom ebenfalls mit Schwingen beginnt. Der dg-Stromzeiger erfahrt daher eine Phasen-
verschiebung gegeniiber dem gewiinschten Verhalten. Tragt man die Amplitudenabschwéichung
und die Phasenverschiebung in einen Bodediagramm ein, ergibt sich folgende Darstellung. Bei

T T

m OF B
©
c - MagOpt
5 -4 ITAE Setpoint
— | ——IMC
10°
0 i
o
S0 MagOpt
S ITAE Setpoint
—20 ——mc
| | L L L L L
0 1 2
10 10 fin Hz 10

Abb. 6.15.: Bodediagram des Fihrungsverhaltens verschiedener Auslegungsmethoden (Messung)

dem IMC-Verfahren ergibt sich eine gemessene Bandbreite von 250 Hz. Die Abweichung ge-
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6. Anwendungen eines E-Maschinen-Emulators in der Antriebsentwicklung

geniiber der geforderten Bandbreite! von 318 Hz (2000 rad/s) lisst sich auf die Diskretisierung
zuriickfithren. Die Auslegungsmethoden Betragsoptimum und ITEA resultieren in den gemes-
senen Bandbreiten von 405 Hz bzw. 426 Hz. Das Fithrungsverhalten des Stromreglers lésst sich
am E-Maschinen-Emulator sehr genau und reproduzierbar bewerten, da Drehzahlschwankungen
ausgeschlossen werden kénnen. An einen Lastpriifstand kann der Regler der Lastmaschine zu
unerwiinschten Stérungen fithren und somit das Messergebnis verféilschen.

6.2.4. Storverhalten

An einen Lastpriifstand werden nahezu alle Versuche bei stationérer Drehzahl durchgefiihrt. Im
Fahrzeug allerdings sind starke Drehzahlvariationen bei gleichzeitigen Sollwertdnderungen die
Regel. Zur Sicherstellung der Stabilitdt der Stromregler miissen diese instationdren Vorgénge
nachgebildet werden. An Lastpriifstinden sind schnelle Drehzahldnderungen oder Drehzahl-
schwingungen aufgrund des grofien Tragheitsmomentes der Lastmaschine nur mit Einschran-
kungen durchfithrbar. Versuche am Lastpriifstand haben gezeigt, dass Drehzahlschwingungen
bis maximal 1.5 Hz moglich sind. Im Fahrzeug dagegen treten Drehzahlschwingungen bis 10 Hz
und Drehzahlgradienten von mehreren 1000 min~!/s auf. Zur Absicherung der Stromregler-
stabilitat eignet sich der E-Maschinen-Emulator hervorragend aufgrund der deutlich héheren
Drehzahl- und Stromdynamik . Weil das mechanische Modell nur simuliert wird, ist das be-
grenzende Element im Wesentlichen die CAN-Abtastzeit (1 ms). Die Abbildung 6.16 veran-
schaulicht die Reaktion der Regler auf einen Drehzahlsprung von 1000 min~! auf 500 min~".
Auch wenn ein unendlich schneller Drehzahlsprung im Fahrzeug nicht vorkommen kann, ver-
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Abb. 6.16.: Vergleich der Drehzahl-Storungssprungantworten verschiedener Reglerauslequngen

deutlicht dies den Extremfall und die Reaktion des Reglers. Die Auslegung des Reglers nach

!Die Grenzfrequenz ist definitionsgemi8 die Frequenz, bei der die Amplitudenabschwichung -3dB betrigt
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6. Anwendungen eines E-Maschinen-Emulators in der Antriebsentwicklung

yInternal Model Control®“ fiithrt zu einer starken Regelabweichung und einer sehr langen Be-
ruhigungszeit von 40 ms. Beim Betragsoptimum und ITEA hat sich i, dagegen bereits nach
7 ms wieder stabilisiert. Im nachsten Schritt werden sinusférmige Drehzahlstérungen mit zuneh-
mender Frequenz auf das System beaufschlagt. Da die mechanischen Gréflen am EM-Emulator
nur simuliert werden, ist die maximal mogliche Schwingungsfrequenz nur von der Zykluszeit
der CAN-Nachrichten, mit den ngys gestellt wird, abhéngig. Die Abbildung 6.17 verdeutlicht
die Fortpflanzung der Drehzahlstérung auf ¢4 und i, bei den Frequenzen 1 Hz und 10 Hz. Mit

Drehzahlstorung: f = 1 Hz Drehzahlstérung: f = 9.8 Hz
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Abb. 6.17.: Stérverhalten bei sinusformiger Maschinendrehzahlschwankung bei 1 Hz (links) und 10 Hz
(rechts) (Reglerauslegung nach IMC-Verfahren, Messung am EM-Emulator)

zunchmender Frequenz wird die Dampfung der Stérung auf ¢, schwicher, was sich in einem
ansteigenden Amplitudengang duflert. Dies ist fiir die drei vorgestellten Auslegungsverfahren in
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Abb. 6.18.: Normierte Amplitudeniibertragungsfunktion des Drehzahl-Storverhaltens verschiedener Aus-
legungsmethoden (Messung am EM-Emulator)

der Abbildung 6.18 dargestellt. Zur Berechnung der Ubertragungsfunktion (in db) wurde die
Amplitude der Drehzahlzahlschwingung ngas (Stérung) und die Amplitude von g-Stromes %4
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6. Anwendungen eines E-Maschinen-Emulators in der Antriebsentwicklung

(Fihrungsgrofe) normiert. Das ITEA-Verfahren hat sich dabei als am robustesten gegeniiber
Drehzahlstérungen erwiesen.

6.2.5. Streuung von Maschinenparametern

Im Entwicklungsprozess wird ein Muster der Zielmaschine, die im Fahrzeug eingesetzt wird, auf
einen Lastpriifstand gespannt und charakterisiert. Dieser Musterstand mit dessen Eigenschaften
(Permanentfluss, Induktivitaten, Statorwiderstand) wird als reprisentativ fir alle spater gebau-
ten Maschinen angesehen. Leider muss produktionsbedingt aufgrund von Ungenauigkeiten in
den Stanzprozessen der Blechpakete und der Magnetisierung der Permanentmagnete mit Pa-
rameterstreuungen von bis zu 5 % gerechnet werden. Die Validierung der Stromreglergiite mit
einer Auswahl an Produktionsmustern ist aufgrund der aufwendigen Prifstandsadaption eine
kostenintensive Angelegenheit. Am E-Maschinen-Emulator kénnen die Maschinenparameter in
kurzer Zeit gedndert und so die Varianz der Maschinenparameter auf die Stromregler bewertet
werden, was mit realen E-Maschinen so kaum méglich ist. Die Abbildung 6.19 stellt den Verlauf
der Sprungantworten einer festen Reglerauslegung bei Abweichungen der Induktivitdtswerte von
+20% grafisch dar.
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Abb. 6.19.: Auswirkung einer Maschinen-Parametervariation auf die Sprungantwort (Auslegung nach
IMC, Messung am EM-Emulator)

Die Auswirkungen auf Anregel- und Beruhigungszeit liegen unter 0.5 ms und sind daher vernach-
lassigbar. Mit Hilfe des E-Maschinen-Emulators konnte bewiesen werden, dass die Streuung der
Maschinenparameter keine signifikante Auswirkungen auf die Stromregler haben.
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6.3. Applikation eines Reglers zur Dampfung von
Antriebsstrangschwingungen

In Folge der Integration einer elektrischen Maschine in den Antriebsstrang von Hybrid- oder
Elektrofahrzeugen werden Fahrzeugentwickler mit neuen Problemen konfrontiert. Durch das, im
Vergleich zum konventionellen Antriebsstrang, relativ grofie Tragheitsmoment der E-Maschine
kénnen unerwiinschte Schwingungen im elektrischen Antriebsstrang entstehen. Je nach Am-
plitude und Frequenz fithren diese Schwingungen neben einem deutlichen Komfortverlust zu
starken Materialbeanspruchungen und damit zu erhéhtem Verschleifl. Durch die hohe Drehmo-
mentdynamik der E-Maschine bieten sich allerdings neue Méglichkeiten, wie die Maschine als
,2Kompensations-Aktuator” zu verwenden und damit Schwingungen im Antriebsstrang aktiv zu
dampfen.

6.3.1. Aktive Dampfung von Torsionsschwingungen

Die , Aktive Schwingungsddmpfung* ist eine Funktion, die der normalen Drehmomentanfor-
derung uberlagert ist und den Fahrkomfort deutlich steigern kann. Verschiedene Ansétze zu
diesem Thema wurden bereits in [8][28] und [29] untersucht. Zur Entwicklung und zum Test sol-
cher Kompensationsregler ist allerdings zunéchst ein geeigneter Priifaufbau erforderlich. Einen
realen Versuchsstand mit drehender Maschine aufzubauen, ist sehr schwierig, da bereits die
Lastmaschine aufgrund des hohen Tragheitsmomentes die dazu erforderliche Drehzahldyna-
mik kaum aufbringen kann. Ein E-Maschinenpriifstand stellt mit seinen Massen und Wellen
selbst einen Antriebsstrang dar, der dem des Zielfahrzeuges in keinster Weise entspricht [18].
Ein E-Maschinen-Emulator dagegen liefert keinen mechanischen Eigenbeitrag und kann damit
das reale mechanische Verhalten eines hybriden Antriebsstranges in Echtzeit nachbilden. Auf
einem Emulatorpriifstand kénnen damit Verfahren zur aktiven Schwingungskompensation ge-
testet und appliziert werden, was bisher nur im Versuchsfahrzeug moglich war. Ein Artikel zu
diesem Thema wurde bereits im Rahmen dieser Dissertation in der Automobiltechnischen Zeit-
schrift [57] vorgestellt. Die im Kapitel 5 durchgefiithrte Modellvalidierung bildet die Grundlage
fir diese Anwendung, denn die Drehmomentgenauigkeit des Modells ist fiir die aktive Damp-
fung des simulierten Antriebsstranges von duflerster Wichtigkeit. Als Beispielfahrzeug, auf das
sich die nachfolgenden Abschnitte beziehen, wurde der Mercedes-Benz E 300 BlueTEC Hybrid
gewdhlt. Die Antriebsstrangkonfiguration dieses Fahrzeugs wird als Parallelhybrid bezeichnet,
denn die E-Maschine befindet sich auf der Kurbelwelle direkt vor dem Getriebeeingang. Da-
mit kann der Elektromotor parallel zum Verbrennungsmotor Drehmoment auf die Antriebswelle
geben und ermoglicht dadurch verschiedene Fahrzustiande (Rekuperation, Boost, E-Fahrt). Die
E-Maschine kann vom Verbrennungsmotor durch eine Anfahrkupplung mechanisch entkoppelt
werden, wodurch eine rein elektrische Traktion mdoglich ist. Die Abbildung 6.20 veranschau-
licht den hybriden Antriebsstrang inklusive der Hochvoltkomponenten. Durch den Hinterrad-
antrieb sind die relativ diinnen Seitenwellen aufgrund der hohen iibertragenen Drehmomente
anféllig fiir Torsionen. In der Abbildung 6.21 werden die einzelnen Komponenten des mechani-
schen Antriebsstranges schematisch abgebildet. Die Antriebsachse ldsst sich zusammen mit dem
Tragheitsmoment der E-Maschine Jgys und der Fahrzeugmasse Jp., als Zweimassenschwinger
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Hybrid-Modul mit IPMSM
(20 KW / 250 Nm)

7-Gang-Automatikgetriebe

E-Maschine
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Hochvolt-
Elektrischer Kalte-
mitttelverdichter

Verbrennungsmotor
(Diesel oder Ottomotor)

Leistungs-
Hochvolt- elektronik
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Abb. 6.20.: Antriebsstrang des Mercedes-Benz E 300 BlueTEC Hybrid [57]
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Abb. 6.21.: Schematische Darstellung des Antriebsstranges
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mit Feder-Dampfer-Elementen approximieren. Die Massen der Wellen und der Getriebeschei-
ben werden dabei vernachlissigt. Die Seitenwellen sind die weichsten Elemente des Antriebs-
stranges und damit Hauptursache fiir niederfrequente Schwingungen. Die Federkonstante cgy
ist von der mechanischen Auslegung der Seitenwellen abhéngig und bestimmt zusammen mit
Jen die Eigenfrequenz des Systems. Im Frequenzbereich zwischen 4 und 8 Hz sind Schwingung-
en vom Menschen als besonders storend wahrnehmbar [29] und stellen fiir den Fahrer einen
deutlichen Komfortverlust dar. Um trotzdem einen hohen Fahrkomfort zu gewéhrleisten, wird
die hohe Drehmomentdynamik der E-Maschine zur aktiven Dampfung der Drehschwingungen
ausgenutzt. Zur Nachbildung von Drehschwingungen stoflen allerdings Lastpriifstdnde aufgrund
der hohen Tragheitsmomente der Lastmaschinen an ihre Grenzen. Der E-Maschinen-Emulator
bietet hier einen wesentlichen Vorteil, denn die Mechanik wird nur simuliert und ist dadurch in
der Drehzahldynamik praktisch nicht begrenzt. Die Drehschwingungen im Antrieb kénnen nu-
merisch durch folgendes Differentialgleichungssystem simuliert werden, wobei der mechanische
Antriebsstrang vereinfacht als Zweimassenschwinger betrachtet wird:

. c dsw , . :
Jeméenm = Munm — 52” (EEM — U * ERqd) — %(@EM — U * €Rad) (6.37)
JFzg .. c dsw , . . Mpgst
TzzgﬁRadu = %(%M — U * €Rad) + %(&EM — U * €Rad) — uas (6.38)

Das Ubertragungsverhiltnis des Getriebes und des Differentials wird in dem Parameter v zusam-
mengefasst. Anhand der Gleichungen (6.37) und (6.38) wird deutlich, dass aufgrund des Uber-
tragungsverhéltnisses u die physikalischen GroBen (€rad, € Rads MLast) und Parameter (cgy, dsw)
auf die Getriebeeingangsseite projiziert werden miissen. Aufgrund des Bestrebens Reibungsver-
luste zu minimieren, ist die Ddmpfungskonstante der Seitenwellen d,, sehr klein. In der Arbeit
von Menne [29] wurde vorgeschlagen, die natiirliche Ddmpfung des Systems zu erhéhen, indem
auf Basis der Drehzahldifferenz Aé¢ zwischen Rad und E-Maschine ein zusétzliches elektrisches
Dampfungsdrehmoment eingebracht wird:

MESm? — [ (épa — U €Raq) (6.39)
Aé

Dieses Dampfungsdrehmoment wirkt den Drehzahldifferenzen entgegen und fiithrt zu einem we-
sentlich schnelleren Einschwingvorgang. Die ,, Aktive Schwingungsdampfung* ldsst sich auch als
P-Regler mit dem Dampfungsparameter K, interpretieren, wobei auf eine Drehzahldifferenz von
Null geregelt wird.

Das System kann dabei in der Zustandsraumdarstellung mit folgenden Gleichungssystem dar-
gestellt werden:

& = Az + Bu
y=Cx+ Du (6.40)

Alle Parameter, Zustands- und Eingangsgrofien werden dabei aus Sicht des Getriebeeingangs be-
trachtet. Dazu wird das jeweilige gangabhingige Ubersetzungsverhéltnis v in die entsprechenden
GroBen integriert [21]:

dsu]
u? ’

Jr My,
/ _ zg N _ Lo / _ ast
JFzg -T2 €Rad = U * €Rad » MLast T (6'41)

C
/ SW !
CS’LU = 5 dsw =
u
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Bei Wahl des Zustandsvektors @ = [£gar, g,y A€]T, des Eingangsvektors u = [Mgar, M} )"
und des Ausgangsvektors y = [Mgy, €0, é;%ad]T ergeben sich nach Umstellung der Gleichungen

(6.37) und (6.38) folgende Systemmatrizen:

o/ TEm di/TEM —Ch/TEM 1/Jem 0

A= d;w/‘]%'zg 7d;w/‘];72g ng/‘]%’zg B = 0 _1/‘];729 (642)
1 -1 0 0 0
[d,, —d., ¢

c=|1 0 o0 D=0 0 (6.43)
0 10

Das System ist nach dem Kalman Kriterium sowohl beobachtbar als auch steuerbar, womit einem
Reglerentwurf nichts mehr im Weg steht. Wie bereits anhand der Gleichung (6.39) dargestellt
wurde, berechnet sich das Dampfungsdrehmoment aus der Differenz der E-Maschinendrehzahl
¢pn und der Raddrehzahl €%, ;. Die Verstarkungsmatrix K wird deshalb wie folgt definiert:

(6.44)

0 1 —1
K:Kplo 0 0]

Fiigt man eine Riickkopplung mit der Verstarkungsmatrix K in die Systemgleichung (6.40) ein,
so erhalt man die Systemgleichung des geschlossenen Regelkreises:

&t = Az + BKy + Bu

y=Cx+ DKy+ Du (6.45)

Durch Umstellen der Ausgangsgleichung 6.45 nach y und Einsetzen in die Zustandsdifferential-
gleichung ergibt sich eine neues Gleichungssystem:

i=(A+BK(I - DK)'C)x+(B+BK(I - DK)"'D)u
A B
y=(I—-DK)'C)z+ (I - DK)™'D)u (6.46)
(o4 D’

Durch die Riickkopplung mit der Reglerverstérkung K, = 3 andert sich die Zustandsmatrix A.
Die neuen Pole des Systems im geschlossenen Regelkreis ergeben sich aus den Eigenwerten der
Matrix A’ . Die Abbildung 6.22 stellt das Systemverhalten im Zeitbereich in Form einer Sprung-
antwort grafisch dar. Im Stillstand wurde durch die E-Maschine ein Drehmomentsprung von
50 Nm auf den Antriebsstrang gegeben. Die Systemantwort (blau) weist eine starke Schwing-
ungsanregung auf, die nur langsam abklingt. Die aktive Schwingungsddmpfung (rot) fihrt zu
einer deutlichen Erhohung der Dampfung und damit zur einer Reduzierung der Schwingungs-
amplituden des Seitenwellendrehmomentes und der E-Maschinendrehzahl.

Die Abbildung 6.23 verdeutlicht die Systemddmpfung im Frequenzbereich. Im Bodediagramm
(links) ist eine deutliche Uberhéhung des Ubertragungverhiltnisses bei der Resonanzfrequenz
von 4.6 Hz zu erkennen. Das Uberschwingen kann durch die Verwendung der aktiven Dampfung
verhindert werden, was zu einem PT1-formigen Amplitudengang fiihrt. Dem Pol-Nullstellen-
Diagramm (rechts) ist zu entnehmen, dass der Dampfungsfaktor der ungeddmpften Schwingung
von 0.04 durch die aktive Schwingungsddmpfung auf 0.6 erhoht werden konnte. Die Eigenfre-
quenzen bleiben davon allerdings unberiihrt.
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Abb. 6.22.: Auswirkung der aktiven Schwingungsdimpfung auf das Systemverhalten im Zeitbereich:
(links) Sprungantwort, (rechts) Verlauf der E-Maschinendrehzahl
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Abb. 6.23.: Auswirkung der aktiven Schwingungsdimpfung auf das Systemverhalten im Frequenzbereich:
(links) Bodediagramm, (rechts) Pol-Nullstellen-Diagramm
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6.3.2. Antriebsstrangmodell

Bisher wurden lineare Verhéltnisse zur Systembeschreibung des Abtriebsstranges angenommen.
Leider gibt es in einem realen Hybridfahrzeug eine ganze Reihe von Nichtlinearitéten, die sich
nicht ohne Weiteres als lineares Zustandsmodell beschreiben lassen. Dies sind:

o Differential- und Getriebespiele

o Reifenschlupf

o Arbeitspunktabhéngige Wechselmomente des Verbrennungsmotors

e Nichtlineare Kraftiibertragung der Kupplung

o Zeitvariante Anderungen des Ubertragungsverhiltnisses u beim Gangwechsel

Es wurde ein Fahrzeugmodell entwickelt, dass diese Effekte durch numerische Berechnungen
abbilden kann. Da das Modell letztendlich im Verbund mit dem E-Maschinen-Emulator auf ei-
ner echtzeitfahigen Plattform betrieben werden muss, ist es notwendig, einige Vereinfachungen
zu treffen. Das Gesamtmodell wurde als Viermassenschwinger mit einigen nichtlinearen Verbin-
dungselementen implementiert. Die Abbildung 6.24 stellt schematisch die Struktur des entwickel-
ten Antriebsstrangmodells dar. Das Modell ist in dieser Implementierung ein Kompromiss aus

Juu s Jous Jew  Getriebe/ d,, Jras N
Differential Crag Orag

M\/M M Last

Verbrennungsmotor Cams sw
Zweimassenschwungrad Kupplung | Mg, Seitenwellen Rad Fahrzeugkarosserie

Abb. 6.24.: Struktur des Antriebsstrangmodells

Abbildungstreue und Echtzeitfadhigkeit. Im Folgenden soll jeweils kurz auf die Modellierungsform
der jeweiligen Antriebsstrangkomponenten eingegangen werden.

Verbrennungsmotor

Die Modellierung eines Verbrennungsmotors ist aufgrund dessen Komplexitit und nichtlinearen
Eigenschaften schwierig. In der Literatur finden sich zahlreiche Ansétze, in denen detailliert die
Kinematik der Kurbelwelle, die Kompressions- und Expansionsdriicke der Zylinder sowie das
Verbrennungsmoment des Kraftstoffes modelliert wurden. Besonders der Verbrennungsvorgang
ist ein hochgradig nichtlinearer Prozess, der von zahlreichen Parametern abhingig ist und oft
stark vereinfacht wird. Ein komplexes Verbrennermodell wiirde das Echtzeitkriterium sprengen
und auerdem sind interne Gréflen wie der Zylinderdruck oder die Brenntemperatur vollkommen
irrelevant fiir das Antriebsstrangmodell. Aus diesen Griinden wurde eine Modellierungsform ge-
wéhlt, bei dem das Verbrennerdrehmoment My s auf Basis von Fourierreihen abgebildet werden
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kann. Dazu wurden die drehzahlabhidngigen Fourierkoeffizienten in je einem Amplitudenkenn-
feld A und einem Phasenkennfeld ¢ abgelegt, die aus Messungen am realen Verbrennungsmotor
ermittelt wurden. Mit Hilfe der Gleichung (6.47) kann das Ausgangsdrehmoment des Verbren-
nungsmotors berechnet werden.

oo
My y(nvar,e) = Ao(nvar) + Z Ag(nyar) cos(ke + op(nvar)) (6.47)

k=1
Die in den Kennfeldern abgelegten Fourierkoeffizienten gelten fiir die Volllast und werden im
Teillastbetrieb iiber einen von der Gaspedalstellung abhédngigen Parameter entsprechend ska-
liert. Im Leerlauf sorgt ein Drehzahlregler fiir eine stabile Ausregelung der Leeraufdrehzahl. Die
Abbildung 6.25 veranschaulicht das Verbrennungsmotordrehmoment bei der Leerlaufdrehzahl
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Abb. 6.25.: Verbrennungsmotordrehmoment My s im Volllastbetrieb

Das vom Verbrennungsmotor erzeugte Drehmoment ist sehr ungleichférmig und fithrt zu hoch-
frequenten Schwingungen auf der Kurbelwelle, die das Getriebe und die Antriebswellen schédigen
konnen. Die Griinde dafiir liegen darin, dass von einem Zylinder nur wiahrend des Arbeitstaktes
direkt nach dem Ziindzeitpunkt Drehmoment generiert wird. Diese Wechselmomente werden
vom Zweimassenschwungrad gedampft, damit diese nicht auf die Antriebsachse iibertragen wer-
den.

Zweimassenschwungrad

Das Zweimassenschwungrad (ZMS) besteht aus zwei Metallscheiben, die iiber Bogenfedern mit-
einander verbunden sind. Ein ZMS wird so ausgelegt, dass seine Resonanzfrequenz deutlich
unterhalb der Leerlaufdrehzahl des Verbrennungsmotors liegt. Das ZMS wird daher im norma-
len Fall oberhalb seiner Eckfrequenz betrieben und wirkt so als mechanischer Tiefpassfilter, der
die Wechselmomente des Verbrennungsmotors dampft. Ein ZMS kann als Zweimassenschwinger
mit folgendem Differentialgleichungssystem beschrieben werden:

Jiér = My — szs(51 - 52) - dzms(él - 52) (648)
Jogg = szs(el - 52) + dzms(él - 52) — M> (649)
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Kupplung

Bei der Kupplung handelt es sich um eine hydraulisch gesteuerte nasse Anfahrkupplung (NAK).
Die NAK besteht aus mehreren Kupplungsscheiben ky4x mit dem Radius ry 45, die sich in ei-
nem Olbad befinden und von einem elektrohydraulischen Aktuator mit der Anpresskraft Fiax
zusammen gedriickt werden. Das tibertragene Drehmoment My 4k ist nichtlinear von Drehzahl-
differenz der Kupplungsscheiben Aw abhingig. Die Modellierung der NAK erfolgt mit Hilfe der
Stribeck-Reibung[25], die sich durch folgende Gleichungen beschreiben lasst:

MNAK(AW) :sign(Aw)  VkNAK C TNAK C Fnak Mstm‘(’AwD“‘ bstri \Aw| (6.50)
Stribeck— Reibmoment viskoses Reibmoment
_18w]
pstri(|Awl]) = px + (ns — px) =€ @seri (6.51)

Die Abbildung 6.26 veranschaulicht den Stribeck-Reibungskoeffizient pg; als Funktion der re-
lativen Drehzahldifferenz zwischen den Kupplungsscheiben.
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Abb. 6.26.: Reibungsiibertragungsverhalten der Anfahrkupplung im Schlupfbetrieb

E-Maschine und Getriebe

Das Drehmoment der E-Maschine Mgjy; wird vom Modell des Emulators berechnet und geht da-
her als externe Eingangsgrofie in das Antriebsstrangmodell ein. Das 7-Gang-Automatikgetriebe
besteht aus mehreren Planetensétzen, wobei das Ubersetzungsverhiltnis u iiber eine Reihe elek-
trohydraulischer Bremsen und Kupplungen verindert wird. Ein Gangwechsel fiihrt zu einer An-
derung des Ubersetzungsverhiltnisses, was allerdings einige hundert Millisekunden in Anspruch
nimmt. Eine detaillierte hydraulische Simulation des Getriebes wiirde das FEchtzeitkriterium
verletzen, weshalb eine einfache Anstiegsbegrenzung des Ubersetzungsverhéltnisses den Um-
schaltvorgang des Getriebes approximiert. Die Abbildung 6.27 veranschaulicht dies. Ein Spiel
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Abb. 6.27.: Umschaltvorgang im Automatikgetriebe

im Getriebe und im Differential bringt eine weitere Nichtlinearitdt in den Antriebsstrang. Wie
bereits in [29] vorgestellt, kann dies mit Hilfe eines Totbandgliedes modelliert werden.

Antriebsachsen

In der Arbeit von Loomann [28] wurde der Antriebsstrang zunédchst als 11-Massenschwinger
modelliert. Da zur aktiven Schwingungsddmpfung nur die erste Eigenfrequenz relevant ist und
nahezu die gesamte Energie des Antriebsstranges in den Seitenwellen absorbiert wird, kann
das Modell auf einen Zweimassenschwinger reduziert werden. Die Seitenwellen wurden in dieser
Arbeit deshalb als einfaches Feder-Dampfer-Element modelliert.

Rad und Reifen

Die Kraftiibertragung des Antriebsdrehmomentes iiber die Rader auf die Strafle ist aufgrund
des Schlupfes ein hochgradig nichtlinearer Prozess. Ein Radmodell stellt daher immer einen
Kompromiss aus Abbildungsgenauigkeit und Parametrierungsaufwand dar. Da die durch den
Schlupf hervorgerufene Dampfung den mit Abstand grofiten Anteil an der Gesamtdampfung
des Antriebsstranges darstellt, wirken sich Schwingungen an der Antriebswelle kaum auf die
Fahrzeuggeschwindigkeit aus. Der Schlupf ist folgendermaflen definiert:

_ VUfzg — "Rad¥WRad

6.52
‘TRadwRad‘ ( )

S

Einige Reifenmodelle implementieren diese Gleichung direkt im Modell [29], was allerdings im
Stillstand (wreq = 0) zu einer Division durch Null fihrt. Ein alternativer Ansatz wurde in [21]
vorgestellt. Betrachtet man den normalen Arbeitsbereich des Reifens bei kleinem Schlupf nach
Abbildung 6.28 kénnen lineare Zusammenhénge zwischen Schlupf s und Radkraft Fr,q mittels
des Faktors Cs angenommen werden:

FRad = CS S (6.53)
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Approximiert man zusétzlich die flexible Karkasse des Reifens als System 1. Ordnung mit der
Zeitkostante T = m, erweitert sich die Gleichung (6.52) wie folgt:

TFRad+FRad =Cs s (6.54)

Mit der Relaxationslange I, wird der Weg beschrieben, die der Reifen, braucht um 63 % seiner
stationdren Seitenkraft aufzubauen. Man kann sie ndherungsweise mit 20 — 30 % des Reifenab-
rollumfanges angeben [27]. Nach Einsetzen der Zeitkonstante 7 und der Schlupfdefinition (6.52)
in die Gleichung (6.54) ergibt sich folgende Differentialgleichung;:

Lo -
- FRad + FRad = Cs R Ifiad® Rad (655)

|7 RadWRad| |7 RadW Rad|
"RadF'Rad + |7 RadWRad| FRad = Cs(Vf2g — TRadWRad) (6.56)

Nach Umstellung der Gleichung (6.56) nach Fpreq und der zeitlichen Integration ergibt sich
folgendes Reifenmodell:

1
FRrad = f / [Cs (vfzg - TRadWRad) - |TRadWRad| FRad] dt (6'57)
r

Die Implementierung des Modells kann mit Hilfe der Gleichung (6.57) erfolgen. Der Vorteil dieses
Ansatzes liegt darin, dass das Schlupfproblem im Stillstand beseitigt wird. Das Modell kann auch
als serielles Feder-Dampfersystem, wie in Abbildung 6.29 veranschaulicht, interpretiert werden.

Die Feder- und Dampfungskonstanten lassen durch cgr.q = % und dgeq = = S;R y bestimmen.
stabil _ instabil

40 r — -
s
x 30F
£
©
s 20F
[72]
9
£ 10f/Cs
<

0 0.5 1 Ve
Schlupf —

Abb. 6.28.: Zusammenhang zwischen Schlupf Abb. 6.29.: Dynamisches Reifenmodell [21]
und Kraftibertragung

Die Reifenkraft stellt sich durch dieses Modell verzdgert ein und die Dampfung entsteht durch
den Schlupf [21].

6.3.3. Lasten

Die Kréfte, die dem Fahrzeug entgegen wirken, lassen sich unterteilen in: Beschleunigungs-
kraft, Luftwiderstandskraft, Rollwiderstandskraft, Hangabtriebskraft und Bremskraft. Die ent-
sprechenden Gleichungen lassen sich aus [7] entnehmen.
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6.3.4. Applikation aktiver Dampfungsregler am E-Maschinen-Emulator

Ein Fahrzeugmodell ist das letzte fehlende Bindeglied zur realitdtsnahen Nachbildung der Umge-
bung des Antriebsumrichters. Das im vorherigen Abschnitt beschriebene Antriebsstrangmodell
wurde auf einer echtzeitfahigen Hardware von dSpace portiert. Anschlieend wurde das Modell
mit dem E-Maschinen-Emulator und dem Antriebsumrichter zu einem Systemverbund zusam-
men geschaltet. Die Abbildung 6.30 veranschaulicht den Versuchsaufbau mit den entsprechenden
Schnittstellen zwischen den Komponenten. Der Verbund von E-Maschinen-Emulator und dem

nRad ME_M
s | ® L
a2 M 1
Umrichter [7 > EM-Emulator
L . 4
Aktive —» CAN —— Strom — Resolver

Schwingungsdampfung
Abb. 6.30.: Systemverbund zur Verifikation der aktiven Schwingungsdimpfung

Antriebsstrangmodell ermoglicht es, die aktive Dampfungsfunktion unter definierten Bedingung-
en zu applizieren und verifizieren, was bisher nur im realen Fahrzeug moglich war.

Das Anstriebsstrangmodell wird auf einem dSpace 1006-Prozessorboard berechnet, das {iber eine
schnelle 1 MBit-CAN-Verbindung mit dem E-Maschinen-Emulator kommuniziert. Weil die Bot-
schaften im 1 ms-Raster versendet werden, kann die Totzeit im Verhéltnis zur 1. Eigenfrequenz
des Antriebsstranges gering gehalten werden.

Die Voraussetzung zur Applikation der Ddmpfungsfunktion ist, dass das Modell dem Verhalten
des realen Fahrzeugs entspricht. Die Abbildung 6.31 veranschaulicht einen Vergleich der Sprung-
antworten zwischen dem Modell und dem realen Fahrzeug nach einem Drehmomentsprung von
100 Nm im 1. Gang bei gedffneter Kupplung. Die Eigenfrequenzen stimmen sehr gut {iberein
und die Schwingungsamplituden unterscheiden sich nur minimal. Lediglich bei der Fahrzeugmes-
sung gibt es einen geringen Offset bei der berechneten Differenzdrehzahl An, was auf geringe
Unsicherheiten im Ubertragungsverhéltnis des Getriebes zuriickzufiihren ist.

Die Abbildung 6.32 veranschaulicht den Test der aktiven Dampfungsfunktion am E-Maschinen-
Emulator mit simuliertem Antriebsstrang.
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Abb. 6.31.: Vergleich der Sprungantworten auf einen Drehmomentsprung von 100 Nm zwischen realen
Fahrzeug und Anstriebstrangmodell (An =ngy —u * NRad)
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Abb. 6.32.: Analyse der aktiven Dampfung am E-Maschinen-Emulator
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In dem Versuch wurde eine {ibliche Fahrsituation dargestellt, wobei das elektrische Drehmoment
zunéchst rampenférmig bis zu einem stationdren Endwert erhéht wurde, um einen Beschleuni-
gungsvorgang einzuleiten. Nach zehn Sekunden folgt ein Rekuperationsvorgang mit anschlieflen-
der mechanischer Vollbremsung, um das Fahrzeug zum Stillstand zu bringen.

Ohne die aktive Dampfungsfunktion fithren die stdndigen Drehmomenténderungen zu massiven
Schwingungen, die sich besonders deutlich in der E-Maschinen-Drehzahl beobachten lassen. Die-
se Schwingungen fithren im Fahrzeug aufgrund der Materialbeanspruchungen zu héherem Ver-
schleil und zu einem erheblichen Komfortverlust fiir die Insassen. Die aktive Dampfungsfunktion
fithrt zu einer erheblichen Reduzierung der Drehschwingungen im Antriebsstrang bei gleichblei-
benden Beschleunigungswerten des Fahrzeugs. Das erforderliche zusétzliche Dampfungsmoment
(griine Linie) muss vom Antriebsumrichter aufgebracht werden, weshalb eine gewisse Drehmo-
mentreserve zur Verfiigung gestellt werden muss.

Durch die Antriebsstrangsimulation in Verbindung mit dem E-Maschinen-Emulator ergibt sich
die Moglichkeit Funktionstests unter realistischen Bedingungen reproduzierbar im Labor durch-
zufithren und die Regelalgorithmen systematisch zu optimieren. Die sonst iiblichen Tests an
Versuchsfahrzeugen kénnen reduziert werden, was letztendlich Kosten reduziert und Entwick-
lungszyklen verkiirzt [57].

6.4. Fazit

In diesem Kapitel wurden verschiedene Anwendungen vorgestellt, deren Applikation an einem
E-Maschinen-Emulator eine Verbesserung gegeniiber den iiblichen Testmethoden bringen oder
solche Versuche iiberhaupt moglich machen. Die Moglichkeiten des Emulators stabile, stationére
Arbeitspunkte einstellen zu kénnen und die hohe Drehzahldynamik ermdéglichen Anwendungen,
die mit konventionellen Lastpriifstdnden nur sehr begrenzt moglich sind oder in kostenintensiven
Erprobungsfahrten am realen Fahrzeug appliziert werden miissen.

Bei der Messung der Umrichterwirkungsgrade hat sich gezeigt, dass die Versuche am Emulator
wesentlich besser reproduzierbar sind als am Lastpriifstand, weil Arbeitspunktverschiebungen
aufgrund von Erwarmung im Rotor und Stator ausgeschlossen werden kénnen.

Bei der Analyse und Optimierung von Strom- und Drehzahlreglern hat sich der Emulator als
duflerst hilfreich erwiesen, da Sprungantworten sowie Fihrungs- oder Storiubertragungsfunktio-
nen aufgenommen werden konnten. Die gleichen Versuche lielen sich am Lastpriifstand nicht
durchfiihren, weil diese aufgrund der hohen Tragheit der Lastmaschine die Systemschwingungen
nicht nachgebildet werden konnten.

Die Applikation aktiver Dampfungsregler war eine weitere Anwendung, die in Verbindung mit
einem echtzeitfihigen Antriebsstrangmodell am Emulator erfolgreich durchgefiihrt wurde. Die
Moglichkeit des Emulators die Maschinendrehzahl sehr schnell &ndern zu kénnen, war dafiir die
Voraussetzung.
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7. Zusammenfassung und Ausblick

7.1. Zusammenfassung

Durch den Aufschwung der alternativen Antriebe stehen Entwickler in der Automobilindustrie
vor neuen Herausforderungen. Immer striktere Emissionsgesetze, neue Normen beziiglich funk-
tionaler Sicherheit sowie ein hoher Kostendruck erhéhen die Anforderungen an die Entwicklungs-
und Testprozesse fiir elektrische Antriebe. Der Antriebsumrichter stellt eine Schliisselkomponen-
te im elektrischen Antriebsstrang dar und sorgt fiir die elektrische Speisung des Elektromotors.
Eine stabile und effiziente Stromregelung ist daher essentiell. Als Testumgebungen fiir Antriebs-
umrichter gehéren HiL-Systeme und Lastpriifstinde zum Stand der Technik. Die konventionellen
Prifstdnde, die zum Testen von Leistungsumrichtern vorhanden sind, erfiillen nicht immer die
gewiinschten Anforderungen. Mit HiL-Systemen kann nur die Steuerelektronik getestet wer-
den, da der Leistungsteil des Umrichters nur simuliert wird. Zwar sind Lastpriifstinde nahe
am Zielsystem, allerdings sind diese teuer, wartungsaufwiandig und haben eine begrenzte Dreh-
zahldynamik.

Eine alternative Testumgebung stellt ein sogenannter E-Maschinen-Emulator dar, bei dem die
Leistungsfliisse einer permanenterregten Synchronmaschine physikalisch nachgebildet werden,
wobei allerdings vollstdndig auf bewegliche mechanische Teile verzichtet wird. Der Emulator
besteht aus einen Umrichter, Kopplungsinduktivititen, einer Spannungs- und Stromerfassung
sowie einem echtzeitfahigen, frei parametrierbaren E-Maschinenmodell. Der Aufbau und die
Funktionsweise der einzelnen Komponenten wurde im Kapitel 3 detailliert beschrieben. Durch
Variation der Parametrierung kénnen verschiedene E-Maschinen mit geringem Aufwand nach-
gebildet werden. Seit den Anféngen vor 15 Jahren [2][20][49] gab es immer wieder Arbeiten,
zur konsequenten Weiterentwicklung des E-Maschinen-Emulators, die sich hauptséichlich auf die
Entwicklung eines schnell taktenden Multi-Level-Inverters fokussiert haben [14][54]. Seit weni-
gen Jahren gibt es kommerzielle Anbieter solcher E-Maschinen-Emulatoren, die hauptséchlich
zur Entwicklung von elektrischen Antrieben in der Automobilindustrie eingesetzt werden. Bis-
herige Veroffentlichungen verwendeten aufgrund der einfachen Implementierbarkeit nahezu aus-
schliellich ein einfaches E-Maschinenmodell, das auf konstanten Induktivitdten basiert. Dabei
werden allerdings Sattigungseffekte und Harmonische vernachléssigt. Die in der Automobilindus-
trie eingesetzten hoch-ausgenutzten IPMSM weisen allerdings deutliche Sattigungseffekte und
Oberschwingungen in den Strémen und Spannungen auf, die von einfachen Modellen nicht mit
ausreichender Genauigkeit abgebildet werden konnen. Damit E-Maschinen-Emulatoren als ei-
ne addquate Testumgebung fiir Antriebsumrichter dienen kénnen, war es zunéchst notwendig,
die vorhandenen E-Maschinen-Modelle weiter zu entwickeln, was im ersten Teil dieser Arbeit
behandelt wurde.
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Im Kapitel 4 wurden zunachst IPMSM-Modelle, die in der Literatur bekannt sind, zusammen-
gefasst und analysiert. Da nur einige Modelle die Séttigungseffekte abbilden und keines die
Harmonischen der inneren Motorspannung nachbilden konnte, wurde beschlossen, neue Modelle
zu entwickeln, die diese Einschrankungen nicht besitzen. Auf Grundlage der Flussgleichungen im
statorfesten, dreiphasigen Koordinatensystem wurden zwei neue Modell hergeleitet, die sowohl
Fisenséttigungseffekte als auch die Harmonischen in allen Betriebspunkten abbilden konnten.
Die Modelle wurden in Matlab/Simulink implementiert und mit Hilfe von Messungen an der rea-
len Maschine parametriert. In der Validierung am Ende des Kapitels 4 wurde gezeigt, dass diese
Modelle die Séttigungseffekte abbilden kénnen und diese von nahezu gleicher Qualitit wie bei
den bekannten Modellen sind. Zusétzlich konnte das erweiterte differentielle Induktivititsmodell
die arbeitspunktabhéngigen Harmonischen nachbilden, die qualitativ und quantitativ sehr gut
mit dem Messungen an der realen Maschine tibereinstimmten. Fiir den Einsatz in einer echtzeit-
fdhigen FPGA-Plattform wird allerdings die hohe Komplexitit des Modells zum Problem. Da
acht dreidimensionale Kennfelder bendtigt werden, rechtfertigen die zusatzlichen Anforderungen
an Rechenleistung, Speicherkapazitdt und Implementierungsaufwand den Nutzen nicht.

Im Kapitel 5 wurde daher fiir die Anwendung in einem kommerziellen E-Maschinen-Emulator,
der in der Hybridfahrzeugentwicklung der Daimler AG aufgebaut wurde, ein einfacheres Mo-
dell verwendet. Das modifizierte Gesamtflussmodell konnte sowohl mit FEM-Daten als auch mit
Hilfe von Messungen an der realen Maschine parametriert werden. Der Vergleich zwischen Last-
Priifstand und E-Maschinen-Emulator hat gezeigt, dass der Emulator das reale Verhalten einer
IPMSM mit guter Genauigkeit nachbilden kann. Die stationéren Flusskennfelder im Ankerstell-
bereich konnten mit einem mittleren Fehler von 0.74 % bzw. 0.22 % in d- und g-Achse abgebildet
werden. Im Flussschwéachbereich erhoht sich der mittlere Fehler auf maximal 5 %, was sich al-
lerdings auf die Erhohung des Statorwiderstandes in Folge der Erwdrmung der realen Maschine
zuriickfithren lisst. Eine sehr gute Ubereinstimmung gab es bei der Emulation der EMK, bei
der selbst die Amplituden der Oberschwingungen mit guter Ndherung nachgebildet wurden. Die
Analyse der Harmonischen im Kurzschluss und im geregelten Betrieb zeigt allerdings die Gren-
zen des Modells auf. Dadurch, dass im Modell die Stromabhéngigkeit der Flussharmonischen
vernachlassigt wurde, sind die Oberschwingungsamplituden bei hohen Strémen um den Faktor 6
zu klein. Die einfache Implementier- und Parametrierbarkeit des Modells geht damit auf Kosten
der Abbildungsgenauigkeit der Oberschwingungen.

Nachdem die Abbildungstreue des Emulators im Vergleich zur realen Maschine validiert wurde,
sollten im letzten Kapitel dieser Arbeit einige praktische Anwendungen folgen, in denen ein E-
Maschinen-Emulator wesentliche Vorteile gegeniiber einem konventionellen Lastpriifstand bietet.
Bei der Untersuchung der Umrichterverlustleistungen hat sich gezeigt, dass die Aufnahme von
Verlustkennfeldern am E-Maschinen-Emulator wesentlich reproduzierbarer als am Lastpriifstand
ist, da eine Arbeitspunktverschiebung aufgrund von thermischen Effekten im Rotor und Stator
vermieden werden kann. Des Weiteren wurde im néchsten Schritt die Stabilitdt der Stromregler
des Antriebsumrichters untersucht. Aufgrund von Zwischenzustdnden mit offenen Kupplungen
kénnen im Fahrzeug hohe Drehzahlgradienten auftreten, die an konventionellen Lastpriifstan-
den nicht nachgebildet werden kénnen. Mit dem Emulator konnten reproduzierbar verschiede-
ne Reglereinstellverfahren untersucht werden und deren Stérgréofenverhalten analysiert werden.
Als letzte Anwendung wurde die Moglichkeit untersucht, eine aktive Dampfungsungsfunktion zu
applizieren. Dazu wurde der E-Maschinen-Emulator mit einem echtzeitfihigen Antriebsstrang-
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modell gekoppelt. Aufgrund der hohen Drehzahldynamik des Emulators war es moglich, Dreh-
schwingungen zu erzeugen, die vom Antriebsumrichter mittels der aktiven Dampfungsfunktion
ausgeregelt wurden. Mit Hilfe dieses Versuchsaufbaus kénnten nun spezielle Komfortfunktionen
des Antriebsumrichters reproduzierbar getestet und appliziert werden, was bisher nur im realen
Fahrzeug sinnvoll durchfithrbar war.

7.2. Fazit und Ausblick

Der E-Maschinen-Emulator hat sich in der Entwicklung von Personenkraftwagen mit hybriden
und voll-elektrischen Antriebsstrang als duflerst niitzlich erwiesen. In dieser Arbeit wurde ein
neues Maschinenmodell fiir einen E-Maschinen-Emulator entwickelt, das sowohl Sattigungsef-
fekte als auch Harmonische einer permanent-erregten Synchronmaschine nachbilden kann. Da-
bei hat sich das modifizierte Gesamtflussmodell als guter Kompromiss aus Implementierungs-
und Parametrisierungsaufwand sowie Hardwareanforderungen und Modellgiite erwiesen hat. Es
wurde bewiesen, dass der Emulator das Maschinenverhalten mit Hilfe dieses Modells sehr gut
nachbilden kann. In einigen Anwendungsbeispielen wurde gezeigt, dass der Emulator gegeniiber
einem konventionellen Lastpriifstand Vorteile in Bezug auf Drehzahldynamik und der Stabilitét
stationédrer Arbeitspunkte bietet. Obwohl das E-Maschinen-Modell Oberschwingungen nachbil-
den konnte, stimmten diese beziiglich ihrer Amplitude noch nicht in allen Arbeitspunkten mit der
realen Maschine iiberein. Zwar besteht in diesem Defizit noch Entwicklungspotential, allerdings
steigen die Anforderungen an der Rechentechnik und der Implementierung deutlich.

Eine zukiinftige Erweiterung koénnte die Integration eines thermischen E-Maschinen-Modells in-
klusive der Berechnung der Verlustleistungen (Hysterese- und Wirbelstromverluste) sein, um ein
noch realistischeres Verhalten der realen Maschine im Fahrzeug abzubilden. Des Weiteren sollte
der E-Maschinen-Emulator in eine Testautomatisierung eingebunden werden, damit der Emula-
tor in die Systemtestprozesse der Umrichterentwicklung vollstdndig integriert werden kann.

Damit ein Emulator zukiinftig auch bei der Entwicklungen von Traktionsantrieben zum Ein-
satz kommen kann, wo in der Regel Asynchronmaschinen verwendet werden, muss das Ziel die
Entwicklung und Implementierung eines Asynchronmaschinenmodells sein.

In naher Zukunft werden sich E-Maschinen-Emulatoren in der Entwicklung von Antriebsumrich-
tern etablieren und besonders in der Automobilindustrie einen dhnlichen Stellenwert einnehmen,
den HiL-Systeme bereits heute haben. Konventionelle Lastpriifstinde werden nicht vollsténdig
zu ersetzen sein, da sie zumindest fir die Parametrierung der Modelle und zur Absicherung
der Regelung beziiglich Drehmomentgenauigkeit notwendig sind. Da diese Lastpriifstinde eben-
falls zum Test und zur Absicherung der Zielmaschinen notwendig sind, kann allerdings deren
Auslastung durch den Einsatz eines Emulators fiir Umrichtertests deutlich reduziert werden.
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A.1. Emulatorsimulation

Zum Zwecke der Veranschaulichung und Validierung verschiedener Ansétze wurde ein Gesamt-
modell des E-Maschinen-Emulators in der Software PLECS modelliert. PLECS (Piecewise Li-
near Electrical Circuit Simulation) ist eine Software der Firma Plexrim! zur Modellierung von
gemischten analogen und digitalen Schaltungen auf Systemebene. Die Software ist speziell fiir
Leistungselektronik entwickelt worden und die Solver wurden auf schaltende Bauelemente op-
timiert, wodurch sich diese Software sehr gut eignet, ein Modell eines Multi-Level-Inverters zu
entwickeln. Die Abbildung A.1 veranschaulicht ein Gesamtmodell eines E-Maschinen-Emulators,
der einen Multi-Level-Inverter beinhaltet.

Strom- und Spannungsimessung
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Abb. A.1.: Modell eines E-Maschinen-Emulators modelliert in PLECS

Das Modell enthilt alle Komponenten, die fiir die Simulation eines E-Maschinen-Emulators not-
wendig sind. Die Anschliisse U, V und W sind die Verbindungsknoten zu den DUT, welche iiber
jeweils ein RL-Filter pro Phase (Glattungsdrossel) mit dem Muli-Level Inverter verbunden sind.
Die berechneten Phasenspannungen werden als Eingangsvariablen dem E-Maschinen-Modell zu-

als Spin-off-Unternehmen aus der ETH Ziirich, Departement fiir Informationstechnologie und Elektrotechnik,
gegriindet
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gefiithrt, wo die Phasenstrome berechnet werden und als Einganggrofie zusammen mit den Ist-
Phasenstromen in die Phasenstromregelung eingehen. Dort regeln Stromregler die gewiinschten
Phasenstrome ein. Die Ausgangsgrofien der Stromregler werden anschliefflend als Stellgréfie dem
Multi-Level-Inverter zugefiihrt. Die Struktur einer Phase des Multi-Level-Inverter ist in der Ab-
bildung A.2 dargestellt.

(Jurt
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Abb. A.2.: Modell eines Multi-Level-Inverters (1 Phase) modelliert in PLECS

In der PLECS Simulation wurde ein DUT implementiert, bei dem das Drehmoment auf Basis
einer feldorientierten Regelung ausregelt wird. Zusammen mit dem Modell des E-Maschinen-
Emulator wird dadurch der Regelkreis geschlossen. Die Abbildung A.3 zeigt ein Szenario, bei
dem kurze Drehmomentspriinge mit anschlielenden Reversierungsvorgang durchgefiihrt werden.

Das prinzipielle Verhalten der PMSM léasst sich mit Hilfe des E-Maschinenemulators sehr gut
nachbilden. Deutlich ist dies an der Ausregelung der d- und g-Stréme zu erkennen. Da es sich bei
der simulierten E-Maschine um eine Oberflachenmagnetmaschine (SPMSM) handelt, wird der d-
Strom zu Null geregelt. Der drehmomentbildende g-Strom hat ein ausgepréigtes PT1-Verhalten.
Um die Einfliisse des Emulatorumrichters veranschaulichen zu koénnen, muss der Zeitbereich
auf wenige PWM-Perioden skaliert werden. Die Abbildung 3.36 veranschaulicht dies. Bei der
realen Maschine fithrt die Pulsweitenmodulation des DUT dazu, dass sich ein Rippelstrom in
der Maschine auspragt, der zu hochfrequenten Stromoberschwingungen fiihrt. Fiir eine addquate
Simulation muss der E-Maschinen-Emulator diesen Rippelstrom nachbilden.
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Abb. A.3.: Simulation des E-Maschinen-Emulators in geschlossener Kette
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A.2. PMSM-Simulationsumgebung

In der Abbildung A.4 ist die Simulinkumgebung dargestellt, mit der die im Kapitel 4 vorgestell-
ten E-Maschinemodelle implementiert und validiert wurden. Alle Simulationsparameter lassen
sich tiber die Oberfliche einstellen. Zur Automatisierung wurden Matlab-Skripte entwickelt, die
vollstdndige Kennfelder iterativ berechnen. Die Berechnung folgender Kenngréfien ist dadurch

moglich:

o Flusskennfelder t4,(iq, i) und Drehzahl/Drehmoment-Kennfelder (n, M)

o drehzahlabhingige Kennlinien der Kurzschlussstrome 4,

Oberschwingungsanalysen

e Drehmomentsprungfunktionen

« Ubertragungsfunktionen zur Reglerstabilititsbewertungen (Fiihrungsiibertragungsfunkti-
on / Storiibertragungsfunktion)

e Verlustleistungsberechnungen der Leistungselektronik
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Abb. A.4.: Simulink-Simulationsumgebung zur Validierung der implementierten
E-Maschinenmodelle
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A.3. Emulator-Steuerungssoftware

Die Software zur Priifstandssteuerung wurde in der Programmiersprache C# unter Verwen-
dung des Microsoft .NET Frameworks 4.0 implementiert. Das Graphical User Interface (GUI)
wurde im XAML, einer XML-basierenden deklarativen Sprache zur Beschreibung von WPF-
Anwendungen?, definiert. Durch die objektorientierte Architektur und Kapselung der Software
in einzelne, unabhéngige Module ist die Software beliebig erweiterbar.

& Daimler Emulator Control Client e

a EMModell  Porameter  Konfiguration  Oszlloskop  Messung  Aufnohme  Prifstand i

v - B8 A §

Verbinden Trennen = Signale Log  Reset Spannung Kiihlung

DC-Versorgung EM-Emulator & (¢ Fehler
B | sumo_to_Boot_losder_mode_fsiea
LE-Priifling § | Ton_sena_Enor
]
=
&
U_de = 120.00V La= 10044 u 575.35 1/mi
N n= 575.35 I/min
[ dc= 2.42A - R N T Y N— Wamungen
_dc = 2.
— L= 1004 A o M_el = 4.82 Nm Reseiving_out_of_CAN_queus_failed
CAN_RX_Q otk f_the_CAN
P= 200w Pel= 437.08W M load = 0.00 Nm |_RX_Queue_overflow_on_one_of_the_CAN_
= Receive_an_incorrec_frame_on_the_intemal_CA
Timeout_of_s_Request_on_the_intemal_CAN_int
Error_Code_in_received_frame_on_intermal_CAN
CAN_TX_queue_overflow_on_one_of_the_CAN_
CAN_Job_queus_cveriow
T= 2500°C
Soll-Spannung BitToAmp_or_BitTo\Volt_scaling_not_fit
U= 12000V Q= 6.00 |/min < >
- Nachrichten
Gleichrichter P = 160 bar
203917 Verindong ecirekh
20:39:17 . Verbinde zum Emulator ..
Kiihlgerat 20:39:17 : Fehler beim Initialisieren des CAN-Port
Soll-Temperatur
T= 2500 °C
: Soll-Volumenstrom
9 Q= 6.00 lmin
[4] Fernsteuerung - < >

Verbindung: Ethernet CAN . Emulator:  Hardware Entstufen aktiviert

Abb. A.5.: Ansicht der Priifstandssteuerungssoftware

In der Abbildung A.5 ist exemplarisch die Priifstandssteuerungsansicht der Software dargestellt.
Von hier aus kénnen die einzelnen Komponenten des Priifstands, wie die DC-Versorgung und
das Kiihlaggregat des Priiflings bedient werden. Da eine komplette Funktions- und Strukturbe-
schreibung der Software sehr umfangreich wéire und den Rahmen dieser Arbeit sprengen wiirde,
soll hier nur eine kurze Ubersicht gegeben werden. Die Tabelle A.1 fasst die Softwaremodule,
deren Schnittstellen und Funktionen zusammen.

’Die Windows Presentation Foundation (WPF) ist ein umfangreiches, objektorientiertes Grafik-Framework zur
Entwicklung von graphischen Benutzeroberflachen
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Modul

Hardware-
Schnittstellen

Funktionen

EmulatorControl

TCP/IP, CAN

e Auslesen interner Messsignale des Emulators
(z.B. tag,udq, 1, Moy, TraBT)

e Auslesen und Setzen von Modellparametern
(z.B. Polpaarzahl p, Statorwiderstand R;)

e Messwerterfassung, Visualisierung, Export
der Signalverldufe in Matlab™

o Konfiguration der Messsignaliste (CAN,
TCP/IP, Abtastzeiten)

o Konfiguration der Emulatorhardware
(Endstufenaktivierung, Strombegrenzung)

o Konfiguration der Resolverkarte

¢ Konfiguration der NTC-Sensorsimulation

SoftwareOscilloscope

UDP/IP

¢ Auslesen und Visualisierung interner
Parameter bei schnellen, transienten
Vorgéngen

e Definition der Abtastrate, Triggerschwelle

o 3 Kanéle, fimax = 20kHz

ModelEditor

TCP/IP

o Laden/Speichern von Matlab™-Dateien zur
Parametrierung des E-Maschinen-Modells

o Download/Upload von Modellparametern
und Look-Up-Tables zum Emulator

ACDCDeviceDUT

UDP/IP

e Setzen der Soll-Spannung der
DC-Versorgung des Priiflings

« Konfiguration der DC-Versorgung (Strom-
und Leistungsbegrenzung, Innenwiderstand)

e Auslesen des Gerétestatus

¢ Ein- und Ausschalten des Gleichrichters und
des Trennschiitzes

CoolingDevice

Modbus TCP

e Setzen der Soll-Temperatur der
Kiihlwasserkonditionierung des Priiflings

e Setzen der Soll-Durchflussmenge

o Auslesen des Gerétestatus

SequenceControler

TCP/IP

o Auslesen des Status der
sicherheitsgerichteten Ablaufsteuerung (z.B.
Notausstatus)

Tab. A.1.: Zusammenfassung der Softwaremodule
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Der Algorithmus zur Berechnung des E-Maschinen-Modells ist auf dem FPGA des Emulators
implementiert und kann nur vom Hersteller gedindert werden. Der Anwender kann lediglich die
Parametrierung des Modells modifizieren. Eine der wichtigsten Funktionen der Steuerungssoft-
ware ist daher der Upload von Parametern und Look-Up-Tables zur Bedatung des E-Maschinen-
Modells. Mit Hilfe des ModelFEditors (siehe Abbildung A.6) konnen Matlab™-Dateien in einem
vordefinierten Format geladen werden und an den Emulator tiber ein proprietiares TCP /IP-
Protokoll iibertragen werden.

@ = H @ EM-Kennfeld (] @ ﬁg Lookup Tables ©®3D O Tabelle 4 fx) p L]
— = ) ] =

-EM-Modell Eigenschaften

~

~

Permanentfluss Psi 0.0368 Vs
Statorinduktivitat Ld 1368  pH
Statorinduktivitét Lq 1785 pH
Statorwiderstand Rs 0.0106 QO
Polpaarzahl p 12
Trigheitsmoment J 0.6000 Kg/m®
Losbrechmoment 5.00 Nm

Reibungsmoment (statisch) 0.00 Nm

Reibungskoeffizient

{dvnamisch) 0.50 mNm/rad/s

Stromgrenze 21000 A

EM-Bezeichnung IPMSM 20 kW

0K l l k- Upload l l 4'1 Download l l @ EEPROM Save

Abb. A.6.: Upload der Modell-Parametrierung auf den E-Maschinen-Emulator
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